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RESUMO

CONVERSOR ANPC COM PORTA CC BIDIRECIONAL
SECUNDÁRIA PARA CONEXÃO DE SISTEMAS DE

ARMAZENAMENTO DE ENERGIA

AUTOR: SILVIO ANTONIO TESTON
ORIENTADOR: CASSIANO RECH

COORIENTADOR: MARCELLO MEZAROBA

Esta tese de doutorado apresenta uma nova topologia de conversor multinível, derivada
do inversor ANPC, que permite a conexão de sistemas de armazenamento de energia direta-
mente à topologia em uma porta CC secundária. Dessa forma, evita-se o uso de conversores
CC-CC ou CC-CA dedicados ao processamento da energia do sistema de armazenamento. Na
topologia proposta, cada braço do inversor ANPC apresenta três portas: a porta CC principal
(comum a todos os braços), a porta CC secundária e a porta CA. A porta CC secundária é via-
bilizada pela existência de estados de condução redundantes que permitem gerar dois níveis de
tensão distintos na porta CC secundária. Esta tese também apresenta um estudo detalhado dos
estados de condução, das comutações e traz algumas propostas para a modulação simultânea
da porta CA e da porta CC secundária utilizando uma abordagem baseada em portadoras. São
analisadas quatro estratégias de modulação do conversor utilizando duas opções de disposição
de portadoras e duas sequências de comutação. Também é realizada a análise e proposição de
um sistema de controle para uma aplicação conectada à rede. Esse sistema de controle é capaz
de regular as correntes nas portas de potência do conversor e manter os valores médios das ten-
sões dos polos do barramento CC equilibrados. Um protótipo monofásico meia-ponte de 1 kW
foi construído e testado em laboratório para comprovar o funcionamento da topologia proposta
em todos modos de operação. São apresentados resultados em regime permanente e transitório
e medições do rendimento do conversor nos principais modos de operação considerando duas
estratégias de modulação da porta CC secundária. A estratégia de modulação com sequência do
tipo 2 apresentou os melhores resultados em termos de rendimento e qualidade da corrente do
ESS. Esses resultados se devem principalmente à inexistência de comutações do tipo III nessa
estratégia de modulação. O rendimento máximo de 96,3% foi obtido no modo de recarga do
ESS e modulação com sequência do tipo 2. A corrente injetada na rede apresentou distorção
harmônica total máxima de 5% e componente CC inferior a 10 mA.

Palavras-chave: Conversor ANPC, Geração Renovável de Energia, Porta CC Bidirecional In-
tegrada à Topologia, Sistema de Armazenamento de Energia.





ABSTRACT

ANPC CONVERTER WITH SECONDARY BIDIRECTIONAL DC
PORT FOR ENERGY STORAGE SYSTEMS CONNECTION

AUTHOR: SILVIO ANTONIO TESTON
ADVISOR: CASSIANO RECH

COADVISOR: MARCELLO MEZAROBA

This doctoral dissertation presents a new multilevel converter topology, derived from the
ANPC inverter, which allows the connection of energy storage systems directly to the topology
in a secondary DC port. In this way, the use of a DC-DC or DC-AC converter dedicated to
processing the energy of the storage system is avoided. In the proposed topology, each leg of
the ANPC inverter has three ports: the main DC port (common to all legs), the secondary DC
port, and the AC port. The inclusion of a secondary DC port is allowed due to the existence of
redundant conduction states that can generate two different voltage levels in the secondary DC
port. Also, a detailed study of the conduction states and their switching interactions is presented
together with proposals for the simultaneous modulation of the AC port and the secondary DC
port by using a carrier-based approach. Four converter modulation strategies, using two carrier
arrangement options, and two switching sequences are analyzed. The analysis and proposal of
a control system for a grid-connected application are also performed. This control system can
regulate the power ports currents while keeping the average voltages of the DC bus poles ba-
lanced. A single-phase half-bridge prototype of 1-kW was built and tested in the laboratory to
prove the operation of the proposed topology in all operating modes. Results of the steady-state
and transient responses and measurements of the converter performance in the main modes of
operation, considering two modulation strategies of the secondary DC port, are presented. The
modulation strategy with type 2 sequence presented the best results in terms of efficiency and
quality of the ESS current. These results are mainly due to the lack of type III commutations
in this modulation strategy. The maximum efficiency of 96.3% was obtained in the ESS re-
charge mode and modulation with type 2 sequence. The current injected into the grid showed a
maximum total harmonic distortion of 5% and a DC component below 10 mA.

Keywords: ANPC Converter, Energy Storage System, Renewable Energy Generation, Topo-
logy Integrated Bidirectional DC Port.
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0 Estado de condução do inversor NPC com tensão zero na porta CA
0L1 Estado de condução com tensão zero na porta CA e Vcc/2 na porta CC secun-

dária
0L2 Estado de condução com tensão zero na porta CA
0L3 Estado de condução com tensão zero na porta CA e na porta CC secundária
0L4 Estado de condução com tensão zero na porta CA e na porta CC secundária
0U1 Estado de condução com tensão zero na porta CA e Vcc/2 na porta CC secun-

dária
0U2 Estado de condução com tensão zero na porta CA
0U3 Estado de condução com tensão zero na porta CA e na porta CC secundária
0U4 Estado de condução com tensão zero na porta CA e na porta CC secundária
0UL Estado de condução com tensão zero na porta CA e na porta CC secundária
A Nó do circuito elétrico do conversor ANPC formado pela conexão dos disposi-

tivos S1, S2 e S5

ABNT Associação Brasileira de Normas Técnicas
ANPC Active Neutral-Point-Clamped
ANPC−3P Topologia ANPC de 3 Portas
APOD Alternative Phase Oposition Disposition
B Nó do circuito elétrico do conversor ANPC formado pela conexão dos disposi-

tivos S3, S4 e S6

BNC Bayonet Neill-Concelman
BSF Band-Stop Filter
CA Corrente Alternada
CC Corrente Contínua
CC0 Estado de condução com tensão zero na port CC secundária - modo conversor

CC-CC
CCN Estado de condução com tensão Vcc/2 na port CC secundária - modo conversor

CC-CC
CCP Estado de condução com tensão Vcc/2 na port CC secundária - modo conversor

CC-CC
DHT Distorção Harmônica Total
ESS Energy Storage Systems
FC Flying Capacitor
FF Feedforward
FP Fator de Potência
FPGA Field-Programmable Gate Array
FTMA Função de Transferência de Malha Aberta
FTMF Função de Transferência de Malha Fechada
FV Fotovoltaica
GEPOC Grupo de Eletrônica de Potência e Controle
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HESS Hybrid Energy Storage System
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
IGCT Insulated Gate Commutated Thyristor
LC Circuito formado pela associação série ou paralela de um capacitor e um indutor
LCL Circuito formado pela associação de dois indutores e um capacitor
LCR Indutância Capacitância e Resistência
MF Margem de Fase
MG Margem de Ganho
MPC Multiport Converter
MPI Multiport Inverter
MPPT Maximum Power Point Tracking
MSPS Mega Samples Per Second
N Estado de condução com tensão −Vcc/2 na porta CA e Vcc/2 na porta CC se-

cundária
NPC Neutral-Point-Clamped
P Estado de condução com tensão Vcc/2 na porta CA e na porta CC secundária
PCC Ponto comum de conexão
PD Phase Disposition
PDO Phase Opposition Disposition
PI Proporcional-Integral
PLL Phase-Locked Loop
PR Proporcional-Ressonante
PSIM Software de simulação desenvolvido pela Powersim
PWM Pulse-Width Modulation
qZSI Quasi-Z-Source Inverter
RAM Random-Access Memory
RES Ressonante
RL Circuito formado pela associação série ou paralela de um resistor com um in-

dutor
SISO Single-Input Single-Output
SMES Superconducting Magnetic Energy Storage
SOC State of Charge
SPICE Simulated Program with Integrated Circuits Emphasis
STATCOM Static Synchronous Compensator
SVM Space Vector Modulation
UPS Uninterruptible Power Supply
VRLA Valve-Regulated Lead-Acid
VSC Voltage Source Converter
XOR Porta lógica ou-exclusivo
ZCT Zero-Current-Transition
ZOH Zero-Order Hold
ZSI Z-Source Inverter
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δ Trem de pulsos do amostrador
∆IE Ondulação da corrente IE

∆0L1(φ) Razão cíclica do estado 0L1 em função do ângulo de referência
∆0U1(φ) Razão cíclica do estado 0U1 em função do ângulo de referência
∆P(φ) Razão cíclica do estado P em função do ângulo de referência
∆VC Fator de ondulação da tensão dos capacitores do barramento CC
∆Vc(t) Sinal de ondulação nas tensões dos polos do barramento CC
ζp Coeficiente de amortecimento referente aos polos do controlador ressonante
ζz Coeficiente de amortecimento referente aos zeros do controlador ressonante
θ Ângulo de defasagem entre a tensão e corrente da porta CA
φ Ângulo de referência da modulação da porta CA
φ1 Ângulo inferior do intervalo de integração para correntes com deslocamento CC
φ2 Ângulo superior do intervalo de integração para correntes com deslocamento

CC
φh Ângulo superior do intervalo de integração
φhp Ângulo superior do intervalo de integração do semiciclo positivo
φhn Ângulo superior do intervalo de integração do semiciclo negativo
φl Ângulo inferior do intervalo de integração
φl p Ângulo inferior do intervalo de integração do semiciclo positivo
φln Ângulo inferior do intervalo de integração do semiciclo negativo
ψ Ângulo de integração variável utilizado no cálculo da tensão dos capacitores do

barramento CC
ω0 Frequência angular de um sistema de segunda ordem
ωz Frequência angular dos zeros do controlador ressonante
ωp Frequência angular dos polos do controlador ressonante
ωr Frequência angular da rede
B Largura da banda de passagem ou de parada de um filtro de segunda ordem
bca Sinal de polaridade do sinal modulante da porta CA
bcc Sinal de seleção dos estados 0U1 e 0L1
bn Sinal de seleção e duração do vetor −Vcc/2
bp Sinal de seleção e duração do vetor Vcc/2
bz Sinal de seleção e duração do vetor zero
C Capacitância dos polos do barramento CC (C1 =C2 =C)
C1 Capacitor conectado ao pólo positivo do barramento CC
C10 Capacidade de uma bateria para uma descarga de 10h
C2 Capacitor conectado ao pólo negativo do barramento CC
C20 Capacidade de uma bateria para uma descarga de 20h
Cc2b(s) Função de transferência do controlador de balanceamento do barramento CC
Cica(s) Função de transferência do controlador de corrente da porta CA
Cicc(s) Função de transferência do controlador de corrente da porta CC secundária
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Cvcc(s) Função de transferência do controlador de tensão da porta CC secundária
d Razão cíclica dos estados de condução P ou N na porta CA
D(s) Razão cíclica dos estados de condução P ou N na porta CA no domínio da

frequência
dmax Razão cíclica máxima da porta CA
d̂z Perturbação na razão cíclica do nível zero na porta CC secundária
dz Razão cíclica do nível zero na porta CC secundária
Dz Valor médio da razão cíclica do nível zero na porta CC secundária
Dk Dispositivo semicondutor não-controlado k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
Dkx Dispositivo semicondutor não-controlado k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6) da fase x (a,

b ou c)
DHTi Distorção Harmônica Total de corrente
DHTiCC Figura de mérito que relacionda o valor CC de uma corrente com as componen-

tes do seu espectro harmônico
Eoff Energia dissipada no bloqueio do IGBT
Eon Energia dissipada na entrada em condução do IGBT
Err Energia dissipada no diodo devido à recuperação reversa
f∆V ca Fator de queda de tensão no filtro da porta CA
f∆V cc Fator de tolerância da tensão do ESS – inclui a queda de tensão na resistência

série do filtro e do ESS
fr Frequência da rede elétrica
fs Frequência da portadora da modulação PWM ou frequência de amostragem
fst Fator de sobretensão no ponto de conexão CA
Gbs f (s) Função de transferência do filtro rejeita banda
Gc2b(s) Função de transferência da tensão do capacitor C2 pela ação de controle ibal

Gica(s) Função de transferência da corrente da porta CA pela ação de controle uca

Gicc(s) Função de transferência da corrente da porta CC secundária pela ação de con-
trole ucc

Gvcc(s) Função de transferência da tensão do ESS pela corrente iE
H Histerese
I( fn) Valor eficaz da componente de I na frequência fn

ibal Ação do sistema de controle do balanceamento das tensões do barramento CC
a partir da corrente CA

Ibal(s) Ação do sistema de controle do balanceamento das tensões do barramento CC
a partir da corrente CA no domínio da frequência

Ica(s) Corrente da porta CA no domínio da frequência
Icc Corrente no barramento CC
iC1 Corrente no capacitor C1

〈iC1(φ)〉Ts
Corrente média no capacitor C1 em um ciclo de comutação Ts

IC1,0L1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 no capacitor C1

IC1,0U1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0U1 no capacitor C1

IC1,P,rms Corrente eficaz relacionada ao estado P no capacitor C1
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IC1,N,rms Corrente eficaz relacionada ao estado N no capacitor C1

IC1,rms Corrente eficaz no capacitor C1

ICrms Corrente eficaz nos capacitores do barramento CC
iC2 Corrente no capacitor C2

ICC Valor CC ou valor médio de I
iDk Corrente do dispositivo diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0L1,avg Corrente média relacionada ao estado 0L1 no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0L1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0U1,avg Corrente média relacionada ao estado 0U1 no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0U1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0U1 no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0UL,avg Corrente média relacionada ao estado 0UL no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,0UL,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0UL no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,avg Corrente média no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,avg Corrente média no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,P,avg Corrente média relacionada ao estado P no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,P,rms Corrente eficaz relacionada ao estado P no diodo k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
IDk,rms Corrente eficaz na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
îE Perturbação na corrente da porta CC secundária
i∗E Corrente de referência do sistema de controle da porta CC secundária
iE Corrente da porta CC secundária
IE Componente CC da corrente da porta CC secundária
IE(s) Corrente da porta CC secundária no domínio da frequência
i∗Ecc Corrente de referência para o modo de corrente constante do sistema de controle

da porta CC secundária
IL,rms Corrente eficaz que atravessa um indutor
inbus Corrente no polo negativo do barramento CC
inp Corrente no ponto neutro〈
inp
〉

Tr Corrente média no ponto neutro em um ciclo de rede
Ip Corrente de pico da porta CA
ipbus Corrente no polo positivo do barramento CC
i↓D Corrente no diodo no instante do bloqueio
i↓S Corrente no IGBT no instante do bloqueio
i↑S Corrente no IGBT no instante em que entra em condução
iSk Corrente do dispositivo semicondutor controlado k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
iSk/Dk

Corrente na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0L1,avg Corrente média relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0L1′,avg

Parcela 1 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0L1′′,avg
Parcela 2 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)
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ISk,0L1′′′,avg
Parcela 3 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0L1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0L1′,rms

Parcela 1 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0L1′′,rms
Parcela 2 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0L1′′′,rms
Parcela 3 da corrente eficaz relacionada ao estado 0L1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0U1,avg Corrente média relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0U1,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0U1′,avg

Parcela 1 da corrente média relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0U1′′,avg
Parcela 2 da corrente média relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0U1′,rms
Parcela 1 da corrente eficaz relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0U1′′,rms
Parcela 2 da corrente eficaz relacionada ao estado 0U1 na chave k (k =1, 2, 3,
4, 5 ou 6)

ISk,0UL,avg Corrente média relacionada ao estado 0UL na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,0UL,rms Corrente eficaz relacionada ao estado 0UL na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,avg Corrente média na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,P,avg Corrente média relacionada ao estado P na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,P,rms Corrente eficaz relacionada ao estado P na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ISk,rms Corrente eficaz na chave k (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
ix Corrente de saída da porta CA da fase x (a, b ou c)
i∗x Corrente de referência do sistema de controle da corrente da porta CA
Ix Corrente eficaz da porta CA da fase x (a, b ou c)
k f Ganho de um filtro genérico
kpi Ganho proporcional do controlador de corrente da porta CC secundária
kpv Ganho proporcional do controlador de tensão da porta CC secundária
kr Ganho do controlador ressonante
kR,off Fator de correção das perdas do IGBT no bloqueio de acordo com o resistor de

gate utilizado
kR,on Fator de correção das perdas do IGBT na entrada em condução de acordo com

o resistor de gate utilizado
Kvd Fator de ajuste das perdas do diodo com relação ao nível de tensão
Kvs Fator de ajuste das perdas do IGBT com relação ao nível de tensão
LE Indutor de filtro da porta CC secundária
Lp Indutor parasita da placa de circuito impresso
Lx Indutor de filtro da porta CA da fase x (a, b ou c)
ma Índice de modulação de amplitude
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ME Ganho estático da porta CC secundária
m f Índice de modulação de frequência
modo Seleção do modo de operação do sistema de controle: corrente constante ou

tensão constante
n Ponto neutro
Ncell Número de células associadas em série em uma bateria ou banco de baterias
Pca Potência da porta CA do inversor
Pcc Potência da porta CC principal
PCD Potência de perdas do diodo por condução
Pcobre Potência de perdas no cobre do enrolamento de um indutor
PCS Potência de perdas do IGBT por condução
Pess Potência do ESS (ou da porta CC secundária)
PDk Potência de perdas do diodo Sk (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
PSk Potência de perdas do IGBT Sk (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
PSW ,off Potência de perdas do IGBT no bloqueio
PSW ,on Potência de perdas do IGBT na entrada em condução
PSW ,rr Potência de perdas do diodo causada pela recuperação reversa
Ptotal Soma de todas as perdas de todos os dispositivos semicondutores do conversor
r[k] Variável discreta r na amostra k
rCE Resistência entre coletor e emissor do IGBT quando em modo de condução
RD,th( j−c) Resistência térmica entre o diodo e o encapsulamento do dispositivo
RE Resistência série do elemento conectado à porta CC secundária
rF Resistência entre anodo e catodo do diodo quando em modo de condução
RL Resistência de carga para um braço do inversor
RLE Resistência série do indutor de filtro da porta CC secundária
RS,th( j−c) Resistência térmica entre o IGBT e o encapsulamento do dispositivo
RSE Resistência série equivalente de um capacitor
Rth(c−s) Resistência térmica entre o encapsulamento de um dispositivo e o dissipador de

calor
Rth(s−a) Resistência térmica entre o dissipador de calor e o ambiente que o envolve
Rx Resistência série do filtro da porta CA da fase x (a, b ou c)
sd Fator de suavidade do diodo na recuperação reversa
Sk Dispositivo semicondutor controlado (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
Sk/Dk Chave bidirecional em corrente e unidirecional em tensão (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)
Skx Dispositivo semicondutor controlado (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6) da fase x (a, b ou c)
t Tempo
Tamb Temperatura ambiente
tgδ Fator de dissipação de um capacitor
TCErr Fator de correção das perdas por comutação do diodo em função da temperatura
TCEsw Fator de correção das perdas por comutação do IGBT em função da temperatura
TCrd Fator de correção de rF do diodo em função da temperatura
TCrs Fator de correção de rCE do IGBT em função da temperatura
Tc,Sk Temperatura do encapsulamento do dispositivo Sk (k =1, 2, 3, 4, 5 ou 6)



LISTA DE SÍMBOLOS

TCvd Fator de correção de VF0 do diodo em função da temperatura
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Vcc Tensão do barramento CC
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vm,δca Sinal modulante da porta CA após passar por um amostrador e retentor
vm,ca Sinal modulante da porta CA
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voffset Tensão adicionada ao sinal modulante da porta CA para gerar o sinal modulante
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vx Tensão PWM da porta CA da fase x (a, b ou c)
vxn Tensão da fase x (a, b ou c) ao ponto neutro n
x[k] Variável discreta x na amostra k
y[k] Variável discreta y na amostra k
Zr1 Impedância 1 da rede para avaliação de estabilidade da planta
Zr2 Impedância 2 da rede para avaliação de estabilidade da planta
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1 INTRODUÇÃO

A energia elétrica é uma das mais versáteis formas de energia utilizadas em nossa socie-
dade atualmente. No entanto, a energia elétrica não é uma fonte primária ou de uso final. Ela
é uma forma intermediária e que apresenta características que a tornam particularmente inte-
ressante no que concerne à facilidade de conversão em outras formas de energia, transmissão a
longas distâncias e segurança. A maior parcela da geração de energia elétrica mundial se dá a
partir da energia térmica, a qual é obtida através da queima de combustíveis fósseis (carvão, gás
natural, petróleo e seus derivados) ou da fissão nuclear (LUQUE; HEGEDUS, 2011), conforme
pode ser observado na Figura 1.1.

Figura 1.1 – Geração de energia global de 1971 a 2016 por tipo de fonte em TWh.

Fonte: Adaptado de IEA (2018).

Por outro lado, o crescente aumento no consumo de energia elétrica mundial sem um
correspondente crescimento na geração a partir de fontes limpas, aliado à esgotabilidade das
fontes primárias de energia a longo prazo, poderá resultar em uma situação insustentável. En-
tretanto, continuar aumentando a oferta de energia com base em combustíveis fósseis e fissão
nuclear é insustentável do ponto de vista ambiental devido à excessiva produção de resíduos
contaminantes. A inserção de fontes renováveis e de baixo impacto ambiental se mostrou como
uma opção para contornar os problemas ambientais citados. Nos locais favoráveis passou-se a
explorar a energia hidráulica até o esgotamento dos principais aproveitamentos. Posteriormente,
a energia eólica e solar passaram a receber maior atenção, sendo consideradas as principais fon-
tes renováveis que permitirão atender às crescentes demandas de energia elétrica no futuro. Essa
mudança no cenário mundial é percebida de maneira mais significativa a partir do século XXI
(CARRASCO et al., 2006; BLAABJERG et al., 2006; ROMERO-CADAVAL et al., 2013).
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As fontes renováveis possuem uma característica comum entre si que é a variabilidade
da disponibilidade de energia ao longo do tempo. Isso ocorre na geração hidráulica, fotovol-
taica (FV) e eólica, entre outras. Essa variabilidade se apresenta de forma expressiva na geração
fotovoltaica, pois esta varia continuamente ao longo do dia e cessa à noite. Grandes variações
na potência da geração FV são também observadas quando ocorrem sombreamentos causados
por nuvens passantes. A geração eólica também sofre influência das condições ambientais que
alteram a velocidade dos ventos. Essas variações na disponibilidade de energia trazem alguns
impactos a serem considerados no projeto e operação de sistemas de geração a partir de fontes
renováveis. É estimado que para cada 10% de geração eólica adicionada ao sistema elétrico
deve-se adicionar 2% a 4% de potência fornecida por outras fontes (VAZQUEZ et al., 2010).
Nesse sentido, a inserção de sistemas de armazenamento de energia (ESS - Energy Storage

Systems) se mostra como uma alternativa para permitir uma maior penetração de geração reno-
vável no sistema elétrico (VAZQUEZ et al., 2010; TUMMURU; MISHRA; SRINIVAS, 2015;
ABDELRAZEK; KAMALASADAN, 2016; FAISAL et al., 2018).

A inserção de um ESS em um sistema elétrico pode ter várias finalidades. A Figura 1.2
traz uma visão geral das principais aplicações dos ESSs. A arbitragem de energia consiste em
armazenar energia durante os horários do dia em que ela é mais barata e vender nos horários em
que é mais cara. Para a arbitragem ser viável, as perdas de conversão, os custos de armazena-
mento e os impostos relacionados à operação devem ser compensados com sobra pela diferença
de preço. A redução do pico de potência visa suavizar o pico de demanda que ocorre no horá-
rio de ponta do sistema elétrico. Grandes plantas de armazenamento de energia próximas aos
centros de consumo permitem suprir parte da demanda de potência nos piores horários do dia e
se recarregar quando o sistema tiver sobra de capacidade. Com relação aos serviços auxiliares,
os ESSs atuam contribuindo para a melhoria da segurança e estabilidade da rede. De acordo
com Faisal et al. (2018), os principais serviços auxiliares são: seguir a curva de potência da
carga, auxiliar na regulação de tensão e frequência, permitir a partida do sistema de geração na
ausência de alimentação externa (black start) e prover reserva rotacional. A reserva rotacional é
necessária, pois em caso de perda de um gerador os demais devem assumir uma potência adicio-
nal até que outra unidade de geração seja colocada em operação. Essa reserva de potência pode
ser delegada a um ESS interligado ao sistema elétrico. No entanto, a potência de reserva no
ESS não poderá ser utilizada para arbitragem, por exemplo. Caso o ESS seja instalado por um
cliente específico, este poderá utilizá-lo para melhorar a qualidade e confiabilidade da energia
entregue à sua instalação. Interrupções no fornecimento de energia da concessionária podem
ser compensadas pelo ESS de forma a manter as atividades do cliente inalteradas. Por fim,
conforme já apresentado, a utilização ESS em conjunto com a geração renovável permite firmar
a capacidade de geração, suavizando as variações rápidas na geração causadas por condições
ambientais. Também permite fazer um deslocamento temporal da energia gerada, entregando-a
em horários do dia em que ela é mais cara ou quando ela é mais útil ao sistema elétrico, de
forma similar à arbitragem de energia (ABDELRAZEK; KAMALASADAN, 2016).
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Figura 1.2 – Visão geral das aplicações de ESS.
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Fonte: Adaptado de Palizban e Kauhaniemi (2016).

As baterias de chumbo-ácido são largamente aplicadas em Fontes Ininterruptas de Ener-
gia (UPS - Uninterruptible Power Supply) há décadas. Apresentam desempenho satisfatório,
pois esses sistemas foram projetados para passar longos períodos em flutuação e ter poucos
ciclos de descarga profunda e recarga completa. Por outro lado, as necessidades de aplicações
como as descritas acima para energias renováveis conectadas à rede exigem muito mais ciclos
de descarga e recarga do que as baterias de chumbo-ácido podem suportar. Isso faz com que
esse tipo de bateria tenha uma vida útil curta, tornando a sua utilização nesse tipo de aplicação
inviável (JING et al., 2017). Há outros tipos de ESS que podem ser utilizados e são normal-
mente classificados pela forma com que a energia é armazenada. Há tipos mecânicos, elétricos
e químicos. Há ainda outros tipos, como os térmicos e híbridos. A Figura 1.3 traz uma classi-
ficação geral das principais tecnologias de ESS de acordo com o tipo de energia armazenada.
Alguns tipos de ESS, como as baterias, por exemplo, possuem diversos subtipos de acordo com
os elementos químicos envolvidos, tipos de eletrólito, formas construtivas, etc. Uma classifica-
ção detalhada das tecnologias de ESS é apresentada em Hannan et al. (2017).

Devido aos requisitos de algumas aplicações, a simples substituição da bateria de chumbo-
ácido por outra com maior capacidade de ciclos de descarga e recarga não é suficiente. Isso
ocorre porque alguns tipos de ESS possuem elevada capacidade de armazenamento de energia,
mas sua resposta de conversão é lenta ou, ainda, sua vida útil é drasticamente reduzida quando
submetidos a picos de potência. Outros apresentam respostas rápidas, mas por curtos períodos
de tempo. Em aplicações que requeiram respostas rápidas e elevada capacidade de armazena-
mento de energia, uma solução possível é a hibridização do ESS (HESS - Hybrid ESS). Um
HESS é composto por, no mínimo, dois ESSs de tipos diferentes, um com elevada capacidade
de potência para respostas rápidas e outro com elevada capacidade de armazenamento de ener-
gia. A Tabela 1.1 traz a classificação de alguns tipos de ESS quanto à capacidade de potência
ou energia.
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Figura 1.3 – Classificação das tecnologias de ESS.
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Tabela 1.1 – Classificação de alguns tipos de ESS pela capacidade energética ou de potência.

Dispositivos de alta potência
(resposta rápida)

Dispositivos de alta energia
(resposta lenta)

Armazenamento magnético de energia
a supercondutor (SMES - Superconducting
Magnetic Energy Storage)

Ar comprimido

Supercapacitores Hidráulica bombeada
Volante de inércia (flywheel) Célula a combustível
Baterias de alta potência Baterias de elevada energia

Fonte: Adaptado de Hemmati e Saboori (2016).

Quanto a forma como o ESS se conecta ao sistema elétrico principal, esta pode se dar
basicamente de duas maneiras: agregada ou distribuída (LI; JOOS, 2007). Na forma agregada
o ESS é concentrado em um local específico e estrategicamente escolhido. O ESS se conecta
diretamente ao sistema elétrico através de conversores estáticos especificamente projetados para
o processamento da energia do ESS. Esta forma de conexão geralmente é projetada para proces-
samento de potências elevadas, na ordem de centenas de quilowatts a megawatts. Na conexão
distribuída, o ESS é instalado junto a cada sistema de geração renovável. Nessa conexão, os
ESSs são aplicados em potências que vão de centenas de watts até megawatts. A conexão do
ESS ao sistema de geração renovável pode se dar de diversas formas. A Figura 1.4 traz algumas
das principais formas de conexão do ESS. Cada uma dessas formas de conexão pode ser mais
interessante para certa faixa de potência, ou ainda dependendo dos requisitos de projeto ou da
tecnologia de sistema de armazenamento.
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Figura 1.4 – Formas de conexão do sistema de armazenamento: (a) no barramento CC através de
conversor CC-CC, (b) no barramento CA, (c) através de um conversor multiportas,
(d) diretamente no barramento CC e (e) através de um inversor multiportas.
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As principais funções do conversor estático conectado ao ESS são: carregar ou descar-
regar o ESS com baixa ondulação de corrente, limitar a corrente de carga ou descarga, manter o
ESS em flutuação (dependendo do tipo de ESS e técnica de recarga utilizada), adequar o nível
de tensão e corrente do ESS com o nível do ponto de conexão e, no caso de conexão no barra-
mento CA, fazer a conversão de frequência. A realização simultânea de todas essas funções é
relativamente complexa e a solução mais utilizada é a inclusão de um conversor estático e um
sistema de controle específico para cada ESS a ser conectado no sistema. Assim, o projeto se
torna mais simples, pois cada conversor pode ser analisado separadamente.

No caso da Figura 1.4(a), a interconexão da fonte principal com o ESS é realizada por
múltiplos conversores CC-CC conectados ao barramento CC de um inversor principal (SUN et
al., 2011; MAHMOOD; MICHAELSON; JIANG, 2014). Esses conversores foram indicados
em linhas tracejadas pois, devido à variações dessa configuração, ambos os conversores CC-CC
podem existir simultaneamente ou pode existir apenas um (CHIANG; CHANG; YEN, 1998).
Quando nenhum dos dois conversores existe, o resultado é a forma de conexão da Figura 1.4(d)
e que é tratada de forma separada devido às suas especificidades. Ainda considerando a forma
de conexão da Figura 1.4(a), há uma relação entre o controle do inversor, do conversor CC-
CC do ESS (quando existir) e do conversor CC-CC conectado à fonte CC principal (quando
existir), pois todos estão conectados no mesmo barramento. A soma das potências injetadas
e absorvidas do barramento CC deve ser nula a fim de manter a tensão do barramento CC
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regulada dentro da faixa de operação. Haddadi, Farhangi e Blaabjerg (2019) propuseram um
inversor com múltiplas portas de potência, sendo que cada porta é conectada ao inversor através
de um conversor CC-CC. Embora o referido trabalho não trate da conexão de ESS, devido à
modularidade, é possível incluir um ou mais conversores CC-CC para a conexão de ESSs.

Outra forma bastante utilizada em sistemas conectados à rede é a apresentada na Fi-
gura 1.4(b). Trata-se da conexão no barramento CA (WANG; NEHRIR, 2008; ABEYWAR-
DANA; HREDZAK; AGELIDIS, 2015). Um inversor dedicado ao processamento da potência
do ESS é utilizado, o que dá flexibilidade para a escolha da topologia (BRAGARD et al., 2010).
Considerando ambos os inversores conectados à rede CA, eles podem ser considerados inde-
pendentes, pois o sincronismo é garantido pela rede de distribuição à qual estão conectados.
No entanto, um sistema de controle central deve definir o despacho de potência do ESS com
a finalidade de se atingir objetivos previamente estabelecidos. Para plantas de maior potência
(centenas de quilowatts ou mais), essa forma de conexão é interessante, pois permite a escolha
de topologias específicas para o processamento de energia de cada fonte. Em caso de operação
ilhada, os inversores devem operar de forma sincronizada e o controle centralizado tem como
principal objetivo manter a continuidade do fornecimento de energia e manter a estabilidade de
tensão e de frequência.

A Figura 1.4(c) traz uma configuração baseada em conversor multiportas (MPC - Mul-

tiport Converter) conectado ao barramento CC de um inversor. O MPC possui mais de uma
porta de potência e permite o processamento simultâneo da potência de todas as portas. Esse
tipo de conversor tem sido largamente pesquisado para baixas potências e uma ampla revisão
das topologias existentes pode ser encontrada em Bhattacharjee, Kutkut e Batarseh (2019).

Há também outras formas de conexão do ESS que buscam a conexão direta ao barra-
mento CC ou a outros pontos do inversor sem conversores CC-CC dedicados. Exemplos dessa
forma de conexão são apresentados nas Figuras 1.4(d) e (e). Este trabalho considera que um
ESS está integrado a uma topologia de inversor quando ele é conectado diretamente ao circuito
(sem conversores CC-CC intermediários) e é possível o controle independente de carga e des-
carga de cada ESS através de algum mecanismo fornecido pela topologia do inversor e por seus
sistemas de modulação e controle.

Na Figura 1.4(d) o ESS é conectado diretamente no barramento CC do inversor (JAYA-
SINGHE; VILATHGAMUWA; MADAWALA, 2011; VECHIU et al., 2011; TEYMOUR et al.,
2014; TABART et al., 2018). Como principal vantagem, essa forma de conexão permite uti-
lizar um único inversor para o processamento da potência do sistema de geração e gerenciar a
carga e descarga do ESS. O inversor Ponto Neutro Grampeado (NPC - Neutral Point Clamped)
permite essa forma de integração do ESS. A técnica consiste basicamente em desbalancear os
polos do barramento CC do inversor NPC para controlar o estado de carga (SOC - State Of

Charge) do(s) ESS(s). As desvantagens dessa topologia são a necessidade de um sistema de
modulação complexo, pois o inversor deve gerar correntes senoidais na saída a partir de tensões
desbalanceadas nos polos do barramento CC e ponto neutro flutuante com presença de terceiro
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harmônico (TABART et al., 2018). Em Jayasinghe, Vilathgamuwa e Madawala (2011) foi pro-
posta uma modulação em espaço vetorial (SVM - Space Vector Modulation) e um sistema de
controle para o inversor NPC, o que permite simultaneamente gerar correntes senoidais na porta
CA e controlar o SOC de um HESS. O circuito proposto é apresentado na Figura 1.5. A rea-
lização da modulação em tempo real é complexa, principalmente pela quantidade de cálculos
necessários. Além disso, os dispositivos semicondutores ficarão sujeitos a diferentes níveis de
tensão e a utilização do barramento CC é reduzida. Em Teymour et al. (2014), o mesmo in-
versor NPC é apresentado em uma aplicação FV adicionando-se a realização do rastreamento
do ponto de máxima potência (MPPT - Maximum Power Point Tracking) simultaneamente às
funções já descritas. Tabart et al. (2018) propuseram uma topologia NPC de quatro braços com
HESS para alimentar uma microrrede com cargas desbalanceadas.

Figura 1.5 – Inversor NPC com HESS integrado diretamente no barramento CC.
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Outra opção para conexão do ESS é apresentada na Figura 1.4(e). Nesse caso, o cir-
cuito do inversor apresenta certas características que permitem a conexão do ESS diretamente
na topologia do inversor. Além disso, o inversor deve ter um ou mais graus de liberdade que
permitam o controle da carga e descarga do ESS. Essa integração é relativamente complexa
e, até o momento, foram encontradas poucas topologias de inversores que permitem essa in-
tegração. Pode-se considerar que esse tipo de inversor é similar ao MPC, com a diferença de
que pelo menos uma das portas de potência é CA. Nesse caso, o inversor poderia ser chamado
de inversor multiportas (MPI - Multiport Inverter) (AMIRABADI; TOLIYAT; ALEXANDER,
2013).

O inversor Z-Source (ZSI - Z-Source Inverter), proposto por Peng (2003), é capaz de
integrar um ESS explorando o grau de liberdade dado pelo estado shoot-through (CINTRON-
RIVERA et al., 2011; GE et al., 2013; HU et al., 2016), conforme circuito apresentado na
Figura 1.6. Ao invés de conectar o ESS no lugar de C2 ele também pode ser conectado no
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lugar de C1 (GE et al., 2013). A integração de mais de um ESS no ZSI/quasi-ZSI (qZSI), com
possibilidade de formar um HESS pode ser realizada em topologias multiníveis (SUN et al.,
2015).

Figura 1.6 – Inversor qZSI com ESS integrado à topologia.
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Outra topologia de inversor capaz de realizar a integração de um ESS ou HESS é a to-
pologia com capacitores flutuantes (FC - Flying Capacitor) (MEYNARD; FOCH, 1992). Em
Vilathgamuwa, Jayasinghe e Madawala (2011), cada capacitor flutuante foi substituído por um
ESS flutuante, conforme circuito apresentado na Figura 1.7. Essa topologia apresenta modu-
lação relativamente complexa devido ao desbalanceamento das tensões causado pelo SOC de
cada ESS.

Figura 1.7 – Inversor baseado na topologia FC mas com ESSs substituindo os capacitores flu-
tuantes.
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O inversor split-source, proposto por Abdelhakim, Mattavelli e Spiazzi (2016), é apre-
sentado na Figura 1.8 e também pode integrar um ESS ao inversor. Há também uma variante
multinível com capacitores flutuantes (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPIAZZI, 2017). A
fonte Vcc possui tensão mais baixa do que aquela a ser regulada no capacitor C devido à carac-
terística boost do inversor, o que pode ser interessante em algumas aplicações. O indutor Lin é
carregado com pulsos de razão cíclica variável e que é dependente da modulação senoidal. Isso
resulta em ondulações de baixa frequência no indutor e no capacitor C. Para contornar esses
problemas, as propostas de modulação e controle são relativamente complexas (LEE; HENG,
2017). Versões simplificadas que utilizam uma modulação híbrida quase senoidal e com pulsos
de largura constante são propostas em Lee e Heng (2017) e Lee et al. (2019). Essa classe de
inversores poderia acrescentar uma porta CC nos nós onde o capacitor C está conectado, mas,
até o momento, isso não é reportado na literatura.

Figura 1.8 – Inversor de topologia split-source proposto por Abdelhakim, Mattavelli e Spiazzi
(2016).
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Há também propostas de inversores multiníveis a capacitores chaveados com mais de
uma porta CC de potência. Um dos inversores da família proposta é apresentado na Figura 1.9.
A entrada a capacitor chaveado também poderia ser compreendida como um conversor CC-CC
multiportas de entrada e que é seguido por um inversor. No entanto, como o conversor CC-
CC de entrada possui a função de gerar certo número de níveis para o inversor, considerou-se
que são conversores integrados e que não podem ser dissociados. Apresentam como principal
desvantagem a incapacidade de operar com cargas fortemente indutivas (RAMAN et al., 2019).

O inversor Ponto Neutro Grampeado Ativo (ANPC - Active Neutral-Point-Clamped),
proposto por (BRUCKNER; BERNET, 2001), possui diversos estados de condução redundantes
para geração do nível zero na porta CA. Esses estados são utilizados com diversas finalidades,
mas geralmente relacionadas à distribuição de perdas entre os semicondutores. Esta Tese utiliza
os estados redundantes do inversor ANPC com o principal objetivo de adicionar uma porta
CC ao conversor e que permita a conexão direta de um ESS à topologia sem a necessidade de
conversores CC-CC auxiliares. O circuito proposto é apresentado na Figura 1.10. A fonte Vcc

é a fonte principal de energia, podendo ser um sistema fotovoltaico, por exemplo. A fonte VE

representa a fonte de energia secundária, a qual pode ser um ESS. A saída vx é uma porta CA
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Figura 1.9 – Inversor multinível de três portas a capacitor chaveado proposto por Raman et al.
(2019).
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Figura 1.10 – Inversor ANPC monofásico com porta CC bidirecional secundária.
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utilizada para conexão à rede ou para a alimentação de cargas locais. Portanto, há três portas
de potência no circuito proposto, duas CC e uma CA. Como o ESS é conectado diretamente ao
circuito do inversor, a proposta desta Tese se enquadra na forma de conexão da Figura 1.4(e).

Variações da topologia ANPC com fontes conectadas entre os nós A e B da Figura 1.10
já apareceram em outros trabalhos. Porém, apenas foram consideradas duas portas de potência
em cada braço do inversor. Em Andrade, Muniz e Silva (2015), Figura 1.11(a), a fonte CC prin-
cipal é conectada entre A e B e nos polos do barramento CC são apenas mantidos os capacitores
com tensão regulada. O trabalho de Grbovic et al. (2010), Figura 1.11(b), usa um braço sem os
dispositivos S2 e S3 (pois não há porta CA de potência) em um conversor CC-CC para conexão
de um ESS ao barramento CC de um inversor principal, caracterizando a forma de conexão da
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Figura 1.11 – (a) Inversor proposto por Andrade, Muniz e Silva (2015) e (b) Conversor CC-CC
de três níveis proposto por Grbovic et al. (2010).
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Figura 1.4(a). Embora essas propostas utilizem os nós A e B para conexão de uma fonte CC,
nenhuma prevê a operação simultânea das três portas de potência em um braço ANPC.

O circuito proposto nesta Tese também pode ser utilizado em aplicações polifásicas.
Por exemplo, a Figura 1.12 apresenta uma configuração trifásica. Como se pode ver, a porta
CC principal é comum a todos os braços. Adicionalmente, cada braço possui uma porta CC
para conexão de ESS e uma porta CA independente. Os ESSs de cada braço podem ser de
mesmo tipo ou de tipos diferentes caso seja necessário compor um HESS. Cabe observar que a
utilização de tipos diferentes de ESS em cada braço faz com que os esforços de corrente sejam
distintos, perdendo-se modularidade. Uma outra opção de composição de HESS é a utilização
de um tipo de ESS no barramento CC e outro tipo conectado à porta CC secundária. Outro
ponto interessante é a redundância de ESS. Como cada fase possui um ESS independente, caso
um ESS falhe, os demais podem continuar suprindo potência parcialmente.

Como se pode ver, há diversas configurações e cada uma pode resultar em diversas
possibilidades utilizando-se combinações de topologias. Algumas características podem ser
consideradas para auxiliar na escolha da configuração mais adequada à certa aplicação. O fluxo
de potência no sistema é uma dessas características, pois algumas configurações apresentam
cascateamento de conversores em alguns modos de operação, o que pode levar a redução do
rendimento global. Na forma de conexão da Figura 1.4(a) há um ou dois conversores em cas-
cata, dependendo do modo de operação. Para a forma da Figura 1.4(b), somente quando o ESS
for carregado pela fonte CC os dois inversores podem ser considerados em cascata. Para os
demais modos de operação, há apenas um conversor no caminho do fluxo de potência. A forma
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Figura 1.12 – Inversor trifásico com braços ANPC-3P.
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da Figura 1.4(c) apresenta como vantagem o conexão do ESS e da fonte CC no mesmo conver-
sor. Dependendo da topologia do MPC, poderá apresentar rendimento elevado para o modo de
recarga do ESS pela fonte CC. Por outro lado, o fluxo de potência da rede para o conversor e
do conversor para a rede passa, geralmente, por dois conversores. As formas de conexão das
Figuras 1.4(d) e (e) possuem apenas um conversor para todos os modos de operação. Na Fi-
gura 1.4(d) pode-se presumir que para a recarga do ESS pela fonte CC não há conversor no fluxo
de potência, mas nesse modo de operação o inversor geralmente está em operação para contro-
lar a corrente e a tensão do ESS. Uma análise mais precisa do rendimento de cada configuração
deve, necessariamente, considerar as topologias envolvidas.

Outro aspecto importante é a quantidade de semicondutores de potência (incluindo os
respectivos circuitos de acionamento dos interruptores e fontes isoladas) presentes em uma de-
terminada configuração e o respectivo estresse de tensão. Soluções com múltiplos conversores
apresentam maior flexibilidade (projeto, modulação e controle) e modularidade. Por outro lado,
essas configurações tendem a utilizar maior número de semicondutores em comparação com as
formas de conexão com ESS conectado diretamente ao barramento CC ou integrado à topologia.

O circuito da Figura 1.13 apresenta uma solução com o mesmo número de semicondu-
tores que a solução proposta nesta Tese. Porém, o inversor ponte-completa apresenta problemas
de operação quando se deseja gerar uma forma de onda CA de três níveis em aplicações FV.
Essa dificuldade está relacionada às tensões de modo comum em Vcc, as quais causam elevada
corrente de fuga pela capacitância parasita dos módulos FV (ZHANG et al., 2014). Uma forma
de contornar esse problema é a inclusão de filtros passivos.

Substituindo a configuração ponte completa da Figura 1.13 por um braço NPC, obtém-se
a configuração apresentada na Figura 1.14. Ainda estão presentes os seis dispositivos contro-
lados mas há dois diodos a mais. Por outro lado, quando são sintetizados três níveis na porta
CA os problemas relacionados às tensões de modo comum são muito menores. Como desvan-
tagem, essa configuração utiliza uma topologia meia-ponte e é necessário dobrar a tensão do
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Figura 1.13 – Inversor ponte-completa com braço adicional para conexão de ESS.
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Figura 1.14 – Inversor NPC com braço adicional para conexão de ESS.
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barramento CC. Devido à topologia multinível, os dispositivos S1 a S4 apresentam o mesmo
estresse de tensão que os dispositivos do circuito da Figura 1.13. Por outro lado, S5 e S6 apre-
sentam maior estresse de tensão. Uma outra possível modificação é a utilização de um braço
multinível para o ESS, mas nesse caso há um aumento de dispositivos semicondutores.

O exposto até aqui demonstra que o tema desta Tese é relevante no contexto tecnológico
e científico atual. O circuito proposto permite a geração de forma de onda de três níveis na porta
CA e a conexão de um ESS por braço utilizando seis dispositivos semicondutores controlados
e seis diodos. Conforme é demonstrado nesta Tese, os sistemas de modulação e controle reque-
ridos são relativamente simples e utilizam pouco esforço computacional. Porém, a integração
de funções em uma topologia de conversor estático é cercada de prós e contras. Mesmo que as
topologias NPC e ANPC tenham sido largamente exploradas na literatura, a inserção do circuito
do ESS entre os nós A e B insere modificações no funcionamento do circuito. Nesse sentido,
esta Tese busca apresentar respostas às principais questões relacionadas ao circuito proposto,
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analisando desde os estados de condução e comutações, até a operação em malha fechada em
uma aplicação conectada à rede.

Esta Tese está dividida da seguinte forma: no Capítulo 2 é feita uma revisão da topologia
ANPC, é apresentada a forma de integração da porta CC bidirecional secundária e é realizada
uma análise detalhada da etapa de potência; no Capítulo 3 são propostas técnicas de modulação
para o inversor proposto; o Capítulo 4 é dedicado à análise das variáveis envolvidas no projeto
do inversor, tais como as correntes nos semicondutores, valores recomendados das tensões de
alimentação e o dimensionamento de capacitores e indutores; no Capítulo 5 é analisada, pro-
posta e projetada a estrutura de controle para uma aplicação conectada à rede; no Capítulo 6
são apresentados detalhes do protótipo construído e é feita uma discussão dos resultados experi-
mentais; ao final são apresentadas as conclusões do trabalho e as sugestões de trabalhos futuros.
O Apêndice A traz detalhes do projeto da etapa de potência utilizada nos experimentos.

1.1 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Este capítulo apresentou as principais motivações para utilização de ESS e algumas das
formas que podem ser utilizadas para conexão desses elementos através de conversores estáti-
cos. Configurações que utilizam mais conversores dão maior flexibilidade no projeto e opera-
ção. Por outro lado, conversores multiportas permitem uma redução do número de dispositivos
semicondutores.

A proposta apresentada nesta Tese permite a conexão do ESS diretamente ao inversor
sem conversores auxiliares. São utilizados seis dispositivos semicondutores controlados e seis
diodos por braço do conversor. Em sistemas com mais de um braço é possível a formação
de ESSs híbridos ou redundantes. A topologia proposta alcança seus objetivos utilizando um
sistema de modulação baseado em portadoras e opera com barramento CC equilibrado.
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2.1 INTRODUÇÃO

Este capítulo inicia com uma revisão da literatura relacionada à topologia ANPC. Pos-
teriormente são apresentados detalhes de como é possível integrar uma porta CC bidirecional
secundária em cada braço do inversor ANPC. Essa porta CC adicional permite a conexão do
ESS diretamente no inversor sem a necessidade de conversores CC-CC auxiliares. Cada braço
do inversor passa a ter três portas: a porta CC principal, a porta CC secundária e a porta CA.
Em configurações polifásicas a porta CC principal é compartilhada por todos os braços, consti-
tuindo uma porta comum. Por questões de simplificação da nomenclatura utilizada ao longo do
texto, a topologia proposta nesta Tese é chamada de ANPC-3P (ANPC de 3 Portas).

Este capítulo também apresenta uma análise dos possíveis estados de condução e a fun-
ção de cada estado em relação à porta CA e à porta CC secundária. Por fim, as comutações
entre estados de condução, considerando questões práticas como a inclusão de tempo-morto,
são analisadas para verificar se apresentam alguma condição indesejada ou até mesmo proibida.

2.2 INVERSOR ANPC

Na década de 1980 foram concedidas duas patentes nos Estados Unidos da América so-
bre uma nova topologia de conversor com diodos de grampeamento (BAKER, 1980; BAKER,
1981). Um artigo da mesma época também apresentou o circuito de um inversor com dio-
dos de grampeamento e deu o nome de Neutral-Point-Clamped (NPC) à topologia (NABAE;
TAKAHASHI; AKAGI, 1981). Essa topologia apresentou uma solução para se aumentar a ca-
pacidade de tensão e potência dos conversores alimentados em tensão (VSC - Voltage Source

Converter), uma vez que as principais limitações dos VSCs de dois níveis estavam relacionadas
à capacidade de bloqueio de tensão dos semicondutores de potência com condução e bloqueio
controlados. O circuito de um braço do conversor NPC é apresentado na Figura 2.1. Cada braço
possui quatro dispositivos semicondutores controlados (S1−S4), cada qual com um diodo em
antiparalelo (D1−D4), e dois diodos de grampeamento (D5−D6). Os capacitores do barra-
mento CC são conectados em série para obter o ponto neutro e garantir o nível de tensão zero.
Os estados de condução permitidos para o inversor NPC são apresentados na Tabela 2.1. O sinal
de comando do dispositivo S3 é complementar ao sinal de comando de S1, assim como o sinal
de comando de S4 é complementar ao sinal de comando de S2.
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Figura 2.1 – Um braço do inversor NPC.
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Fonte: Adaptado de Nabae, Takahashi e Akagi (1981).

Tabela 2.1 – Estados de condução permitidos para o inversor NPC e respectivos níveis de tensão.

Estado
Dispositivos Controlados Tensão de

saída (vx)S1 S2 S3 S4

P 1 1 0 0 Vcc/2

0 0 1 1 0 0

N 0 0 1 1 −Vcc/2

Fonte: Adaptado de Nabae, Takahashi e Akagi (1981).

A topologia NPC foi rapidamente aceita pela indústria, posteriormente competindo no
mercado com a topologia multinível baseada em capacitores flutuantes (MEYNARD; FOCH,
1992). Atualmente, considera-se que a topologia NPC está muito bem estabelecida e o campo
de aplicações está em constante crescimento devido à sua compacidade, eficiência e bom desem-
penho (RODRIGUEZ et al., 2010). Embora a topologia NPC tenha características interessantes,
alguma estratégia deve ser utilizada para que as tensões dos capacitores do barramento CC se
mantenham balanceadas (com mesma tensão média), o que pode ser obtido através da modu-
lação e controle (CELANOVIC; BOROYEVICH, 2000). Além disso, apenas os interruptores
externos são diretamente grampeados, podendo ocorrer sobretensão no bloqueio dos semicon-
dutores internos (S2 e S3) (SUH; HYUN, 1997). A corrente eficaz e o número de comutações
são diferentes entre os dispositivos semicondutores externos (S1 e S4) e os internos, o que causa
uma distribuição desigual de perdas (BRUCKNER; BERNET, 2001). Essa distribuição desi-
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gual de perdas causa diferenças nas temperaturas das junções semicondutoras, sendo que os
dispositivos mais quentes limitam a capacidade de potência do conversor NPC.

Na análise do problema de distribuição de perdas, Bruckner, Bernet e Guldner (2005)
mostraram que os piores casos ocorrem para grandes e pequenos índices de modulação com
fator de potência (FP) unitário (positivo ou negativo). Para grandes índices de modulação e
FP = 1 (potência fluindo do barramento CC para a porta CA) os dispositivos semicondutores
externos são os elementos que exibem as maiores perdas, pois além de conduzirem a corrente
de fase na maior parte do tempo ainda apresentam significativas perdas por comutação. Ainda
considerando grandes índices de modulação e com FP =−1 (potência fluindo da porta CA para
o barramento CC), os diodos externos (D1 e D4) apresentam as maiores perdas pelos mesmos
motivos apresentados para os dispositivos semicondutores externos. Quando o índice de modu-
lação é pequeno os dispositivos internos (S2 e S3) conduzem a corrente de fase na maior parte
do tempo e exibem perdas por comutação sendo, portanto, os dispositivos mais estressados.

Como solução, Bruckner, Bernet e Guldner (2005) propuseram a substituição dos diodos
D5 e D6 por elementos ativos, dando origem à topologia ANPC. O circuito resultante é apresen-
tado na Figura 2.2. Essa nova topologia sintetiza os mesmos três níveis de tensão na saída mas
apresenta mais estados de condução possíveis, conforme é apresentado na Tabela 2.2. Para a
obtenção do nível zero na saída foram propostos quatro estados redundantes e que possibilitam
a distribuição de perdas por condução e comutação entre S2, S3, S5 e S6. Essa topologia não
visa aumentar o rendimento em comparação com o inversor NPC, mas aumentar a capacidade
de potência do inversor por distribuir as perdas entre os dispositivos mais estressados em cada
condição de operação. Para reduzir as perdas por comutação no dispositivo S1 pode-se utilizar a
transição do estado P para o estado 0L1 ao invés de utilizar algum dos outros estados que causa
a comutação do referido dispositivo. O mesmo vale para S4 na transição do estado N para o
estado 0U1. Assim, é possível transferir as perdas de comutação de S1 para S2 ou de S4 para
S3.

Tabela 2.2 – Estados de condução originalmente apresentados para o inversor ANPC e respec-
tivos níveis de tensão.

Estado
Dispositivos Controlados Tensão de

saída (vx)S1 S2 S3 S4 S5 S6

P 1 1 0 0 0 1 Vcc/2
0U2 0 1 0 0 1 0 0
0U1 0 1 0 1 1 0 0
0L1 1 0 1 0 0 1 0
0L2 0 0 1 0 0 1 0
N 0 0 1 1 1 0 −Vcc/2

Fonte: Adaptado de Bruckner, Bernet e Guldner (2005).
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Figura 2.2 – Um braço do inversor ANPC.
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Fonte: Adaptado de Bruckner, Bernet e Guldner (2005).

Para um melhor entendimento de quais dispositivos semicondutores sofrem perdas por
comutação, Bruckner, Bernet e Guldner (2005) classificaram as comutações em três tipos. As
comutações do tipo 1 envolvem perdas em S1/D1 e D5/S5 ou S4/D4 e D6/S6. Por exemplo, a
comutação P→ 0U2 causa perdas em S1/D5 para corrente de fase positiva e causa perdas em
D1/S5 para corrente de fase negativa. As comutações do tipo 2 envolvem perdas em S1/D1 e
D3/S3 ou S4/D4 e D2/S2. Por fim, as comutações do tipo 3 envolvem apenas S2/D2 e D3/S3. As
comutações do tipo 1 não devem ser utilizadas quando deseja-se evitar as perdas nos dispositivos
externos. De forma similar, as comutações do tipo 3 evitam as perdas por comutação nos
dispositivos internos. As comutações do tipo 2 evitam as perdas por comutação nos dispositivos
S5/D5 e S6/D6. Dessa forma, com a seleção apropriada dos tipos de comutação é possível
distribuir as perdas por comutação em todos os dispositivos semicondutores do inversor.

Para fazer a distribuição de perdas Bruckner, Bernet e Guldner (2005) utilizaram um
sistema ativo em malha fechada. Esse sistema faz a estimativa das temperaturas das junções dos
dispositivos semicondutores de potência em tempo real utilizando a medição da temperatura do
líquido de arrefecimento. Com base nessa estimativa, no estado de comutação e na corrente de
fase, o tipo de comutação apropriado é selecionado, visando causar as menores perdas possíveis
nos dispositivos mais quentes. O grande número de cálculos a ser realizado em tempo real é
uma desvantagem dessa técnica. Em Bruckner e Bernet (2005) e Bruckner, Bernet e Steimer
(2007) foi apresentada uma técnica de distribuição de perdas que busca reduzir a quantidade de
cálculos. Uma distribuição de perdas adequada pode ser obtida utilizando-se certa relação ótima
entre os tipos de comutação. Essa relação ótima depende do ponto de operação do inversor, que
está intimamente relacionado com o índice de modulação e o fator de potência. A técnica
proposta consiste em simular o inversor em diversos pontos de operação e em cada ponto de
operação encontrar a relação ótima entre os tipos de comutação. Os resultados previamente
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calculados são então armazenados em uma tabela e cabe ao sistema de modulação e controle
identificar o ponto de operação e selecionar a relação a ser utilizada. Nos referidos trabalhos
as comutações do tipo 2 foram suprimidas por serem consideradas um caso intermediário entre
as comutações dos tipos 1 e 3, o que simplifica ainda mais a implementação. Como resultado,
relações de comutação ntipo1/ntipo3 = 4/1, 3/1 e 2/1 foram obtidas para um caso específico.
Outro trabalho de análise das comutações para avaliação de perdas e modelamento térmico foi
apresentado por Senturk et al. (2011) considerando aplicações em geração eólica.

Em Li et al. (2011) foi apresentada uma proposta de inversor ANPC com transição
sob zero de corrente (ZCT - Zero-Current-Transition). Dois dispositivos semicondutores e um
tanque LC são adicionados ao circuito para permitir o bloqueio em zero de corrente para os
dispositivos semicondutores controlados e entrada em condução suave. Esse circuito permite
reduzir as perdas por comutação, eliminar os efeitos da corrente de recuperação reversa dos
diodos, reduzir as sobretensões de bloqueio dos dispositivos controlados e, assim, com menores
perdas, é possível alcançar maiores frequências de comutação.

Um estudo foi publicado por Andler et al. (2013) para investigar as comutações de um
inversor ANPC composto por IGCTs (Insulated Gate Commutated Thyristor), barramento CC
de 2,13-2,43 kV e correntes de fase de 3,95-4,36 kA. Algumas comutações podem ser proble-
máticas, pois em um estado de condução intermediário, criado pelo tempo-morto, a corrente
pode ser conduzida tanto pelo caminho superior (estados 0U1 e 0U2) quanto pelo caminho
inferior (estados 0L1 e 0L2). Assim, a distribuição das correntes depende das impedâncias
parasitas dos caminhos de condução. No referido trabalho os autores propõem subsequências
de comutação para os estados problemáticos e a cada bloqueio ou condução de um dispositivo
semicondutor específico são estipulados os tempos-mortos.

Uma análise detalhada das comutações dos dispositivos semicondutores foi apresentada
por Jiao, Lu e Lee (2014) considerando IGBTs (Insulated Gate Bipolar Transistor). As indu-
tâncias dispersas dos caminhos de condução são incluídas no circuito e seus efeitos sobre os
dispositivos semicondutores são analisados. Dois problemas importantes foram encontrados. O
primeiro problema descrito diz respeito a uma corrente de cauda, que é causada por um pro-
cesso complexo envolvendo diversos elementos parasitas e dispositivos semicondutores. Em
certas comutações, o dispositivo semicondutor que está entrando em condução é submetido à
corrente de recuperação reversa do diodo que está sendo bloqueado. A recuperação reversa
causa um pico de corrente no dispositivo semicondutor que está entrando em condução. Esse
pico deveria ser de curta duração, mas devido às indutâncias parasitas e demais dispositivos
semicondutores envolvidos na comutação, a corrente decresce de forma mais lenta do que o
esperado, causando uma corrente de cauda. No caso abordado no referido trabalho, os autores
encontraram correntes de cauda de aproximadamente 3% do período de comutação. Devido
ao amortecimento lento dessa corrente, ela causa perdas adicionais em diversos dispositivos
semicondutores. Como ela ocorre a cada período de comutação, é um fator importante a ser
considerado em inversores que operam com frequências de dezenas a centenas de quilohertz.
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Outro ponto importante é que em razões cíclicas pequenas o dispositivo semicondutor pode ser
bloqueado durante o transiente descrito, o que causa fortes surtos de tensão. A investigação do
problema revelou que as indutâncias parasitas e a resistência de gate influenciam na corrente
de cauda. Reduzir os parasitas e aumentar o resistor de gate têm efeito de fazer a corrente de
cauda decair mais rapidamente. No entanto, com resistores de gate maiores, as perdas serão
aumentadas. Portanto, há um compromisso a ser considerado. Um outro problema abordado
no referido trabalho diz respeito a surtos de tensão nos dispositivos semicondutores internos.
Esse problema é mais sério e pode levar a consequências mais desastrosas do que a corrente de
cauda. O problema se manifesta mais intensamente com baixa potência na saída do inversor.
A explicação do problema está relacionada à maior di/dt da recuperação reversa com menores
correntes de fase. Dessa forma, Jiao, Lu e Lee (2014) concluem que diodos de recuperação rá-
pida apresentam um comportamento mais agressivo na corrente de recuperação reversa quando
comutam correntes menores. Esta propriedade associada com parasitas nos caminhos de con-
dução causam ressonâncias e surtos de tensão sobre o dispositivo bloqueado. Para reduzir esse
problema pode-se evitar os caminhos de condução com os maiores parasitas e aumentar a re-
sistência de gate. Para inversores do tipo NPC não há estados de condução redundantes que
permitam escolher o caminho com menores parasitas, sendo somente a resistência de gate uti-
lizada para minimizar este problema. Já para inversores ANPC pode-se atuar em ambos os
pontos. Um estudo recente, considerando as comutações de IGBTs de alta potência para apli-
cações em compensadores estáticos síncronos (STATCOM - Static Synchronous Compensator)
em média tensão, reforça a necessidade de uma análise detalhada dos caminhos de condução,
dos efeitos das indutâncias parasitas distribuídas e dos problemas de recuperação reversa mais
agressiva com corrente de fase pequena (MAYOR et al., 2019). Jiao, Lu e Lee (2014) obtiveram
a pior condição de recuperação reversa quando a corrente de carga era um décimo da corrente
nominal.

Em outro trabalho, Jiao e Lee (2015) propuseram uma nova estratégia de modulação
para o inversor ANPC. São propostos novos estados de condução chamados aqui de 0U3 e 0L3,
mostrados na Tabela 2.3. Porém, os autores optam por utilizar o estado de condução 0UL para
sintetizar o nível zero na saída. O estado 0UL consiste em colocar em condução os dispositivos
S2, S3, S5 e S6 simultaneamente. Nesse trabalho os resultados mostraram perdas balanceadas
entre os dispositivos semicondutores internos para FP unitário (positivo e negativo) e FP zero.
No entanto, as perdas nos dispositivos externos são consideravelmente diferentes das perdas
nos dispositivos internos para FP unitário. De forma geral, nas condições analisadas por Jiao e
Lee (2015), a utilização do estado 0UL permite reduzir o estresse de corrente e tensão sobre os
dispositivos semicondutores e melhorar o rendimento do inversor. Porém, não está claro se a di-
visão de corrente pelos caminhos inferior e superior é sempre garantida. Durante a comutação
é pouco provável que essa divisão ocorra, pois existem diversos fatores que interferem nessa
divisão, como os elementos parasitas dos caminhos de condução, atrasos de propagação nos
sinais dos circuitos de acionamento dos interruptores (gate drivers), entre outros. A utilização
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de dispositivos semicondutores com coeficiente positivo de temperatura é de grande importân-
cia nesse caso. Cabe observar que as estratégias propostas por Bruckner, Bernet e Guldner
(2005) e Bruckner, Bernet e Steimer (2007) permitem obter perdas balanceadas nos referidos
dispositivos semicondutores para qualquer condição de FP e índice de modulação. O estado de
condução 0UL foi excluído da proposta inicial do inversor ANPC por não ser possível deter-
minar previamente se haverá divisão igualitária de corrente pelos caminhos superior (S2-S5) e
inferior (S3-S6) até o ponto neutro (BRUCKNER; BERNET; GULDNER, 2005).

Tabela 2.3 – Resumo dos estados de condução permitidos para o inversor ANPC com os res-
pectivos níveis de tensão e a corrente no ponto neutro (inp).

Estado
Dispositivos Semicondutores Tensão

vx

Tensão
vAB

Corrente
inpS1 S2 S3 S4 S5 S6

P 1 1 0 0 0 1 Vcc/2 Vcc/2 IE

0U4 0 1 1 0 1 0 0 0 ix
0U3 0 1 0 0 1 1 0 0 ix
0U2 0 1 0 0 1 0 0 – –
0U1 0 1 0 1 1 0 0 Vcc/2 ix− IE

0UL 0 1 1 0 1 1 0 0 ix
0L1 1 0 1 0 0 1 0 Vcc/2 ix + IE

0L2 0 0 1 0 0 1 0 – –
0L3 0 0 1 0 1 1 0 0 ix
0L4 0 1 1 0 0 1 0 0 ix
N 0 0 1 1 1 0 −Vcc/2 Vcc/2 −IE

Fonte: Elaborada pelo autor.

O estado 0UL foi também utilizado em Deng et al. (2017) como um estado de transição
permitindo-se obter comutações suaves e, assim, reduzir as perdas por comutação. Verifica-se
uma redução da temperatura de junção do dispositivo semicondutor mais estressado mas não
é garantido o balanceamento das perdas entre os dispositivos internos e externos. O referido
trabalho é um aprimoramento da técnica proposta por Floricau, Floricau e Dumitrescu (2008)
para dobrar a frequência aparente de comutação.

Em Ma et al. (2015) foi proposta mais uma estratégia de modulação para balanceamento
de perdas. Uma relação entre estados que estressam os dispositivos internos ou os externos é
utilizada. Novos estados de condução foram propostos, chamados aqui de 0U4 e 0L4.

O resumo de todos os estados permitidos e que efetivamente foram utilizados em traba-
lhos relacionados nesta revisão de literatura é apresentado na Tabela 2.3. Como pode ser visto,
há nove estados de condução para síntese do nível zero na saída do inversor. Devido a essa fle-
xibilidade, diversas estratégias de modulação podem ser obtidas. O estado 0UL se mostra como
uma opção interessante para simplificar a estratégia de modulação e simultaneamente obter ren-
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dimento um pouco melhor. Entretanto, a utilização desse estado resulta no desbalanceamento
das perdas entre os dispositivos internos e externos, que é o principal motivo de se utilizar a
topologia ANPC.

2.3 INTEGRAÇÃO DE PORTA CC BIDIRECIONAL NO INVERSOR ANPC

A topologia ANPC apresenta características interessantes de simetria devido à presença
da composição ponte completa formada pelos dispositivos semicondutores internos (S2, S3, S5

e S6). Através da análise completa dos estados de condução mostrados na Tabela 2.3 pode-se
encontrar novas formas de modulação ou adicionar funcionalidades à topologia ANPC. No caso
desta Tese, uma análise da diferença de potencial entre os nós A e B, indicados na Figura 2.2,
utilizando todos os estados de condução da Tabela 2.3 mostrou a existência de dois níveis de
tensão distintos, 0 e Vcc/2, e a existência de estados redundantes. Também mostrou que nos
estados P e 0L1 a tensão vAB é igual a tensão do polo positivo do barramento CC (C1), conforme
ilustra a Figura 2.3. Para os estados N e 0U1 vAB é igual a tensão do polo negativo do barramento
CC (C2), como é apresentado na Figura 2.4. Assim, em primeira análise, os estados P, 0L1, N
e 0U1 geram tensão Vcc/2 entre os nós A e B e permitem a um circuito conectado entre esses
nós a troca de energia com ambos os capacitores do barramento CC. Os demais estados de
condução geram nível zero entre os nós A e B. Por esses motivos iniciais, os nós A e B foram
considerados como pontos viáveis para a criação de uma porta CC adicional.

Figura 2.3 – Estados de condução (a) P e (b) 0L1 do inversor ANPC.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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Figura 2.4 – Estados de condução (a) N e (b) 0U1 do inversor ANPC.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Com a existência de dois níveis de tensão entre os nós A e B cria-se a possibilidade de
conexão de um circuito com característica de fonte de corrente entre os referidos nós. Através
do ajuste dos tempos de aplicação das tensões Vcc/2 e 0 é possível controlar o fluxo de potência.
No entanto, a maioria das cargas CC e os ESS têm característica de fonte de tensão. De forma
a permitir essa conexão, um indutor (LE) foi associado em série com uma fonte de tensão (VE),
conforme apresentado na Figura 2.5. Caso a carga ou a fonte a ser conectada entre A e B
já apresente característica de fonte de corrente, a utilização do indutor LE é dispensável. No
caso de conexão de cargas CC, a fonte VE pode ser compreendida como a tensão sobre um
capacitor de filtro de saída. Além do filtro indutivo podem ser utilizados outros arranjos de
componentes para filtragem, como filtros LCL, por exemplo. Por simplicidade, neste trabalho
o circuito será analisado com um filtro indutivo simples. Considerando-se que a corrente iE
esteja em regime permanente e regulada em um certo valor CC médio, para simplicidade de
análise a associação de VE com o indutor LE pode ser considerada como uma fonte de corrente
IE , conforme apresentado na Figura 2.6.

Nessa nova configuração do inversor ANPC, considerando que há uma fonte de corrente
IE conectada entre os pontos A e B, é necessária uma nova análise de todos os estados de con-
dução para se compreender melhor o impacto da adição da fonte de corrente no funcionamento
do inversor, na regulação da tensão dos capacitores do barramento CC, no estresse de corrente
e tensão sobre os dispositivos semicondutores, etc. Por outro lado, uma análise também deve
ser conduzida para se verificar se há possibilidade de controle dos parâmetros elétricos da fonte
VE (corrente e tensão) e quais requisitos devem ser atendidos.
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Figura 2.5 – Inversor ANPC monofásico com porta CC bidirecional secundária conectada a
uma fonte de tensão.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 2.6 – Inversor ANPC monofásico com porta CC bidirecional secundária conectada a
uma fonte de corrente.
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2.4 ANÁLISE DOS ESTADOS DE CONDUÇÃO

Com exceção dos estados 0U2 e 0L2, os estados de condução mostrados na Tabela 2.3
foram analisados e podem ser utilizados no conversor ANPC-3P. Cada estado apresenta carac-
terísticas específicas que podem ser exploradas para um melhor projeto da etapa de potência e
para utilizar estratégias de modulação mais eficientes.
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Os estados de condução P e N não apresentam redundância. Já os estados que geram o
nível zero na saída do inversor possuem redundância tanto para a tensão vx quanto para a tensão
vAB. Na sequência são analisados todos os estados de condução para uma melhor compreensão
do funcionamento do inversor proposto.

De forma a simplificar o texto e as equações, a análise que segue utiliza o termo “chave”
(Sx/Dx) para se referir ao conjunto formado pela associação antiparalela de um dispositivo se-
micondutor controlado (Sx) com um diodo (Dx), conforme mostrado na Figura 2.7. As correntes
positivas da “chave” são conduzidas pelo dispositivo semicondutor controlado e as correntes
negativas pelo diodo. Dessa maneira, uma chave é um elemento bidirecional em corrente e
unidirecional em tensão. Quando for feita uma referência à corrente da chave, está sendo consi-
derada a soma das correntes do dispositivo semicondutor controlado e do diodo. No Capítulo 4,
onde é realizado o cálculo dos esforços de corrente nos semicondutores, a análise é feita de
forma separada para o dispositivo controlado e para o diodo.

Figura 2.7 – Associação antiparalela de um dispositivo semicondutor controlado com um diodo
e o respectivo sentido das correntes.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

2.4.1 Estados P e N

Os estados P e N são responsáveis pela síntese dos níveis +Vcc/2 e −Vcc/2 em vx (porta
CA), respectivamente. Não possuem estados redundantes e, portanto, são fundamentais na
operação do inversor ANPC. Na Figura 2.8 são apresentados os caminhos da corrente de fase
do inversor e do sistema de armazenamento para os estados P e N.

O estado P, representado na Figura 2.8(a), impõe a tensão do polo positivo do barramento
CC em vx e entre os nós A e B. De acordo com a soma das correntes no nó A, a corrente através
da chave S1/D1 é ix− IE . A chave S2/D2 conduz a corrente de fase do inversor. A chave
S6/D6 conduz IE . No caso do inversor ANPC convencional, a chave S6/D6 é apenas colocada
em condução para garantir a divisão igualitária de tensão sobre S3 e S4, mas no ANPC-3P há
condução de corrente. Os diodos D3, D4 e D5 estão reversamente polarizados e bloqueiam
tensão Vcc/2.

No estado N, representado na Figura 2.8(b), a tensão do polo negativo do barramento
CC sintetiza−Vcc/2 em vx e Vcc/2 em vAB. As chaves S3/D3, S4/D4 e S5/D5 estão em condução
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e, consequentemente, os diodos D1, D2 e D6 estão reversamente polarizados. A corrente na
chave S4/D4 é −IE − ix e em S3/D3 e S5/D5 tem-se −ix e IE , respectivamente.

Figura 2.8 – Estados de condução (a) P e (b) N.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Como pode ser visto, a tensão vAB é idealmente igual a Vcc/2 durante os estados de
condução P e N. Entretanto, no estado P ocorre a troca de energia entre IE e o polo positivo do
barramento CC. Para o estado N a fonte IE troca energia com o polo negativo do barramento
CC. Como esses estados não apresentam redundância, a tensão vAB não pode assumir outro
valor e não é possível escolher com qual polo IE troca energia.

2.4.2 Estados 0U1 e 0L1

Os estados de condução 0U1 e 0L1 são extremamente importantes para a operação do
conversor ANPC-3P, pois permitem sintetizar o nível zero na saída CA do inversor ao mesmo
tempo que a tensão vAB seja mantida em Vcc/2. Com o auxílio dos estados 0U1 e 0L1 é possível
ajustar a duração do pulso de nível Vcc/2 em vAB e, assim, controlar o fluxo de potência. É
importante destacar que 0L1 conecta IE ao polo positivo do barramento CC e 0U1 conecta IE

ao polo negativo, conforme mostrado na Figura 2.9. Dessa forma, quando esses estados são
utilizados, é possível distribuir a potência da fonte IE entre os barramentos CC e, assim, manter
o equilíbrio das tensões dos polos do barramento CC.

Conforme pode ser observado na Figura 2.9(a), durante o estado 0U1 as chaves S2/D2,
S4/D4 e S5/D5 estão em condução e os diodos D1, D3 e D6 estão reversamente polarizados. As
chaves S2/D2, S4/D4 e S5/D5 conduzem as correntes ix, −IE e IE − ix, respectivamente.
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Figura 2.9 – Estados de condução (a) 0U1 e (b) 0L1.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Para o estado de condução 0L1, destacado na Figura 2.9(b), as chaves S1/D1, S3/D3 e
S6/D6 estão em condução e os diodos D2, D4 e D5 estão reversamente polarizados. As chaves
S1/D1, S3/D3 e S6/D6 conduzem correntes idealmente iguais a −IE , −ix e ix + IE , respectiva-
mente.

2.4.3 Estados 0U2 e 0L2

Os estados 0U2 e 0L2 são apresentados na Figura 2.10. São caracterizados por terem
apenas dois dispositivos controlados acionados. Do ponto de vista da formação de caminhos de
condução para a corrente ix não apresentam nenhum problema e são utilizados na modulação do
inversor ANPC convencional. Porém, ao se adicionar a fonte de corrente na porta CC secundária
ocorre a formação de caminhos de condução dependentes da polaridade de IE . Para simplificar
a análise, considera-se que ix é zero. A Figura 2.10(a) apresenta o estado 0U2 para as duas
polaridades de IE . Quando IE é positiva ela força o diodo D4 a entrar em condução e a tensão
do polo negativo do barramento CC é imposta em vAB. Quando IE é negativa ela força os diodos
D3 e D6 a entrar em condução e, como resultado, a tensão sobre vAB é zero. Situação similar
ocorre para o estado 0L2 e é ilustrada na Figura 2.10(b). Nota-se que, em ambos os estados de
condução, a tensão vAB depende do sentido de IE . Por isso, e por existirem outros estados de
condução que garantem o nível de tensão em vAB independentemente das correntes envolvidas,
os estados 0U2 e 0L2 foram excluídos das análises subsequentes desta Tese.
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Figura 2.10 – Estados de condução (a) 0U2 e (b) 0L2 para ambas as polaridades de IE e ix = 0.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

2.4.4 Estados 0U3, 0L3, 0U4 e 0L4

Os estados de condução 0U3, 0L3, 0U4 e 0L4 são capazes de gerar nível zero simul-
taneamente em vx e vAB. Juntamente com 0UL, apresentado na sequência, formam o conjunto
de estados zero redundantes do conversor ANPC-3P. Na Figura 2.11 são apresentados os es-
tados de condução que usam o caminho esquerdo, formado por S5/D5 e S6/D6, para conduzir
IE . Há também o caminho direito, formado por S2/D2 e S3/D3 e que é utilizado nos estados de
condução 0U4 e 0L4, representados na Figura 2.12.

Durante estes estados não há transferência de energia entre a fonte IE e o barramento
CC. Relembrando que entre os nós A e B existe a associação série de VE com LE , de tal forma
que durante esses estados de condução a tensão do ESS é aplicada sobre LE . Dessa forma,
dependendo do sentido da corrente que percorre LE há a transferência de energia do ESS para
o indutor ou deste para o ESS. Também não há transferência de energia entre o barramento CC
e vx.

Para esses estados, a formação dos caminhos de condução através das chaves internas é
relativamente complexa e depende de diversos fatores, principalmente quando os caminhos são
colocados em paralelo. Em todos os estados de condução apenas uma das chaves internas está
bloqueada e o respectivo diodo poderá entrar em condução sob certas circunstâncias. Caso o
diodo entre em condução, todos os caminhos estarão em paralelo. Por exemplo, considerando
0U3, IE = 5 A e ix = 15 A, a condição para que D3 entre em condução é que a corrente na chave
S3/D3 seja negativa. Para determinar se a corrente na chave será negativa ou positiva é preciso
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Figura 2.11 – Estados de condução (a) 0U3 e (b) 0L3.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 2.12 – Estados de condução (a) 0U4 e (b) 0L4.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

conhecer qual parcela de IE e ix passará por S3 quando os caminhos forem colocados em para-
lelo. Em uma primeira abordagem pode-se considerar que as correntes se dividem igualmente
pelos caminhos, ou seja, a corrente em S3/D3 seria dada por IE/2− ix/2 =−5 A. Nesse caso o
diodo entraria em condução. Considerando agora ix = 3 A, o diodo não entraria em condução,
pois a corrente em S3 seria positiva. Uma análise similar pode ser feita para as outras polarida-
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des de IE e ix e também estendida aos demais estados de condução. Mas é importante destacar
que, conforme já discutido anteriormente, não há garantia de que a corrente ix se dividirá igual-
mente entre os caminhos superior e inferior e que IE se dividirá pelos caminhos esquerdo e
direito. Não sendo possível conhecer exatamente como as correntes se dividem pelos caminhos
de condução, não é possível saber se o diodo da chave bloqueada entrará em condução. Para
uma estratégia de distribuição de perdas essa é uma condição indesejada e que é demonstrada
por Bruckner, Bernet e Guldner (2005).

Do ponto de vista do projeto do inversor, caso esses estados sejam utilizados, pode-se
adotar uma estratégia conservadora e considerar que os dispositivos que conduzem corrente
estão sujeitos às correntes IE e ix, sem considerar a divisão das correntes. Utilizando-se essa
estratégia conservadora, também é possível utilizar esses estados para buscar aliviar os esforços
de corrente nos semicondutores. Por exemplo, considerando que em determinado ponto de
operação a chave S5/D5 esteja sofrendo estresse de corrente superior às demais chaves, pode-se
escolher o estado 0L4. A probabilidade dessa chave conduzir corrente utilizando 0L4 é a menor
entre todos os estados redundantes. Essa estratégia necessita de estudos adicionais para que se
verifique se é viável ou não.

Devido à dificuldade de definição exata das correntes pelos caminhos paralelos, neste
trabalho foram apenas consideradas as correntes pelos caminhos formados pelas chaves coloca-
das em condução e cujas correntes são determinadas pela superposição de IE e ix. Por exemplo,
para o estado de condução 0U3 os caminhos principais são o superior e o esquerdo. Assim, a
chave S2/D2 apresenta corrente ix, S3/D3 não conduz corrente, S5/D5 conduz corrente IE − ix
e a corrente em S6/D6 é igual a IE . Análise similar pode ser feita para os demais estados de
condução. Essa é uma situação extrema e adotada de forma conservadora. Quando houver para-
lelismo de caminhos de condução o efeito será a redução das correntes nos caminhos principais.

2.4.5 Estado 0UL

O estado de condução 0UL, representado na Figura 2.13, coloca os caminhos supe-
rior, inferior, esquerdo e direito em paralelo acionando as quatro chaves internas. Esse estado
também gera nível zero simultaneamente em vx e vAB, conforme já discutido nos estados de
condução 0U3, 0L3, 0U4 e 0L4. A aplicação do estado 0UL pode ser útil no sentido de sem-
pre manter a conexão paralela dos caminhos sem depender das correntes ix e IE , mesmo que a
distribuição de perdas não seja exatamente equilibrada em todos os dispositivos. Outro ponto
favorável à utilização apenas do estado 0UL é a simplificação da estratégia de modulação. Não
há necessidade de se executar um algoritmo para seleção do estado de condução, sendo sem-
pre utilizado apenas o estado 0UL. Os resultados apresentados em Jiao e Lee (2015) mostram
um pequeno ganho de rendimento do inversor ANPC e perdas distribuídas uniformemente nos
dispositivos semicondutores internos quando apenas o estado 0UL é utilizado.
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Figura 2.13 – Estado de condução 0UL.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Para a definição das correntes nos semicondutores nos estados 0U3, 0L3, 0U4 e 0L4
foi adotada uma estratégia conservadora adotando-se caminhos prioritários. Porém, no estado
0UL não há como definir um caminho prioritário. Com isso, nesta Tese foi considerado que as
correntes se dividem igualmente pelos caminhos de condução esquerdo e direito e superior e
inferior. Dessa forma, a corrente nas chaves foi dividida por dois, de tal forma que a corrente
em S2/D2 e S6/D6 é (ix + IE)/2 e em S3/D3 e S5/D5 é (IE − ix)/2.

2.4.6 Resumo da análise dos estados de condução

A Tabela 2.4 apresenta os estados de condução do conversor ANPC-3P que foram con-
siderados nesta Tese. Também são apresentados os níveis de tensão em cada porta de potência
e a corrente no ponto neutro.

Considerando-se os critérios adotados nas seções anteriores para a definição das corren-
tes nas chaves, a Tabela 2.5 apresenta um resumo das correntes em todas as chaves para cada
estado de condução.

2.5 CONTROLABILIDADE DA CORRENTE DO INDUTOR LE

Os estados de condução apresentados na Tabela 2.4 permitem aplicar tensão zero ou
Vcc/2 entre os nós A e B. Porém, quando os estados P e N são utilizados para gerar os níveis
±Vcc/2 na saída do inversor, a tensão vAB é mantida em Vcc/2 e não pode ser alterada. Como os
estados P e N são obrigatórios para a síntese de tensão na saída do inversor, algumas restrições
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Tabela 2.4 – Resumo dos estados de condução do conversor ANPC-3P com os respectivos níveis
de tensão nas portas de potência e a corrente no ponto neutro (inp).

Estado
Dispositivos Semicondutores Tensão

vx

Tensão
vAB

Corrente
inpS1 S2 S3 S4 S5 S6

P 1 1 0 0 0 1 Vcc/2 Vcc/2 IE

0U4 0 1 1 0 1 0 0 0 ix
0U3 0 1 0 0 1 1 0 0 ix
0U1 0 1 0 1 1 0 0 Vcc/2 ix− IE

0UL 0 1 1 0 1 1 0 0 ix
0L1 1 0 1 0 0 1 0 Vcc/2 ix + IE

0L3 0 0 1 0 1 1 0 0 ix
0L4 0 1 1 0 0 1 0 0 ix
N 0 0 1 1 1 0 −Vcc/2 Vcc/2 −IE

Fonte: Elaborada pelo autor.

Tabela 2.5 – Resumo das correntes nas chaves para cada estado de condução.

Estado
Correntes nas chaves

iS1/D1 iS2/D2 iS3/D3 iS4/D4 iS5/D5
iS6/D6

P ix− IE ix 0 0 0 IE

0U4 0 IE + ix IE 0 −ix 0
0U3 0 ix 0 0 IE − ix IE

0U1 0 ix 0 −IE IE − ix 0
0UL 0 (ix + IE)/2 (IE − ix)/2 0 (IE − ix)/2 (ix + IE)/2
0L1 −IE 0 −ix 0 0 IE + ix
0L3 0 0 −ix 0 IE IE + ix
0L4 0 IE IE − ix 0 0 ix
N 0 0 −ix −IE − ix IE 0

Fonte: Elaborada pelo autor.

são impostas para aplicação dos níveis de tensão em vAB. Por outro lado, durante o nível zero em
vx é possível escolher se a tensão vAB será Vcc/2, utilizando os estados 0U1 e 0L1, ou zero, com
aplicação dos demais estados de condução zero redundantes. Na Figura 2.14 são apresentadas
as formas de onda da tensão de saída do inversor, vx(t), da tensão da porta CC secundária,
vAB(t), e da tensão sobre o indutor LE , vLE (t), onde:
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d = ton/Ts - é a razão-cíclica dos estados P ou N;
ton = t5− t4 - é o tempo de aplicação dos níveis P ou N;
dz = (t3− t2)/Ts - é a razão-cíclica dos estados que geram tensão zero em vx e vAB;
Ts = 1/ fs - é o período da portadora da modulação por largura

de pulso (PWM - Pulse Width Modulation);
fs - é a frequência da portadora PWM.

Figura 2.14 – Detalhamento das razões cíclicas do inversor e da porta CC secundária.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

A razão-cíclica da porta CC secundária pode ser considerada como aquela que gera o
pulso Vcc/2 em vAB ou aquela que gera o pulso zero. Optou-se pela escolha do pulso zero por
este resultar em tensão positiva (VE) sobre o indutor LE , de acordo com as polaridades adotadas,
conforme pode ser visto na Figura 2.5.

Considerando o circuito em regime permanente e analisando as formas de onda da Fi-
gura 2.14, a equação para balanço volt-segundo do indutor LE é:

VEdzTs +

(
VE −

Vcc

2

)
(1−dz)Ts = 0 (2.1)

cuja solução é dada por:

dz = 1− VE

Vcc/2
. (2.2)

Também é possível definir o ganho estático da porta CC secundária, que é um parâmetro
muito utilizado em análises de conversores CC-CC:

ME =
VE

Vcc/2
= 1−dz. (2.3)

Observando a Figura 2.14, para ser possível o controle da corrente iE a razão-cíclica dz

deve estar dentro dos limites definidos por:

0 < dz < 1−d. (2.4)
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O pior caso para (2.4) ocorre quando a razão-cíclica d é máxima. Nota-se, que se d = 1
não há solução para a desigualdade. A razão-cíclica máxima está relacionada ao valor máximo
do sinal modulante, ou seja, à tensão de pico sintetizada pelo inversor (Vp), e é dada por:

dmax =
Vp

Vcc/2
. (2.5)

Considerando-se que o pior caso para (2.4) ocorre quando d = dmax e substituindo (2.2)
e (2.5) em (2.4) os limites de operação são encontrados e representados por:

Vp <VE <Vcc/2. (2.6)

Cabe observar que quando o inversor sintetiza apenas a componente fundamental, a
razão-cíclica máxima é igual ao índice de modulação de amplitude, definido por:

ma = dmax =
V1,p

Vcc/2
(2.7)

onde V1,p é a tensão de pico da componente fundamental a ser sintetizada pelo inversor. Em
inversores trifásicos, quando é utilizado um sinal comum para melhorar a utilização do barra-
mento CC, a razão-cíclica máxima não é igual ao índice de modulação e deve-se utilizar (2.5).

Pelo exposto, a tensão VE deve ser maior do que a tensão de pico sintetizada pelo inversor
e menor do que Vcc/2. Caso contrário ocorrerá a saturação do atuador e não será possível seguir
a referência desejada. Do ponto de vista prático, supondo que a tensão de pico sintetizada seja
uma especificação de projeto, a tensão do barramento CC deve ser aumentada para permitir uma
faixa de variação para a tensão VE .

Inicialmente, a faixa de tensão definida em (2.6) parece ser uma desvantagem, uma vez
que é necessário aumentar a tensão do barramento CC para acomodar a variação de tensão do
ESS devida ao SOC. Para melhor entender o impacto da variação da tensão do ESS, é apre-
sentada uma comparação da topologia ANPC-3P com uma configuração que utiliza conexão
no barramento CA, conforme Figura 2.15. A configuração a ser comparada com o ANPC-3P
consiste em um inversor NPC dedicado a conectar o ESS à rede, sendo que o ESS é conectado
ao barramento CC desse inversor. Quando o ESS está totalmente descarregado, a tensão de cada
polo do barramento CC do inversor NPC (Vcc/2) deve ser no mínimo igual à tensão de pico da
rede, ou seja, o índice de modulação (ma) é unitário. Entretanto, quando o ESS está totalmente
carregado, a tensão Vcc/2 aumenta e ma apresenta o seu valor mínimo ma,min. Isso pode ser
melhor compreendido através da Figura 2.16(a). Nota-se que uma variação em ma é necessá-
ria para acompanhar o valor de Vcc, uma vez que Vp é considerada constante. Por outro lado,
considerando o caso do inversor ANPC-3P, o barramento CC opera com tensão Vcc constante,
já considerando a variação da tensão do ESS. De acordo com (2.6), o inversor ANPC-3P não
pode operar com ma próximo de um. A tensão do barramento CC precisa ser aumentada para
permitir a variação de tensão do ESS. Dessa forma, o inversor opera com ma = ma,nom abaixo
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da unidade. De acordo com a Figura 2.16(b), os valores entre ma,nom e 1,0 podem ser utilizados
para ajustar dz, como definido em (2.2), de forma a reagir às variações da tensão do ESS. Como
resultado, a tensão do barramento CC dos inversores dessa comparação são aproximadamente
iguais (TESTON; MEZAROBA; RECH, 2019). Uma análise mais detalhada entre essas confi-
gurações é apresentada no Capítulo 4, onde as topologias são projetadas considerando um caso
específico de ESS utilizando a metodologia proposta.

Figura 2.15 – Duas configurações para conexão de uma fonte CC principal e ESS à rede: (a)
conexão no barramento CA com inversor NPC dedicado ao ESS e (b) inversor
ANPC-3P.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 2.16 – Regiões de modulação considerando a variação da tensão do ESS devida ao SOC:
(a) inversor NPC dedicado e (b) inversor ANPC-3P.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Devido ao valor relativamente elevado da tensão necessária para o ESS, aplicações de
baixa potência se tornam inviáveis. Também, grandes plantas de geração, com potências acima
de centenas de quilowatts, podem apresentar melhores soluções técnicas e econômicas se ado-
tados conversores específicos para cada fonte (FV, ESS, etc). Por esses motivos, sugere-se
que o inversor proposto nesta Tese é mais interessante para aplicações na faixa de potências
que vai de alguns quilowatts até centenas de quilowatts. Versões monofásicas meia-ponte ou
ponte-completa e trifásicas são viáveis para aplicações em geração renovável e UPS.
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2.6 ANÁLISE DAS COMUTAÇÕES

Embora a topologia ANPC já tenha sido analisada em detalhes em diversos trabalhos
(BRUCKNER; BERNET; GULDNER, 2005; ANDLER et al., 2013; JIAO; LU; LEE, 2014;
MA et al., 2015; GUI et al., 2019), a introdução do circuito da porta CC secundária entre os
nós A e B insere consideráveis alterações no funcionamento do conversor, em seus estados de
condução e, principalmente, nas comutações.

Nesta seção é apresentada uma análise das comutações com o objetivo de avaliar pos-
síveis situações indesejadas ou até mesmo proibidas. Esse tipo de situação decorre da impos-
sibilidade de comutar os dispositivos semicondutores instantaneamente e da necessidade de
utilização de tempo-morto, que evita curto-circuitos momentâneos que usualmente levam os
dispositivos semicondutores à destruição devido às elevadas correntes envolvidas. Durante a
comutação e aplicação do tempo-morto podem ser criados estados de condução intermediários,
os quais podem resultar na perda de algum caminho importante para as correntes IE e ix. Como
resultado, podem aparecer sobretensões destrutivas em algum dos dispositivos semicondutores.
Portanto, é fundamental a avaliação de todas as situações indesejadas ou proibidas e a proposi-
ção de formas seguras de se realizar as comutações.

A análise das comutações do conversor ANPC-3P foi realizada com auxílio de simula-
ções SPICE (Simulated Program with Integrated Circuits Emphasis) através do software LTs-
pice versão XVII (ANALOG DEVICES, 2020). O dispositivo semicondutor utilizado foi o
IGBT IRGP50B60PD1, cujo modelo SPICE é fornecido pelo fabricante (INTERNATIONAL
RECTIFIER, 2006). O IGBT apresenta tensão reversa máxima de 600 V e corrente contínua de
coletor de 45 A para temperatura de junção de 100oC. Também incorpora um diodo ultrarrápido
de recuperação suave no mesmo encapsulamento. Esse IGBT foi escolhido por apresentar es-
pecificações adequadas à construção do protótipo de testes em laboratório. As saídas CA e CC
da porta secundária foram conectadas à fontes de corrente CC para simular condições específi-
cas de interesse. Indutâncias parasitas (Lp) de 50 nH foram adicionadas aos coletores dos três
IGBTs superiores e aos emissores dos três IGBTs inferiores para simular efeitos de possíveis
elementos parasitas presentes nas placas de circuito impresso e capacitores do barramento CC.
Optou-se por conectar as indutâncias parasitas aos coletores dos IGBT superiores e emissores
dos IGBTs inferiores de forma que as indutâncias de S1/D1 e S4/D4 fiquem em série com os
polos do barramento CC e o circuito apresente simetria. O circuito utilizado nas simulações é
apresentado na Figura 2.17.

Devido ao número considerável de estados de condução e às diversas possibilidades
de comutações entre esses estados, a aplicação do tempo-morto nas comutações não é direta
e simples como ocorre em outras topologias. Há comutações que não necessitam de tempo-
morto, outras que necessitam de um tempo-morto e, ainda, alguns tipos de comutação em que
é necessário aplicar o tempo-morto em duas etapas. Quando os dispositivos S1 e S4 estão blo-
queados, os demais dispositivos internos podem comutar sem tempo-morto e não há risco de
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Figura 2.17 – Circuito utilizado para simulação SPICE com objetivo de analisar as comutações
entre estados de condução.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

curto-circuito nos polos do barramento CC. De forma a organizar a análise, as comutações fo-
ram separadas em tipo I, II, e III (TESTON; MEZAROBA; RECH, 2019). Comutações do tipo
I são as mais simples e envolvem apenas o bloqueio de um dispositivo semicondutor e a entrada
em condução de outro dispositivo. Um exemplo de comutação do tipo I é a comutação P �

0U3. As comutações do tipo II se caracterizam pelo bloqueio de dois dispositivos semiconduto-
res e posteriormente a entrada em condução de um ou mais dispositivos. Comutações do tipo II
sempre envolvem a comutação de S1 ou S4 juntamente com a comutação de outros dispositivos
internos, como por exemplo a comutação P � 0U4 e 0U1 � 0L3, entre outras comutações.
As comutações mais complexas são as do tipo III e se caracterizam por comutar S1 e S4, um
bloqueando e o outro entrando em condução. Nas comutações do tipo III ocorre a troca do polo
do barramento CC que está sendo utilizado. Como o inversor ANPC apresenta três níveis, na
maioria das estratégias de modulação evita-se as comutações P � N, ou seja, é utilizado um
estado de condução intermediário e que gera um nível zero em vx. Porém, comutações P �

N podem ocorrer em algumas situações transitórias e que dependem da ação de controle infor-
mada ao modulador. No entanto, no ANPC-3P podem ocorrem comutações do tipo III a cada
período de comutação dependendo da sequência de estados de condução adotada na estratégia
de modulação. Por exemplo, a comutação P � 0U1 é do tipo III. No estado P a tensão imposta
em vAB é a tensão do polo positivo e no estado 0U1 é a tensão do polo negativo.

As Tabelas 2.6 e 2.7 trazem um resumo dos tipos de comutações e o número de dis-
positivos semicondutores cujo estado de condução é alterado de condução para bloqueio e de
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bloqueio para condução. Apenas as comutações que causam alguma modificação nas tensões
de saída do inversor foram consideradas.

Tabela 2.6 – Resumo das características das comutações entre os estados P e N e os demais
estados de condução.

Comutação
Número de comutações

Tipo
Condução→Bloqueio Bloqueio→Condução

P → 0L1 1 1 I
0L1 → P 1 1 I
P → 0L3 2 2 II
0L3 → P 2 2 II
P → 0L4 1 1 I
0L4 → P 1 1 I
P → 0U1 2 2 III
0U1 → P 2 2 III
P → 0U3 1 1 I
0U3 → P 1 1 I
P → 0U4 2 2 II
0U4 → P 2 2 II
P → 0UL 1 2 I
0UL → P 2 1 II

P → N 3 3 III
N → P 3 3 III

N → 0L1 2 2 III
0L1 → N 2 2 III
N → 0L3 1 1 I
0L3 → N 1 1 I
N → 0L4 2 2 II
0L4 → N 2 2 II
N → 0U1 1 1 I
0U1 → N 1 1 I
N → 0U3 2 2 II
0U3 → N 2 2 II
N → 0U4 1 1 I
0U4 → N 1 1 I
N → 0UL 1 2 I
0UL → N 2 1 II

Fonte: Elaborada pelo autor.
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Tabela 2.7 – Resumo das características das comutações entre o estado 0L1 e 0U1 e os demais
estados de condução.

Comutação
Número de comutações

Tipo
Condução→Bloqueio Bloqueio→Condução

0L1 → 0L3 1 1 I
0L3 → 0L1 1 1 I
0L1 → 0L4 1 1 I
0L4 → 0L1 1 1 I
0L1 → 0U3 2 2 II
0U3 → 0L1 2 2 II
0L1 → 0U4 2 2 II
0U4 → 0L1 2 2 II
0L1 → 0UL 1 2 I
0UL → 0L1 2 1 II

0L1 → 0U1 3 3 III
0U1 → 0L1 3 3 III

0U1 → 0L3 2 2 II
0L3 → 0U1 2 2 II
0U1 → 0L4 2 2 II
0L4 → 0U1 2 2 II
0U1 → 0U3 1 1 I
0U3 → 0U1 1 1 I
0U1 → 0U4 1 1 I
0U4 → 0U1 1 1 I
0U1 → 0UL 1 2 I
0UL → 0U1 2 1 II

Fonte: Elaborada pelo autor.

Cada estado de condução apresenta caminhos bem definidos para as correntes IE e ix.
Assim, durante as comutações é necessária uma análise de como se dará a alteração do estado
de condução dos dispositivos e a aplicação do tempo-morto de forma que os caminhos dessas
correntes sejam previamente definidos para que não ocorram efeitos indesejados.

Como se pode ver nas Tabelas 2.6 e 2.7, os tipos de comutação I, II e III se repetem
em várias comutações. Dessa forma, na análise que segue são apresentados detalhes de uma
comutação de cada tipo. Uma vez compreendida a sequência para se realizar certo tipo de co-
mutação, é possível aplicar outra sequência similar para as demais comutações do mesmo tipo.
Ao final, é apresentada uma tabela com a sequência a ser adotada em cada tipo de comutação.
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2.6.1 Análise da comutação do tipo I – Caso P � 0L4

As comutações P � 0L4 são do tipo I, pois envolvem o bloqueio de apenas um dispo-
sitivo controlado e a entrada em condução de outro dispositivo controlado. Nesse caso, S1 é
bloqueada e S3 colocada em condução. Essa comutação não pode ser feita sem a aplicação de
um tempo-morto, pois poderá ocorrer sobretensão destrutiva em S4. Dessa forma, a aplicação
de um tempo-morto é obrigatória.

A comutação P � 0L4 inicia com o bloqueio de S1 e, após, aplica-se o tempo-morto.
Durante o tempo-morto, a alteração dos caminhos das correntes ix e IE depende do sentido e
da magnitude dessas correntes e podem ser obtidos dois casos. No primeiro caso ix− IE < 0 e
D1 é mantido em condução até o final do tempo-morto, conforme destacado na Figura 2.18(b).
Quando S3 entra em condução D1 fica polarizado reversamente e é forçado a bloquear. No
segundo caso, ix− IE > 0 e, durante o tempo-morto, as correntes ix e IE se dividirão pelos
caminhos formados pelos quatro dispositivos internos, conforme mostra a Figura 2.19(b). Ao
ser colocada em condução, S3 pode comutar sob zero de tensão, resultando em uma comutação
suave (não há efeito de recuperação reversa do diodo ou o efeito é muito pequeno).

Figura 2.18 – Detalhamento da comutação P � 0L4 para ix− IE < 0. Estados de condução (a)
P, (b) intermediário e (c) 0L4.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

A comutação 0L4→ P segue um procedimento similar. Inicia com o bloqueio de S3, a
aplicação de um tempo-morto e, ao final, a entrada em condução de S1. Durante o tempo-morto,
se ix− IE < 0 o diodo D1 entra em condução e S1 entra em condução sob zero de tensão. No
outro caso D3 se mantém em condução e quando S1 é colocada em condução ocorre o bloqueio
forçado de D3.

Na Figura 2.20(a) são apresentados os resultados de simulação SPICE para ix =−11 A,
IE = 5 A, ou seja, ix− IE = −16 A. Em t = 9 µs é iniciado o bloqueio de S1. Nota-se que a
tensão sobre S1 é mantida em zero até t = 10 µs quando ocorre a comutação de S3. Durante
o tempo-morto o diodo D1 conduz a corrente ix− IE = −16 A e mantém a tensão em S1 em
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Figura 2.19 – Detalhamento da comutação P � 0L4 para ix− IE > 0. Estados de condução (a)
P, (b) intermediário e (c) 0L4.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

zero. A comutação ocorre efetivamente somente em t = 10 µs quando S3 entra em condução e
causa a polarização reversa de D1 forçando-o a bloquear. Em t = 29 µs é iniciada a comutação
inversa, 0L4→ P. Primeiramente, o dispositivo S3 é bloqueado. Nota-se que em t = 29 µs as
tensões sobre S1 e S3 começam a diminuir e aumentar, respectivamente. Antes de t = 29 µs, a
corrente ix é conduzida pelo caminho inferior (S3-S6) e a corrente IE é conduzida pelo caminho
direito (S2-S3). Ao bloquear S3 o caminho de ambas as correntes através de S3 é perdido. Com
isso, D1 entra em condução. As tensões vx e vAB comutam de zero para Vcc/2. Em t = 30 µs
S1 é colocada em condução mas sua tensão já é zero devido ao diodo antiparalelo estar em
condução.

Na Figura 2.20(b) são apresentados os resultados de simulação SPICE para ix = 11 A,
IE = 5 A, ou seja, ix− IE = 6 A. Como a corrente em S1 é positiva, o bloqueio desse dispositivo
em t = 9 µs implica na perda desse caminho de condução. Como ix é positiva e os dispositivos
S2 e S6 estão em condução, tanto D5 quanto D3 podem entrar em condução. É o que se verifica
na Figura 2.20(b), pois as tensões sobre S3 e S5 diminuem, indicando que os respectivos diodos
entram em condução. Em t = 10 µs, o dispositivo S3 entra em condução mas sua tensão já
é aproximadamente zero devido ao diodo antiparalelo estar conduzindo. A comutação inversa
inicia em t = 29 µs com o bloqueio de S3, mas como é o diodo D3 que está em condução
nenhuma modificação nas tensões dos dispositivos é verificada. Em t = 30 µs, S1 é colocada
em condução polarizando reversamente D5 e D3 e forçando-os a bloquear.

2.6.2 Análise da comutação do tipo II – Caso P � 0L3

As comutações P � 0L3 apresentam o bloqueio de dois dispositivos semicondutores
e são de complexidade um pouco maior em relação às comutações do tipo I. Na comutação



2 CONVERSOR ANPC COM PORTA CC BIDIRECIONAL SECUNDÁRIA 80

Figura 2.20 – Resultados de simulação SPICE para a comutação P↔ 0L4 para (a) ix =−11 A
e IE = 5 A e (b) ix = 11 A e IE = 5 A. Ambas com tempo-morto de 1 µs.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 2.21 – Detalhamento da comutação P � 0L3 para ix > 0 e IE > 0. Estados de condução
(a) P, (b) intermediário e (c) 0L3.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

P→ 0L3 S1 e S2 devem bloquear e S3 e S5 devem entrar em condução, conforme pode ser visto
nas Figuras 2.21(a) e (c).

Para as comutações do tipo I a sequência de comutação é direta e de fácil interpretação,
pois, obviamente, deve-se primeiramente bloquear um dispositivo, aguardar o tempo-morto e
então colocar o outro dispositivo em condução. Porém, para as comutações dos tipos II e III essa
sequência não é tão óbvia. No caso da comutação P � 0L3, bloqueando simultaneamente S1 e
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S2 nenhuma condição proibida é gerada, mas uma comutação indesejada em S2 é observada para
ix > 0 e IE > 0. Isso pode ser visto nos resultados de simulação apresentados na Figura 2.22(a)
para t = 10 µs e t = 30 µs. A comutação indesejada ocorre, pois, ao bloquear simultaneamente
S1 e S2, a corrente ix faz com que D3 entre em condução e, então, ela passa a ser conduzida pelo
caminho S6-D3, conforme destacado na Figura 2.21(b). Antes da comutação, a corrente em S1

era ix− IE > 0 e era conduzida pelo dispositivo controlado. Após a comutação, como IE > 0,
ela passa a ser conduzida por D1 e mantém a tensão sobre S1 em zero durante o tempo-morto.
Como D3 entrou em condução, a tensão sobre S2 passa a ser Vcc/2. Após o tempo-morto, S5

entra em condução e força o bloqueio de D1 e a tensão em S2 volta a ser zero. Se IE < 0 o diodo
D5 é colocado em condução, conforme destacado na Figura 2.23(b) e não se observa o pulso
indesejado em S2 durante o tempo-morto.

Figura 2.22 – Resultados de simulação SPICE para as comutações P � 0L3 para ix = 11 A e
IE = 5 A com tempo-morto de 1 µs. (a) Comutação simultânea de S1 e S2. (b)
Comutação de S1 e S2 com separação por tempo-morto.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Nas comutações do tipo II, uma estratégia mais interessante é iniciar a comutação com
o bloqueio dos dispositivos controlados conectadas aos polos do barramento CC, S1 ou S4,
seguida pela aplicação do tempo-morto. Após o tempo-morto qualquer dispositivo interno pode
entrar em condução sem nenhum risco de curto-circuito, pois os dois dispositivos controlados
que conectam o restante do circuito aos polos do barramentos CC estão bloqueados. Caso os
diodos D1 ou D4 estejam em condução, apenas o efeito da recuperação reversa do diodo poderá
ser observado dependendo de qual chave interna entre em condução. Após o tempo-morto,
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Figura 2.23 – Detalhamento da comutação P � 0L3 para ix > 0 e IE < 0. Estados de condução
(a) P, (b) intermediário e (c) 0L3.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

todos os dispositivos controlados internos que devem comutar são comutados simultaneamente.
A comutação inversa, 0L3→ P, é similar. Inicia-se comutando os dispositivos internos, aplica-
se o tempo-morto e, por fim, coloca-se em condução o dispositivo S1 ou S4, conforme o caso.

Portanto, considerando a comutação P→ 0L3 e seguindo a lógica descrita, o processo
de comutação inicia com o bloqueio de S1. Essa comutação resulta nos mesmos caminhos
das correntes da comutação P→ 0L4, conforme Figuras 2.18 e 2.19. Após o tempo-morto S2

é bloqueada e S3 e S5 são acionadas simultaneamente. A configuração final é o estado 0L3,
conforme apresentado na Figura 2.21(c).

A comutação inversa 0L3 → P é feita considerando exatamente as etapas em ordem
inversa, ou seja, S2 é acionada e S5 e S3 são bloqueadas simultaneamente, aplica-se o tempo-
morto e, após, S1 é acionada.

Os resultados de simulação para as comutações P � 0L3 considerando a sequência de
comutação proposta são apresentados na Figura 2.22(b). Com a estratégia proposta a comutação
indesejada em S2 não ocorreu.

2.6.3 Análise da comutação do tipo III – Caso P � 0U1

As comutações do tipo III envolvem a alteração do estado de condução de S1 e S4, um
bloqueando e o outro entrando em condução. No caso das comutações P � 0U1 ocorre o
bloqueio de S1 e S6 e entram em condução S4 e S5, conforme é apresentado nas Figuras 2.24(a)
e (c). Comutações do tipo III são as mais complexas e requerem maior atenção.

Para as comutações do tipo III também se faz necessária a definição de uma sequência
apropriada de bloqueio e acionamento dos dispositivos semicondutores com a devida aplicação
de tempo-morto. Em uma primeira análise, bloqueando-se simultaneamente os dispositivos
que devem bloquear, as comutações P � 0U1 apresentaram sobretensão destrutiva na chave



2 CONVERSOR ANPC COM PORTA CC BIDIRECIONAL SECUNDÁRIA 83

Figura 2.24 – (a) Estado de condução P. (b) Estado de condução intermediário após o bloqueio
simultâneo de S1 e S6 (P→ 0U1) ou de S4 e S5 (0U1→ P) com ix− IE < 0, ix < 0
e IE > 0. (c) Estado de condução 0U1.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

S3/D3 quando ix− IE < 0 e IE > 0. Nesse caso, considerando que na comutação P → 0U1
os dispositivos S1 e S6 bloqueiam simultaneamente antes do tempo-morto, como a corrente na
chave S1/D1 é negativa o diodo D1 se mantém em condução. Por outro lado, o caminho da
corrente IE é perdido devido ao bloqueio de S6 e essa corrente força D4 a entrar em condução,
conforme destacado na Figura 2.24(b). Como resultado, a tensão sobre S3 aumenta a valores
destrutivos. Na comutação 0U1→ P um processo similar ocorre devido ao bloqueio simultâneo
de S4 e S5, mas nesse caso a corrente ix força a comutação de D1 e IE mantém D4 em condução
até que S6 entre em condução. A simulação das duas comutações exibindo essa condição é
apresentada na Figura 2.25(a). Na comutação P→ 0U1 em t = 9 µs ocorre o bloqueio de S1

e S6. A tensão nestes dispositivos é mantida em zero indicando que os seus respectivos diodos
se mantém em condução devido à corrente ix. A tensão em S4 começa a decrescer causando
um aumento excessivo na tensão em S3. Essa sobretensão somente cessa após o tempo-morto
terminar, quando em t = 10 µs S5 é acionada alterando o caminho da corrente ix para D2-S5 e
colocando o diodo D1 em polarização reversa.

Comutações do tipo III, por envolverem a comutação dos dois dispositivos controlados
externos, são potencialmente perigosas aos dispositivos internos que estão bloqueados. Para
contornar esse problema propõe-se um procedimento similar ao realizado para as comutações do
tipo II. Inicialmente, bloqueia-se o dispositivo controlado externo e aplica-se um tempo-morto.
Na segunda etapa ocorrem simultaneamente todas as comutações dos dispositivos controlados
internos. Nesse momento, se o diodo da chave externa que foi bloqueada estiver em condução
ele será forçado a bloquear. Com isso, após a segunda etapa, garante-se que ambos os polos do
barramento CC estão desconectados dos dispositivos internos. Aplica-se mais um tempo-morto
e, por fim, coloca-se em condução o dispositivo controlado externo conectado ao polo oposto
do barramento CC.
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Figura 2.25 – Resultados de simulação SPICE para as comutações do tipo III P � 0U1 para
ix = −11 A e IE = 5 A com tempo-morto de 1 µs. (a) Comutações com tempo-
morto único e (b) comutações com tempo-morto duplo.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Para a comutação P → 0U1, em uma primeira etapa S1 é bloqueada e incia-se o pri-
meiro tempo-morto. Durante esse intervalo de tempo há duas possibilidades de formação dos
caminhos de condução, conforme Figuras 2.26(c) e 2.26(d). Após o primeiro tempo-morto S5

é acionada, S6 é bloqueada e inicia-se o segundo tempo-morto. A entrada em condução de S5

causa a polarização reversa de D1 e, consequentemente, o seu bloqueio. A corrente ix passa a ser
conduzida pelo caminho superior, independentemente de sua polaridade. Devido ao bloqueio
de S6, a corrente IE > 0 força a comutação de D4. A Figura 2.26(a) apresenta os caminhos das
correntes para esse estado intermediário de condução. Caso IE < 0, os diodos D3 e D6 entram
em condução conforme apresentado na Figura 2.26(b). Decorrido o último tempo-morto, S4

é colocada em condução. O último estado de condução é o estado 0U1, representado na Fi-
gura 2.24(b). Uma simulação SPICE foi realizada para a sequência de comutação proposta e
os resultados são apresentados na Figura 2.25(b). Nenhuma sobretensão é observada em S3.
Outras simulações foram realizadas para vários valores e polaridades de ix e IE e em todos os
casos a tensão sobre S3 ficou grampeada em Vcc/2.

Para a comutação 0U1→ P procede-se de maneira similar devido à simetria do circuito.
Inicialmente, S4 é bloqueada e aguarda-se o primeiro tempo-morto. Após, procede-se o blo-
queio de S5 e aciona-se S6. Decorrido o segundo tempo-morto S1 é acionada completando o
processo.
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Figura 2.26 – (a) Estado de condução P. (b) Estado de condução 0U1. (c) Estado de condução
intermediário para IE > 0. (d) Estado de condução intermediário para IE < 0.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Estados de condução intermediários foram utilizados para fazer a comutação de P para
0U1 e vice-versa. Esses estados somente podem ser utilizados durante as comutações, pois as
tensões vx e vAB são definidas pelas polaridades das correntes ix e IE . Como pode ser visto
na Figura 2.25(b), durante as comutações a tensão vAB fica sujeita a um pulso zero indesejado.
Como o tempo-morto é de duração muito curta, esse pulso causará uma perturbação desprezível
na corrente IE .

O pulso indesejado que apareceu na tensão vAB da Figura 2.25(b) também pode aparecer
em outras comutações do tipo III devido ao chaveamento do polo do barramento CC que impõe
a tensão vAB. Ou seja, na comutação P→ 0U1, a tensão em vAB deveria ser mantida em Vcc/2,
mas no estado P a tensão vAB é imposta pelo polo positivo e em 0U1 é imposta pelo polo
negativo do barramento CC. Não há como fazer esse chaveamento entre os polos sem algum
tempo-morto entre o bloqueio de um dispositivo controlado externo e a entrada em condução
do dispositivo oposto. A Figura 2.27 traz resultados de simulação da comutação P→ 0U1 em
maiores detalhes. Considerando-se a simulação apresentada na Figura 2.27(b), após o bloqueio
de S1 em t = 9 µs não acontece nenhuma alteração nas tensões, pois a corrente nessa chave
é negativa, ou seja, o diodo D1 está em condução. Nesse momento o nó B está conectado ao
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ponto neutro através de S6. Ao final do primeiro tempo-morto, em t = 10 µs, o dispositivo
S6 é bloqueado, S5 é colocado em condução e inicia o segundo tempo-morto. Após essas
comutações, o dispositivo S5 força o diodo D1 a bloquear e conecta o nó A ao ponto neutro.
Essa comutação ocorre rapidamente, com elevada dv/dt, como é característico das comutações
forçadas. Nesse momento a tensão vAB é zero, pois ambos os nós estão no potencial do ponto
neutro. Durante o segundo tempo-morto (entre 10 e 11 µs) a corrente IE > 0 faz com que D4

entre em condução e a tensão do nó B cai para −Vcc/2. Nesse momento a tensão vAB retorna
a Vcc/2. Dependendo dos valores das correntes ix e IE este mesmo processo pode ocorrer no
primeiro tempo-morto.

Figura 2.27 – Detalhamento da comutação P→ 0U1 com tempo-morto duplo. Os tempos tdt1 e
tdt2 são o primeiro e o segundo tempo-morto, respectivamente.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

2.6.4 Regra geral para comutações

De acordo com as discussões apresentadas para os três tipos de comutações, uma regra
geral foi proposta para facilitar o entendimento e a aplicação das comutações em todos os casos
possíveis para o conversor ANPC-3P. Essa regra é apresentada no fluxograma de comutação da
Figura 2.28. Os símbolos utilizados nesse fluxograma são identificados como:

tdt1 - é o tempo-morto 1;
tdt2 - é o tempo-morto 2;
↑ Sk - indica que o dispositivo Sk entra em condução;
↓ Sk - indica que o dispositivo Sk é bloqueado.
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Figura 2.28 – Fluxograma das comutações.

Fonte: Elaborada pelo autor.

Todas as comutações dos tipos II e III foram avaliadas e suas sequências de comutação
definidas. O resultado dessa análise é apresentado na Tabela 2.8.

2.7 OPERAÇÃO COMO CONVERSOR CC-CC

Além da operação simultânea das três portas, é possível operar o conversor ANPC-3P
como um conversor CC-CC. Nesse modo, a saída do inversor é desativada e as duas portas
CC transferem energia entre si. Esse modo de operação pode ser útil em duas situações: para
conectar um ESS que está com tensão inferior a mínima de projeto e para carregar o ESS
quando se está desconectado da rede. No primeiro caso, como o inversor está desativado, não
há aplicação dos estados P e N e, dessa forma, há liberdade para variar dz entre 0 e 1. Ou seja,
o circuito funciona como um conversor buck e permite uma ampla faixa para a tensão VE . O
segundo caso pode ser útil quando o inversor se desconecta da rede da concessionária (falta,
tensão/frequência fora dos limites, etc). O inversor se isola da rede através da atuação do relé
ou contatora de conexão com a rede mas o conversor continua em funcionamento e operando
como CC-CC. Nesse modo é possível recarregar o ESS caso as condições sejam favoráveis, ou
seja, o ESS não está totalmente carregado e há energia disponível na porta CC principal.

Desconsiderando-se as chaves S2/D2 e S3/D3 a estrutura resultante é um conversor CC-
CC de três níveis, conforme apresentado na Figura 2.29 (GRBOVIC et al., 2010). Essa estrutura
é capaz de gerar entre os nós A e B os níveis zero, +Vcc/2 (utilizando a tensão de C1 ou de C2)
e Vcc. Porém, no caso do inversor ANPC, as chaves S2/D2 e S3/D3 estão fisicamente presentes,
mas mantidas bloqueadas. Dessa forma, o nível Vcc não deve ser utilizado, pois não há como
garantir a divisão de tensão entre S2/D2 e S3/D3.

Em uma primeira análise, os estados 0UL, 0U1 e 0L1 podem ser utilizados no modo
conversor CC-CC. A operação do inversor com esses estados é a mesma que foi descrita para
operação simultânea de todas as portas, com a exceção de que a corrente da porta CA é zero
nesse caso. Mantendo-se uma contatora ou relé existente na saída CA em estado aberto, isola-se
o inversor da saída CA e há liberdade para transferir energia apenas entre as portas CC.

Em uma outra opção, com o objetivo de reduzir o número de dispositivos a serem co-
mutados, pode-se definir alguns estados de condução especiais, conforme Tabela 2.9. Durante
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Tabela 2.8 – Sequências de comutação a serem adotadas para comutações dos tipos II e III.

Comutação Sequência de comutação

P → 0L3 ↓ S1 tdt1 ↑ S3 ↑ S5 ↓ S2

0L3 → P ↑ S2 ↓ S3 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

P → 0U1 ↓ S1 tdt1 ↑ S5 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0U1 → P ↓ S4 tdt1 ↑ S6 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

P → 0U4 ↓ S1 tdt1 ↑ S3 ↑ S5 ↓ S6

0U4 → P ↑ S6 ↓ S3 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0UL → P ↓ S3 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

P → N ↓ S1 tdt1 ↑ S3 ↑ S5 ↓ S2 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

N → P ↓ S5 tdt1 ↑ S2 ↑ S6 ↓ S3 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

N → 0L1 ↓ S4 tdt1 ↑ S6 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0L1 → N ↓ S1 tdt1 ↑ S5 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

N → 0L4 ↓ S4 tdt1 ↑ S2 ↑ S6 ↓ S5

0L4 → N ↑ S5 ↓ S2 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0UL → N ↓ S2 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0L1 → 0U3 ↓ S1 tdt1 ↑ S2 ↑ S5 ↓ S3

0U3 → 0L1 ↑ S3 ↓ S2 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0L1 → 0U4 ↓ S1 tdt1 ↑ S2 ↑ S5 ↓ S6

0U4 → 0L1 ↑ S6 ↓ S2 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0UL → 0L1 ↓ S2 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0L1 → 0U1 ↓ S1 tdt1 ↑ S2 ↑ S5 ↓ S3 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0U1 → 0L1 ↓ S4 tdt1 ↑ S3 ↑ S6 ↓ S2 ↓ S5 tdt2 ↑ S1

0U1 → 0L3 ↓ S4 tdt1 ↑ S3 ↑ S6 ↓ S2

0L3 → 0U1 ↑ S2 ↓ S3 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0U1 → 0L4 ↓ S4 tdt1 ↑ S3 ↑ S6 ↓ S5

0L4 → 0U1 ↑ S5 ↓ S3 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

0UL → 0U1 ↓ S3 ↓ S6 tdt2 ↑ S4

Fonte: Elaborada pelo autor.

a operação como conversor CC-CC, a porta CA não é utilizada e, portanto, não há necessidade
de acionar os dispositivos S2 e S3. O estado CCP permite a conexão do ESS ao polo positivo do
barramento CC e o estado CCN ao polo negativo. Como já descrito para o modo de operação
normal, é fundamental a troca de energia com ambos os polos do barramento CC para que se
possa manter as suas tensões equilibradas. Já o estado CC0 permite gerar um nível zero em vAB.

Os estados de condução do modo CC-CC são apresentados na Figura 2.30. É importante
observar que, mesmo mantendo S2 e S3 bloqueadas, pode ocorrer nível zero na saída CA, pois
os diodos D2 e D3 podem entrar em condução no estado CC0 para corrente IE negativa. Além
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Figura 2.29 – Conversor CC-CC de três níveis proposto por Grbovic et al. (2010).
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Tabela 2.9 – Estados de condução para operação no modo CC-CC.

Estado
Dispositivos Controlados

Tensão vAB
S1 S2 S3 S4 S5 S6

CC0 0 0 0 0 1 1 0
CCP 1 0 0 0 0 1 Vcc/2
CCN 0 0 0 1 1 0 Vcc/2

Fonte: Elaborada pelo autor.

disso, nos estados CCP e CCN a tensão vx é definida pela divisão de tensão entre S2 e S3 e
pode assumir valores entre zero e Vcc/2. Para a operação adequada do modo CC-CC deve
ser colocado um relé ou contatora para desconexão do inversor e evitar que sinais indesejados
na saída vx afetem o circuito conectado à porta CA. Esse relé geralmente está presente nos
inversores com a finalidade de proteção.

Como sempre ocorrem comutações dos estados CCP ou CCN para CC0, não há comu-
tações do tipo III nesse modo de operação. As comutações são todas do tipo I. De CC0 para
CCP o dispositivo S5 bloqueia e após o tempo-morto S1 é acionada. Caso a corrente IE seja
negativa, ela mantém o diodo D5 em condução durante o tempo-morto e, quanto S1 é acionada,
força esse diodo a bloquear. Se IE for positiva, após S5 bloquear, a corrente faz com que D1

entre em condução e após o tempo-morto S1 é acionada em zero de tensão. De forma similar,
a comutação CCP para CC0 inicia com o bloqueio de S1 e após o tempo-morto S5 é acionada.
Para IE negativa, o diodo D5 é colocado em condução e após o tempo-morto S5 é acionada em
zero de tensão. Por outro lado, se IE for positiva ela mantém o diodo D1 em condução durante
o tempo-morto. Quando S5 é acionada, D1 é forçado a bloquear.
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Figura 2.30 – Estados de condução do modo CC-CC: (a) CCP, (b) CCN e (c) CC0.

S1 D1

S2 D2

S3 D3

S4 D4

S5 D5

S6 D6

+

_ V cc/2

+

_ V cc/2

A

B

IE

ix

vxn

(C1)

(C2)

inp

(a)

+

_

S1 D1

S2 D2

S3 D3

S4 D4

S5 D5

S6 D6

V cc/2

+

_ V cc/2

A

B

IE

ix

vxn

(C1)

(C2)

inp

(b)

S1 D1

S2 D2

S3 D3

S4 D4

S5 D5

S6 D6

+

_ V cc/2

+

_ V cc/2

A

B

IE

ix

vxn

(C1)

(C2)

inp

(c)

Fonte: Elaborada pelo autor.

2.8 INVERSOR TRIFÁSICO COM BRAÇOS ANPC-3P

O inversor ANPC-3P pode constituir sistemas polifásicos utilizando um conjunto de
braços ANPC-3P conectados de forma apropriada. Na Figura 2.31 é apresentado um inversor
trifásico com três braços ANPC-3P. A porta CC principal, à qual está conectada a fonte Vcc, é
comum a todos os braços. Assim, o inversor trifásico apresenta sete portas, quatro portas CC e
três portas CA.

Aplicações que requerem o uso de HESS podem utilizar cada braço do inversor para
conectar um ESS de tecnologia distinta. Esse é um benefício da topologia ANPC-3P proposta.
No entanto, se utilizados ESS de tecnologias distintas os braços do inversor ficarão sujeitos
a esforços de corrente distintos. Além disso, cada ESS pode apresentar uma faixa de varia-
ção de tensão diferente. Dessa forma, a tensão de operação do barramento CC deve levar em
consideração o pior caso.

Figura 2.31 – Inversor trifásico com braços ANPC-3P.
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2.9 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo o inversor ANPC foi revisado e suas principais características foram ana-
lisadas. Alguns trabalhos importantes que contribuíram para o desenvolvimento dessa topologia
foram apresentados e suas principais contribuições abordadas.

Também foi apresentada a forma de integração de uma porta CC bidirecional à topologia
ANPC. Essa nova topologia passou a ser chamada de ANPC de três portas ou ANPC-3P. Novos
estado de condução foram obtidos para o inversor ANPC resultando em um total de onze estados
de condução, com nove estados redundantes para gerar o nível zero na saída do inversor. Todos
os estados de condução foram avaliados para utilização no conversor ANPC-3P sendo apenas
excluídos os estados 0U2 e 0L2 por não definirem os níveis de tensão em vAB para qualquer
polaridade das correntes ix e IE .

Alguns estados de condução não apresentam caminhos de condução idênticos para todas
as combinações de amplitudes e polaridades das correntes IE e ix. Em algumas situações os
caminhos superior e inferior ou esquerdo e direito são colocados em paralelo e a distribuição
exata das correntes em cada caminho depende de diversos fatores. O estado 0UL sempre conecta
em paralelo os caminhos superior e inferior, assim como os caminhos esquerdo e direito, e evita
que a polaridade das correntes defina se haverá paralelismo ou não. Por outro lado, esse estado
não garante a divisão igualitária das correntes em todos os caminhos.

A condição de controlabilidade da corrente IE foi obtida, mostrando que a tensão VE deve
estar dentro de uma faixa específica de valores. O resultado obtido mostrou que para operação
simultânea do inversor e da porta CC secundária o inversor não pode utilizar o barramento CC
por completo, ou seja, a tensão de pico sintetizada pelo inversor deve ser menor do que Vcc/2.

As principais comutações do conversor ANPC-3P foram analisadas e foi proposta uma
regra geral para as comutações. Essa regra permite que comutações entre quaisquer estados de
condução possam ser feitas. As comutações foram classificadas em tipos I, II e II, em ordem
crescente de complexidade.

Por fim, um modo especial de operação foi apresentado. Nesse modo, o inversor opera
como um conversor CC-CC permitindo fluxo de potência entre as portas CC principal e secun-
dária. Pode ser útil em certas circunstâncias, como por exemplo, para partida do conversor com
um ESS de tensão abaixo do limite mínimo.





3 ESTRATÉGIAS DE MODULAÇÃO

3.1 INTRODUÇÃO

No Capítulo 2 foi introduzida uma porta CC bidirecional secundária no inversor ANPC.
Foi também demonstrado que utilizando os estados de condução zero redundantes é possível
estabelecer dois níveis distintos de tensão na porta CC secundária (vAB), 0 e Vcc/2. Através da
determinação da razão cíclica apropriada em vAB é possível satisfazer o balanço volt-segundo
no indutor LE e manter a corrente iE regulada em um valor médio de interesse.

Do lado da porta CC secundária o conversor é visto como um conversor CC-CC e, por-
tanto, a relação entre o sinal modulante dessa porta com a portadora é mais simples. Para a
porta CA, o espectro harmônico da tensão sintetizada pelo inversor apresenta uma relação com
as características das portadoras utilizadas na modulação. Diversas estratégias de modulação
foram propostas para inversores com os objetivos de reduzir o conteúdo harmônico da saída,
deslocar os harmônicos dominantes para frequências mais altas, entre outras funções. Dentre as
principais técnicas pode-se destacar: nearest level control, eliminação seletiva de harmônicos,
múltiplas portadoras defasadas (phase-shifted carrier ou simplesmente phase shift), portado-
ras com deslocamento de nível e algoritmos baseados em espaços vetoriais (HOLMES; LIPO,
2003).

As estratégias baseadas em portadoras com deslocamento de nível são amplamente uti-
lizadas por sua simplicidade de implementação e desempenho satisfatório. Diversas portadoras
em fase ou oposição de fase são deslocadas em nível compondo um conjunto de portadoras
a ser comparado com os sinais modulantes. A distribuição das portadoras pode seguir alguns
padrões como: disposição em fase (PD - Phase Disposition), quando as portadoras estão todas
em fase mas em níveis diferentes; disposição em oposição de fase (POD - Phase Oposition

Disposition), quando as portadoras de polaridade negativa apresentam fase oposta àquelas de
polaridade positiva; e disposição alternada em oposição de fase (APOD - Alternative Phase

Oposition Disposition), quando as portadoras são dispostas alternadamente em fase e oposição
de fase (MCGRATH; HOLMES, 2002).

Neste trabalho foram apenas consideradas as estratégias de modulação PD e POD para
modulação do inversor pelos seguintes motivos: i) POD e APOD são equivalentes para o inver-
sor três níveis; ii) phase shift apresenta espectro harmônico da tensão de fase e de linha similar
ao da estratégia APOD quando o número de comutações é igual e, portanto, para o inversor três
níveis a estratégia phase shift é similar à estratégia POD.

A comparação dos sinais modulantes com as portadoras fornece informações sobre os
níveis de tensão a serem aplicados em cada saída. No entanto, como há estados de condução
redundantes para algumas combinações de níveis de tensão, é necessário realizar a escolha do
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estado de comutação com base em algum critério. Também é necessário converter a informação
do estado de condução em sinais individuais para acionamento dos seis dispositivos semicon-
dutores.

O sistema de modulação utilizado neste trabalho considera o processamento da estraté-
gia de modulação em três blocos, como mostrado na Figura 3.1. O primeiro bloco é responsável
pela comparação dos sinais modulantes com as portadoras e pela geração dos sinais que indicam
ao bloco subsequente quais níveis de tensão devem ser gerados em cada saída em cada instante
de tempo. O segundo bloco define qual estado de condução será utilizado para sintetizar os
níveis de tensão solicitados pelo primeiro bloco. A escolha dos estados de condução dentro
de um conjunto de estados redundantes deve ser baseada em algum objetivo a ser atingido. A
saída do segundo bloco indexa um conjunto de estados de condução no terceiro bloco. Esse
último bloco é responsável pela geração dos sinais de acionamento das chaves de acordo com
as sequências de comutação apresentadas no Capítulo 2. Os símbolos utilizados no diagrama
de blocos da Figura 3.1 são:

bp - é o sinal de seleção e duração do nível Vcc/2;
bn - é o sinal de seleção e duração do nível −Vcc/2;
bz - é o sinal de seleção e duração do nível zero na porta CC secundária;
bcc - é o sinal de seleção dos estados redundantes 0U1 e 0L1;
vm,ca - é o sinal modulante da porta CA;
vm,cc - é o sinal modulante da porta CC secundária;
vtri1 - é o sinal da portadora positiva;
vtri2 - é o sinal da portadora negativa;
vgS1 a vgS6 - são os sinais de acionamento dos dispositivos semicondutores.

Figura 3.1 – Diagrama de blocos do sistema de modulação.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Os sinais bp, bn e bz são gerados pela comparação dos sinais modulantes com as porta-
doras. Quando bp = 1 deve-se gerar Vcc/2 em vx, ou seja, o estado P deve ser selecionado. De
forma similar, quando bn = 1 deve-se gerar−Vcc/2 em vx através da utilização do estado N. Já o
sinal bz solicita a geração de um nível zero em vAB. Conforme justificado no Capítulo 2, apenas
o estado 0UL foi utilizado para essa função. Quando os três sinais forem simultaneamente zero,
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deve-se gerar Vcc/2 em vAB através da utilização de 0U1 e 0L1. O sinal bcc é que define qual
dos dois estados será utilizado.

A geração dos sinais bp e bn segue uma lógica comum aos dois tipos de disposição de
portadoras utilizados neste trabalho. Quando o sinal vm,ca é maior do que ambas as portadoras
gera-se um nível Vcc/2 em vx (bp = 1, bn = 0 e bz = 0). Quando for menor do que ambas as
portadoras gera-se um nível −Vcc/2 em vx (bp = 0, bn = 1 e bz = 0). Quando vm,ca estiver
entre as portadoras o nível zero deve ser gerado na saída CA do inversor (bp = 0, bn = 0 e
bz = 0 ou bz = 1). A comparação do sinal modulante vm,cc com as portadoras para geração de
bz pode ser realizada de duas formas, gerando dois tipos de sequências de comutação e que são
apresentadas nas próximas seções.

3.2 MODULAÇÃO DE UM BRAÇO ANPC-3P

Nesta seção são apresentadas quatro possibilidades de modulação, duas utilizando as
portadoras em POD e duas para disposição em PD. Independentemente da distribuição das por-
tadoras, é possível aplicar duas sequências distintas de níveis de tensão na porta CC secundária.
A modulação com portadoras em POD é a mais simples, por isso é apresentada primeiro. As
portadoras em PD são especialmente importantes para modulação de inversores trifásicos de-
vido ao melhor espectro harmônico obtido. As modulações são apresentadas considerando os
dispositivos semicondutores ideais e, portanto, sem a inclusão das etapas de comutação com
aplicação de tempo-morto que foram detalhadas no Capítulo 2.

3.2.1 Modulação POD - Sequência Tipo 1

De acordo com o que foi apresentado na Figura 2.14, um pulso zero de duração dz

deve ser gerado em vAB durante o nível zero em vx. Conforme pode ser visto na Figura 3.2,
colocando-se vm,cc com um valor constante e acima do valor de pico de vm,ca pode-se gerar
um pulso zero em vAB centralizado no intervalo de tempo em que o nível zero é gerado em vx.
Essa é a forma mais simples do sinal modulante vm,cc. Essa simplicidade é obtida porque as
portadoras estão em oposição de fase, e o valor máximo da portadora positiva e o valor mínimo
da portadora negativa são temporalmente simultâneos. Por esse motivo, basta a comparação
de vm,cc com apenas uma das portadoras. Os sinais modulantes foram considerados constantes
durante um ciclo PWM para facilitar a interpretação.

A Figura 3.2 permite visualizar de forma gráfica os limites estabelecidos em (2.6). Caso
a tensão VE seja maior do que Vcc/2, o sinal modulante vm,cc superará o valor de pico da por-
tadora superior. Com isso, nenhum pulso zero em vAB seria gerado e a corrente iE decresceria
indefinidamente. Para VE menor do que Vp o sinal modulante vm,cc seria inferior ao sinal vm,ca,
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Figura 3.2 – Modulação com portadoras em POD, sinal modulante do inversor e sinal modulante
da porta CC secundária para sequência tipo 1.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

o que é impraticável, pois seria necessário gerar um nível zero em vAB durante os estados de
condução P e N, algo que a topologia ANPC não consegue realizar.

A Figura 3.3 traz a sequência dos estados de condução a serem aplicados no braço do
inversor para a obtenção da sequência do tipo 1. Após o estado P, é gerado um nível zero em
vx. Ao iniciar o nível zero em vx a tensão vAB é mantida em Vcc/2 através da aplicação dos
estados 0U1 ou 0L1. Em seguida o nível zero é gerado em vAB por 0UL (ou outro estado redun-
dante). Por fim, o nível em vAB volta a Vcc/2 utilizando os estados 0U1 ou 0L1 e o período de
comutação encerra com o estado P. Um ponto importante a ser observado é que nessa sequência
existem comutações do tipo III. Dependendo do sinal bcc podem ocorrer comutações P � 0U1
e N � 0L1. Como ficará mais claro no Capítulo 5, o sinal bcc, que realiza a seleção desses
estados, é utilizado para balanceamento das tensões do barramento CC e não é possível fixar a
utilização de 0L1 com P e 0U1 com N. A realização de comutações do tipo III resulta em maior
complexidade devido a necessidade de tempo-morto duplo, aumento do número de dispositivos
semicondutores que devem comutar e, portanto, aumento das perdas por comutação.

Figura 3.3 – Detalhamento dos pulsos da sequência tipo 1 durante o semiciclo positivo.
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Para corroborar essa análise, uma simulação do conversor ANPC-3P foi realizada em
malha aberta utilizando-se o software PSIM. Um sinal modulante senoidal foi comparado com
as portadoras para geração dos sinais bp e bn e outro sinal modulante CC foi comparado com a
portadora positiva para geração do sinal bz. Nessa simulação não foi adotado nenhum critério
para seleção dos estados de condução redundantes. Os parâmetros utilizados na simulação estão
descritos na Tabela 3.1. A frequência PWM relativamente baixa foi escolhida para tornar mais
clara a visualização dos pulsos em um ciclo completo de rede. Fontes de tensão ideais foram
utilizadas para alimentar os polos do barramento CC.

Tabela 3.1 – Parâmetros do conversor monofásico utilizado nas simulações das estratégias de
modulação.

Parâmetro Valor

Tensão do Barramento CC (Vcc) 800 V
Tensão do ESS (VE) 350 V
Tensão de pico CA (Vp) 311 V
Corrente CA (ix) 11 A de pico
Frequência da rede ( fr) 60 Hz
Frequência das portadoras ( fs) 1.020 Hz

Fonte: Elaborada pelo autor.

São necessários alguns esclarecimentos sobre a frequência escolhida para as portadoras.
A modulação com portadoras em POD apresenta melhor espectro harmônico quando o índice
de modulação de frequência (m f = fs/ fr) é um número par. Por outro lado, a modulação PD,
apresentada mais adiante, resulta em melhor espectro harmônico quando o índice de modulação
de frequência é um número ímpar. De forma a manter todas as simulações com a mesma
frequência, foi escolhida a frequência de 1.020 Hz, que resulta em relação m f = fs/ fr = 17.
Embora o espectro harmônico da modulação POD em 1.080 Hz seja ligeiramente superior, foi
constatado através de simulação que a diferença não é significativa para a análise em questão.
A DHT em 1.080 Hz é 78,7% e em 1.020 Hz é 79,5%.

A Figura 3.4 apresenta os resultados da simulação. O sinal modulante da porta CC
secundária foi calculado para garantir o balanço volt-segundo em LE . Como VE = 350 V,
ME = 0,875 e dz = 0,125, conforme (2.3) e (2.2), respectivamente. O índice de modulação
de amplitude do inversor é ma = 0,778. Conforme observa-se na Figura 3.4(d), o balanço volt-
segundo no indutor LE é garantido em cada período de comutação, o que resulta em iE com
média zero durante toda a simulação. Tempos maiores para dzTs (reduzir vm,cc) farão essa cor-
rente aumentar e tempos menores (aumentar vm,cc) diminuir. Um sistema em malha fechada
deve ser utilizado para regular a corrente iE no valor desejado da referência através da atuação
sobre vm,cc. A análise da operação em malha fechada é apresentada no Capítulo 5.
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Figura 3.4 – Resultados de simulação para portadoras em POD e sequência tipo 1. (a) Portado-
ras triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão vx. (c) Tensão vAB. (d) Corrente
iE .
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A análise em frequência dos sinais da Figura 3.4 é importante para se verificar a posição
e amplitude das componentes de menor frequência a serem filtradas. A Figura 3.5 apresenta
o espectro dos três principais sinais do inversor. A tensão vAB sintetiza valor médio de 350 V,
conforme especificação. Para a corrente iE , a primeira componente aparece na frequência de
comutação (1.020 Hz), conforme era esperado, uma vez que a frequência na porta CC secun-
dária é igual a frequência das portadoras. Para a porta CA, aparecem componentes harmônicas
em bandas em torno de 1.020 Hz, como é característico da modulação POD.

3.2.2 Modulação POD - Sequência Tipo 2

Do ponto de vista da modulação, a sequência do tipo 1 é uma escolha intuitiva, pois
utiliza um sinal modulante constante para a porta CC secundária. Por outro lado, observando
a sequência com que os estados de condução são aplicados, nota-se que são necessárias co-
mutações do tipo III. No semiciclo positivo do sinal modulante da porta CA podem ocorrer as
comutações P � 0U1 e no semiciclo negativo N � 0L1. Conforme discutido no Capítulo 2,
essas comutações requerem tempo-morto duplo para serem realizadas, envolvem mais disposi-
tivos semicondutores e causam um pulso indesejado em vAB.
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Figura 3.5 – (a) Espectros das tensões vx, (b) vAB e (c) da corrente iE obtidos a partir dos sinais
temporais da Figura 3.4.
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Outra forma de se aplicar os pulsos na porta CC secundária seria a introdução de um
nível zero em vAB antes e depois da imposição de Vcc/2. Por exemplo, no semiciclo positivo
um ciclo de comutação seria P → 0UL → 0U1/0L1 → 0UL → P. Nesse caso, não existem
comutações do tipo III e o estado intermediário 0U1/0L1 ainda pode ser utilizado para que
a porta CC secundária troque energia com ambos os polos do barramento CC. Nesse sentido,
propõe-se a sequência do tipo 2 com o objetivo de eliminar as comutações do tipo III e melhorar
o desempenho do inversor. A comparação de rendimento de ambas as sequências de comutação
é apresentada no Capítulo 6.

A alteração da sequência dos pulsos na porta CC secundária implica na alteração da
forma do sinal modulante. Na sequência do tipo 1, quando a portadora supera o valor do sinal
modulante CC é aplicado o nível zero em vAB e nível Vcc/2 quando a portadora está entre vm,ca

e vm,cc. Na sequência 2, trocam-se os níveis aplicados de forma que quando a portadora superar
o valor do sinal modulante CC seja aplicado nível Vcc/2 em vAB. Quando a portadora estiver
entre vm,ca e vm,cc o nível zero é aplicado em vAB. A Figura 3.6 apresenta um detalhamento
dos pulsos a serem aplicados na porta CC secundária e os respectivos estados de condução que
podem ser utilizados.

Na sequência do tipo 2, se vm,cc for mantido constante, o tempo de aplicação do nível
zero em vAB não é constante. Isso pode ser melhor compreendido através dos resultados de
simulação apresentados na Figura 3.7. De forma a manter a corrente média no indutor de filtro
constante, a tensão média em vAB também deve ser constante. Conforme pode-se observar na
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Figura 3.6 – Detalhamento dos pulsos da sequência tipo 2 durante o semiciclo positivo.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 3.7 – Resultados de simulação para portadoras em POD e sequência tipo 2 com modu-
lante CC constante. (a) Portadoras triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão
vAB. (c) Tensão vAB média em um ciclo da portadora.
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Figura 3.7(c), o valor médio de vAB em um ciclo da portadora (〈vAB〉Ts
) apresenta um comporta-

mento similar ao senoidal. Dessa forma, um sinal modulante CC não é adequado para utilização
com a sequência do tipo 2.

Para se obter tensão média constante em vAB é necessário manter o tempo do nível zero
em vAB constante. Um possível sinal modulante que permite atingir esse objetivo é um nível
CC sobre vm,ca. Nesse caso, há duas possibilidades: (a) dada por (3.1) e detalhada na Figura 3.8
e (b) dada por (3.2) e detalhada na Figura 3.9. Onde voffset é o nível CC utilizado para ajustar
a duração do nível Vcc/2 em vAB. No caso (a), vm,cc é comparado com a portadora positiva
para o semiciclo positivo de vm,ca e com a portadora negativa no semiciclo negativo de vm,ca.
Para POD também é possível comparar o sinal modulante apenas com uma das portadoras pelo
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mesmo motivo explicitado no caso da sequência do tipo 1. Ambos os casos produzem o mesmo
resultado, mas a implementação de (b) pode ser considerada mais simples.

vm,cc =

vm,ca + voffset, se vm,ca ≥ 0

vm,ca− voffset, se vm,ca < 0
(3.1)

vm,cc = |vm,ca|+ voffset (3.2)

Figura 3.8 – Modulação com portadoras em POD, sinal modulante do inversor e sinal modulante
da porta CC secundária para sequência tipo 2 conforme (3.1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 3.9 – Modulação com portadoras em POD, sinal modulante do inversor e sinal modulante
da porta CC secundária para sequência tipo 2 conforme (3.2).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Considerando os mesmos parâmetros da simulação realizada para a sequência do tipo 1,
outra simulação foi realizada para a sequência do tipo 2 e modulante vm,cc do caso (b) (sequência
tipo 2b). Os resultados de simulação são apresentados na Figura 3.10. A modulante vm,cc
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foi ajustada para resultar em corrente média zero no indutor LE em um ciclo de rede. Nos
resultados de simulação é possível verificar que a distribuição não uniforme dos pulsos em vAB

causa ondulação de corrente de amplitude variável no decorrer de um ciclo de rede. A amplitude
máxima da ondulação de corrente foi um pouco superior a da simulação com sequência tipo 1.

Figura 3.10 – Resultados de simulação para portadoras em POD e sequência tipo 2b. (a) Porta-
doras triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão vx. (c) Tensão vAB. (d) Corrente
iE .
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Na Figura 3.11 são apresentados os espectros em frequência das principais tensões e
correntes. Com a estratégia de modulação proposta, a tensão vAB sintetiza valor médio de 350 V,
conforme especificado. Em comparação com os resultados da sequência tipo 1, o espectro de
vAB aparece mais distribuído, com amplitude menor e com componentes em torno de 1.020 Hz.
Para a sequência do tipo 1 as componentes estão concentradas na frequência de comutação.
Essas características também se verificam no espectro de frequências de iE . Chama a atenção
a existência de uma componente em 60 Hz. Devido à dificuldade de filtrá-la, essa componente
de baixa frequência é indesejável. Isso mostra que a variação na posição dos pulsos em vAB

causa variação na ondulação de iE e faz com que a corrente média em um ciclo de comutação
não seja exatamente zero. Por outro lado, foi realizada uma outra simulação com frequência
de comutação mais elevada e observou-se que a componente de 60 Hz é atenuada na mesma
proporção que as demais componentes. No caso da tensão vx, o espectro de frequências é o
mesmo da Figura 3.5, o que corrobora a afirmação de que a modulação da porta CC secundária
não afeta a tensão sintetizada pelo inversor.
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Figura 3.11 – (a) Espectros das tensões vx, (b) vAB e (c) da corrente iE obtidos a partir dos sinais
temporais da Figura 3.10.
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3.2.3 Modulação PD - Sequência Tipo 1

A modulação do inversor com portadoras em PD é de particular interesse no aciona-
mento de inversores polifásicos por apresentar menor distorção harmônica total (DHT) na ten-
são de linha em comparação à POD (HOLMES; LIPO, 2003). Na modulação com portadoras
em PD a componente mais significativa da tensão de fase aparece centrada na frequência da
portadora, mas é cancelada na tensão de linha de inversores trifásicos.

A modulação com portadoras em PD apresenta uma diferença importante em relação à
POD. Do semiciclo positivo para o negativo de vm,ca a posição temporal do nível zero em vx

sofre um deslocamento. Isso ocorre porque no semiciclo positivo os pulsos na saída do inversor
são gerados pela interseção do sinal vm,ca com a portadora positiva, gerando o pulso zero em vx

centralizado no pico da referida portadora. No semiciclo negativo a interseção passa a ocorrer
com a portadora negativa e o pulso zero fica centralizado no valor mínimo dessa portadora.
Conforme pode ser visto na Figura 3.12, o valor máximo da portadora positiva e o valor mínimo
da portadora negativa ocorrem em tempos diferentes. Portanto, a modulante vm,cc não pode ser
comparada apenas com uma das portadoras e deve acompanhar a mudança de portadora para
manter o sincronismo dos pulsos em ambas as portas.

Ainda considerando a Figura 3.12, no cruzamento por zero de vm,ca o sinal modulante
vm,cc teve sua polaridade trocada. No instante da troca de polaridade um pulso zero em vAB com
duração diferente é verificado. Como a troca de polaridade de vm,cc ocorreu no valor máximo
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Figura 3.12 – Modulação com portadoras em PD, sinal modulante do inversor e sinal modulante
da porta CC secundária para sequência tipo 1.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

da portadora positiva, a duração desse pulso é exatamente a metade daquela dos pulsos zero
ocorridos em outros instantes de tempo. O pulso Vcc/2 em vAB que ocorre na sequência também
possui a metade da duração dos demais pulsos Vcc/2. Como a duração desses pulsos é exata-
mente igual a metade da duração esperada os seus efeitos são anulados sem causar nenhuma
perturbação de amplitude em iE . Porém, se nota uma rotação de fase e que causa impacto no
espectro de frequências do sinal, conforme é analisado mais adiante.

Uma simulação foi realizada para portadoras em PD e com sequência do tipo 1. Os
resultados de simulação são apresentados na Figura 3.13. A modulante vm,cc foi ajustada para
garantir o balanço volt-segundo no indutor LE . No cruzamento por zero os pulsos de menor
duração não causam efeitos negativos na ondulação da corrente de iE , pois vm,ca foi ajustado
para cruzar por zero no valor máximo da portadora positiva e no valor mínimo na portadora
negativa.

A rotação na fase de iE tem consequências no espectro de frequências conforme pode
ser observado na Figura 3.14. A alteração periódica na fase de sinais é amplamente estudada
em sistemas de telecomunicações e causa o aparecimento de bandas laterais que resultam em
um alargamento do espectro do sinal em torno de certas frequências (HAYKIN, 2006). No caso
da corrente iE surgiram bandas laterais em torno dos múltiplos ímpares da frequência de comu-
tação. No caso da modulação POD com sequência do tipo 1 a energia estava concentrada nas
componentes múltiplas da frequência das portadoras, como pode ser visualizado na Figura 3.5.
Para esse caso, as componentes dos harmônicos ímpares não aparecem no espectro, porém sua
energia se espalhou em bandas laterais. No caso da tensão vx, nota-se que o primeiro harmônico
múltiplo da portadora concentra significativa parcela de energia. A grande vantagem do uso da
técnica PD é que essa componente é cancelada na tensão de linha e, portanto, resulta em menor
DHT em inversores trifásicos.
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Figura 3.13 – Resultados de simulação para portadoras em PD e sequência tipo 1 para uma con-
dição ideal de sincronismo dos sinais modulantes com as portadoras. (a) Portado-
ras triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão vx. (c) Tensão vAB. (d) Corrente
iE .
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Figura 3.14 – (a) Espectros das tensões vx, (b) vAB e (c) da corrente iE obtidos a partir dos sinais
temporais da Figura 3.13.
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A condição ideal mostrada na Figura 3.12, com vm,ca cruzando exatamente no pico da
portadora, pode não se verificar na prática. Caso o cruzamento por zero de vm,ca ocorra em pon-
tos aleatórios, poderão surgir perturbações na corrente iE , conforme apresentado na Figura 3.15.
Nota-se que próximo de 6 e 14 ms ocorreram os cruzamentos por zero de vm,ca. Em cada cru-
zamento a corrente iE foi deslocada para baixo alterando o seu valor médio. Em um sistema
em malha fechada o controlador corrigiria o valor médio, mas, por outro lado, uma pequena
perturbação seria notada após cada cruzamento por zero. Isso é algo indesejável e a estratégia
de modulação precisa contornar esse problema.

Figura 3.15 – Resultados de simulação para portadoras em PD e sequência tipo 1 para uma
condição em que não há sincronismo dos sinais modulantes com as portadoras.
(a) Portadoras triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão vx. (c) Tensão vAB. (d)
Corrente iE .
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O sistema de modulação considerado nas simulações anteriores é analógico, ou seja, as
tensões são continuamente variáveis. Atualmente, com a redução de preço dos microproces-
sadores digitais e devido à alta capacidade de integração de funções em um mesmo circuito
integrado, são raras as aplicações que ainda utilizam modulação e controle analógico de inver-
sores. Considerando-se que seja adotado um sistema de modulação através de microprocessador
digital, o sinal vm,ca é amostrado com uma certa frequência. A frequência de amostragem ado-
tada é, em geral, igual à frequência das portadoras, ao dobro destas, ou ainda a submúltiplos.
O instante de tempo em que os sinais são amostrados pode ser ajustado livremente. Assim,
considerando-se que seja utilizada uma frequência de amostragem tal que seja possível sincro-
nizar o ponto de amostragem com os sinais das portadoras, para que não ocorra perturbação de
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amplitude em iE o sinal modulante vm,ca deve deve ser amostrado exatamente no pico das por-
tadoras ou no instante de tempo em que elas são zero. De forma a demonstrar o funcionamento
da solução proposta, uma simulação foi realizada considerando a amostragem de vm,ca no pico
das portadoras. Os resultados são apresentados na Figura 3.16. O amostrador é ativado pelo
sinal δ , mostrado na Figura 3.16(b). Para comparação com as portadoras, após a amostragem o
sinal deve passar por um retentor de ordem zero. O ponto de cruzamento por zero de vm,ca está
indicado na Figura 3.16(a) e ocorre antes do pico da portadora. Os resultados mostram que o
valor médio de iE e a amplitude da ondulação permanecem constantes durante toda a simulação.
As rotações de fase estão presentes a cada cruzamento por zero de vm,ca.

Figura 3.16 – Resultados de simulação para portadoras em PD e sequência tipo 1 para vm,ca
amostrado no pico das portadoras. (a) Portadoras triangulares e sinais modulantes.
(b) Sinal de amostragem δ . (c) Tensão vx. (d) Tensão vAB. (e) Corrente iE .
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Fonte: Elaborada pelo autor.

A Figura 3.17 traz o espectro de frequências para mostrar que as principais característi-
cas dos sinais foram preservadas após a amostragem de vm,ca. A tensão vx apresenta significativa
energia no harmônico centrado na frequência da portadora, da mesma forma que foi obtido no
espectro apresentado na Figura 3.14. A tensão de pico sintetizada em vx apresentou valor um
pouco abaixo da especificação em virtude da baixa frequência de amostragem e do ângulo es-
colhido para vm,ca. Para vAB e iE os resultados também são muito próximos, sendo um pouco
menores do que aqueles obtidos sem amostragem de vm,ca.
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Figura 3.17 – (a) Espectros das tensões vx, (b) vAB e (c) da corrente iE obtidos a partir dos sinais
temporais da Figura 3.16.
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3.2.4 Modulação PD - Sequência Tipo 2

A modulação com portadoras em PD e sequência tipo 2 é similar à modulação com por-
tadoras em POD e sequência tipo 2a, sendo que apenas a fase da portadora negativa é diferente.
Na Figura 3.18 são apresentadas as principais formas de onda relacionadas à modulação PD
com sequência tipo 2. Nota-se que o sinal modulante vm,cc troca de polaridade para acompa-
nhar a polaridade do sinal modulante vm,ca e manter o sincronismo dos pulsos nas portas de
potência. Da mesma forma que foi apresentado para a POD, o sinal vm,cc é dado por (3.1).

A amostragem de vm,ca também é necessária nessa estratégia de modulação para garantir
que o cruzamento por zero de vm,ca ocorra nos valores máximos ou mínimos da portadora. Caso
contrário, perturbações serão verificadas em iE nos cruzamentos por zero de vm,ca.

Os resultados de simulação para a modulação PD com sequência tipo 2 são apresenta-
dos na Figura 3.19. O sinal vm,ca não aparece amostrado, pois o cruzamento por zero já está
sincronizado com a portadora. Para a porta CA os resultados são idênticos aos da modulação
PD com sequência tipo 1, pois os pulsos nessa porta não são afetados pelo sinal modulante da
porta CC. No domínio do tempo os resultados obtidos para a porta CC secundária são muito
parecidos com o da modulação POD com sequência 2b. A ondulação da corrente iE apresenta
amplitude um pouco menor, porém o comportamento é similar.

O espectro de frequências das principais tensões e correntes é apresentado na Figura 3.20.
Com relação à tensão vx os resultados são os mesmos da modulação PD com sequência do tipo
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Figura 3.18 – Modulação com portadoras em PD, sinal modulante do inversor e sinal modulante
da porta CC secundária para sequência tipo 2.
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Figura 3.19 – Resultados de simulação para portadoras em PD e sequência tipo 2. (a) Portadoras
triangulares e sinais modulantes. (b) Tensão vx. (c) Tensão vAB. (d) Corrente iE .
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1. Na porta CC secundária observa-se que a tensão vAB é a que apresenta as menores amplitudes
dos harmônicos entre todas as estratégias analisadas. Consequentemente isso se reflete na cor-
rente iE . Porém, o espectro da corrente da porta CC secundária se espalhou significativamente,
apresentando harmônicos de amplitude considerável em uma ampla faixa em torno da frequên-
cia das portadoras. Há que se levar em consideração que as simulações foram realizadas com
uma frequência relativamente baixa para facilitar a visualização dos pulsos em um ciclo de rede.
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Utilizando-se frequências de comutação mais elevadas, as bandas laterais serão deslocadas para
longe das baixas frequências e isso facilitará o projeto do filtro da porta CC secundária.

Figura 3.20 – (a) Espectros das tensões vx, (b) vAB e (c) da corrente iE obtidos a partir dos sinais
temporais da Figura 3.19.
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3.3 SELEÇÃO DOS ESTADOS REDUNDANTES

As estratégias de modulação apresentadas são responsáveis pela definição dos níveis de
tensão a serem aplicados em cada saída e pela definição da duração do respectivo nível (sinais
bp, bn e bz). Um bloco após o modulador é responsável por definir qual estado de condução
deve ser utilizado para gerar os níveis de tensão solicitados. O funcionamento desse bloco é
baseado em objetivos previamente definidos.

Adotando a simplificação apresentada no Capítulo 2, onde apenas é utilizado o estado
0UL para geração do nível zero simultaneamente nas duas portas de potência, os únicos estados
redundantes que precisam ser selecionados adequadamente são o 0U1 e 0L1. A seleção des-
ses estados é realizada de forma a equilibrar as tensões do barramento CC. Um controlador é
responsável pela geração do sinal bcc, o qual é proposto no Capítulo 5.



3 ESTRATÉGIAS DE MODULAÇÃO 111

3.4 LÓGICA DE ACIONAMENTO DAS CHAVES

No caso do conversor ANPC-3P, para a utilização de todos os estados de condução do
conversor, não é possível realizar o acionamento dos dispositivos semicondutores de forma
complementar. Caso o acionamento complementar seja adotado, certos estados de condução
são perdidos e há redução dos graus de liberdade. Por exemplo, o dispositivo S1 poderia ser
complementar ao S5, pois se ambos entrarem em condução simultaneamente haverá um curto-
circuito no barramento CC. O mesmo ocorre para S4 e S6. No entanto, no estado 0L4 tanto S1

quanto S5 são mantidas bloqueadas. Para S4 e S6 o estado 0U4 mantém ambas bloqueadas.
Simplificações no acionamento das chaves podem ser obtidas caso se utilize o estado

0UL em substituição aos estados 0U3, 0U4, 0L3 e 0L4, resultando no acionamento comple-
mentar de S1 e S5 e de S4 e S6. O acionamento de S2 e S3 pode ser derivado dos sinais de
modulação e controle através de lógica combinacional. Nesta Tese foi considerada a regra geral
para comutações conforme é apresentado na Figura 2.28. Dessa forma, é possível utilizar todos
os estados de condução e realizar todos os tipos de comutações.

3.5 MODULAÇÃO PARA OPERAÇÃO COMO CONVERSOR CC-CC

No Capítulo 2 foi apresentado um modo de operação especial denominado modo CC-
CC. Como a saída CA fica desativada, não há sinal modulante na referida porta e, portanto,
vm,cc pode utilizar totalmente a faixa de valores entre o mínimo e o máximo da portadora.
Além disso, não faz sentido tratar da disposição das portadoras no modo CC-CC. Apenas uma
portadora precisa ser gerada para comparação com o sinal modulante. É uma estratégia de
modulação bastante simples. Quando o sinal modulante superar a tensão da portadora é gerado
o nível Vcc/2 em vAB utilizando o estado CCP ou CCN (também pode-se utilizar os estado 0L1
ou 0U1 se for desejado impor uma tensão vx igual a zero). No restante do tempo é gerado nível
zero através de CC0 (ou 0UL). A seleção dos estados CCP e CCN é realizada pelo sistema
de controle para balanceamento das tensões dos polos do barramento CC. Através do sinal bcc

gerado pelo sistema de controle, o segundo bloco do sistema de modulação (Figura 3.1) faz a
seleção do estado de condução solicitado.

Na Figura 3.21 são apresentados resultados de simulação para os mesmos parâmetros
das simulações anteriores, com exceção de VE que foi ajustada para 200 V para demonstrar uma
condição na qual o ESS está com tensão abaixo do limite mínimo.

A ondulação de corrente foi maior do que nas simulações anteriores devido ao valor
escolhido para VE . A relação entre a ondulação de corrente e a tensão VE é analisada no Capí-
tulo 4.
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Figura 3.21 – Resultados de simulação para operação como conversor CC-CC. (a) Portador
triangular e sinal modulante vm,cc. (b) Tensão vAB. (c) Corrente iE . (d) Tensão vx.
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3.6 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo foram analisadas estratégias de modulação baseadas em portadoras para
um braço ANPC-3P. Duas sequências de estados de condução foram propostas para modulação
da porta CC secundária. Essas sequências foram analisadas com portadoras dispostas em POD
e PD, sendo viáveis em ambas as situações. De modo geral, as estratégias de modulação são
simples, apenas o sinal vm,cc requer algum processamento para ser gerado.

A modulação com sequência do tipo 1 apresenta como principais características: (i) a
frequência de comutação na porta CC secundária é igual a frequência de comutação do inversor;
(ii) além dos estados P e N, em um mesmo ciclo PWM pode-se conectar iE a ambos os polos
do barramento CC, pois existem dois intervalos de tempo distintos para aplicação de 0U1 ou
0L1; (iii) apresenta comutações do tipo III devido à necessidade de comutações P � 0U1 e N
� 0L1.

A modulação com sequência do tipo 2 apresenta como principais características: (i) a
frequência de comutação aparente na porta CC secundária é igual ao dobro da frequência de
comutação do inversor, porém os primeiros harmônicos na corrente iE aparecem centrados na
frequência das portadoras; (ii) não distribui os pulsos uniformemente em vAB, apenas garante
que o valor médio seja constante e, por isso, a corrente iE apresenta ondulação máxima apro-
ximadamente igual ao caso com sequência tipo 1; (iii) em um mesmo ciclo PWM é possível
apenas conectar a corrente iE ao polo negativo ou positivo utilizando os estados 0U1 ou 0L1,
pois esses ocorrem apenas uma vez a cada ciclo de comutação; (iv) não apresenta comutações
do tipo III, pois antes e após P ou N é sempre utilizado um estado 0UL intermediário.
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A modulação PD com sequência do tipo 1 apresentou uma rotação de fase na corrente
iE no cruzamento por zero de vm,ca. Isso insere uma modulação por chaveamento de fase na
referida corrente e faz com que o espectro seja alargado devido ao surgimento das bandas late-
rais. Como os cruzamentos por zero de vm,ca ocorrem em baixa frequência, não é esperado um
alargamento do espectro de iE que inviabilize a sua utilização em frequências mais altas.

A modulação PD com sequência tipo 2 é a que apresenta as menores amplitudes das
componentes harmônicas e suas bandas laterais no espectro de frequências de vAB e iE , porém é
o espectro que apresenta o maior espalhamento devido aos pulsos zero em vAB serem deslocados
de acordo com vm,ca.

As modulações com portadoras em PD requerem que o sinal vm,ca seja amostrado para
permitir o sincronismo com as portadoras. O cruzamento por zero de vm,ca (ou vmδ ,ca) deve
ocorrer nos valores máximos ou mínimos das portadoras. Caso contrário, são observadas per-
turbações na corrente iE .

A Tabela 3.2 traz um resumo das principais características dos sistemas de modulação
discutidos neste capítulo.

Tabela 3.2 – Resumo das principais características dos sistemas de modulação.

Modulação
Frequência

aparente
em vAB

Ondulação da
corrente iE

Espectro
harmônico

de iE

Espectro
harmônico

de vx

Comutações
do tipo III

POD 1 fs Constante Múltiplos de fs
Espalhado em
bandas laterais

Sim

POD 2 2 fs Variável
Espalhado em
bandas laterais

Espalhado em
bandas laterais

Não

PD 1 fs Constante
Espalhado em
bandas laterais

Principal
componente em fs

Sim

PD 2 2 fs Variável
Espalhado em
bandas laterais

Principal
componente em fs

Não

Fonte: Elaborada pelo autor.





4 ANÁLISE ORIENTADA AO PROJETO

4.1 INTRODUÇÃO

Neste capítulo são apresentadas diretrizes para o projeto do inversor ANPC com sistema
de armazenamento integrado à topologia. Diversos aspectos relacionados ao impacto da adição
do ESS à etapa de potência são avaliados, principalmente no que se refere ao dimensionamento
do barramento CC e aos esforços de corrente nos semicondutores. O impacto do ESS na etapa
de potência depende da aplicação do inversor, sendo analisados ao final do capítulo alguns
cenários relacionados às aplicações típicas desse inversor.

4.2 ESFORÇOS DE TENSÃO

Os esforços de tensão no conversor ANPC-3P estão relacionados às tensões das portas
de potência. O principal fator a se levar em consideração no projeto é a faixa de variação das
tensões em cada uma das portas. A tensão do ESS não é constante, variando em uma faixa
considerável de acordo com o estado de carga das baterias. A tensão da porta CA, no caso
de conexão com a rede, apresenta variações ao longo do dia e possui limites normativos. Em
certas aplicações, como por exemplo FV, a tensão da porta CC principal também deve variar
para MPPT.

Conforme já estabelecido no Capítulo 2 em (2.6), a tensão do ESS deve estar entre
Vp e Vcc/2. A tensão Vp é o máximo valor a ser sintetizado no nó de saída CA do inversor.
Idealmente, essa tensão depende somente das tensões dos polos do barramento CC e do índice
de modulação de amplitude. Para a determinação de Vp é necessário o conhecimento da tensão
desejada no ponto de conexão com a rede ou com as cargas locais, após o filtro CA. A tensão
do ponto de conexão depende de diversos fatores como: padrão de tensão nominal local, limites
normativos, uso de transformador, entre outros. Por exemplo, os inversores conectados à rede
devem suportar certo valor de sobretensão e não devem se desconectar a menos que um valor
limite seja ultrapassado. Conforme ABNT (2013), em aplicações FV o inversor deve se manter
conectado para tensões de até 110% do valor nominal da rede. Para aplicações em UPS essa
tensão de pico pode ser considerada constante e dependerá dos requisitos de projeto. Portanto,
a tensão de pico máxima na qual o inversor deverá operar pode ser definida como:

VCAp,max = fst
√

2VCAn (4.1)

onde fst é o fator de sobretensão no qual o inversor deve permanecer em operação, VCAn é a
tensão eficaz nominal CA de fase no ponto de conexão com a rede ou com as cargas locais.
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Para se obter a tensão de pico máxima a ser sintetizada antes do filtro CA é necessário
o conhecimento da queda de tensão nos elementos semicondutores e no filtro. Isso somente
poderá ser definido com exatidão após o projeto dos filtros e escolha dos semicondutores. Por
esse motivo, foi considerado um fator f∆V ca para representar o percentual a ser adotado para
compensar a queda de tensão nos elementos citados. A tensão de pico a ser sintetizada pelo
inversor é, portanto:

Vp = fst
√

2 f∆V caVCAn. (4.2)

A próxima informação necessária é a faixa de variação da tensão do ESS. No caso
das baterias, devido aos diversos tipos de elementos químicos utilizados na sua construção, as
tensões máximas e mínimas das células são diferentes. Para a obtenção da tensão de operação,
diversas células são associadas em série. Quando a tensão do conjunto de células for mínima,
a tensão VE,min deve ser superior a Vp. Quando a tensão do conjunto de células for máxima,
a tensão VE,max deve ser inferior a Vcc/2, conforme (2.6). Através de Vp e da tensão mínima
das células é possível calcular o número mínimo de células (Ncel) a serem associadas em série
através de:

Ncel = f∆V cc
Vp

Vcel,min
(4.3)

onde f∆V cc é um fator de tolerância a ser adotado para evitar que o inversor opere nos limites
de tensão do ESS e cause a saturação do atuador. Esse fator também deve incluir a queda de
tensão no filtro da porta CC secundária, na resistência interna do ESS e nos cabos de conexão.

A tensão VE,max pode ser obtida utilizando-se:

VE,max = NcelVcel,max. (4.4)

A tensão de cada polo do barramento CC deve ser superior a VE,max para todas as condi-
ções de operação. No limite superior também deve ser adotado um fator de tolerância. Pode-se
calcular Vcc por:

Vcc = 2 f∆V ccVE,max = 2 f∆V ccNcelVcel,max. (4.5)

Substituindo (4.2) em (4.3) e depois em (4.5) pode-se obter uma equação para o cálculo
de Vcc, cujo resultado é dado por:

Vcc = 2
√

2 fst f∆V ca f 2
∆V ccVCAn

Vcel,max

Vcel,min
. (4.6)

Em aplicações monofásicas, as ondulações de tensão do barramento CC devidas à po-
tência pulsante podem ser adicionadas ao final no valor de Vcc. Ou, se o percentual de ondulação
for previamente conhecido, pode-se reescrever (4.6) como:

Vcc = 2
√

2 fst f∆V ca f 2
∆V cc(1+∆VC)VCAn

Vcel,max

Vcel,min
(4.7)

onde ∆VC é o máximo fator de ondulação de tensão no barramento CC.
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Para outros tipos de ESS o procedimento de cálculo é similar, ajustando-se a tensão do
barramento CC para acomodar a variação de tensão do ESS, ou, se houver liberdade, calculando-
se as tensões máxima e mínima do ESS para que fiquem dentro da faixa de tensão disponível.

4.3 ESFORÇOS DE CORRENTE

A análise dos esforços de corrente nos elementos do inversor é dependente de diversos
fatores, mas principalmente da estratégia de modulação. Para a obtenção dos resultados desta
seção foram adotadas algumas premissas:

• a corrente de carga é senoidal e livre de harmônicos;

• a corrente de carga tem amplitude constante e independente do índice de modulação;

• a corrente do ESS é CC e sem ondulação;

• a corrente se divide igualmente quando os caminhos de condução são colocados em pa-
ralelo;

• o conversor está em regime permanente e o barramento CC está equilibrado e sem ondu-
lação de tensão;

• os semicondutores são ideais;

• não há tempo-morto, ou seja, as comutações são instantâneas.

• a estratégia de modulação considerada na análise foi a estratégia POD com sequência do
tipo 1 na porta CC secundária. Porém, os resultado para sequência do tipo 2 são similares
quando o tempo total de aplicação dos estados de condução em um período de comutação
é idêntico. O mesmo pode ser considerado para portadoras em PD;

• em um período de comutação são utilizados os estados 0L1 e 0U1 e os tempos de duração
desses estados são iguais. Para a sequência do tipo 2 na porta CC secundária, pode-se
aplicar apenas um desses estados por período de comutação. Porém, considerando o uso
balanceado desses estados, em dois períodos de comutação o tempo médio de aplicação é
aproximadamente igual ao da sequência do tipo 1. Para baixas frequências de comutação,
com fs/ fr < 100, o erro dessa aproximação é significativo e deve-se realizar nova análise
para a sequência do tipo 2.

A tensão de referência utilizada na modulação e a corrente CA são dadas por:

vref (φ) = sen(φ) (4.8)

ix(φ) = Ip sen(φ −θ) (4.9)
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onde φ é o ângulo de referência da tensão sintetizada pelo inversor, Ip é a corrente de pico
CA e θ é o ângulo de defasagem entre a tensão de referência e a corrente CA. O ângulo θ

é responsável pela parcela de deslocamento do fator de potência. Esse ângulo pode assumir
qualquer valor no intervalo [−π ,π]. Devido à simetria, apenas o intervalo [0,π] radianos foi
considerado, sendo os resultados para o intervalo [−π ,0] radianos idênticos aos do primeiro
intervalo. No intervalo [0,π/2) a potência ativa é positiva na porta CA, ou seja, flui no sentido
de sair do inversor. No intervalo (π/2,π] a potência ativa é considerada negativa, ou seja, flui
no sentido de entrar no inversor.

A corrente média em um dispositivo semicondutor pode ser calculada por:

Iavg =
1

2π

∫
φh

φl

i(φ)d(φ)dφ (4.10)

onde i(φ) é corrente que atravessa o dispositivo e d(φ) é a razão cíclica, ambas em função do
ângulo da tensão de referência φ . Os intervalos de integração são obtidos através da análise
do sentido da corrente nos dispositivos semicondutores (controlados e não-controlados) e da
estratégia de modulação, a qual define quais dispositivos podem entrar em condução. Devido
à utilização de mais de um estado de condução por período de comutação, cada estado de
condução terá sua respectiva razão cíclica, seu intervalo de integração e, portanto, a integral de
(4.10) normalmente é separada em tantas partes quantos forem os estados de condução. A soma
de todas as razões cíclicas em um período de comutação deve ser unitária.

Por sua vez, a corrente eficaz em um dispositivo semicondutor é dada por:

Irms =

√
1

2π

∫
φh

φl

i2(φ)d(φ)dφ . (4.11)

Devido às propriedades de simetria do circuito do conversor e da estratégia de modula-
ção, somente é necessário realizar o cálculo para seis dos doze dispositivos semicondutores e
para um dos capacitores do barramento CC. Os resultados obtidos para S1 são idênticos aos de
S4, de S2 aos de S3, de S6 aos de S5 e igualmente para os diodos em antiparalelo. Dessa forma,
são apresentados neste trabalho somente os cálculos para S1, S2, S6, D1, D2, D6 e C1.

4.3.1 Dispositivos Semicondutores

As correntes nos dispositivos semicondutores em cada estado de condução são definidas
pelas correntes ix(φ) e IE conforme expressões já apresentadas na Tabela 2.5. A polaridade
adotada para as correntes nos semicondutores é apresentada na Figura 2.7. Para o cálculo das
correntes em cada dispositivo é necessário conhecer o intervalo em que a corrente pode ser
conduzida pelo respectivo dispositivo e a duração de cada estado de condução.
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Embora existam dispositivos bidirecionais em corrente, a maioria dos dispositivos semi-
condutores utilizados em conversores estáticos são unidirecionais em corrente, como IGBTs e
diodos, por exemplo. Por esse motivo, e para facilitar a montagem dos conversores, é comum
as fabricantes colocarem em um único encapsulamento a associação antiparalela de um IGBT
com um diodo. Essa associação permite a formação de um dispositivo bidirecional em corrente
e unidirecional em tensão. Neste trabalho são apresentados os cálculos dos esforços de corrente
de forma distinta para o IGBT e para o diodo, de forma a permitir o correto dimensionamento
de cada um dos elementos. Os resultados obtidos também podem ser utilizados para se estimar
as perdas nos referidos elementos.

4.3.1.1 Dispositivo semicondutor S1

O dispositivo S1 pode entrar em condução apenas nos estados P e 0L1. Dessa forma, é
necessário realizar o cálculo da corrente média e eficaz para cada um dos estados de condução.

Pela característica de unidirecionalidade em corrente do dispositivo, apenas correntes
positivas podem ser conduzidas. Dessa forma, faz-se necessário encontrar os intervalos do
ângulo φ entre os quais a corrente através de S1 é positiva. Conforme a Tabela 2.5, a corrente
em S1 no estado P é dada por:

iS1,P(φ) = ix(φ)− IE . (4.12)

O intervalo em que iS1,P é positiva se altera de acordo com o ângulo θ e com os valores
de Ip e IE . Portanto, para que iS1,P seja positiva a seguinte condição deve ser satisfeita:

Ip sen(φ −θ)− IE > 0 (4.13)

caso contrário a corrente será negativa e conduzida por D1.
A corrente IE causa um deslocamento vertical na parcela senoidal ix. Quando o deslo-

camento causado supera o valor de pico de ix a corrente no dispositivo poderá ficar totalmente
positiva ou negativa, dependendo da polaridade de IE . Considerando que estado de condução
P somente ocorre durante o semiciclo positivo da tensão de referência e assumindo Ip > IE ,
existirá um intervalo em que a corrente em S1 será maior do que zero. Esse intervalo pode ser
calculado através de:

max{φ1(IE ,θ),0} ≤ φ ≤min{φ2(IE ,θ),π} (4.14)

onde as funções max{} e min{} retornam, respectivamente, o maior e o menor valor dentre os
argumentos fornecidos. Além disso, as funções dos ângulos são dadas por:

φ1(IE ,θ) = arcsen(IE/Ip)+θ (4.15)
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φ2(IE ,θ) = π− arcsen(IE/Ip)+θ . (4.16)

Os ângulos relacionados ao intervalo de integração podem ser melhor compreendidos
observando-se a Figura 4.1.

Figura 4.1 – Detalhamento das formas de onda para obtenção do intervalo de integração do
estado P para S1. Situação hipotética com θ > 0 e IE < 0.

0

ϕ

vref
IPsen(ϕ)-IE

ϕ1 ϕ2π

Fonte: Elaborada pelo autor.

O caso em que Ip < IE é também de interesse, porém dependendo da polaridade de
IE a corrente será conduzida por S1 ou D1 durante todo o semiciclo. As equações obtidas
também podem ser utilizadas para nesse caso. Para isso, deve-se fazer o ajuste dos limites de
integração de forma a considerar o semiciclo completo quando resultar com corrente positiva
no dispositivo, ou então, não incluir a parcela no cálculo se a corrente resultante no dispositivo
for negativa. Caso a corrente seja positiva em S1, os ângulos φ1 e φ2 são zero e π radianos,
respectivamente.

A razão cíclica para o estado P (∆P(φ)) é igual a:

∆P(φ) = mavref (φ) = ma sen(φ). (4.17)

Fazendo:
φl = max{φ1(IE ,θ),0} (4.18)

φh = min{φ2(IE ,θ),π} (4.19)

pode-se calcular a corrente média em S1 utilizando:

IS1,P,avg =
1

2π

∫
φh

φl

(ix(φ)− IE)∆P(φ)dφ . (4.20)

A solução da integral em (4.20) é dada por:

IS1,P,avg =
ma

8π
[−Ip sen(2φ −θ)+2Ipφ cos(θ)+4IE cos(φ)]

∣∣∣φh

φl

. (4.21)
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Para concluir o cálculo da corrente média em S1 é necessário obter uma equação para
a corrente média relativa ao estado 0L1. Nesse estado a corrente em S1 é −IE . Portanto,
para que S1 conduza, IE deve ser negativa. Caso contrário, a corrente será conduzida por D1.
Considerando a estratégia de modulação com sequência do tipo 1, a sucessão dos estados de
condução pode ser observada na Figura 4.2. A razão cíclica dos estados 0L1 e 0U1 é a mesma
por definição da estratégia de modulação e, para o semiciclo positivo de vref , pode ser calculada
por:

∆0L1(φ) = ∆0U1(φ) =
1
2

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
=

1
2

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
. (4.22)

Figura 4.2 – Detalhamento da forma de onda de corrente no dispositivo controlado S1 com os
respectivos estados de condução.
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L
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Por questão de simetria da forma de onda, está sendo considerado que em um período
de comutação são utilizados os estado 0L1 e 0U1 com a mesma duração. Porém, em situações
de desequilíbrio do barramento CC o sistema de controle poderá requerer a utilização apenas
de 0L1 ou 0U1 em um período de comutação. Caso essa situação perdure por vários períodos
de comutação o estresse de corrente em S1 poderá aumentar ou diminuir, dependendo do caso.
De forma a dar maior flexibilidade na análise pode-se definir um fator de utilização dos estados
0L1 e 0U1. Considerando esse fator como sendo f0L1, que f0L1 = 0,5 representa uma situação
de uso balanceado dos estados 0L1 e 0U1 e que f0U1 = 1− f0L1, pode-se calcular a corrente
média em S1 devida ao estado 0L1 como:

IS1,0L1,avg =
1
π

∫
π

0
−IE f0L1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ , para IE < 0. (4.23)

O resultado da integral de (4.23) é dado por:

IS1,0L1,avg = IE f0L1

(
2ma

π
− VE

Vcc/2

)
, para IE < 0. (4.24)
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A corrente média em S1 é obtida somando-se as parcelas relativas a cada estado de
condução:

IS1,avg = IS1,P,avg + IS1,0L1,avg. (4.25)

No caso da corrente eficaz os limites de integração são os mesmos, apenas a equação de
cálculo a ser utilizada é (4.11). Para o estado P obtém-se:

IS1,P,rms =

√
1

2π

∫
φh

φl

[(ix(φ)− IE)]
2 d(φ)dφ (4.26)

I2
S1,P,rms =

maIp

24π
[−3Ip cos(φ −2θ)+ Ip cos(3φ −2θ)+6IE sen(2φ −θ)+

−12IEφ cos(θ)−6
(
Ip +2I2

E/Ip
)

cos(φ)
]∣∣φh

φl
.

(4.27)

Para o estado 0L1 a parcela da corrente eficaz é dada por:

IS1,0L1,rms =

√
1
π

∫
π

0
(−IE)2 f0L1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ , para IE < 0 (4.28)

I2
S1,0L1,rms = I2

E f0L1

(
VE

Vcc/2
− 2ma

π

)
, para IE < 0. (4.29)

O cálculo da corrente eficaz total em S1 pode ser realizado utilizando-se:

IS1,rms =
√

I2
S1,P,rms + I2

S1,0L1,rms. (4.30)

Antes de apresentar o comportamento dos esforços de corrente no dispositivo semicon-
dutor, é necessário fazer algumas definições adicionais. Os resultados foram normalizados em
relação a Ip e a corrente do ESS foi mantida constante, sendo simuladas condições de recarga
(IE > 0) e de descarga (IE < 0) do ESS. A corrente IE , que resulta em potência do ESS igual à
da porta CA, pode ser escrita como:

IE =
Vp

2VE
Ip. (4.31)

Nota-se que essa corrente é proporcional à Ip e depende da tensão de pico sintetizada
pelo inversor e pela tensão do ESS. Esses valores são variáveis e incluí-los na análise torna
mais difícil a interpretação dos resultados. A corrente máxima no ESS ocorre quando o ESS
está com tensão mínima e, conforme (2.6), o limite inferior para essa tensão é Vp. Caso VE =Vp,
tem-se que IE = 0,5Ip. Optou-se por considerar nas simulações IE =±0,44Ip, prevendo-se certa
margem para as variações de Vp.

Os resultados apresentados nas figuras visam demonstrar o comportamento do estresse
de corrente nos semicondutores frente à variações no índice de modulação e fator de potência.
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Para a obtenção dos valores exatos das correntes média e eficaz em um dado ponto de operação,
sugere-se a utilização das equações apresentadas ou simulações do conversor.

A Figura 4.3 apresenta resultados de simulação das correntes média e eficaz em S1.
Nota-se que para FP=1 e ESS em recarga (IE < 0) o estresse de corrente é máximo. Nessa
condição a porta CC secundária possui corrente nominal fluindo do conversor para o ESS. Na
porta CA a corrente é nominal e flui do conversor para a rede. Como se pode ver, ambas as
portas operam com potência nominal, a qual deve ser fornecida pela porta CC principal. Essa
condição pode não se verificar em algumas aplicações, como por exemplo em sistemas FV,
onde a potência da porta CC principal é limitada pela potência do painel. Ainda considerando
o exemplo, caso o ESS esteja sendo recarregado, a potência na porta CA deve diminuir e vice-
versa. Portanto, o valor exato do máximo estresse de corrente em S1 precisa ser avaliado para
cada aplicação. Na próxima seção são apresentadas análises para dois casos de aplicação do
conversor ANPC-3P.

Figura 4.3 – Correntes (a) média e (b) eficaz em S1 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.3.1.2 Dispositivo semicondutor D1

O diodo antiparalelo da chave S1/D1 conduzirá as correntes em sentido contrário, ou
seja, as correntes negativas de S1/D1. Os estados de condução utilizados garantem que apenas
em P e 0L1 o diodo D1 possa ser polarizado diretamente. Dessa forma, os resultados já obtidos
para S1 podem ser utilizados para D1, sendo apenas necessário alterar os limites de integração
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de forma a refletir os intervalos em que a corrente é negativa. Os valores de φl e φh são os
mesmos de S1. Para a corrente média pode-se escrever:

ID1,P,avg =−
ma

8π

{
[−Ip sen(2φ −θ)+2Ipφ cos(θ)+4IE cos(φ)]

∣∣φl
0 +

[−Ip sen(2φ −θ)+2Ipφ cos(θ)+4IE cos(φ)]
∣∣π
φh

} (4.32)

ID1,0L1,avg = IE f0L1

(
VE

Vcc/2
− 2ma

π

)
, para IE > 0. (4.33)

O cálculo da corrente média total em D1 é:

ID1,avg = ID1,P,avg + ID1,0L1,avg. (4.34)

A corrente eficaz em D1 segue o mesmo princípio e o resultado obtido é dado por:

I2
D1,P,rms =

maIp

24π

{
[−3Ip cos(φ −2θ)+ Ip cos(3φ −2θ)+6IE sen(2φ −θ)+

−12IEφ cos(θ)−6
(
Ip +2I2

E/Ip
)

cos(φ)
]∣∣φl

0

[−3Ip cos(φ −2θ)+ Ip cos(3φ −2θ)+6IE sen(2φ −θ)+

−12IEφ cos(θ)−6
(
Ip +2I2

E/Ip
)

cos(φ)
]∣∣π

φh

}
(4.35)

I2
D1,0L1,rms = I2

E f0L1

(
VE

Vcc/2
− 2ma

π

)
, para IE > 0. (4.36)

O cálculo da corrente eficaz total em D1 pode ser realizado utilizando-se:

ID1,rms =
√

I2
D1,P,rms + I2

D1,0L1,rms. (4.37)

Os resultados obtidos para D1 são apresentados na Figura 4.4. Para FP=-1 (potência
ativa fluindo da rede para o conversor) e ESS em descarga o estresse de corrente é máximo.
Essa condição é muito peculiar e difícil de ocorrer em aplicações práticas. Para que essa con-
dição seja possível a fonte conectada à porta CC principal precisa absorver simultaneamente a
potência do ESS e da porta CA. Como se pode ver, é uma condição pouco usual. Uma situação
mais comum seria utilizar a potência da porta CA para carregar o ESS, como ocorre em aplica-
ções de inversores conectados à rede ou durante a frenagem regenerativa de motores elétricos,
por exemplo.

4.3.1.3 Dispositivo semicondutor S2

De acordo com a estratégia de modulação adotada, S2 é colocada em condução nos
estados P, 0UL e 0U1. Para cada um desses estados é necessário calcular os intervalos de
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Figura 4.4 – Correntes (a) média e (b) eficaz em D1 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

integração e proceder o cálculo das correntes média e eficaz. A Tabela 2.5 traz as correntes em
cada chave para cada estado de condução.

Considerando o estado P, para que a corrente em S2 seja positiva, deve ser satisfeita a
seguinte condição:

Ip sen(φ −θ)> 0 (4.38)

ou seja:
max{θ ,0}< φ < min{π +θ ,π} . (4.39)

Os limites de integração são, portanto:

φl = max{θ ,0} (4.40)

φh = min{π +θ ,π} . (4.41)

A corrente média relativa ao estado P é dada por:

IS2,P,avg =
1

2π

∫
φh

φl

Ip sen(φ −θ)∆P(φ)dφ . (4.42)

Cuja solução é:

IS2,P,avg =
maIp

8π
[2φ cos(θ)− sen(2φ −θ)]|φh

φl
. (4.43)
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Já no estado 0UL a corrente será positiva se:

Ip sen(φ −θ)+ IE > 0. (4.44)

Cabe observar que o estado 0UL ocorre em ambos os semiciclos da tensão de referência.
Os ângulos φ1 e φ2 são calculados por (4.15) e (4.16), respectivamente. Assim, os limites de
integração são dados por:

φ1(−IE ,θ)< φ < φ2(−IE ,θ). (4.45)

A corrente média relativa ao estado 0UL pode ser calculada através de (4.46) e sua
solução é apresentada em (4.47).

IS2,0UL,avg =
1

2π

∫
φ2(−IE ,θ)

φ1(−IE ,θ)

(
Ip sen(φ −θ)+ IE

2

)(
1− VE

Vcc/2

)
dφ (4.46)

IS2,0UL,avg =
1−VE/(Vcc/2)

4π
(−Ip cos(φ −θ)+ IEφ)

∣∣∣φ2(−IE ,θ)
φ1(−IE ,θ) (4.47)

A última parcela do cálculo da corrente média em S2 é relativa ao estado 0U1. Nesse
estado a corrente é ix(φ) e deve ser calculada em duas partes. No semiciclo positivo da tensão
de referência os limites de integração são os mesmos obtidos para o estado P. Portanto, tem-se:

IS′2,0U1,avg =
1

2π

∫
φh

φl

Ip sen(φ −θ) f0U1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ . (4.48)

No semiciclo negativo da tensão de referência os limites de integração são dados por:

φln =

π , se θ ≥ 0

2π +θ , caso contrário
(4.49)

φhn =

π +θ , se θ ≥ 0

2π , caso contrário
(4.50)

IS′′2,0U1,avg =
1

2π

∫
φhn

φln

Ip sen(φ −θ) f0U1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ . (4.51)

A solução de (4.48) e (4.51) é:

IS2,0U1,avg =
f0U1Ip

8π

{[
ma sen(2φ −θ)−2maφ cos(θ)−4

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣φh
φl
+[

2maφ cos(θ)−ma sen(2φ −θ)−4
(

VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣φhn
φln

}
.

(4.52)

A corrente média em S2 é dada pela soma das parcelas relativas a cada um dos estados
de condução:

IS2,avg = IS2,P,avg + IS2,0UL,avg + IS2,0U1,avg. (4.53)
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O cálculo da corrente eficaz segue a mesma metodologia utilizada para S1. Para o estado
P tem-se:

IS2,P,rms =

√
1

2π

∫
φh

φl

[Ip sen(φ −θ)]2 d(φ)dφ (4.54)

I2
S2,P,rms =

maI2
p

24π
[cos(3φ −2θ)−3cos(φ −2θ)−6cos(φ)]

∣∣∣φh
φl

(4.55)

Para o estado 0UL a integral a ser solucionada é:

IS2,0UL,rms =

√
1

2π

∫
φ2(−IE ,θ)

φ1(−IE ,θ)

(
Ip sen(φ −θ)+ IE

2

)2(
1− VE

Vcc/2

)
dφ (4.56)

I2
S2,0UL,rms =

1−VE/(Vcc/2)
8π

[
2
(
I2
p +2I2

E
)
(φ −θ)− I2

p sen(2φ −2θ)−

8IpIE cos(φ −θ)]
∣∣∣φ2(−IE ,θ)
φ1(−IE ,θ) (4.57)

Para o estado 0U1 são solucionadas duas integrais, uma para o semiciclo positivo de vref

e outra para o semiciclo negativo, respectivamente:

IS′2,0U1,rms =

√
1

2π

∫
φh

φl

I2
p sen2(φ −θ) f0U1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ (4.58)

IS′′2,0U1,rms =

√
1

2π

∫
φhn

φln

I2
p sen2(φ −θ) f0U1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ . (4.59)

Cuja solução completa é dada por:

I2
S2,0U1,rms =

f0U1I2
p

24π

{
[3ma cos(φ −2θ)−ma cos(3φ −2θ)+6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣φh
φl
+

[−3ma cos(φ −2θ)+ma cos(3φ −2θ)−6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣φhn
φln

}
.

(4.60)
A corrente eficaz em S2 é, por fim, dada pela contribuição das parcelas relativas a cada

um dos estados de condução.

IS2,rms =
√

I2
S2,P,rms + I2

S2,0UL,rms + I2
S2,0U1,rms. (4.61)

A Figura 4.5 apresenta os resultados de simulação das correntes média e eficaz em S2

para diversos pontos de operação do inversor. O ponto de maior estresse de corrente ocorre para
FP=1 e potência nominal na porta CA e ESS em recarga com potência nominal. O estresse de
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corrente para ESS em recarga ou descarga apresenta a mesma tendência e valores próximos.
Isso ocorre, pois, conforme apresentado na Tabela 2.5, o dispositivo S2 fica sujeito à corrente
ix no estado P e 0U1 e (ix + IE)/2 no estado 0UL. Como se pode ver, a única diferença está
no estado 0UL, que dependendo da polaridade de IE poderá aumentar ou diminuir o estresse
de corrente. Como o estado 0UL apresenta curta duração e há o paralelismo dos caminhos de
condução que causa a divisão das correntes, a diferença dos resultados para o modo de recarga
e de descarga é pequena.

Figura 4.5 – Correntes (a) média e (b) eficaz em S2 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.3.1.4 Dispositivo semicondutor D2

O cálculo da corrente média e eficaz no diodo D2 é realizado utilizando as soluções já
apresentadas para S2 apenas com o ajuste nos intervalos de integração nos quais a corrente é
negativa. As correntes médias para cada um dos estados de condução podem ser calculadas por:

ID2,P,avg =−
maIp

8π

{
[2φ cos(θ)− sen(2φ −θ)]

∣∣∣φl
0 +[2φ cos(θ)− sen(2φ −θ)]

∣∣∣πφh

}
(4.62)

ID2,0UL,avg =−
dz
4π

(−Ip cos(φ −θ)+ IEφ)
∣∣∣φ1(−IE ,θ)
φ2(−IE ,θ) (4.63)
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ID2,0U1,avg =−
f0U1Ip

8π

{[
ma sen(2φ −θ)−2maφ cos(θ)−4

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣φl
0 +[

ma sen(2φ −θ)−2maφ cos(θ)−4
(

VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣πφh
+[

2maφ cos(θ)−ma sen(2φ −θ)−4
(

VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣φln
π +[

2maφ cos(θ)−ma sen(2φ −θ)−4
(

VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)

]∣∣∣2π
φhn

}
.

(4.64)
O cálculo da corrente média total em D2 é:

ID2,avg = ID2,P,avg + ID2,0UL,avg + ID2,0U1,avg. (4.65)

Por outro lado, o cálculo da corrente eficaz em D2 pode ser realizado através de:

I2
D2,P,rms =

maI2
p

24π

{
[cos(3φ −2θ)−3cos(φ −2θ)−6cos(φ)]

∣∣∣φl
0

[cos(3φ −2θ)−3cos(φ −2θ)−6cos(φ)]
∣∣∣πφh

} (4.66)

I2
D2,0UL,rms =

1−VE/(Vcc/2)
8π

[
2
(
I2
p +2I2

E
)
(φ −θ)− I2

p sen(2φ −2θ)−

8IpIE cos(φ −θ)]
∣∣∣φ1(−IE ,θ)
φ2(−IE ,θ) (4.67)

I2
D2,0U1,rms =

f0U1I2
p

24π

{
[3ma cos(φ −2θ)−ma cos(3φ −2θ)+6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣φl
0 +

[3ma cos(φ −2θ)−ma cos(3φ −2θ)+6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣πφh
+

[−3ma cos(φ −2θ)+ma cos(3φ −2θ)−6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣φln
π +

[−3ma cos(φ −2θ)+ma cos(3φ −2θ)−6ma cos(φ)−3 sen(2φ −2θ)+

3
(

1− VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−6φ

(
1− VE

Vcc/2

)
+6φ

]∣∣∣2π
φhn

}
.

(4.68)
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O cálculo da corrente eficaz total em D2 pode ser realizado utilizando-se:

ID2,rms =
√

I2
D2,P,rms + I2

D2,0UL,rms + I2
D2,0U1,rms. (4.69)

Na Figura 4.6 são apresentados os resultados de simulação para as correntes média e
eficaz em D2. Os resultados obtidos podem ser analisados de forma similar a que foi feita para
S2. Nesse caso o maior estresse ocorre para ESS em recarga devido ao diodo conduzir a corrente
IE negativa em 0UL.

Figura 4.6 – Correntes (a) média e (b) eficaz em D2 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.3.1.5 Dispositivo semicondutor S6

O dispositivo S6 é colocado em condução nos estados P, 0UL e 0L1. No estado P a
corrente nesse dispositivo é IE . Para IE > 0 a corrente é conduzida por S6. A corrente média
relativa ao estado P é dada por:

IS6,P,avg =
1

2π

∫
π

0
IE∆P(φ)dφ , para IE > 0 (4.70)

IS6,P,avg =
IEma

π
, para IE > 0. (4.71)
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Para o estado 0UL a corrente é a mesma já calculada para o dispositivo controlado S2 e
ocorre simultaneamente. Dessa forma, o resultado obtido anteriormente pode ser utilizado:

IS6,P,avg =
dz
4π

(−Ip cos(φ −θ)+ IEφ)
∣∣∣φ2(−IE ,θ)
φ1(−IE ,θ) (4.72)

O estado 0L1 ocorre para ambos os semiciclos e é preciso avaliar em quais intervalos a
corrente em S6 é positiva. Para que S6 conduza a corrente em 0L1 a seguinte condição deve ser
satisfeita:

Ip sen(φ −θ)+ IE > 0. (4.73)

Os ângulos relacionados aos intervalos de integração podem ser melhor compreendidos
observado-se a Figura 4.7.

Figura 4.7 – Detalhamento das formas de onda para obtenção do intervalo de integração do
estado 0L1 para S6. Situação hipotética com θ = 0 rad e IE > 0.

0

ϕ

2πϕ1 ϕ2

vref

IPsen(ϕ)+IE

ϕhn1 ϕln2π

Fonte: Elaborada pelo autor.

No semiciclo positivo da tensão de referência os limites são dados por:

φl p = max{φ1(−IE ,θ),0} (4.74)

φhp = min{φ2(−IE ,θ),π}> 0. (4.75)

A parcela relativa ao semiciclo positivo pode ser calculada por:

IS′6,0L1,avg =
1

2π

∫
φhp

φl p

(Ip sen(φ −θ)+ IE) f0L1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ . (4.76)

No semiciclo negativo da tensão de referência há dois intervalos de integração possíveis
e que dependem das correntes envolvidas. Esses intervalos são calculados por:

φhn1 =

π− arcsen(−IE/Ip)+θ , se − arcsen(−IE/Ip)+θ > 0

π , caso contrário
(4.77)
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φln2 =

2π + arcsen(−IE/Ip)+θ , se arcsen(−IE/Ip)+θ < 0

2π , caso contrário.
(4.78)

As integrais a serem solucionadas para obtenção da corrente média no semiciclo nega-
tivo são:

IS′′6,0L1,avg =
1

2π

∫
φhn1

π

(Ip sen(φ −θ)+ IE) f0L1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ (4.79)

IS′′′6,0L1,avg =
1

2π

∫ 2π

φln2

(Ip sen(φ −θ)+ IE) f0L1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ . (4.80)

A solução das integrais traz a terceira parcela para o cálculo da corrente média em S6:

IS6,0L1,avg =
f0L1

8π

{ [
Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−2φ

[
maIp cos(θ)−2IE

(
VE

Vcc/2

)]
+4IEma cos(φ)

]∣∣∣φhp
φl p

+[
−Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

+2φ

[
maIp cos(θ)+2IE

(
VE

Vcc/2

)]
−4IEma cos(φ)

]∣∣∣φhn1
π +[

−Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

+2φ

[
maIp cos(θ)+2IE

(
VE

Vcc/2

)]
−4IEma cos(φ)

]∣∣∣2π
φln2

}
.

(4.81)

Somando-se as parcelas referentes a cada um dos estados de condução a corrente média
em S6 é obtida:

IS6,avg = IS6,P,avg + IS6,0UL,avg + IS6,0L1,avg. (4.82)

Para a obtenção da corrente eficaz as soluções para as integrais de cada um dos estados
de condução é apresentada a seguir. Para o estado P tem-se:

I2
S6,P,rms =

1
2π

∫
π

0
I2
Ed(φ)dφ , para IE > 0 (4.83)

I2
S6,P,rms =

I2
Ema

π
, para IE > 0. (4.84)

A parcela da corrente eficaz relacionada ao estado 0UL é mesma que já foi calculada
para S2 cujo resultado foi apresentado em (4.57). O resultado obtido é:

I2
S6,0UL,rms =

1−VE/(Vcc/2)
8π

[
2
(
I2
p +2I2

E
)
(φ −θ)− I2

p sen(2φ −2θ)−

8IpIE cos(φ −θ)]
∣∣∣φ2(−IE ,θ)
φ1(−IE ,θ) (4.85)
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Por sua vez, a corrente do estado 0L1 necessita de três integrais para ser calculada:

I2
S′6,0L1,rms =

1
2π

∫
φhp

φl p

(Ip sen(φ −θ)+ IE)
2 f0L1

(
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

)
dφ (4.86)

I2
S′′6,0L1,rms =

1
2π

∫
φhn1

φln1

(Ip sen(φ −θ)+ IE)
2 f0L1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ (4.87)

I2
S′′′6,0L1,rms =

1
2π

∫
φhn2

φln2

(Ip sen(φ −θ)+ IE)
2 f0L1

(
VE

Vcc/2
+ma sen(φ)

)
dφ . (4.88)

A solução geral é dada por:

I2
S6,0L1,rms =

f0L1

24π

{[
−I2

pma cos(3φ −2θ)+6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

3maI2
p cos(φ −2θ)+6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

−6φ

(
2IpIEma cos(θ)− I2

p

(
VE

Vcc/2

)
−2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣φhp
φl p

+[
I2
pma cos(3φ −2θ)−6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−3maI2
p cos(φ −2θ)−6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

6φ

(
2IpIEma cos(θ)+ I2

p

(
VE

Vcc/2

)
+2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣φhn2
φln2

+[
I2
pma cos(3φ −2θ)−6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−3maI2
p cos(φ −2θ)−6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

6φ

(
2IpIEma cos(θ)+ I2

p

(
VE

Vcc/2

)
+2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣φhn2
φln2

}
.

(4.89)

A corrente eficaz total em S6 é dada por:

IS6,rms =
√

I2
S6,P,rms + I2

S6,0UL,rms + I2
S6,0L1,rms. (4.90)

A Figura 4.8 traz os resultados de simulação para as correntes média e eficaz em S6.
Nota-se que ambas as superfícies são quase planas, ou seja, há uma grande dependência da
corrente IE e menor dependência das demais variáveis. O estresse de corrente é maior quando
o ESS está em descarga e pequeno para o modo de recarga. Isso é relativamente simples de se
compreender através da análise da Tabela 2.5. No estado P a corrente em S6 é IE , para 0L1 é
ix + IE e para 0UL é (ix + IE)/2. A corrente IE positiva (ESS em descarga) está presente em
todos os estados de condução.
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Figura 4.8 – Correntes (a) média e (b) eficaz em S6 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.3.1.6 Dispositivo semicondutor D6

O cálculo das correntes média e eficaz no diodo D6 é similar ao de S6, apenas considerando-
se os intervalos de corrente negativa. Para a corrente média, no estado P tem-se:

ID6,P,avg =
IE

2π

∫
π

0
ma sen(φ)dφ =

IEma

π
, para IE < 0. (4.91)

Para o estado 0UL o resultado é o mesmo que foi apresentado para o diodo D2:

ID6,0UL,avg =−
dz
4π

(−Ip cos(φ −θ)+ IEφ)
∣∣∣φ1(−IE ,θ)
φ2(−IE ,θ) (4.92)

No caso do estado 0L1, no semiciclo positivo da tensão de referência são necessários
dois intervalos de integração e no semiciclo negativo apenas um. Por esse motivo, é necessário
encontrar o intervalo de integração a ser utilizado no semiciclo negativo, cujos limites são:

φdnl = max
{

π− arcsen(−IE/Ip)+θ ,π
}

(4.93)

φdnh = min
{

2π + arcsen(−IE/Ip)+θ ,2π
}

(4.94)
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Para o cálculo da corrente média relativa ao estado 0L1 pode-se utilizar a seguinte equa-
ção:

ID6,0L1,avg =
f0L1

8π

{ [
Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−2φ

[
maIp cos(θ)−2IE

(
VE

Vcc/2

)]
+4IEma cos(φ)

]∣∣∣φl p
0 +[

Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−2φ

[
maIp cos(θ)−2IE

(
VE

Vcc/2

)]
+4IEma cos(φ)

]∣∣∣πφhp
+[

−Ipma sen(2φ −θ)−4Ip

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

+2φ

[
maIp cos(θ)+2IE

(
VE

Vcc/2

)]
−4IEma cos(φ)

]∣∣∣φdnh
φdnl

}
.

(4.95)

A corrente média total em D6 é dada por:

ID6,avg = ID6,P,avg + ID6,0UL,avg + ID6,0L1,avg. (4.96)

Por fim, a solução da corrente eficaz em S6 é aproveitada para o cálculo da corrente
eficaz em D6 com o devido ajuste nos limites de integração. Os resultados para os estados P,
0UL e 0L1 são, respectivamente:

I2
D6,P,rms =

I2
E

2π

∫
π

0
ma sen(φ)dφ =

I2
Ema

π
, para IE < 0 (4.97)

I2
D6,0UL,rms =

1−VE/(Vcc/2)
8π

[
2
(
I2
p +2I2

E
)
(φ −θ)− I2

p sen(2φ −2θ)−

8IpIE cos(φ −θ)]
∣∣∣φ1(−IE ,θ)
φ2(−IE ,θ) (4.98)
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I2
D6,0L1,rms =

f0L1

24π

{[
−I2

pma cos(3φ −2θ)+6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

3maI2
p cos(φ −2θ)+6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

−6φ

(
2IpIEma cos(θ)− I2

p

(
VE

Vcc/2

)
−2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣φl p
0 +[

−I2
pma cos(3φ −2θ)+6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

3maI2
p cos(φ −2θ)+6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

−6φ

(
2IpIEma cos(θ)− I2

p

(
VE

Vcc/2

)
−2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣πφhp
+[

I2
pma cos(3φ −2θ)−6IEIpma sen(2φ −θ)+

−3I2
p

(
VE

Vcc/2

)
sen(2φ −2θ)−24IEIp

(
VE

Vcc/2

)
cos(φ −θ)+

−3maI2
p cos(φ −2θ)−6ma(I2

p +2I2
E)cos(φ)+

6φ

(
2IpIEma cos(θ)+ I2

p

(
VE

Vcc/2

)
+2I2

E

(
VE

Vcc/2

))]∣∣∣φdnh
φdnl

}
.

(4.99)

A corrente eficaz total em D6 é dada por:

ID6,rms =
√

I2
D6,P,rms + I2

D6,0UL,rms + I2
D6,0L1,rms. (4.100)

A Figura 4.9 traz os resultados de simulação para as correntes média e eficaz em D6.
A análise é similar àquela que foi feita para S6, uma vez que o diodo conduzirá as correntes
negativas e, portanto, apresenta maior estresse para ESS em recarga. Os resultados para S6 e
D6 mostram que esses dispositivos apresentam estresse de corrente e que é dependente princi-
palmente da corrente do ESS.

4.3.2 Capacitores do Barramento CC

Os capacitores do barramento CC são utilizados para que os polos do barramento CC
se comportem o mais próximo possível de uma fonte de tensão. Estes capacitores devem man-
ter a tensão aproximadamente constante mesmo sob correntes pulsadas drenadas pelo inversor.
Dessa forma, os capacitores do barramento CC desacoplam o barramento CC das impedân-
cias da fonte Vcc e da fiação que interliga esta fonte ao conversor. Portanto, os capacitores do
barramento CC devem estar o mais próximo possível dos dispositivos semicondutores. Seu di-
mensionamento adequado é de fundamental importância para que o conversor sintetize tensões
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Figura 4.9 – Correntes (a) média e (b) eficaz em D6 normalizadas em relação a Ip e com
IE = ±0,44Ip. ESS em modo de descarga (vermelho) e recarga (azul) para
VE/(Vcc/2) = 0,875 (dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

e correntes com baixa distorção, opere de forma segura e não apresente falha precoce desses
elementos. A análise apresentada neste trabalho foi realizada para um conversor monofásico.

O sentido considerado para as correntes no barramento CC é apresentado na Figura 4.10.
A equação da malha formada por Vcc, C1 e C2 é dada por:

vC1(φ)+ vC2(φ) =Vcc. (4.101)

Como Vcc é considerada constante, um aumento da tensão em um dos capacitores deve
corresponder a uma redução da tensão do outro capacitor de forma a respeitar (4.101) em todos

Figura 4.10 – Sentidos das correntes através dos capacitores do barramento CC.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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os instantes de tempo. Portanto, pode-se concluir que as correntes nos capacitores devem ter o
mesmo módulo mas sinais contrários. Com base nessa análise pode-se afirmar que:

iC1(φ) =−iC2(φ). (4.102)

Considerando agora as correntes nos barramentos CC positivo e negativo é possível
escrever:

iC1(φ) = Icc− ipbus(φ) (4.103)

iC2(φ) = Icc + inbus(φ). (4.104)

Como os capacitores apresentam a mesma capacitância, ou seja C1 =C2 =C, e o mesmo
módulo de corrente, a análise para um dos capacitores é suficiente e o resultado é o mesmo para
o outro capacitor. Considerando o cálculo para C1, utilizando (4.102) e subtraindo (4.104) de
(4.103) obtém-se:

iC1(φ) =−
ipbus(φ)+ inbus(φ)

2
. (4.105)

O resultado obtido em (4.105) mostra que o cálculo da corrente nos capacitores depende
das correntes drenadas pelos polos positivo e negativo do conversor, ipbus e inbus, respectiva-
mente. Portanto, é necessária a obtenção de equações que descrevam o comportamento dessas
correntes. A Tabela 4.1 traz um resumo das correntes drenadas pelos polos do inversor para
cada estado de condução.

Tabela 4.1 – Correntes nos polos do barramento CC do inversor para cada um dos estados de
condução.

Estado ipbus inbus

P ix− IE 0
0U4 0 0
0U3 0 0
0U1 0 IE

0UL 0 0
0L1 −IE 0
0L3 0 0
0L4 0 0
N 0 ix + IE

Fonte: Elaborada pelo Autor.

As correntes pulsadas ipbus e inbus podem ser positivas ou negativas e serão integradas
em um período completo da tensão da rede. Para facilitar o cálculo, a integral foi dividida
de acordo com o estado de condução, de forma similar ao que foi feito para os dispositivos
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semicondutores. Para o estado P pode-se escrever:

IC1,P,rms =

√
1

2π

∫
π

0

(
−ix(φ)+ IE

2

)2

ma sen(φ)dφ (4.106)

I2
C1,P,rms =

ma

24π

[
I2
p cos(2θ)−3πIpIE cos(θ)+3I2

p +6I2
E
]

. (4.107)

Para o estado N a parcela da corrente eficaz é dada por:

IC1,N,rms =

√
1

2π

∫ 2π

π

(
−ix(φ)− IE

2

)2

[−ma sen(φ)]dφ (4.108)

cujo resultado é idêntico ao obtido para o estado P conforme (4.107).
Para os estados 0L1 e 0U1 as correntes são as mesmas em módulo mas de sinais opostos.

Assim, quando elevadas ao quadrado resultarão no mesmo valor. Além disso, o intervalo de
tempo de aplicação dessas correntes nos polos do barramento CC é o mesmo. Portanto, é
possível calcular a parcela relativa a essas correntes com apenas uma integral conforme segue:

IC1,0U1,rms + IC1,0L1,rms =

√
1
π

∫
π

0

I2
E
4

[
VE

Vcc/2
−ma sen(φ)

]
dφ (4.109)

IC1,0U1,rms + IC1,0L1,rms =

√√√√I2
E

(
VE

Vcc/2 −2ma/π

)
4

. (4.110)

A solução completa da corrente eficaz para os capacitores do barramento CC é dada por:

IC1,rms =
1
2

√
ma

3π

[
I2
p cos(2θ)−3πIpIE cos(θ)+3I2

p +6I2
E
]
+ I2

E

(
VE

Vcc/2
−2ma/π

)
. (4.111)

A Figura 4.11 traz a corrente eficaz no capacitor C1, a qual é idêntica a do capacitor C2

para as condições equilibradas de operação. Os maiores valores de corrente eficaz ocorrem para
os extremos, com FP=1 e ESS em recarga e FP=-1 e ESS em descarga. Conforme já analisado
para os dispositivos semicondutores, essas condições são atípicas e uma análise mais detalhada
de cada aplicação pode conduzir a valores inferiores de corrente eficaz.

4.4 DIMENSIONAMENTO DOS ELEMENTOS PASSIVOS

Nesta seção são apresentadas metodologias para dimensionamento dos capacitores do
barramento CC e do indutor de filtro da porta CC secundária. O filtro CA não é tratado, pois
a inclusão do ESS não afeta a forma de onda na saída CA do conversor. O projeto de filtros
para inversores é um tema amplamente abordado na literatura e é dependente da aplicação.
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Figura 4.11 – Corrente eficaz em C1 normalizada em relação a Ip e com IE = ±0,44Ip. ESS
em modo de (a) descarga (vermelho) e (b) recarga (azul) para VE/(Vcc/2) = 0,875
(dz = 0,125).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Um exemplo de projeto de filtro indutivo para aplicação conectada à rede é apresentado no
Apêndice A.

4.4.1 Capacitância do Barramento CC

A ondulação máxima de tensão nos capacitores do barramento CC é de fundamental
importância para a determinação da capacitância. Tem-se dois tipos de ondulação: a de alta
frequência, causada pela operação chaveada do conversor, e a de baixa frequência, que é causada
pela potência pulsante aplicada ao barramento CC. Em inversores monofásicos, a ondulação de
alta frequência é pequena em relação à ondulação de baixa frequência e, portanto, não será
considerada na análise. Utilizando-se (4.105), a ondulação de tensão de baixa frequência pode
ser obtida a partir da forma de onda da corrente média em um ciclo de comutação. Para o
semiciclo positivo pode-se escrever:

〈iC1(φ)〉Ts
=−1

2

[
(ix(φ)− IE)∆P(φ)+(−IE + IE)

1−∆P(φ)−dz

2

]
(4.112)

〈iC1(φ)〉Ts
=−1

2
(ix(φ)− IE)∆P(φ). (4.113)

A ondulação de tensão no capacitor C1 é obtida através de:

〈vC1(φ)〉Ts
=

1
C

∫
ψ

0
〈iC1(φ)〉Ts

dφ =− 1
2C

∫
ψ

0
(Ip sen(φ −θ)− IE)ma sen(φ)dφ (4.114)
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onde ψ é um ângulo de integração variável utilizado para se compreender o comportamento da
tensão no capacitor durante um ciclo de rede. A solução de (4.114) é dada por:

〈vC1(ψ)〉Ts
=

ma

8π frC
(Ip sen(ψ)cos(θ −ψ)− Ipψ cos(θ)−2IE cos(ψ)+2IE) . (4.115)

Primeiramente, analisa-se a dependência da ondulação de tensão com o ângulo θ , cujos
resultados para o semiciclo positivo são apresentados na Figura 4.12. O semiciclo negativo
não foi apresentado, mas seria observada a inversão da polaridade da corrente e a tensão no
capacitor decresceria do valor máximo até zero. Considerando a operação equilibrada e em
regime permanente, a corrente média em um ciclo de rede nos capacitores é zero, o que implica
em uma tensão média constante. Os resultados da Figura 4.12 levam à conclusão de que os
piores casos de ondulação de tensão ocorrem para θ = 0 e θ = π radianos, que são as duas
curvas extremas. Para essas curvas o valor máximo em módulo da ondulação de tensão ocorre
quando ψ = π radianos. Fazendo essa substituição pode-se reescrever (4.115) como:

〈vC1〉Ts
=

ma

8π frC
(−πIp cos(θ)+4IE) . (4.116)

Figura 4.12 – (a) Corrente média nos capacitores do barramento CC em um ciclo de comutação
e (b) Ondulação de tensão correspondente. Resultados obtidos para Ip = 1 A,
IE = 0 A, ma = 0,77 e C = 1 mF.

0 π/4 π/2 3π/4 π
-0,4

-0,3

-0,2

-0,1

0

0,1

0,2

0,3

0,4

θ=π rad

θ=0 rad

ψ [rad]

(a)

0 π/4 π/2 3π/4 π
-2,0

-1,5

-1,0

-0,5

0

0,5

1,0

1,5

2,0

θ=π rad

θ=0 rad

ψ [rad]

(b)

Fonte: Elaborada pelo autor.

A parcela entre parenteses de (4.116) é a que define os maiores valores de ondulação.
Para θ = π radianos e IE > 0 tem-se os maiores valores positivos e para θ = 0 radianos e
IE < 0 tem-se os maiores valores negativos. Para algumas aplicações essas condições podem
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não ser factíveis, mas esses são os piores casos. O interesse dessa análise está na amplitude
da ondulação e não na sua polaridade. Assim, aplicando-se os dois piores casos elencados e
tomando-se o módulo da parcela entre parenteses de (4.116) é obtida a máxima amplitude da
ondulação de tensão. Com essas considerações, reescrevendo (4.116) obtém-se:

〈vC1〉
max
Ts

=
ma

8π frC
(πIp +4|IE |) . (4.117)

Dividindo ambos os lados de (4.117) por Vcc/2 e isolando a variável de interesse C,
obtém-se:

C =
ma

4π frVcc∆VC
(πIp +4|IE |) (4.118)

onde:

∆VC =
〈vC1〉

max
Ts

Vcc/2
. (4.119)

Considerando-se que a potência da porta CA e do ESS sejam iguais em módulo, |IE | é
proporcional a Ip com constante de proporcionalidade dependente das tensões Vcc e VE através
da seguinte relação:

|IE |=
maVcc

4VE
Ip. (4.120)

Com isso, pode-se escrever uma equação alternativa para o cálculo da capacitância do
barramento CC:

C =
maIp

4π frVcc∆VC

(
π +

maVcc

VE

)
. (4.121)

É importante observar que o maior valor de IE ocorre para o menor valor de VE . Dessa
forma, sendo conservador, o projetista normalmente deverá escolher o menor valor de VE para
projeto da capacitância do barramento CC. Na parcela entre parenteses de (4.121), sabe-se
que maVcc = 2Vp. Mas, também, o valor mínimo de VE é aproximadamente igual a Vp. No
numerador, maIp pode ser substituída por 4Pca/Vcc. Portanto, (4.121) pode ser simplificada
ainda mais. Como resultado obtém-se:

C = 1,6366
Pca

frV 2
cc∆VC

. (4.122)

A Figura 4.13 traz as curvas de dimensionamento da capacitância do barramento CC em
função de ∆VC para 50 e 60 Hz.

As simplificações realizadas podem conduzir a um sobredimensionamento da capaci-
tância do barramento CC caso algumas regiões de operação não sejam utilizadas. Nesses casos
deve-se utilizar (4.118) ou até mesmo (4.116) para calcular a capacitância mínima necessária.
Na próxima seção são realizadas análises para casos de aplicação em FV e UPS. O dimensio-
namento da capacitância do barramento CC foi reavaliado para cada caso analisado, pois essas
aplicações não utilizam todas as regiões de operação do inversor.
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Figura 4.13 – Ábaco para dimensionamento da capacitância do barramento CC em função da
ondulação máxima de tensão.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.4.2 Indutor de Filtro da Porta CC Secundária

A indutância de filtro da porta CC secundária é fundamental para a conexão de um ESS
com característica de fonte de tensão. Através do correto dimensionamento dessa indutância é
possível obter uma ondulação de corrente máxima (∆IE), conforme requisito de projeto.

Neste trabalho está sendo considerada uma indutância única LE , ou seja, um filtro de pri-
meira ordem. Existem outras topologias de filtros que poderiam ser consideradas com objetivo
de redução de volume do filtro quando forem necessárias baixíssimas ondulações de corrente.
Topologias como LCL e outras de ordem superior também podem ser aplicadas.

A obtenção de uma equação para cálculo do indutor LE pode ser feita considerando a
equação de malha do indutor durante a aplicação do nível zero em vAB. A partir da Figura 2.14
pode-se ver que a tensão aplicada sobre LE é VE e a duração é dzTs. Portanto:

−VE +LE
dIE

dt
= 0 (4.123)

LE =
dzVE

∆IE fs
(4.124)

onde ∆IE é a amplitude da ondulação de corrente.
Substituindo (2.2) em (4.124) obtém-se:

LE =
VE −V 2

E/(Vcc/2)
∆IE fs

. (4.125)
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A Figura 4.14 traz a curva de dimensionamento da indutância da porta CC secundá-
ria em função da relação VE/Vcc. O pior caso para dimensionamento do indutor ocorre para
VE/Vcc = 0,25. Caso esse ponto de operação possa ocorrer, nessa condição o ESS normalmente
não estará em flutuação, haverá uma corrente CC de recarga ou descarga e haverá uma elevação
de temperatura natural devida a essa corrente. A ondulação máxima de corrente requerida nesse
ponto de operação pode ser diferente daquelas que o ESS suporta para outros pontos de ope-
ração. Baterias que ficam muito tempo em flutuação normalmente têm uma especificação de
ondulação de corrente bastante rígida para o modo de flutuação. A definição correta da ondu-
lação máxima de corrente desejada e o ponto de operação em que ela ocorre é de fundamental
importância para o cálculo correto do indutor LE . Para isso, é importante o conhecimento do
comportamento térmico do sistema de armazenamento e dos ciclos de carga, descarga e flutua-
ção presentes na aplicação.

Figura 4.14 – Ábaco para dimensionamento da indutância da porta CC secundária em função
da relação VE/Vcc.
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4.5 ANÁLISE DE PERDAS

Esta seção apresenta uma metodologia para a análise de perdas nos semicondutores
e elementos passivos. Adicionalmente, é apresentado o circuito térmico para estimativa das
temperaturas nas junções semicondutores e do dissipador de calor. São apresentados resultados
de simulação da distribuição de perdas nos dispositivos semicondutores e uma comparação de
rendimento entre o conversor ANPC-3P e o inversor ANPC.
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4.5.1 Perdas nos Dispositivos Semicondutores

Os esforços de corrente apresentados na seção anterior permitem compreender como os
dispositivos semicondutores serão solicitados quando aplicada a técnica de modulação proposta
para o conversor ANPC-3P em diferentes condições de operação. Porém, uma análise teórica de
perdas nos dispositivos semicondutores do conversor é necessária para se verificar como essas
perdas se distribuem entre os dispositivos.

As perdas de energia nos dispositivos semicondutores podem ser classificadas em perdas
por comutação e por condução. As perdas por comutação estão relacionadas à energia neces-
sária para se tirar um dispositivo de um estado de bloqueio e colocá-lo em condução, ou para
bloquear um dispositivo que está em condução. Já as perdas por condução ocorrem devido à
queda de tensão existente no material semicondutor quando atravessado por corrente elétrica.
Nesta Tese são utilizados dispositivos do tipo IGBT para a construção do conversor, conforme
Apêndice A. Devido a isso, a análise de perdas é apresentada considerando-se os parâmetros
elétricos desse tipo de dispositivo.

Para o cálculo das perdas por condução é necessário obter um modelo da queda de
tensão nos dispositivos semicondutores. A Figura 4.15(a) apresenta os circuitos equivalentes
do IGBT e do diodo. Nota-se que existem quedas de tensão fixas, representada por VCE0 e VF0,
que surgem quando o dispositivo entra em condução. Uma vez em condução, os dispositivos
apresentam queda de tensão que depende da corrente que o atravessa. Esse efeito é modelado
através da inclusão de uma resistência série, representada por rCE e rF para o IGBT e para
o diodo, respectivamente. Um esboço da relação entre vCE e iC para o IGBT é apresentada
na Figura 4.15(b). Essa curva também representa o comportamento do diodo, uma vez que
os modelos de perdas por condução são similares. Os parâmetros do modelo de perdas em
condução são disponibilizados na folha de dados (datasheet) do componente. No entanto, esses
parâmetros são dependentes da tensão de gate (VGE) e da temperatura de junção do dispositivo
semicondutor (Tj).

Com essas considerações, as perdas por condução nos IGBTs (PCS) podem ser calcula-
das por (WINTRICH et al., 2015; GIACOMINI, 2018):

PCS = iS,avg
[
VCE0(25oC)+TCvs

(
Tj−25oC

)]
+ i2S,rms

[
rCE(25oC)+TCrs

(
Tj−25oC

)]
(4.126)

onde iS,avg e iS,rms são, respectivamente, os valores médio e eficaz da corrente no IGBT. Os
parâmetros VCE0(25oC) e rCE(25oC) são dados para temperatura de 25°C e podem ser obtidos di-
retamente no datasheet do componente. Os fatores TCvs e TCrs fazem a correção das perdas
para a temperatura de junção Tj e podem ser calculados por (WINTRICH et al., 2015; GIACO-
MINI, 2018):

TCvs =
VCE0(125oC)−VCE0(25oC)

125oC−25oC
(4.127)
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Figura 4.15 – Perdas teóricas por condução. (a) Símbolos do IGBT e do diodo e respectivos
circuitos equivalentes. (b) Curva iC x vCE típica do IGBT em condução.
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TCrs =
rCE(125oC)− rCE(25oC)

125oC−25oC
. (4.128)

As perdas de condução para os diodos (PCD) podem ser calculadas de forma similar:

PCD = iD,avg
[
VF0(25oC)+TCvd

(
Tj−25oC

)]
+ i2D,rms

[
rF(25oC)+TCrd

(
Tj−25oC

)]
(4.129)

TCvd =
VF0(150oC)−VF0(25oC)

150oC−25oC
(4.130)

TCrd =
rF(150oC)− rF(25oC)

150oC−25oC
. (4.131)

As perdas por comutação podem ser calculadas através das energias dissipadas nos ins-
tantes de entrada em condução (Eon) e bloqueio (Eoff ) de cada IGBT e a energia dissipada na
recuperação reversa dos diodos (Err). As perdas de entrada em condução (PSW ,on) e bloqueio
(PSW ,off ) do IGBT podem ser obtidas, respectivamente, por (GIACOMINI, 2018):

PSW ,on = frkR,on
[
1+TCEsw

(
Tj−Tref

)]( Vcc

2Vref

)Kvs fim

∑
k=1

Eon

(
i↑S[k]

)
(4.132)

PSW ,off = frkR,off
[
1+TCEsw

(
Tj−Tref

)]( Vcc

2Vref

)Kvs fim

∑
k=1

Eoff

(
i↓S[k]

)
(4.133)

onde i↑S e i↓S são, respectivamente, as correntes do IGBT nos instantes de entrada em condução
e bloqueio. As curvas de Eon e Eoff são dadas no datasheet do componente considerando-se a
temperatura (Tref ) e a tensão de referência (Vref ). O fator TCEsw relaciona as perdas por comuta-
ção com a temperatura da junção semicondutora e o fator Kvs faz o ajuste com relação ao nível
de tensão do IGBT. O fator TCEsw não é apresentado no datasheet do IGBT IRGP50B60PD1,
considerado para esta Tese, e também não foi possível extrair esse valor das curvas apresen-
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tadas. Wintrich et al. (2015) apresenta o valor de 0,003/°C para módulos IGBT. Analisando
o datasheet de alguns IGBTs discretos, os valores obtidos ficaram entre 0,002/°C e 0,003/°C.
Desse modo, o valor adotado foi de 0,003/°C. O fator Kvs foi considerado unitário (Feix et al.,
2009). Os fatores kR,on e kR,off são utilizados para corrigir as perdas de acordo com o resistor de
gate utilizado. Esses parâmetros são calculados por:

kR,on =
Eon(Rg)

Eon(Rg,ref )
(4.134)

kR,off =
Eoff (Rg)

Eoff (Rg,ref )
(4.135)

onde Eon(Rg) e Eoff (Rg) são as energias obtidas com o resistor de gate considerado na aplicação
e Eon(Rg,ref ) e Eoff (Rg,ref ) são as energias medidas pelo fabricante do dispositivo para um dado
resistor de gate de referência.

O cálculo das perdas devidas à recuperação reversa dos diodos é realizado de forma
similar:

PSW ,rr = fr
[
1+TCErr

(
Tj−Tref

)]( Vcc

2Vref

)Kvd fim

∑
k=1

Err

(
i↓D[k]

)
(4.136)

sendo Err a energia de recuperação reversa, i↓D é a corrente no instante imediatamente antes do
bloqueio do diodo, o fator TCErr relaciona as perdas de recuperação reversa com a temperatura
da junção semicondutora e o fator Kvd faz o ajuste com relação ao nível de tensão do diodo.
Os valores adotados foram 0,6 para kvd e 0,006/°C para TCErr (WINTRICH et al., 2015). O
IGBT considerado para esta Tese não fornece a curva de Err versus iD. Por outro lado, são
apresentadas curvas de Qrr versus diF/dt para três valores de iF e duas temperaturas de junção.
Utilizando os dados fornecidos é possível calcular Err por (Feix et al., 2009):

Err =
sd

1+ sd
Vr,ref Qrr (4.137)

onde Vr,ref é a tensão de bloqueio do diodo utilizada como referência nos ensaios disponibili-
zados pelo fabricante do diodo e sd é o fator de suavidade do diodo na região de recuperação
reversa. Para o IGBT utilizado nesta Tese, o diodo antiparalelo apresenta sd de aproximada-
mente 0,7 (KHERSONSKY; ROBINSON; GUTIERREZ, 1992).

É importante observar que as perdas por comutação em um IGBT ou diodo dependem de
alguns fatores, como por exemplo os elementos parasitas da placa de circuito impresso. Os da-
dos do datasheet são fornecidos para uma dada condição de operação e a metodologia proposta
tenta realizar as devidas correções para as condições impostas no projeto em questão. Por outro
lado, o datasheet do IGBT utilizado nesta Tese não apresenta as energias Eon e Eoff para corren-
tes abaixo de 15 A. O projeto do conversor apresentado no Apêndice A opera na maior parte do
tempo com corrente entre 0 e 15 A. As curvas das energias foram extrapoladas para a obtenção
dos valores nessa região de operação. A ausência de dados confiáveis aumenta o erro na com-
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paração com os resultados experimentais. Portanto, essa metologia de cálculo de perdas é útil
para se comparar estratégias de modulação, tecnologias de semicondutores, etc. Os resultados
alcançados são estimativos e não há a pretensão de que correspondam fielmente aos obtidos
experimentalmente. A análise teórica de perdas não substitui os resultados experimentais.

Utilizando-se (4.126) a (4.137) podem ser calculadas as perdas em todos os dispositivos
semicondutores do inversor. Porém, as perdas têm relação com a temperatura de junção, a qual
é diferente para cada dispositivo e depende do sistema de dissipação de calor empregado (GI-
ACOMINI, 2018). De forma a calcular a temperatura de junção de cada dispositivo, o circuito
térmico equivalente deve ser esquematizado. Nesta Tese, todos os dispositivos semicondutores
estão sobre um mesmo dissipador (ver Apêndice A). Dessa forma, o circuito térmico da Fi-
gura 4.16 pode ser obtido. Conforme já justificado, as perdas de S4, S3 e S5 são iguais às de
S1, S2 e S6, respectivamente. O mesmo é válido para os diodos. Dessa forma, a temperatura de
junção desses dispositivos também será a mesma.

Figura 4.16 – Circuito térmico do conversor ANPC-3P.
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Ainda na Figura 4.16, a resistência térmica do dissipador para o ambiente é dada por
Rth(s−a). As resistências térmicas do IGBT e do diodo para o encapsulamento são representadas
por RS,th( j−c) e RD,th( j−c), respectivamente. A resistência térmica do encapsulamento para o
dissipador é representada por Rth(c−s). Também estão indicadas as temperaturas de junção de
cada dispositivo, TSk e TDk, onde k representa o índice do dispositivo (1, 2, ..., 6). As tempera-
turas dos encapsulamentos estão representadas por Tc,Sk. A temperatura do dissipador de calor
é Td . A potência total dissipada pelos semicondutores é dada por:

Ptotal = 2(PS1 +PD1 +PS2 +PD2 +PS6 +PD6) (4.138)

A partir do circuito térmico da Figura 4.16 são obtidas as equações para cálculo das
temperaturas do dissipador, dos encapsulamentos e das junções semicondutoras:

Td = Tamb +Rth(s−a)Ptotal (4.139)
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Tc,Sk = Td +Rth(c−s) (PSk +PDk) (4.140)

Tj,Sk = Tc,Sk +RS,th( j−c)PSk (4.141)

Tj,Dk = Tc,Sk +RD,th( j−c)PDk (4.142)

O protótipo apresentado no Apêndice A foi construído para uma versão trifásica do in-
versor. Considerando-se a utilização de apenas um braço, o dissipador é superdimensionado.
Dessa forma, para tornar os resultados mais próximos da realidade, na análise teórica apresen-
tada nesta seção foi considerado que o dissipador tem um terço do tamanho que foi utilizado na
construção do protótipo. Assim, a resistência térmica do dissipador, Rth(d−a), foi adotada como
sendo 0,6oC/W. Para a temperatura ambiente foi adotado o valor de 40oC.

O processo de cálculo das temperaturas deve ser iterativo, pois a potência dissipada pelos
dispositivos é dependente da temperatura de junção e vice-versa. Inicialmente, considera-se que
os elementos estão em temperatura ambiente, calcula-se a potência dissipada por cada disposi-
tivo, atualiza-se as temperaturas utilizando (4.139) a (4.142) e repete-se o processo calculando
as perdas nos dispositivos para as novas temperaturas. Aproximadamente, cinco iterações são
suficientes para se obter a temperatura de regime permanente em todos os elementos.

Para realizar todas as etapas de cálculo descritas nesta Tese, uma simulação em Matlab
foi implementada. Essa simulação contempla as principais etapas do funcionamento idealizado
do conversor, como modulação, cálculo das correntes nos semicondutores, detecção dos pontos
de comutação, cálculos das perdas, cálculo do circuito térmico, entre outras.

As simulações apresentadas nesta seção foram realizadas considerando-se os parâmetros
do Apêndice A e resumidos na Tabela 4.2. Cabe observar que a metodologia de cálculo de
perdas apresentada nesta seção não leva em consideração os efeitos do tempo-morto e, portanto,
não há como avaliar o impacto do pulso indesejado em vAB durante as comutações do tipo III.
Embora sejam apresentados os resultados para apenas três IGBTs e três diodos, as perdas e o
rendimento apresentados consideram os doze dispositivos semicondutores do conversor.

A Figura 4.17 traz resultados de simulação para modulação POD com as sequências do
tipo 1 e 2. O ponto de operação considera o ESS em flutuação e potência ativa nominal sendo
transferida à porta CA. Comparando ambas as estratégias de modulação, nota-se que a sequên-
cia do tipo 2 apresenta uma melhor distribuição das perdas entre os semicondutores. Por outro
lado, a sequência tipo 1 apresenta perdas totais ligeiramente menores. Conforme já justificado
na análise dos esforços de corrente, as perdas por condução de cada um dos dispositivos semi-
condutores são aproximadamente iguais em ambas as estratégias de modulação. Isso também é
válido para as simulações apresentadas a seguir. As diferenças observadas estão nas perdas por
comutação.

Quando IE = 0 A, é possível realizar uma comparação de desempenho do conversor
ANPC-3P com o inversor ANPC convencional, pois não há interferência da corrente do ESS.
Nesse sentido, a Figura 4.18 apresenta resultados de simulação das perdas nos semicondutores
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Tabela 4.2 – Parâmetros do conversor monofásico utilizado nas simulações para cálculos de
perdas.

Parâmetro Valor

Potência nominal CA (Pca) 1 kW
Potência nominal do ESS (Pess) 1 kW
Tensão do barramento CC (Vcc) 720 V
Tensão CA eficaz (Vca) 127 V
Tensão do ESS (VE) 280 V
Frequência da rede ( fr) 60 Hz
Frequência das portadoras ( fs) 10,26 kHz
Temperatura ambiente (Tamb) 40oC

Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 4.17 – Comparação das perdas nos semicondutores para modulações POD com sequên-
cia (a) do tipo 1 e (b) do tipo 2. Resultados para ESS em flutuação e potência
nominal na porta CA (FP=1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

para as referidas topologias. O conversor ANPC-3P foi modulado em POD com sequência do
tipo 1. Já o inversor ANPC foi modulado em POD utilizando o estado 0UL para gerar o nível
zero (sem estratégia de distribuição de perdas) (JIAO; LEE, 2015).

Os resultados da Figura 4.18(b) mostram que o ANPC-3P apresenta maiores perdas
por comutação em relação ao ANPC. Esse aumento é causado pela necessidade de geração do
pulso zero em vAB para regular a corrente do ESS. Dessa forma, há duas comutações a mais em
cada período das portadoras, o que eleva as perdas por comutação. Para a sequência do tipo 1,
os maiores aumentos na dissipação de potência ocorreram em S2, com 40,0%, e em D6, com
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68,1%. Para a sequência do tipo 2, os piores casos ocorrem para D2, com 50,6%, e D6, com
49,7%. As perdas por condução são aproximadamente iguais em ambos os conversores para as
estratégias de modulação consideradas.

Figura 4.18 – Comparação das perdas nos semicondutores para (a) o inversor ANPC e (b) o
conversor ANPC-3P com sequências do tipo 1 e 2. ESS em flutuação (IE = 0 A)
e potência nominal na porta CA (FP=1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

A distribuição de perdas entre os semicondutores é um dos principais apelos para uti-
lização da topologia ANPC. Conforme já informado acima, nenhuma estratégia de modulação
com distribuição de perdas foi utilizada para o ANPC e para o ANPC-3P. Porém, uma com-
paração entre essas topologias indica o impacto da adição do ESS na distribuição de perdas.
Nesse sentido, observa-se que o resultado da Figura 4.18(a) mostra perdas quase equilibradas
entre S1 e S2 (dispositivos mais estressados). A diferença foi de 0,5 W. Por outro lado, as es-
tratégias de modulação utilizadas para o ANPC-3P, cujos resultados estão na Figura 4.18(b),
demonstram um desbalanceamento maior de perdas entre S1 e S2. Para a sequência do tipo 1 o
desbalanceamento é de 2,4 W e para sequência do tipo 2 de 1,3 W.

Os resultados para ESS em descarga são mostrados na Figura 4.19. Em ambas as sequên-
cias os dispositivos mais estressados são S2 e S6. A sequência do tipo 2 consegue uma pequena
redução nas perdas desses dispositivos em relação à sequência do tipo 1 e apresenta perdas glo-
bais menores. Nota-se que a inclusão do ESS causou um aumento na dissipação do dispositivo
mais estressado, nesse caso S2, em relação à topologia ANPC e à ANPC-3P com iE = 0. O au-
mento de dissipação de potência em S2 para a sequência do tipo 1 foi de 51,9% e para sequência
do tipo 2 de 39,7%. Já o desbalanceamento das perdas entre S2 e S6 foi de aproximadamente
1 W para ambas as sequências.
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Figura 4.19 – Comparação das perdas nos semicondutores para modulações POD com sequên-
cia (a) do tipo 1 e (b) do tipo 2. Resultados para ESS em descarga e potência
nominal nas portas CC secundária e CA (FP=1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 4.20 – Comparação das perdas nos semicondutores para modulações POD com sequên-
cia (a) do tipo 1 e (b) do tipo 2. Resultados para ESS em recarga com potência de
50% nas portas CC secundária e CA (FP=1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

O modo de recarga do ESS pode ser realizado de duas formas em aplicações conectadas
à rede. Pode ser carregado através do barramento CC ou da porta CA (Pca < 0). Primeiramente,
a Figura 4.20 traz os resultados para recarga do ESS pelo barramento CC. Para manter a po-
tência nominal do inversor, 50% da potência é utilizada para recarregar o ESS e os outros 50%
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restantes são transferidos à porta CA. Nesse modo de operação, o dispositivo mais estressado é
S1 e a sequência do tipo 1 apresenta perdas por comutação ligeiramente menores nesse dispo-
sitivo. Os resultados são muito próximos e podem ser considerados, teoricamente, equivalentes
para esse ponto de operação. Em comparação com a topologia ANPC, as perdas em S1 aumen-
taram 23,7% para sequência do tipo 1, porém há redução de perdas em S2 e S6. Os dispositivos
internos apresentam perdas aproximadamente balanceadas, porém não se obtém balanceamento
entre dispositivos internos e externos.

A Figura 4.21 apresenta uma comparação das perdas em cada dispositivo semicondutor
para o modo de recarga do ESS pela porta CA (Pca < 0). Nota-se que a modulação com sequên-
cia do tipo 2 consegue uma melhor distribuição de perdas nos semicondutores. Além disso, seu
desempenho é superior nas perdas totais e, consequentemente, no rendimento.

Figura 4.21 – Comparação das perdas nos semicondutores para modulações POD com (a)
sequência do tipo 1 e (b) tipo 2. Resultados para ESS em recarga e potência
nominal nas portas CC secundária e CA (FP=-1).
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Os resultados apresentados demonstram o impacto do ESS nas perdas dos semicondu-
tores. Em comparação com a topologia ANPC, as perdas por comutação são maiores pois há
necessidade de modulação da porta CC secundária. Também, há piora no balanceamento das
perdas entre os dispositivos semicondutores. É importante observar que o balanceamento de
perdas é de grande importância para inversores de elevada potência, na ordem de MW ou su-
perior. Nessa faixa de potência dificilmente seria empregada a topologia ANPC-3P. O uso de
conversores dedicados a cada fonte de energia é uma melhor escolha, pois permite otimizar
o projeto em diferentes frentes considerando os graus de liberdade existentes. Contudo, no
ANPC-3P, existem estados redundantes como o 0U4, 0U3, 0L4 e 0L3, os quais podem vir a



4 ANÁLISE ORIENTADA AO PROJETO 154

ser utilizados para melhorar os resultados obtidos através de estratégias mais complexas para
seleção dos estados redundantes.

Um outro ponto que merece ser destacado é o rendimento do braço ANPC-3P. Em todos
os modos de operação o rendimento ficou acima de 95% para a sequência do tipo 1. Como o ESS
está integrado à topologia, não se observa perda significativa de rendimento em certos modos de
operação, como ocorre em algumas configurações devido ao cascateamento de conversores. A
Figura 4.22 traz duas configurações que são largamente utilizadas. Para efeito de comparação,
considerou-se que cada conversor CC-CC ou CC-CA apresenta rendimento de 96% (similar
ao rendimento do inversor ANPC apresentado acima). As setas mostram o fluxo de potência
nos principais modos de operação. Na Figura 4.22(a), a conexão do ESS se dá no barramento
CC através de um conversor CC-CC bidirecional. Pode-se observar que o fluxo de potência
da fonte CC para o ESS passa apenas pelo conversor CC-CC e da fonte CC para a rede passa
apenas pelo conversor CC-CA. Portanto, nessas condições o rendimento é máximo. Por outro
lado, para descarga do ESS ou recarga do ESS pela rede há dois conversores cascateados e o
rendimento total é o produto do rendimento desses conversores. A Figura 4.22(b) apresenta
o caso de conexão do ESS no barramento CA através de um inversor dedicado. Nesse caso,
o rendimento é reduzido quando o ESS é recarregado pela fonte CC. Nos demais modos há
apenas um conversor no fluxo de potência.

Figura 4.22 – Fluxo de potência e respectivo rendimento para configurações com conexão do
ESS nos barramentos (a) CC e (b) CA.
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4.5.2 Perdas nos Indutores de Filtro

Os indutores estão sujeitos, principalmente, a dois tipos de perdas: as perdas no cobre e
as perdas no núcleo. As perdas no cobre podem ser calculadas com base na corrente eficaz que
atravessa o dispositivo e a resistência série:

Pcobre = I2
L,rmsRL (4.143)

onde IL,rms é a corrente eficaz que atravessa o indutor e RL é a resistência série equivalente na
frequência de comutação. Para o indutor do ESS a resistência série medida com um medidor
LCR foi de 0,5 Ω. O indutor de filtro CA apresentou resistência de 0,3 Ω. A corrente eficaz
que atravessa o indutor é dependente do ponto de operação e, portanto, as perdas no cobre são
variáveis.

As perdas no núcleo podem ser obtidas a partir do catálogo do fabricante do núcleo
de acordo com a densidade de fluxo magnético e frequência de comutação adotadas. Os nú-
cleos utilizados no protótipo desta Tese são fabricados com material IP6 e apresentam perdas
aproximadas de 7 mW/g para densidade de fluxo magnético de 0,3 T (THORNTON, 2015).

4.5.3 Perdas nos Capacitores do Barramento CC

As perdas nos capacitores eletrolíticos podem ser estimadas, de forma simplificada, atra-
vés da resistência série equivalente (RSE):

Pcap,RSE = I2
C,rmsRSE. (4.144)

Caso o fabricante do capacitor forneça o valor do fator de dissipação ( tgδ ), o valor da
RSE pode ser obtido a partir de:

RSE = tgδ
1

2π fC
. (4.145)

4.6 ANÁLISE DE CENÁRIOS DE APLICAÇÃO DO INVERSOR

Conforme discussão na seção anterior, que mostrou os esforços de tensão e corrente,
cada aplicação poderá introduzir certas limitações ou exigências que requerem uma reavalia-
ção dos resultados obtidos. Dependendo da característica dos elementos envolvidos algumas
faixas de valores podem não ocorrer. Por exemplo, alguns sistemas de armazenamento de ener-
gia podem ser descarregados com corrente superior à de recarga, como é o caso das baterias
de chumbo-ácido. Em aplicações conectadas à rede é possível a recarga do ESS utilizando
a energia da rede, enquanto em aplicações ilhadas isso não é possível. Somente com a defi-
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nição exata da aplicação e dos elementos envolvidos é possível uma análise que conduza ao
correto dimensionamento do inversor. Nessa seção são apresentadas duas análises: uma para
aplicação em FV e outra para UPS. São definidas algumas condições hipotéticas típicas dessas
aplicações. Diversos outros cenários poderiam ser obtidos alterando-se essas condições e os
elementos envolvidos. No entanto, os cenários analisados são bastante comuns e as análises
realizadas trazem informações úteis ao entendimento das características da topologia.

4.6.1 Aplicação em Sistemas FV

As aplicações fotovoltaicas são caracterizadas principalmente pela natureza intermitente
da irradiação solar. A intermitência ocorre todos os dias com a alternância entre noite e dia e
também devido a sombreamentos causados por nuvens passantes, por exemplo. Em aplicações
ilhadas é fundamental a utilização de um ESS em conjunto com um sistema FV para que não
se interrompa a alimentação das cargas quando ocorrem variações na geração FV. O correto
dimensionamento do ESS permite também a alimentação das cargas durante toda a noite e pe-
ríodos longos de baixa irradiação. Por outro lado, as aplicações conectadas à rede não requerem
obrigatoriamente um ESS, utilizando a rede como elemento de armazenamento idealmente in-
finito. Mas, os efeitos da intermitência na geração FV conectada à rede são nocivos ao sistema
elétrico e podem ser mitigados com a utilização do ESS. Além disso, o ESS permite dar maior
flexibilidade na operação do sistema FV e prover serviços de suporte à rede (ou serviços au-
xiliares). O sistema de geração FV ilhado é similar ao de uma UPS e, portanto, os requisitos
de projeto também são similares. Nessa análise foi tratada apenas a aplicação do conversor
ANPC-3P em um sistema FV conectado à rede.

O uso de ESS em um sistema FV conectado à rede permite suavizar as variações de
potência da geração FV ao longo dia. Outras funcionalidades também são possíveis, como o
carregamento completo do ESS ao longo do dia e a utilização da energia no horário de ponta do
sistema elétrico, entre outros serviços de suporte à rede. Considerando que o ESS seja utilizado
para compensar as variações da geração FV ao longo do dia ou que a energia armazenada
seja completamente utilizada diariamente, são indicadas baterias que suportem elevados ciclos
de carga e descarga profunda. Nesse caso, baterias de íons de lítio ou similares são as mais
indicadas. Portanto, nessa análise foi considerado que o ESS pode se carregar com potência
nominal igual a de descarga.

4.6.1.1 Esforços de tensão

Como exemplo de dimensionamento do barramento CC de um inversor FV conectado à
rede são utilizadas as especificações da Tabela 4.3.
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Tabela 4.3 – Especificações de um inversor FV conectado à rede e com ESS formado por bate-
rias de íons de lítio.

Parâmetro Valor

Vcel,max 4,2 V/célula
Vcel,min 2,8 V/célula
VCAn 220 V
fst 1,1 (10%)
f∆V ca 1,02 (2%)
f∆V cc 1,05 (5%)

Fonte: Elaborada pelo autor.

Aplicando os valores da Tabela 4.3 em (4.6) obtém-se Vcc = 1.155 V. O número de
células em série no ESS é de 131, VE,min = 366,8 V e VE,max = 550,2 V. Para esse exemplo,
poderia ser adotado Vcc/2 = ±600 V. Com a tensão calculada para o barramento CC, o índice
de modulação de amplitude é 0,52. Nota-se que a grande faixa de variação da tensão do ESS é
o principal fator que faz com que a tensão do barramento CC resulte em um valor relativamente
elevado.

De forma a comparar o resultado obtido no exemplo de dimensionamento do barramento
CC, considera-se um outro inversor de topologia NPC dedicado à conexão à rede de um ESS for-
mado pelo mesmo tipo de bateria, conforme apresentado na Figura 2.15(a). Nesse caso, a tensão
mínima do ESS também deve ser superior a máxima tensão de pico no ponto de conexão. Para
efeito de comparação, consideram-se os mesmos percentuais de f∆V cc e f∆V ca que foram adota-
dos para o ANPC-3P. A diferença é que para o inversor NPC as baterias devem ser conectadas
no barramento CC e, portanto, o resultado é Ncel = 250 células. A tensão mínima do barramento
CC é Vcc,min = 250Vcel,min = 700 V e a tensão máxima é Vcc,max = 250 f∆V ccVcel,max = 1.103 V.
Nesse exemplo, a variação da tensão do ESS também acaba elevando o estresse de tensão sobre
os semicondutores. Para tensão mínima do ESS o inversor NPC opera com índice de modula-
ção de amplitude próximo de 1,0, mas quando o ESS está completamente carregado o índice de
modulação é 0,56. O resultado é similar ao obtido para o ANPC-3P.

A Tabela 4.4 apresenta uma comparação de dois projetos para conexão de uma fonte CC
principal e um ESS à rede em uma aplicação FV trifásica. Com exceção do inversor NPC da
geração FV do Projeto 2, os esforços de tensão apresentados são os calculados acima. Também
é apresentado o número de componentes de potência necessários para cada uma das soluções.

Considerando-se que a fonte CC principal é um painel FV, alguns pontos precisam ser
destacados. Como a tensão do barramento CC do ANPC-3P é superior a 1.000 V, a sua aplica-
ção direta (sem pré-reguladores MPPT) em sistemas FV de até 1.000 V não é possível (GKOU-
TIOUDI; BAKAS; MARINOPOULOS, 2013). Para sistemas FV de 1.500 V existe uma faixa
para MPPT, mas é restrita. Dessa forma, se faz necessária a utilização de pré-reguladores MPPT



4 ANÁLISE ORIENTADA AO PROJETO 158

Tabela 4.4 – Comparação de dois projetos distintos para conexão de uma fonte CC principal e
um ESS à rede (tensão eficaz de linha da rede (VLL): 380 V).

Projeto 1 - Fig. 1.4(e) Projeto 2 - Fig. 1.4(b)
XXXXXXXXXXXXParâmetro

Topologia Inversor único
ANPC-3P 3φ

Inversor princ.
NPC 3φ

Inversor do ESS
NPC 3φ

Número de IGBTs 18 12 12
Número de Diodos 18 18 18
Fontes de tensão
isoladas

11 10 10

Indutores (filtro L) 6 3 3
Capacitores (barr. CC) 2 2 2
Ncel 131 células por braço – 250 células
VE,min 366,8 V – 700 V
VE,max 550,2 V – 1.103 V
Vcc,min 1.155 V 732 V 700 V
Vcc,max 1.155 V 732 V 1.103 V
Estresse de tensão 577,5 V 366 551,5 V

Fonte: Ëlaborada pelo autor.

com característica boost para conectar o painel FV ao barramento CC do ANPC-3P. No Projeto
2, se a tensão do sistema FV for de 1.000 V a faixa de MPPT também é restrita e geralmente são
utilizados pré-reguladores MPPT na entrada para aumentar extração de potência do sistema FV.
Em um sistema de 1.500 V o Projeto 2 poderia dispensar os pré-reguladores MPPT. A utilização
de conversores CC-CC de entrada não inviabiliza a utilização da topologia ANPC-3P (e outras
topologias) em aplicações FV.

Um outro ponto importante diz respeito à faixa de tensão no ponto de conexão com
a rede. Inversores FV devem permanecer conectados mesmo quando a tensão da rede estiver
acima ou abaixo do seu valor nominal. Por exemplo, no Brasil o tempo máximo de desconexão
de um inversor FV é de 0,2 s para sobretensão (>110%) e 0,4 s para subtensão (<80%) (ABNT,
2013). Além de questões relacionadas à DHT da corrente injetada na rede, a subtensão não
causa maiores problemas na operação do inversor. Por outro lado, a sobretensão é mais crítica
devido à limitação da tensão do barramento CC. Os inversores que possuem topologia derivada
do conversor buck apresentam dificuldades de operar quando a tensão do ponto de conexão
aumenta demasiadamente. Por exemplo, para que um inversor NPC que conecta um ESS à rede
possa permanecer conectado com sobretensão de 110%, a tensão VE,min deverá ser aumentada
em, no mínimo, 10%. Um aumento na mesma proporção se verificará na tensão máxima do
barramento CC quando o ESS estiver totalmente carregado. O mesmo ocorre na topologia
ANPC-3P.
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4.6.1.2 Esforços de corrente

A análise dos esforços de corrente tem relação com a aplicação e os modos de operação
aos quais o conversor será submetido. Além disso, o balanço de potências deve sempre ser res-
peitado, bem como as características das fontes conectadas ao inversor. O sistema FV não aceita
fluxo reverso de potência, logo a potência na porta CC principal deve sempre ser maior ou igual
a zero. Além disso, o sistema FV apresenta potência máxima limitada e que é igual à potência
de pico do conjunto de módulos FV. Normalmente, essa é a potência nominal de projeto do
inversor, ou seja, nenhuma das portas processará potência superior à potência nominal.

A Tabela 4.5 traz os modos de operação e as condições impostas pelas fontes conectadas
ao inversor. Devido às limitações impostas na Tabela 4.5 e ao estresse de corrente em cada
dispositivo ser diferente, a análise do pior cenário para cada dispositivo considerando todas
as variáveis é relativamente complexa. São cinco variáveis que interferem nos esforços de
corrente: IE , ma, VE , θ e Ip. No entanto, na aplicação FV proposta o inversor pode operar
com qualquer valor de IE , Ip e θ , desde que as limitações apresentadas na Tabela 4.5 sejam
respeitadas. O valor de dz é ajustado de acordo com a tensão do ESS e pode variar no intervalo
[0,1−ma). Quando o ESS está próximo da descarga total a sua tensão é mínima e, para manter a
potência nominal, a corrente IE é máxima. O pior caso ocorre para o maior valor de dz, conforme
pode ser verificado em (2.2). A Figura 4.23 apresenta os valores de corrente média e eficaz em
cada dispositivo em função do índice de modulação. Para cada valor de índice de modulação
foram realizadas diversas simulações variando-se IE , Ip e θ e foi tomado o maior valor entre
todas as simulações como resultado. Além disso, os resultados foram obtidos considerando a
tensão mínima para o ESS, a qual resulta no maior valor de IE . Como ma é variável, idealmente,
a tensão mínima no ESS pode ser obtida considerando-se que dz = 1−ma e substituindo esse
valor em (2.2). Para baixos valores de ma a tensão mínima do ESS pode ser muito pequena e os
resultados obtidos não seriam factíveis. Portanto, a tensão mínima do ESS foi fixada em 25%
da tensão do barramento CC, ou seja, dz,max = 0,5.

Tabela 4.5 – Fluxo de potência no conversor ANPC-3P em aplicação FV.

Modo Descrição Condição a ser satisfeita

I ESS em flutuação Pca = Ppv e Pess = 0
II ESS em recarga com Pca ≥ 0 Pca + |Pess|= Ppv

III ESS em recarga com Pca < 0 Pess = Pca e Ppv = 0, Pess ≤ Pnom

IV ESS em descarga com Pca ≥ 0 Pca = Ppv +Pess, Pca ≤ Pnom

V ESS em descarga com Pca < 0 Não permitido

Fonte: Elaborada pelo autor.
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Figura 4.23 – Esforços máximos de corrente nos dispositivos eletrônicos em função do índice
de modulação de amplitude considerando-se variações de IE , Ip e θ em todos os
seus valores possíveis e que respeitem as restrições impostas para aplicações FV.
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4.6.1.3 Capacitância do barramento CC

A análise geral da ondulação do barramento CC feita anteriormente conduz ao dimen-
sionamento do barramento CC considerando o pior caso de operação do inversor, quando a
porta CC principal fornece simultaneamente potência nominal ao ESS e à porta CA. No caso
de aplicações FV essa condição não se verifica, conforme já discutido na análise de esforços
de corrente. O módulo do termo −πIp cos(θ)+ 4IE de (4.116) é o responsável pela determi-
nação do ponto de operação que resulta na maior ondulação de tensão. Os resultados do termo
destacado para as condições de I a IV da Tabela 4.5 são: πIp, 4IE , πIp−4IE e −πIp +4IE , res-
pectivamente. Os resultados das condições III e IV resultam nos menores valores de ondulação
devido à subtração das parcelas. Como a corrente Ip, para potência nominal, é aproximada-
mente o dobro de IE (devido às tensões serem diferentes), a maior ondulação ocorrerá no caso
I, no qual o ESS está em flutuação. Este resultado mostra que a adição do ESS no inversor não
causa aumento da capacitância para uma dada ondulação de tensão. Dessa forma, (4.122) pode
ser ajustada para se projetar a capacitância do barramento CC para aplicações FV conforme
segue:

C =
Pca

frV 2
cc∆VC

. (4.146)

A Figura 4.24 traz as curvas de dimensionamento da capacitância do barramento CC em
função de ∆VC para 50 e 60 Hz em aplicações FV conectadas à rede monofásica.

Figura 4.24 – Ábaco para dimensionamento da capacitância do barramento CC em função da
ondulação máxima de tensão para aplicação FV.
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4.6.2 Aplicação em UPS

As UPS se caracterizam principalmente por prover alimentação continuamente às car-
gas, mesmo durante falhas na rede elétrica a montante. Dentre os tipos de UPS pode-se destacar:
Standby (ou passiva), Line interactive e Dupla conversão (on-line) (RASMUSSEN, 2010). A
UPS Standby é para aplicações abaixo de 5 kVA e focadas em simplicidade e baixo custo. A
UPS de dupla conversão é voltada para aplicações de maior potência, apresenta estágio reti-
ficador e inversor em operação durante todo o tempo e entrega energia de alta qualidade às
cargas.

Dentre as topologias de UPS, será considerada nessa análise apenas as UPS de dupla
conversão on-line, sendo chamada daqui em diante genericamente de UPS. A UPS é formada
por um retificador de entrada, responsável pela conversão CA-CC. Este conversor de entrada
geralmente possui um pré-regulador de fator de potência e é responsável pela regulação da
tensão do barramento CC do inversor. A Figura 4.25 traz um diagrama de blocos simplificado
de uma UPS online de dupla conversão. O conversor CC-CC que aparece em linhas pontilhadas,
quando presente, é utilizado para controlar o estado de carga das baterias e adaptar o nível de
tensão ao nível do barramento CC do inversor.

Figura 4.25 – Diagrama de blocos simplificado de uma UPS dupla conversão on-line.

Comutador de
bypass estáticoRetificador Inversor

Bateria

Entrada CA Cargas

Conversor CC-CC
ou chave estática

Fonte: Adaptada de Rasmussen (2010).

Há também casos em que a bateria não se conecta através de um conversor CC-CC bi-
direcional. Um conversor separado é responsável pela recarga e flutuação da bateria. Quando
ocorre uma falha na rede CA, a bateria é conectada ao barramento CC através de uma chave
estática e fornece energia para as cargas através do inversor. A utilização do conversor ANPC-
3P em uma UPS de dupla conversão traria como modificação a conexão da bateria diretamente
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no inversor, conforme apresentado na Figura 4.26. Nesse caso, a potência de recarga das ba-
terias deverá passar pelo retificador. Por outro lado, não há necessidade do conversor CC-CC
bidirecional ou do conversor de recarga das baterias e da chave estática, conforme o caso.

Um outro ponto que merece destaque diz respeito às ondulações de baixa frequência na
bateria. A potência drenada do barramento CC em inversores monofásicos é fortemente pulsada
e causa ondulações na tensão dos capacitores. Com a bateria conectada no barramento CC ela
estará sujeita à correntes com ondulação de baixa frequência. No conversor ANPC-3P, através
de técnicas de controle, é possível eliminar essas ondulações da corrente do ESS, mantendo-as
apenas nos capacitores do barramento CC. Em inversores trifásicos esse problema também pode
ser proeminente em condições de cargas desequilibradas e que são comuns em UPS.

Uma configuração de UPS na qual as baterias são conectadas ao barramento CC do
inversor através de um conversor CC-CC é apresentada na Figura 1.13. Nesse tipo de confi-
guração a bateria não fica sujeita às ondulações de baixa frequência, pois esse conversor pode
compensá-las através do sistema de controle. Também é possível otimizar a frequência de co-
mutação e escolher a tensão das baterias. Em alguns projetos essas flexibilidades compensam
os dispositivos de potência a mais e fazem com que essa forma de conexão seja frequentemente
utilizada em produtos comerciais. O conversor ANPC-3P não apresenta essas flexibilidades,
uma vez que a frequência PWM aplicada à bateria é a mesma do inversor e a tensão da bateria
é dimensionada de acordo com a tensão do barramento CC, que por sua vez tem relação direta
com a tensão sintetizada na porta CA.

Em uma UPS com topologia ponte-completa ou trifásica o conversor ANPC-3P pode
apresentar certas vantagens, a depender dos requisitos do projeto. Um ponto a ser considerado
é a existência de um ESS por braço do inversor. Dessa forma, em caso de falha de um dos
ESSs é possível manter as cargas alimentadas parcialmente ou mesmo totalmente, dependendo
do dimensionamento do inversor e do ESS. Ou, alternativamente, é possível utilizar ESSs de
tipos diferentes compondo um sistema híbrido, que permite aumentar a vida útil das baterias.

O tipo de ESS escolhido para esse exemplo foi a bateria de chumbo-ácido, que é de larga
adoção nesse tipo de aplicação devido ao seu custo mais baixo. Esse tipo de bateria apresenta
como uma de suas características não permitir corrente de recarga de mesmo valor da corrente
de descarga. Dessa forma, a potência de recarga é uma fração da potência de descarga, sendo
tipicamente adotado um valor entre 10% a 30% da capacidade da bateria. Assim, considerando
que a potência de recarga da bateria passe pelo retificador, é necessário que este apresente
potência nominal de 110% a 130% da potência nominal da UPS.

4.6.2.1 Esforços de tensão

Os esforços de tensão no conversor ANPC-3P da Figura 4.26 podem ser calculados de
forma similar à aplicação FV. A Tabela 4.6 traz um resumo das especificações.
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Figura 4.26 – Diagrama de blocos simplificado de uma UPS dupla conversão on-line com con-
versor ANPC-3P.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Tabela 4.6 – Especificações de um inversor aplicado em UPS e com ESS formado por baterias
de chumbo-ácido.

Parâmetro Valor

Vcel,max 2,40 V/célula
Vcel,min 1,75 V/célula
VCAn 220 V
fst 1,00 (0%)
f∆V ca 1,10 (10%)
f∆V cc 1,05 (5%)

Fonte: Elaborada pelo autor.

No caso de aplicações em UPS sujeitas a cargas não-lineares, os percentuais f∆V ca e
f∆V cc podem ser maiores para que se obtenha maior faixa de operação do sistema de controle,
permitindo-o controlar a tensão de saída mesmo na presença de cargas com elevado fator de
crista sem a saturação do atuador. A determinação do valor exato depende de diversos aspectos
de projeto e de construção do inversor, como a impedância do filtro de saída e a técnica de
controle utilizada. Aplicando-se a mesma metodologia de cálculo que foi utilizada no caso FV
e os mesmos coeficientes, o resultado obtido é Vcc = 1035 V. O número de células em série no
ESS é de 206 e resulta em VE,min = 360,5 V e VE,max = 494,4 V. Para esse exemplo, poderia ser
adotado Vcc/2 =±525 V. Com a tensão calculada para o barramento CC o índice de modulação
de amplitude é 0,60.

De forma a comparar os resultados obtidos para a topologia ANPC-3P com a solução
convencional, considerando que o inversor da Figura 4.25 seja de topologia NPC e que o ESS
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seja conectado diretamente ao barramento CC, o número de células conectadas em série é de
411 células. As tensões máxima e mínima do barramento CC são, portanto, 986,4 V e 719,3 V,
respectivamente. Nesse caso poderia ser utilizado um barramento CC de Vcc/2 =±500 V.

Com relação à comparação do número de dispositivos de potência necessários em cada
topologia, a ANPC-3P troca os diodos D5 e D6 por duas chaves. Acrescenta-se a necessidade
de mais uma fonte isolada e dois gate drivers. Mas, elimina-se a necessidade de um conversor
para recarga das baterias e a chave estática responsável pela conexão e desconexão do ESS ao
barramento CC. Dependendo da potência da UPS esse conversor apresenta custo significativo.
Por outro lado, a potência de recarga das baterias passa pelo pré-regulador de fator de potência
tornando-o mais caro.

4.6.2.2 Esforços de corrente

A questão do balanço de potências para a aplicação em UPS também é de fundamental
importância para se calcular os esforços de corrente nos componentes. Nesse caso a porta CC
principal, que está conectada ao retificador, pode fornecer potência superior a potência nominal
de saída da UPS para permitir a recarga do ESS. Conforme já discutido, o percentual de potência
adicional na entrada da UPS varia de 10% a 30%. Como normalmente não há fluxo reverso de
potência no inversor isso reduz consideravelmente os possíveis pontos de operação. Quando
o ESS estiver em descarga, a potência deverá ser igual a sua potência entregue às cargas, pois
nenhum fluxo reverso é aceito pelo retificador. A Tabela 4.7 traz um resumo dos modos de
operação e as condições a serem satisfeitas.

Tabela 4.7 – Fluxo de potência no conversor ANPC-3P em aplicação UPS.

Modo Descrição Condição a ser satisfeita

I ESS em flutuação Pcc = Pca e Pess = 0
II ESS em recarga com Pca ≥ 0 Pcc = |Pess|+Pca

III ESS em recarga com Pca < 0 Não permitido
IV ESS em descarga com Pca ≥ 0 Pca = Pcc +Pess

V ESS em descarga com Pca < 0 Não permitido

Fonte: Elaborada pelo autor.

Os esforços máximos de corrente nos dispositivos do inversor para operação em UPS,
de acordo com os modos da Tabela 4.7, são apresentados na Figura 4.27.
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Figura 4.27 – Esforços máximos de corrente nos dispositivos eletrônicos em função do índice
de modulação de amplitude considerando-se variações de IE , Ip e θ em todos os
seus valores possíveis e que respeitem as restrições impostas para aplicações UPS.
Valores obtidos para potência de recarga do ESS de 30% da potência nominal.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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4.6.2.3 Capacitância do barramento CC

No caso de aplicações em UPS, sabe-se de antemão que há recarga do ESS e potência
CA nominal simultaneamente. Caso a potência de recarga do ESS seja igual a potência no-
minal de descarga, o dimensionamento da capacitância do barramento CC pode ser realizado
conforme (4.122) e Figura 4.13. No entanto, no exemplo dado nessa seção, a potência máxima
de recarga do ESS é 30% da potência e descarga. Assim, é necessário reavaliar o cálculo da
capacitância do barramento CC. Nesse caso, a corrente |IE | será 30% de (4.120). Portanto, a
capacitância pode ser calculada por:

C = 1,1910
Pca

frV 2
cc∆VC

. (4.147)

A Figura 4.28 traz as curvas de dimensionamento da capacitância do barramento CC em
função de ∆VC para 50 e 60 Hz para aplicações em UPS com corrente de recarga de até 30% da
corrente de descarga do ESS.

Figura 4.28 – Ábaco para dimensionamento da capacitância do barramento CC em função da
ondulação máxima de tensão para aplicação em UPS com corrente de recarga de
até 30% da corrente de descarga do ESS.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

4.7 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo foi realizado um estudo voltado para o projeto do conversor ANPC-3P.
Os três principais pontos relacionados ao dimensionamento dos componentes do inversor fo-
ram abordados: esforços de tensão e corrente e cálculo da capacitância do barramento CC. Os
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subsídios apresentados neste capítulo podem ser utilizados como um ponto de partida para o
dimensionamento do inversor, podendo ser posteriormente refinado através de simulações.

Foi enfatizada a multiplicidade de modos de se operar o conversor ANPC-3P. Para apre-
sentar uma análise mais realista, foram considerados dois casos típicos: a aplicação FV co-
nectada à rede e UPS. Para outras aplicações, com requisitos diferentes dos apresentados, é
necessário voltar para a análise geral e refazer o estudo considerando os requisitos da aplicação
específica.

A análise de perdas apresentada permitiu compreender melhor o impacto da inclusão do
ESS na distribuição de perdas e no rendimento. Uma comparação com o inversor ANPC mos-
tra que o ANPC-3P apresenta principalmente maiores perdas por comutação devido à necessi-
dade de modulação da porta CC secundária. Além disso, a integração da porta para conexão
do ESS aumenta a dissipação de potência nos dispositivos semicondutores mais estressados e
causa maior desbalanceamento de perdas. Por outro lado, recomenda-se a aplicação do inversor
ANPC-3P em potências que vão de dezenas a centenas de quilowatts. Nessa faixa de potência,
em geral, o balanceamento de perdas não é um requisito fundamental a ser alcançado. Embora
o conversor ANPC-3P tenha estados redundantes que podem permitir uma melhor distribuição
de perdas entre os dispositivos semicondutores, isso não foi considerado nesta Tese. Devido à
porta CC para conexão do ESS estar integrada na topologia ANPC-3P, o rendimento do conver-
sor é aproximadamente o mesmo para todos os modos de operação. Em comparação com outras
configurações, como por exemplo a conexão do ESS no barramento CC ou CA, há sempre um
ou mais modos de operação em que o cascateamento de conversores reduz o rendimento global.

Como pôde ser visto na análise dos esforços de tensão, devido à faixa de variação da
tensão do ESS, uma melhor condição de operação do ANPC-3P ocorre para barramento CC
regulado, que não precisa ser variado para se alcançar algum objetivo adicional, tal como MPPT,
por exemplo. Mesmo assim, a aplicação em FV pode ser realizada considerando-se o uso de
conversores CC-CC do tipo boost de entrada, um para cada string/MPPT do painel FV.

A aplicação em UPS de dupla conversão é viável. A comparação com configurações de
UPS que fazem a conexão da bateria diretamente ao barramento CC mostra que o conversor
ANPC-3P apresenta características interessantes que o tornam competitivo. Por outro lado,
em projetos onde há margem para se colocar um conversor de interface entre a bateria e o
barramento CC, devido às flexibilidades proporcionadas, é mais difícil de se justificar a adoção
da topologia ANPC-3P. Em aplicações em ponte completa ou trifásicas, devido à separação
natural do ESS em uma parte por braço, isso torna o ESS do ANPC-3P redundante. Essa é uma
característica que pode ser levada em consideração em projetos especiais.

A inclusão do ESS no conversor ANPC-3P não altera a modulação da porta CA e, con-
sequentemente, o sinal de saída. Por isso, optou-se por não abordar questões relativas ao projeto
do filtro de saída do inversor, o qual é amplamente coberto na literatura.
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5.1 INTRODUÇÃO

Neste capítulo é apresentada uma proposta de sistema de controle para o conversor
ANPC-3P monofásico conectado à rede. Essa aplicação permite avaliar o desempenho do sis-
tema de controle em todos os modos de operação. Inicialmente são apresentados os modelos
da porta CC secundária para as duas sequências de comutação apresentadas no Capítulo 3. São
também definidos os compensadores para o controle de corrente da porta CC secundária e da
porta CA. A questão do balanceamento da tensão do ponto neutro é analisada considerando-se
as ações de ambas as portas de potência e são propostos compensadores independentes para
cada porta.

Para inversores NPC/ANPC monofásicos, a potência da porta CA aparece de forma pul-
sada no barramento CC e causa ondulações na frequência da rede. Como a porta CC secundária
se conecta a ambos os polos do barramento CC para troca de energia, ela é submetida a essas
tensões com ondulações e isso implicará em ondulações de baixa frequência na corrente da porta
CC secundária. Essas ondulações são indesejáveis, pois aumentam a amplitude da ondulação
de corrente no ESS. Filtros passivos podem ser utilizados para manter essa ondulação abaixo do
limite estabelecido em projeto, mas, devido às baixas frequências envolvidas, os filtros necessá-
rios aumentariam significativamente o volume e o peso do conversor. Uma outra abordagem é a
atenuação dessas ondulações através do sistema de controle. Esse capítulo aborda duas formas
de contornar esse problema através das ações de controle feedforward e ressonante.

A interface com a rede elétrica apresenta desafios ao sistema de controle, pois os parâ-
metros elétricos da rede são variáveis (tensão, frequência e impedância) e podem ocorrer situ-
ações indesejadas como perturbações de tensão e frequência. Diversas técnicas de controle fo-
ram propostas para alcançar soluções para os diversos desafios impostos (KAZMIERKOWSKI;
MALESANI, 1998; LIU; CALDOGNETTO; BUSO, 2019). Por outro lado, conforme já de-
monstrado nos Capítulos 2 e 3, a porta CC secundária não interfere no funcionamento da porta
CA. De modo geral, as estratégias já conhecidas para controle da porta CA também se aplicam
ao ANPC-3P e, portanto, esta Tese não abordará essa questão em profundidade. É apresentada
uma estratégia de controle simples e que permite controlar o fluxo de potência para que todos
os modos de operação do inversor possam ser analisados. Nesse sentido, esta Tese concentra
esforços na análise do sistema de controle da porta CC secundária.

Uma aplicação conectada à rede permite avaliar todos os modos de operação do conver-
sor ANPC-3P, conforme descrito na Tabela 5.1, por permitir o fluxo reverso de potência ativa na
porta CA. O modo V é pouco usual, pois requer que a fonte Vcc seja capaz de absorver potência.
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Tabela 5.1 – Fluxo de potência no conversor ANPC-3P em aplicação conectada à rede.

Modo Descrição

I ESS em flutuação
II ESS em recarga com Pca > 0
III ESS em recarga com Pca < 0
IV ESS em descarga com Pca > 0
V ESS em descarga com Pca < 0

Fonte: Elaborada pelo autor.

Na Figura 5.1 é apresentado o circuito considerado para esta aplicação, para o qual é
analisado e proposto o sistema de controle. Também são apresentadas as variáveis medidas.
Ambas as tensões dos polos do barramento CC devem ser medidas, pois é necessário regular o
ponto neutro. A tensão do ponto de conexão é medida para sincronizar o inversor com a rede e
para fins de proteção. Assim, através do controle da magnitude e fase de ix é possível controlar
as potências ativa e reativa injetadas na rede. Do lado do ESS são necessárias medições da
tensão e corrente do ESS. A medição de corrente é fundamental para que seja possível regular
o seu valor médio e para limitá-la tanto nos modos de recarga quanto descarga. A medição da
tensão do ESS é utilizada na malha de controle de tensão do ESS, que é ativada no modo de
recarga, e também informa ao sistema supervisório o SOC do ESS.

Figura 5.1 – Circuito de potência incluindo alguns elementos auxiliares e variáveis a serem
medidas.
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O sistema de controle é constituído por dois subsistemas, conforme apresentado na Fi-
gura 5.2. Há um subsistema de controle para a porta CA e outro para a porta CC secundária.
Ambos os subsistemas de controle também apresentam ações para regular a tensão do ponto
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neutro. Os principais blocos do sistema de controle são analisados e projetados nas seções sub-
sequentes. Ainda neste capítulo, a questão da ondulação de corrente no ESS é analisada e são
propostas alterações no sistema de controle básico.

Figura 5.2 – Diagrama de blocos do sistema de controle básico.
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O bloco “Sistema supervisório”, mostrado na Figura 5.2, é responsável por coordenar o
funcionamento do conversor em um alto nível hierárquico. Em aplicações comerciais, ele re-
cebe diversas informações sobre o estado da planta, condições ambientais, informações remotas
através de protocolos de comunicação e possui ações pré-definidas, agindo sobre o sistema de
controle para cada condição de operação. É um sistema de fundamental importância para o fun-
cionamento autônomo do conversor. No entanto, para validar os diversos modos de operação
do conversor em um protótipo de laboratório, o sistema supervisório não é necessário, ou ele
pode ter apenas funções simples. As definições das referências dos controladores pode ser feita
de forma manual. Uma máquina de estados pode fazer o papel do supervisor para inicializar o
funcionamento do conversor, conectar com a rede e para prover uma sequência de ações para
desconexão e desligamento normal ou em situações de falha. Assim, o sistema supervisório não
é abordado nesta Tese.

Considerando a metodologia de projeto do inversor apresentada no Capítulo 4 e os re-
sultados obtidos no Apêndice A, os parâmetros do inversor projetado estão resumidos na Ta-
bela 5.2.

O sistema de controle utilizado nos experimentos apresentados no Capítulo 6 foi imple-
mentado em um processador digital de sinais. O processamento digital dos sinais e a síntese
utilizando PWM podem ser modeladas como um sistema de amostragem e retenção (sample

and hold). O modelo de um modulador PWM simétrico, considerando algumas simplificações,
apresenta comportamento de atraso puro e com duração Ts/2 (BUSO; MATTAVELLI, 2006).
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Tabela 5.2 – Parâmetros do conversor monofásico utilizado nas simulações relacionadas aos
sistemas de controle.

Parâmetro Valor

Potência nominal CA (Pca) 1 kW
Potência nominal do ESS (Pess) 1 kW
Tensão do barramento CC (Vcc) 720 V
Capacitores do barramento CC (C1 =C2) 500 µF
Tensão CA eficaz (Vca) 127 V
Indutor de filtro CA (Lx) 6 mH (RLx = 0,3 Ω)
Tensão do ESS (VE) 241,5 – 331,2 V
Número de baterias em série (Nbat) 23
Número de células em série (Ncell) 23 ·6 = 138
Indutor de filtro do ESS (LE) 8 mH (RLE = 0,5 Ω)
Resistência interna do ESS (RE) 0,5 Ω

Frequência da rede ( fr) 60 Hz
Frequência das portadoras ( fs) 10,26 kHz

Fonte: Elaborada pelo autor.

Nesta Tese foi considerada a aproximação de Padé de primeira ordem para o atraso, a qual é
dada por:

Gd(s) =
1− sTs/2
1+ sTs/2

(5.1)

onde Ts = 1/ fs. A amostragem ocorre uma vez a cada período das portadoras e exatamente no
pico da portadora positiva. Portanto, a frequência de amostragem é igual à das portadoras.

As funções de transferência de tempo contínuo, que são obtidas neste capítulo, foram
discretizadas utilizando-se o método do retentor de ordem zero (ZOH - zero order hold) (ÅS-
TRÖM; WITTENMARK, 2011). As funções de sistema de tempo discreto foram então utiliza-
das para implementação dos compensadores no microprocessador digital.

5.2 MODELO DA PORTA CC SECUNDÁRIA

O modelo médio linear fornece as informações da planta necessárias ao projeto dos com-
pensadores de tensão e corrente da porta CC secundária. O circuito apresentado na Figura 5.3
é uma simplificação do conversor e facilita a obtenção do modelo da porta CC secundária. As
chaves SM e SN são ideais, bidirecionais em corrente e operam de forma complementar. A fonte
VE possui resistência interna RE e a resistência série do indutor LE é representada por RLE .
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Figura 5.3 – Circuito simplificado do conversor visto pela porta CC secundária.

Fonte: Elaborada pelo autor.

Na primeira etapa, quando SM está em condução, a equação de estado é dada por:

LE
diE
dt

=VE − (RE +RLE) iE −
Vcc

2
. (5.2)

Para a segunda etapa, quando SN está em condução, obtém-se:

LE
diE
dt

=VE − (RE +RLE) iE . (5.3)

O modelo da planta é obtido a partir da perturbação e linearização da corrente média em
LE em um período de comutação (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). O resultado obtido é
dado por:

LE

〈
dîE
dt

〉
= v̂E − (RE +RLE) îE − v̂cc

(
1
2
− Dz

2

)
+

Vcc

2
d̂z. (5.4)

A partir de (5.4) podem ser obtidas as funções de transferência relacionando entradas e
saídas de interesse.

O modelo obtido é válido para a modulação da porta CC secundária utilizando as sequên-
cias do tipo 1 e do tipo 2 apresentadas no Capítulo 3. A única diferença é a forma de distribui-
ção dos pulsos zero em vAB, mas a média em um período de comutação é igual para ambas as
sequências. Cabe observar que o modelo obtido é também válido para grandes sinais, pois o
coeficiente que multiplica a variável de estado é o mesmo em todas as etapas, conforme pode
ser visto em (5.2) e (5.3).

O modelo obtido foi validado através de simulação utilizando o software PSIM. Os
resultados podem ser vistos na Figura 5.4. A saída do modelo segue o valor médio da corrente
iE obtida através da simulação do conversor. Nota-se que nas Figuras 5.4(a) e (c) a ondulação é
constante, enquanto que nas Figuras 5.4(b) e (d) a ondulação é variável. No entanto, em ambos
os casos o valor médio em um período de comutação é o mesmo.

É importante observar que o sistema de controle proposto não atua diretamente sobre
dz, mas sobre vm,cc. O valor de dz é gerado após a comparação com as portadoras. Para o caso
da sequência tipo 1 a relação entre o sinal vm,cc e dz apresenta ganho negativo e para sequência
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Figura 5.4 – Resultados de simulação da corrente iE para perturbação em dz considerando o
circuito e o modelo médio linear. (a) Modulação POD com sequência tipo 1. (a)
Modulação POD com sequência tipo 2. (c) Modulação PD com sequência tipo 1.
(d) Modulação PD com sequência tipo 2.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

tipo 2 o ganho é positivo. Os modelos dos moduladores para sequência do tipo 1 e 2 são,
respectivamente:

d̂z =−
1

VM
v̂m,cc (5.5)

d̂z =
1

VM
v̂m,cc (5.6)

onde VM é a amplitude da portadora triangular.
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Como ambas as portas apresentam o mesmo modelo médio linear, neste capítulo são
apenas realizadas simulações para portadoras em POD e sequência do tipo 1 na porta CC se-
cundária.

5.3 MODELO DA BATERIA

A bateria de chumbo-ácido regulada por válvula (VRLA - Valve-Regulated Lead-Acid) é
um dispositivo cujas reações químicas não são lineares e são influenciadas por diversos fatores
como: temperatura, tempo de uso, modo de operação, aspectos construtivos, etc (SCHUCH,
2001). Na literatura, vários trabalhos buscam encontrar modelos precisos para as baterias com
finalidades diversas (SALAMEH; CASACCA; LYNCH, 1992; RYNKIEWICZ, 1999; PAS-
COE; ANBUKY, 2004; CHEN; RINCON-MORA, 2006; HE et al., 2012). Os modelos depen-
dem de diversos ensaios de recarga e descarga (entre outros ensaios específicos), de coeficien-
tes empíricos e de aproximações. Dessa forma, os modelos podem se tornar consideravelmente
complexos. Por outro lado, o objetivo desta Tese não é o de avaliar o comportamento da bateria,
mas sim o desempenho de um conversor estático. Portanto, propõe-se a utilização de um mo-
delo simplificado da bateria e que é apresentado na Figura 5.5(a). A variável Rs é a resistência
série da bateria (célula ou banco de baterias). É um importante parâmetro para se conhecer a
queda de tensão causada pela corrente que circula pela bateria. A resistência Rp representa a
autodescarga da bateria e geralmente não é incluída nos circuitos para simulação ou análise de
conversores. A capacitância Cb representa a capacidade da bateria de armazenar energia.

Figura 5.5 – Circuitos equivalentes (a) do modelo simplificado de uma célula, (b) de uma ba-
teria e (c) de um banco de baterias, utilizados para simulação da conexão com
conversores estáticos.

Fonte: Elaborada pelo autor.

Os bancos de baterias também podem utilizar um modelo simplificado com os parâme-
tros concentrados, conforme é apresentado na Figura 5.5(b) para uma bateria e na Figura 5.5(c)
para um banco de baterias. A partir de ensaios ou da folha de dados do fabricante da bateria é
possível extrair o valor de Rs e calcular o parâmetro concentrado quando for o caso.

Em modelos simplificados, como os apresentados nas Figuras 5.5(b) e (c), a tensão
da bateria é considerada constante e representada por uma tensão fixa Vb. Essa simplificação
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é válida para a maioria das simulações de conversores estáticos. O processo de recarga ou
descarga total de uma bateria pode levar horas para ser concluído. Dessa forma, em simulações
com duração de alguns segundos não se observa variação significativa na tensão da bateria. Para
simulações em que é necessário visualizar o comportamento do conversor frente a variações na
tensão da bateria, uma opção é considerar o modelo da Figura 5.5(a) e reduzir a capacitância
Cb.

5.4 SISTEMA DE CONTROLE DO ESS

O ESS pode operar basicamente em três modos: recarga, descarga e flutuação. No
modo de recarga existem algumas formas de se controlar os parâmetros elétricos para se obter
uma recarga rápida mas sem reduzir a vida útil do ESS. As principais formas de recarga são por
tensão constante, corrente constante e mistas (sendo uma parte da recarga por tensão constante e
outra parte por corrente constante e vice-versa). Uma revisão detalhada dos métodos de recarga
de baterias pode ser obtida em Schuch (2001). Devido à complexidade do processo químico
de recarga, dependência das variáveis com a temperatura, envelhecimento, etc, as técnicas de
recarga de baterias podem ser complexas quando se deseja maximizar a vida útil das baterias.
Conforme recomendação de fabricantes de baterias VRLA, uma técnica simples e eficaz para
recarga das baterias é a utilização de tensão constante com limitação de corrente (WEG, 2019;
PANASONIC, 2013). Utilizando essa técnica, conforme pode ser visualizado na Figura 5.2,
o sistema de controle apresenta duas malhas, uma malha rápida para controle de corrente e
outra mais lenta para o controle da tensão. A limitação da corrente pode ser feita na saída
do controlador de tensão. Os fabricantes de baterias VRLA recomendam que a corrente seja
limitada em 0,2C10, onde C10 é a capacidade da bateria para uma descarga de 10 h. No modo de
descarga, o sistema supervisório solicita certa potência do ESS para compensar deficiências da
geração principal de acordo com estratégias pré-definidas. A partir da potência de referência e
da tensão do ESS é calculado o valor da corrente necessária (i∗Ecc). No modo de descarga, apenas
a corrente é controlada e a tensão é monitorada para fins de cálculo do SOC. Para permitir esses
dois modos de operação, a referência do controlador de corrente do ESS pode vir de dois pontos
distintos, conforme é apresentado na Figura 5.2. Quando o modo for de descarga, i∗E = i∗Ecc. No
modo de recarga i∗E é gerada pelo controlador de tensão.
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5.4.1 Malha de Controle de Corrente

A partir de (5.4), (5.5) e considerando VM = 1, pode-se obter a função de transferência
entrada-saída para a porta CC secundária:

Gicc(s) =
iE(s)

vm,cc(s)
=−Vcc/(2LE)

s+Rs/LE
(5.7)

onde Rs é soma de todas as resistências série da porta CC secundária, como a resistência interna
do ESS (RE), a resistência série do indutor LE (RLE), etc. A tensão VE foi assumida constante,
pois a malha de corrente é 3 a 4 ordens de grandeza mais rápida do que a malha de tensão.

A estrutura de controle de corrente é apresentada na Figura 5.6. Como requisitos do
sistema de controle deseja-se estabilidade em toda a faixa de operação, erro nulo em regime
permanente, pequeno ou nenhum sobressinal e que a resposta seja relativamente rápida (da
ordem de décimos de milissegundo). Um controlador PI (Proporcional Integral) é suficiente
para se alcançar esses requisitos de desempenho. A função de transferência do controlador PI é
dada por:

Cicc(s) = kpi
1+Tiis

Tiis
. (5.8)

onde kpi é o ganho proporcional e Tii é a constante de tempo do integrador. O zero do contro-
lador foi alocado sobre o polo da planta resultando em Tii = LE/Rs. A função de transferência
da instrumentação de corrente (Hi(s)) é unitária. Desprezando-se os efeitos de Gd(s), em ma-
lha fechada o sistema pode ser aproximado por um sistema de primeira ordem. O cálculo do
ganho do controlador proporcional pode ser definido para que se obtenha a constante de tempo
desejada (Tp) na resposta do sistema de primeira ordem:

kpi =−
2LE

TpVcc
. (5.9)

Figura 5.6 – Diagrama da malha de controle de corrente.

Cicc(s)+ _
*iE iEGicc(s)vm,ccGd(s)

Hi(s)

Fonte: Elaborada pelo autor.

Considerando os parâmetros do projeto do conversor e que Tp = 0,5 ms, os ganhos são
kpi = −0,04444 e Tii = 0,008 s. A Figura 5.7 traz os diagramas de Bode relativos à malha
de controle da corrente iE , a margem de fase (MF) e a margem de ganho (MG). Conforme
projetado, o sistema apresenta comportamento aproximadamente de primeira ordem e elevado
ganho em baixas frequências.
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Figura 5.7 – Diagramas de Bode relativos à malha de controle da corrente iE .
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Uma simulação foi realizada utilizando o software PSIM para demonstrar o desempenho
do sistema de controle. Na simulação foram considerados o circuito do conversor, apresentado
na Figura 5.1, e os parâmetros da Tabela 5.2. Para essa simulação o barramento CC foi alimen-
tado por fontes de tensão ideais e a tensão do ESS foi ajustada para 300 V. Os resultados são
apresentados na Figura 5.8. A simulação inicia com corrente média zero na bateria. Após, em
10 ms é aplicado um degrau de corrente de 3,33 A (potência nominal) colocando a bateria em
modo de descarga. A corrente iE levou aproximadamente Tp = 0,5 ms para atingir 62,3% do
valor da corrente de referência (2,1 A), conforme especificação de projeto. Após, em 30 ms,
mais um degrau de corrente é aplicado, o qual coloca a bateria em modo de recarga. Resulta-
dos similares ao primeiro degrau são obtidos. Nas condições simuladas, o sistema de controle
atende de forma satisfatória às especificações.

5.4.2 Malha de Controle de Tensão

A malha de controle de tensão é responsável por manter a tensão da bateria regulada em
um certo valor v∗E e atua na referência de corrente i∗E para atingir esse objetivo. O diagrama
da malha de controle de tensão é apresentado na Figura 5.9. A função de transferência da
instrumentação de tensão (Hv(s)) é unitária.

Como a malha de corrente é mais rápida do que a malha de tensão, as dinâmicas da
função de transferência de malha fechada (FTMF), representada por FT MFicc(s) na Figura 5.9,
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Figura 5.8 – Resultados de simulação para o controle da corrente iE proposto. (a) Correntes iE
e i∗E . (b) Sinal vm,cc.
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Figura 5.9 – Diagrama da malha de controle de tensão.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

podem ser desconsideradas. Dessa forma, considerando que o modelo adotado para a bateria
seja o representado na Figura 5.5(a), a função de transferência é dada por:

Gvcc =
vE(s)
iE(s)

=
sRs/Rp +1/Cb

s+1/(RpCb)
. (5.10)

A autodescarga da bateria é modelada através da inclusão da resistência Rp, a qual causa
o deslocamento do polo para −1/(RpCb) e a inserção de um zero. A autodescarga das baterias
VRLA é pequena, cerca de 3% em um mês (WEG, 2019) (Rp ≈ 500 kΩ). Dessa forma, é
possível desprezar Rp e a função de transferência passa a ser simplesmente 1/(sCb). Com essa
aproximação, a planta se comporta como se tivesse um integrador. Portanto, o controle de
tensão pode ser realizado por um controlador proporcional. Embora o controle de recarga seja
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por tensão constante, devido à limitação da corrente a ser aplicada, inicialmente o que ocorre
efetivamente é a recarga por corrente constante. Quando a tensão da bateria se aproxima de
um certo valor, a ação de controle supera o valor de saturação (limite inferior) e a corrente
começa a diminuir, em módulo, o seu valor. O ganho do controlador de tensão foi ajustado para
que na tensão de 2,3 V/célula a ação de controle seja igual à corrente máxima de recarga e em
2,4 V/célula a corrente na bateria seja zero. Considerando a corrente máxima de recarga como
0,2C10 (-1,4 A para bateria de 7 Ah), o ganho proporcional do controle de tensão é:

Cvcc(s) = kpv =
−1,4

Ncell (2,4−2,3)
≈−0,1. (5.11)

Esse tipo de recarga é normalmente utilizada em aplicações com regime cíclico. Para
regime em flutuação, típico de UPS, a tensão máxima de recarga é ajustada para 2,3 V/célula
(PANASONIC, 2013; WEG, 2019).

De forma a avaliar o desempenho do sistema de controle de tensão proposto, foi reali-
zada uma simulação com os mesmos parâmetros da simulação apresentada para o controle de
corrente. A única modificação feita foi a substituição do modelo da bateria. A fonte ideal VE foi
substituída por um capacitor de 10 mF. Esse valor foi escolhido por permitir realizar a simula-
ção de recarga completa das baterias dentro de um tempo de simulação razoável. Os resultados
são apresentados na Figura 5.10. Inicialmente as baterias encontram-se com carga mínima e a
tensão é de 241,5 V. Enquanto a tensão das baterias é inferior a 317,4 V (2,3 V/célula) a referên-
cia de corrente se mantém saturada em -1,4 A. Após esse ponto, a corrente é ajustada até atingir
a tensão máxima de 331,2 V (2,4 V/célula). Considerando-se parâmetros reais das baterias um
processo de recarga completa pode demorar várias horas para ser concluído.

5.4.3 Seleção dos Estados Redundantes

Nas simulações anteriores os polos do barramento CC foram considerados ideais. Desse
ponto em diante os capacitores do barramento CC são incluídos no circuito a ser simulado.

A troca de potência entre a porta CC secundária, a porta CC principal e a porta CA se
dá através do barramento CC. Em cada período de comutação a corrente iE faz pelo menos
uma conexão ao polo positivo do barramento CC no semiciclo positivo de vm,ca e pelo menos
uma conexão ao polo negativo no semiciclo negativo de vm,ca. Ainda, durante o nível zero
em vx é possível conectar iE a qualquer um dos polos do barramento CC através dos estados
0L1 e 0U1. A energia trocada com os polos positivo e negativo deve ser igual em média para
que os capacitores C1 e C2 mantenham-se carregados com tensão média Vcc/2. Para ambas
as sequências de comutação da porta CC secundária os estados 0L1 e 0U1 são utilizados pelo
menos uma vez por período de comutação. Quando a corrente iE é diferente de zero, a seleção
adequada desses estados permite compensar possíveis diferenças de tensão entre os polos do
barramento CC e igualar o valor médio dessas tensões em regime permanente.
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Figura 5.10 – Resultados de simulação para o controle de tensão proposto. (a) iE e i∗E . (b) vE e
v∗E .
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No Capítulo 4 foram apresentadas as equações (4.101) e (4.102) que regem o compor-
tamento da tensão no barramento CC. Portanto, para manter a tensão Vcc constante, ao carregar
um capacitor o outro é descarregado e vice-versa. A corrente iE < 0 atua no sentido de descar-
regar o capacitor ao qual está conectada. Consequentemente, o outro capacitor tem a sua tensão
aumentada. Assim, para iE < 0 deve ser selecionado o estado que a conecta ao capacitor de
maior tensão. Para iE > 0, o efeito é de carga do capacitor e, portanto, deve ser selecionado
o estado que a conecta ao capacitor de menor tensão. Na Figura 5.11 são mostradas as quatro
possibilidades de alteração da tensão dos capacitores do barramento CC utilizando os estados
0U1 e 0L1. A corrente iE aplicada a um dos capacitores causa uma corrente oposta na malha
Vcc−C1−C2. Com isso, a corrente em ambos os capacitores é, em módulo, igual a iE/2.

Considerando que a seleção dos estados 0L1 e 0U1 é feita de forma ativa, o sistema
de controle necessita de informações sobre as tensões dos polos do barramento CC e sobre a
polaridade de iE para tomar a decisão de qual estado será utilizado. A Tabela 5.3 apresenta
todas as combinações possíveis considerando a tensão do capacitor C1 (vC1) como referência e
assumindo que a tensão do barramento CC está regulada em Vcc. A escolha do estado pode ser
feita por uma simples porta lógica ou-exclusivo (XOR).

O bloco controlador ON-OFF da Figura 5.2 é a implementação da Tabela 5.3. Dessa
forma, o grau de liberdade do inversor, dado pelos estados redundantes 0U1 e 0L1, permite a
inclusão de uma malha de controle para balanceamento das tensões dos polos do barramento
CC.
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Figura 5.11 – Correntes através dos capacitores do barramento CC nos estados (a) 0U1 com
iE > 0, (b) 0U1 com iE < 0 (c) 0L1 com iE > 0 e (d) 0L1 com iE < 0.
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Tabela 5.3 – Tabela de seleção entre os estados 0U1 e 0L1 de acordo com a corrente iE e as
tensões dos polos do barramento CC.

bI = iE > 0 bV = vC1 > vC2 bcc = bI⊕bV Estado Selecionado vC1 vC2

0 0 0 0U1 ↓ ↑
0 1 1 0L1 ↑ ↓
1 0 1 0L1 ↑ ↓
1 1 0 0U1 ↓ ↑

Fonte: Elaborada pelo autor.

Para a sequência do tipo 1 há dois intervalos de tempo distintos para aplicação dessa
estratégia de seleção de estados, conforme pode ser visto na Figura 3.3. No entanto, se utilizados
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estados distintos, a ação de um estado cancelará a ação do outro. Como os estados P e N causam
um impacto diferente de zero nas tensões dos capacitores, é desejável que a utilização dos estado
0U1 e 0L1 se oponha a ação dos estados P e N. Assim, neste trabalho considerou-se que em um
período de comutação apenas um dos estados 0U1 ou 0L1 é utilizado. A decisão é tomada uma
única vez no início do período de comutação.

Para demonstrar o funcionamento da estratégia de controle proposta, foi realizada uma
simulação considerando que nos polos do barramento CC são colocados os capacitores con-
forme especificações da Tabela 5.2. Nessa simulação, a tensão do ESS foi fixada em 300 V. Foi
inserida uma fonte de corrente alternada ideal na porta CA calculada para resultar em potência
ativa nominal para índice de modulação de 0,5. O ESS foi colocado em modo de descarga
também com potência nominal. Os resultados são apresentado na Figura 5.12. A estratégia de
controle está ativada durante toda a simulação. Em 50 ms uma perturbação de 10 V é feita em
cada capacitor do barramento CC. Em poucos milissegundos a seleção ativa dos estados 0U1 e
0L1 através do controlador ON-OFF restabelece o valor médio da tensão dos capacitores.

Figura 5.12 – Resultados de simulação para o controlador ON-OFF responsável pelo balancea-
mento do barramento CC através da corrente iE . (a) Tensões dos capacitores do
barramento CC. (b) corrente iE .
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Devido à inclusão de potência na porta CA, as tensões dos capacitores apresentam on-
dulações de baixa frequência, as quais afetam de forma similar a corrente iE . Esse problema é
abordado nas Subseções 5.4.4 e 5.4.5.
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Para sequência do tipo 2 os resultados são aproximadamente os mesmos, pois a duração
dos estados de condução 0U1 ou 0L1 é a mesma. A única diferença é que na sequência do tipo
1 os estados são aplicados em dois intervalos de tempo distintos, mas o tempo total é igual em
ambas as estratégias.

Para o controlador ON-OFF funcionar adequadamente a corrente da bateria deve ser dife-
rente de zero. Caso essa corrente seja zero ela não afeta a tensão dos capacitores e, portanto, não
consegue balanceá-las. Devido à ondulação da corrente iE , mesmo quando o seu valor médio é
zero, há alguma influência na tensão dos capacitores, mas é pequena e difícil de ser quantificada
para fins de controle. Também, pode ser necessário desconectar as baterias do inversor para fins
de manutenção ou em caso de falha. Nessas condições o inversor ainda deve ser capaz de injetar
potência na rede. Por isso, a porta CA deve ter alguma forma própria de balancear a tensão do
ponto neutro. Ou seja, a porta CA e a porta CC secundária devem ter ações de controle próprias
e independentes para regulação da tensão do ponto neutro. A Seção 5.5 aborda essa questão do
ponto de vista da porta CA.

5.4.4 Compensador Feedforward

A corrente iE é definida pelas duas fontes de tensão (VE e vAB) conectadas ao indutor
LE . Dependendo do estado de condução utilizado, vAB pode ser imposta pelo polo positivo
ou negativo do barramento CC. Nesse sentido, se as tensões dos referidos polos contiverem
ondulações de baixa frequência, essa característica afetará vAB e acarretará ondulações de baixa
frequência em iE . Essa é uma situação indesejável, pois sinais de baixa frequência requerem
filtros volumosos. As ondulações de corrente devem ser reduzidas para não causar elevação
de temperatura significativa no interior da bateria (EMERSON NETWORK POWER, 2009;
BALA et al., 2012).

A ondulação de tensão no barramento CC é intrínseca à inversores monofásicos devido
à sua potência pulsante. Pode-se mitigar esse problema através do superdimensionamento dos
capacitores C1 e C2 ou utilizando estratégias de controle. A primeira opção é a mais simples,
porém resulta em maior custo. A segunda opção é mais interessante, pois apenas requer recursos
computacionais e que normalmente são adicionados ao microcontrolador que já desempenha
outras funções de controle, tendo pouco impacto no custo.

A primeira ação de controle avaliada foi a ação feedforward (FF). Essa ação de controle
pode ser utilizada para corrigir distorções no valor médio da tensão vAB de forma que a corrente
iE não apresente ondulações de baixa frequência ou perturbações indesejadas. A ação proposta
é obtida a partir do valor médio da tensão vAB. Para se obter uma expressão para esse valor
médio, as tensões aplicadas em vAB durante um período de comutação devem ser conhecidas. A
partir da equação do valor médio de vAB é possível identificar a parcela indesejada e adicionar
uma ação de controle para cancelá-la.
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Considerando inicialmente a sequência do tipo 1, conforme apresentado na Figura 3.3,
em um período de comutação há três intervalos de tempo em que vAB é diferente de zero, t0− t1,
t1 − t2 e t3 − t4. Nesses intervalos de tempo há a possibilidade de aplicação de estados de
comutação distintos. Nos intervalos t1− t2 e t3− t4 podem ser aplicados os estados 0U1 e 0L1 e
a definição é feita pelo sinal bcc. Conforme definição anterior, em ambos os intervalos de tempo
apenas um dos estados é utilizado. De t0− t1 aplica-se o estado P no semiciclo positivo e N no
negativo. Ou seja, nesses intervalos quem define o estado de condução é a polaridade do sinal
modulante CA. Dessa forma, é útil a definição de um sinal tal que bca = 1 se vm,ca > 0 e zero
caso contrário.

Para as sequências do tipo 2, que pode ser visualizada na Figura 3.6, em um período de
comutação há dois intervalos de tempo em que vAB é diferente de zero. A lógica é similar a
apresentada para a sequência do tipo 1. De t0− t1 são aplicados os estados P ou N de acordo
com a polaridade de vm,ca. No intervalo t2− t3 podem ser aplicados 0U1 ou 0L1 de acordo com
bcc. Para as mesmas condições de operação, o intervalo t2− t3 da Figura 3.6 (sequência tipo 2)
tem a mesma duração da soma dos intervalos t1− t2 e t3− t4 da Figura 3.3 (sequência tipo 1).
Dessa forma, a tensão média vAB é a mesma para ambas as sequências de comutação da porta
CC secundária. Com essas considerações pode-se calcular o valor médio de vAB em um período
de comutação utilizando:

〈vAB(t)〉Ts
=[Vcc/2+ r(t)] [bcad +bcc(1−d−dz)]+

[Vcc/2− r(t)] [(1−bca)d +(1−bcc)(1−d−dz)]
(5.12)

onde d = |vm,ca|.
Rearranjando (5.12) é possível escrever:

〈vAB(t)〉Ts
=Vcc/2(1−dz)+

∆Vc(t)(dz +2bcc−2bccd−2bccdz +2bcad−1)
(5.13)

onde ∆Vc(t) é um sinal que representa a ondulação de tensão nos capacitores do barramento CC
e é obtido através de:

∆Vc(t) =
vC1(t)− vC2(t)

2
. (5.14)

Em regime permanente a tensão média no indutor LE deve ser zero. O primeiro termo
de (5.13) é igual a VE para dz dada por (2.2). Quando os polos do barramento CC apresentam
ondulação ∆Vc(t), o segundo termo de (5.13) imporá uma tensão média não-nula sobre LE em
um período de comutação. Essa é a causa da ondulação de baixa frequência na corrente do ESS.
O propósito da ação de controle FF é injetar um sinal em dz que seja oposto e cancele o segundo
termo de (5.13). A variável dz é ajustada pelo sinal modulante da porta CC secundária. Para a
sequência do tipo 1 há uma relação oposta entre dz e vm,cc e a ação FF é somada em vm,cc com
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sinal oposto. A ação FF para sequência do tipo 1 pode ser escrita como:

uFF =
−∆Vc(t)

Vcc/2
(dz +2bcc−2bccd−2bccdz +2bcad−1) . (5.15)

Para a sequência do tipo 2 a ação FF também é calculada por (5.15) porém com sinal
oposto. Além disso, o valor de dz pode ser obtido a partir do sinal modulante da porta CC secun-
dária. Porém, devido às duas possibilidades de sequências de comutação, os sinais modulantes
da porta CC secundária são diferentes e, portanto, a forma de calcular dz também é diferente.
Para a sequência do tipo 1, dz = 1−vm,cc e para a sequência do tipo 2, dz = voffset. Isso pode ser
melhor compreendido através das Figuras 3.8 e 3.9.

O sistema de controle apresentado na Figura 5.2 é alterado com a inclusão da ação de
controle FF. O novo diagrama obtido é apresentado na Figura 5.13 com a ação FF delimitada
pelas linhas tracejadas. O bloco FF realiza o cálculo da ação de controle uFF a partir das
informações de entrada e utilizando (5.15).

Figura 5.13 – Diagrama de blocos do sistema de controle com a inclusão da ação FF na malha
de corrente do ESS.
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Na Figura 5.14 são apresentados os resultados de uma simulação em que o sinal do com-
pensador FF é ativado e desativado em alguns intervalos de tempo para mostrar a sua eficácia.
Nessa simulação o ESS foi mantido com tensão fixa de 300 V. Na porta CA foi inserida uma
fonte de corrente alternada ideal de modo a resultar em potência nominal para o índice de mo-
dulação de 0,5. A simulação inicia com o compensador FF desativado e ESS em descarga com
potência nominal. Nota-se que há ondulação de tensão de baixa frequência nos capacitores do
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barramento CC e iE apresenta uma componente de baixa frequência sobreposta. O controlador
PI não é capaz de eliminar o erro em regime permanente para distúrbios senoidais, mas garante
o valor médio de iE . Em t = 50 ms a ação FF é ativada e a ondulação de baixa frequência em
iE passa a ser aproximadamente nula. Em t = 100 ms o ESS passa para o modo de recarga com
potência nominal. Essa é uma condição não usual, pois faz com que a porta CC principal pro-
cesse o dobro da potência para a qual foi projetada. Mesmo nessa condição extrema a corrente
iE não apresenta ondulações de baixa frequência. A ação FF é então desativada em t = 150 ms
e surge uma considerável ondulação em iE . Em t = 200 ms a referência de corrente é colocada
em 0 A e as ondulações em iE persistem. Em t = 250 ms a ação FF é ligada novamente e iE
volta a ser um sinal CC sobreposto apenas por componentes de alta frequência.

Figura 5.14 – Resultados de simulação para o controlador FF e modulação POD com sequência
tipo 1. (a) Corrente iE . (b) Tensões dos capacitores do barramento CC. (c) Ação
de controle total da porta CC secundária (uess). (d) Ação FF proposta (uFF ).
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Idealmente, o compensador FF permite a eliminação das ondulações de baixa frequência
da corrente do ESS. No entanto, a ausência de realimentação é uma característica negativa dessa
ação de controle. Experimentalmente, pequenos erros de medição e síntese de forma de onda
poderão impedir que seja obtido desempenho similar ao de simulação.
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5.4.5 Compensador Ressonante

De acordo com o princípio do modelo interno, um sistema em malha fechada segue um
sinal de referência de entrada, sem erro de regime permanente, quando o modelo que gera essa
referência está incluído no sistema realimentado estável (FRANCIS; WONHAM, 1976). Nesse
sentido, um controlador ressonante pode ser empregado para rastreamento de uma referência
sinusoidal ou para compensar distúrbios dessa natureza.

A análise apresentada na seção anterior fornece subsídios para se compreender quais
variáveis interferem na corrente iE e causam as ondulações de baixa frequência. Como se pode
observar em (5.13), as ondulações de tensão dos capacitores do barramento CC, associadas
principalmente aos sinais bcc e bca, introduzem ondulações e distorções de baixa frequência em
iE . O sinal ∆Vc(t) apresenta frequência dominante em fr e, portanto, bcc troca de polaridade
também com frequência fr. Adicionalmente, iE é perturbada quando bca troca de polaridade, o
que ocorre também com frequência fr. Quando o fator de potência é elevado, bcc e bca ficam
com defasagem de aproximadamente 90o. Dessa forma, a componente de baixa frequência
em iE é predominantemente de 2 fr. Com essas considerações, uma ação ressonante em 2 fr

pode ser utilizada para compensar as ondulações de baixa frequência em iE . Caso a corrente ix
não seja senoidal (como ocorre em UPS, por exemplo), ou apresente fator de potência baixo,
poderão surgir outras componentes em iE e será necessário adicionar compensadores em outros
harmônicos de fr.

A inclusão do controlador ressonante no sistema de controle proposto pode ser realizada
conforme apresentado na Figura 5.15 e a malha de controle de iE passa a ser conforme apre-
sentada no diagrama de blocos da Figura 5.16. As ações de controle do PI e do ressonante são
designadas, respectivamente, por ucc e urcc.

O controlador ressonante possui dois polos complexos e conjugados alocados sobre o
eixo imaginário exatamente na frequência da rede. Para ajustar a margem de fase, um par de
zeros complexos e conjugados é alocado suficientemente abaixo da frequência de cruzamento
do ganho (usualmente uma década abaixo). O fator de amortecimento do par de zeros é, em
geral, escolhido como sendo 0,7. O ganho do compensador é ajustado para que se obtenha a
banda passante desejada. Com isso, a função de transferência Crcc pode ser escrita como:

Crcc(s) = kr
s2 +2ζzωzs+ω2

z

s2 +2ζpωps+ω2
p

. (5.16)

Pela análise da função de transferência, pode-se observar que esse compensador pos-
sui uma ação proporcional e outra ressonante. Por isso, é também chamado de controlador
proporcional-ressonante (PR).

O controlador Crcc foi projetado alocando-se o par de polos exatamente na frequência
2 fr (ωp = 2π2 fr) com fator de amortecimento 0,001 (ζp). O par de zeros foi alocado uma
década abaixo da frequência de cruzamento do ganho com fator de amortecimento 0,7 (ζz).
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Figura 5.15 – Diagrama de blocos do sistema de controle com a inclusão da ação ressonante na
malha de corrente do ESS.
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Figura 5.16 – Diagrama da malha de controle de corrente com a inclusão da ação ressonante.
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*iE iEGicc(s)Crcc(s) vm,ccGd(s)
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Por fim, kr foi feito igual a um para que não altere a resposta do compensador PI em baixas
frequências.

A inclusão do controlador ressonante na malha de controle de iE causa alteração da mar-
gem de fase e na frequência de cruzamento de ganho, conforme pode ser visto na Figura 5.17.
A margem de fase que era de 78,9o passa a ser de 49,5o e a frequência de cruzamento de ganho
aumenta de 318 Hz para 360 Hz. Caso for necessário ajustar a margem de fase, pode-se alterar
a posição dos zeros do compensador.

Antes de apresentar os resultados de simulação do sistema de controle com o compensa-
dor ressonante, há uma questão importante que necessita ser solucionada para permitir o correto
funcionamento dessa proposta. Quando i∗E é zero, o sistema de controle regula o seu valor mé-
dio, porém, devido à ondulação de alta frequência, as amostras de iE podem ficar aleatoriamente
trocando de polaridade. De acordo com a Tabela 5.3, isso faz com que o sinal bcc troque de ní-
vel lógico acompanhando iE . A corrente iE é perturbada sempre que bcc troca de polaridade
com vC1 6= vC2. Nesse caso, bcc está alternando de valores aleatoriamente e a ação conjunta
do PI com o ressonante é incapaz de rejeitar tais distúrbios. Portanto, deve-se adotar alguma
medida para evitar que a polaridade das amostras de iE mude aleatoriamente. Cabe observar
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Figura 5.17 – Comparação dos diagramas de Bode da função de transferência de malha aberta
(FTMA) da corrente iE com e sem o controlador ressonante.
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que, quando vC1 ≈ vC2, bcc pode trocar de nível lógico aleatoriamente não há perturbação sig-
nificativa em iE . Uma solução simples para esse problema é a inclusão de histerese no sinal iE
antes de sua aplicação na função da Tabela 5.3 (TESTON et al., 2020). Em um sistema discreto,
a aplicação de histerese em uma variável pode ser descrita como:

y(k) =

x[k], se (x[k]> r[k]+H) ou (x[k]< r[k]−H)

y[k−1], caso contrário
(5.17)

onde x[k] e y[k] são as amostras das variáveis de entrada e de saída, respectivamente, r[k] é a
referência e ±H é faixa de histerese. Para o caso em questão, a faixa de histerese adotada foi
igual à ondulação de corrente de alta frequência de iE .

Na Figura 5.18 são apresentados os resultados de simulação na qual o sinal do contro-
lador ressonante é ativado e desativado em alguns intervalos de tempo. Nessa simulação o ESS
foi mantido com tensão fixa de 300 V. Na porta CA foi inserida uma fonte de corrente alternada
ideal de modo a resultar em potência nominal para o índice de modulação de 0,5. A simulação
inicia com o compensador ressonante desativado e o ESS em descarga com potência nominal.
Nota-se que há ondulação de tensão de baixa frequência nos capacitores do barramento CC e
iE apresenta uma componente de baixa frequência sobreposta. Em t = 50 ms a ação ressonante
é ativada e a ondulação de baixa frequência em iE passa a ser aproximadamente nula. Em
t = 100 ms o ESS passa para o modo de recarga com potência nominal. A ação ressonante é
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então desativada em t = 150 ms e a ondulação em iE é proeminente. Em t = 200 ms a refe-
rência de corrente é colocada em 0 A e as ondulações em iE estão presentes. Em t = 250 ms
a ação ressonante é ligada novamente e as componentes de baixa frequência são devidamente
compensadas.

Figura 5.18 – Resultados de simulação para o controlador ressonante e modulação POD com
sequência tipo 1. (a) Corrente iE . (b) Tensões dos capacitores do barramento CC.
(c) Ação de controle total na porta CC secundária ou sinal modulante (vm,cc). (d)
Apenas a parcela ressonante da ação de controle (urcc−ucc).
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Considerando-se o desempenho satisfatório do compensador ressonante, ele foi esco-
lhido para compor o sistema de controle do inversor considerado para esta Tese. Portanto, daqui
em diante as análises e simulações consideram apenas a utilização do compensador ressonante.

5.5 SISTEMA DE CONTROLE DA PORTA CA

Em aplicações de geração renovável conectada à rede, a variável a ser controlada na
porta CA do inversor é a corrente injetada na rede. O sistema de controle proposto para a porta
CA é apresentado na Figura 5.2. O compensador ressonante é adequado para que se obtenha o
rastreamento da referência sinusoidal com erro nulo em regime permanente, conforme discutido
anteriormente. Há também um controlador responsável pelo balanceamento do ponto neutro
através da inserção de uma componente CC na corrente injetada na rede.
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Em aplicações conectadas à rede é necessário sincronizar o inversor com a rede de forma
a permitir o controle da potência ativa e reativa que flui entre o inversor e a rede. Para isso
pode-se utilizar uma malha de captura de fase (PLL - Phase-Locked Loop) ou filtros como o de
Kalman, por exemplo (CARDOSO et al., 2008). Considera-se que o método de sincronismo
está incluído no sistema supervisório, o qual é responsável por gerar a referência de corrente i∗x .
No Capítulo 6 são apresentados detalhes da técnica de sincronismo utilizada nos experimentos
de conexão com a rede.

5.5.1 Controle de Corrente

O controle de inversores conectados à rede é largamente explorado na literatura. Di-
versas técnicas de controle foram propostas para contornar problemas relacionados à rede, ou
considerando novas topologias de filtro, etc. Nesta Tese, foi utilizado um simples filtro indutivo
(L), concentrando a análise na operação da porta CC secundária e nas relações com as demais
portas de potência presentes na topologia. No entanto, não há impedimentos para a adoção de
outras topologias de filtro e outras estruturas de controle no conversor ANPC-3P.

Conforme já apresentado na Subseção 5.4.5, compensadores ressonantes são interessan-
tes quando se deseja o rastreamento de uma referência sinusoidal com erro nulo em regime
permanente. É exatamente a característica que se deseja da corrente injetada na rede. Por-
tanto, um compensador PR na malha de corrente da porta de potência CA se mostra como uma
das principais opções. Esse controlador é designado por “RES” na Figura 5.2. Um diagrama
simplificado do sistema de controle da porta CA é apresentado na Figura 5.19.

Figura 5.19 – Diagrama da malha de controle de corrente CA.

Cica(s)+ _
*ix ixGica(s)

vm,caGd(s)

H i(s)

Fonte: Elaborada pelo autor.

Considerando o ponto de conexão como uma barra infinita, o modelo da porta CA do
inversor conectado à rede é dado por:

Gica(s) =
ix(s)
d(s)

=
Vcc/2

Lxs+Rx
(5.18)

onde Lx e Rx são, respectivamente, a indutância e a resistência série equivalente do indutor de
filtro da porta CA.

O controlador ressonante foi projetado alocando-se o par de polos exatamente na frequên-
cia fr (ωp = 2π fr) com fator de amortecimento 0,001 (ζp). O par de zeros foi alocado uma
década abaixo da frequência de cruzamento do ganho com fator de amortecimento 0,7 (ζz). Por
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fim, a banda passante do controlador foi ajustada em 1 kHz. Utilizando esses valores e com o
auxílio da ferramenta SISO tool do Matlab para ajuste do ganho kr, obtém-se a seguinte função
de transferência:

Cica(s) = 0,10564
s2 +879,64s+3,9478 ·105

s2 +0,7540s+1,4212 ·105 . (5.19)

A Figura 5.20 traz os diagramas de Bode relativos à malha de controle da corrente ix e a
margem de fase da FTMA.

Figura 5.20 – Diagramas de Bode relativos à malha de controle da corrente ix.

Frequência (Hz)
10-1 100 102 104 105101 103

60

40

20

0

-20

-40

360

315

225

180

135

90

F
as

e 
(g

ra
us

)
M

ag
ni

tu
de

 (
dB

)

80

405

270

100

Gd(s)Gica(s)
Cica(s)Gd(s)Gica(s)
FTMFica(s)

MG = 9,83 dB
f=3,13 kHz

MF = 48,1°
f=1 kHz

Fonte: Elaborada pelo autor.

A Figura 5.21 traz os diagramas de Bode e as margens de fase com o objetivo de avaliar
o impacto da impedância da rede na estabilidade do sistema de controle proposto. A impedância
denominada Zr1 considera uma rede de distribuição com indutância cinco vezes maior do que Lx

e resistência série equivalente (RSE) de 0,5 Ω. Para Zr2 foi considerada indutância 5Lx e RSE
de 5 Ω. Em ambos os casos observa-se uma alteração nas margens de fase e ganho da FTMA
com a inclusão da impedância da rede, porém o sistema em malha fechada ainda é estável. Por
outro lado, há significativa redução da frequência de cruzamento de ganho, que passa de 1 kHz
para aproximadamente 220 Hz. Essa modificação deixa o sistema de controle lento, degradando
a corrente injetada na rede principalmente na ocorrência de transitórios. O objetivo principal
dessa avaliação com diferentes impedâncias era a verificação da estabilidade do sistema em
malha fechada, a qual ficou demonstrada.
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Figura 5.21 – Diagramas de Bode relativos à malha de controle da corrente ix.
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5.5.2 Balanceamento do Barramento CC

Conforme já discutido nesta Tese, é de fundamental importância manter as tensões dos
polos do barramento CC com mesmo valor médio Vcc/2. Quando iE é diferente de zero ela
pode ser utilizada para essa função, conforme demonstrado na Seção 5.4.3. Porém, o ESS pode
ficar por longos períodos com iE = 0 A, ou ainda, desconectado do inversor. A desconexão do
ESS pode ser motivada por falha do ESS ou por manutenção, por exemplo. Nesses casos, pode
ser desejável manter o inversor em funcionamento e a porta CA deve apresentar uma ação de
controle para balancear as tensões do barramento CC.

Os inversores trifásicos apresentam estados de condução redundante para sintetizar a
mesma tensão de linha e, como eles causam impacto oposto nas tensões dos polos do bar-
ramento CC, eles são usualmente utilizados para balancear o ponto neutro (CELANOVIC;
BOROYEVICH, 2000; WANG; LI, 2010; VILERA; RECH; TESTON, 2019). Inversores
NPC/ANPC monofásicos em ponte-completa também dispõem desses estados de condução re-
dundantes. Entretanto, inversores NPC/ANPC monofásicos em meia-ponte não apresentam
estados redundantes e uma outra abordagem deve ser considerada. Dependendo da aplicação
podem ser utilizados um ou mais conversores CC-CC para conexão das fontes de geração ao
barramento CC, como é o caso dos inversores FV do tipo string. Esses conversores podem ser
projetados para realizar o balanceamento do barramento CC quando necessário. Alguns tra-
balhos propõem a utilização de circuitos dedicados de balanceamento (SANO; FUJITA, 2008;
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LUO; WU; ZHAO, 2020). Uma outra técnica é a inserção de um sinal CC no sinal modulante da
porta CA (NEWTON; SUMNER, 1997) ou na referência de corrente (BARATER et al., 2016).
Contudo, os limites de componente CC injetada na rede são bastante rígidos. Por exemplo,
conforme ABNT (2013), a máxima componente CC é 0,5% da corrente nominal do inversor.
Acima desse valor o conversor deve se desconectar em até 1 s. Considerando as especificações
da Tabela 5.2, a máxima componente CC é de apenas 39 mA.

No semiciclo positivo da tensão sintetizada na saída CA do inversor, a potência é trans-
mitida através do capacitor C1. No semiciclo negativo o capacitor C2 realiza essa função. Em
operação normal, a potência transferida no semiciclo positivo deve ser igual a do semiciclo ne-
gativo para que os semiciclos da corrente ix sejam iguais e a corrente CC seja zero (TEYMOUR
et al., 2015; BARATER et al., 2016). Na prática, devido a pequenas diferenças no funcio-
namento do inversor em cada semiciclo, tolerâncias dos componentes, entre outro fatores, é
esperado o surgimento de uma componente CC na corrente da rede e que levará as tensões dos
capacitores do barramento CC a ficarem desequilibradas. Nesse sentido, propõe-se a inclusão
de uma malha de controle capaz de compensar diferenças nas tensões médias dos capacitores do
barramento CC. Essa ação de controle (ibal) é somada com a referência de corrente i∗x , conforme
apresentado na Figura 5.2.

Primeiramente, se faz necessário obter um modelo para a tensão dos capacitores do
barramento CC em função de ibal . Para a obtenção do modelo considera-se que a malha de
controle de corrente da porta CA é no mínimo duas ordem de grandeza mais rápida do que a
malha de controle de balanceamento do ponto neutro. Portanto, desprezam-se as dinâmicas da
malha de controle de corrente e modela-se a saída CA do inversor como sendo conectada a uma
fonte de corrente ideal. Para a obtenção do modelo, parte-se da corrente que circula entre o
ponto neutro do inversor e as chaves S5 e S6 (inp). Nos estados P e N essa corrente é zero e para
os demais estados ela é igual a corrente ix. De acordo com o sentido das correntes mostrado na
Figura 5.22, essa corrente é dada por:

inp = (1−d)ix (5.20)

onde d = |vm,ca| e |vm,ca|= vm,cabca− vm,ca(1−bca). Portanto:

inp = [1− vm,cabca + vm,ca(1−bca)] ix. (5.21)

Considerando que ix = ix,ca + ibal e substituindo em (5.21) obtém-se:

inp = [1− vm,cabca + vm,ca(1−bca)] (ix,ca + ibal) . (5.22)

Assumindo que a corrente inp se divide entre os capacitores do barramento CC e calcu-
lando o valor médio das variáveis em um período da tensão CA obtém-se:

−2iC2 = ibal (−2ma/π) . (5.23)
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Figura 5.22 – Sentidos das correntes através dos capacitores do barramento CC.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

A partir da corrente no capacitor C2 é possível obter uma função de transferência entre
a tensão no capacitor e a corrente CC de balanceamento ibal:

GC2b(s) =
vC2(s)
ibal(s)

=
ma/π

sC
. (5.24)

De forma a validar o modelo obtido foi realizada uma simulação no software PSIM com
o ESS desconectado da porta CC secundária, ou seja, iE = 0 A. A simulação foi realizada com
a porta CA conectada a uma fonte de corrente alternada ideal. A corrente CA foi ajustada para
resultar em potência nominal considerando-se o índice de modulação de amplitude de 0,5. O
valor de ibal foi somado à corrente dessa fonte de modo a mostrar a sua relação com a tensão
do capacitor C2. Os resultados são apresentados na Figura 5.23. O modelo médio linear segue
adequadamente a tensão do capacitor do conversor simulado.

O diagrama de controle da malha de balanceamento das tensões dos polos do barramento
CC é apresentado na Figura 5.24.

Conforme (5.24), a planta possui um integrador e, portanto, apresenta erro nulo em
regime permanente para entradas do tipo degrau. Propõe-se o uso de um compensador do tipo
proporcional para gerar a ação de controle ibal . Com o uso desse compensador, o sistema em
malha fechada apresenta resposta de primeira ordem. Para cálculo do ganho do compensador
foi estipulada a frequência de cruzamento de ganho de aproximadamente 6 Hz, sendo a margem
de fase correspondente de 90o. O sistema em malha fechada apresenta tempo de acomodação
de aproximadamente 100 ms. O ganho obtido para o compensador foi de 0,12.

O sinal de erro dessa malha de controle (vC1(t)− vC2(t)) apresenta frequência predo-
minante em fr. Com isso, ibal também apresentará essa frequência sobreposta ao sinal CC
responsável pelo balanceamento. Ao se somar ibal com i∗x ela poderá alterar a magnitude da
referência e, dessa forma, haverá um erro em regime permanente. Para evitar que isso acon-
teça, propõe-se o uso de um filtro rejeita banda (BSF - Band-Stop Filter) no sinal de erro com
frequência central fr. Com isso, o compensador atuará principalmente valor CC do sinal de
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Figura 5.23 – Resultados de simulação e do modelo da tensão no capacitor C2 para perturbação
em ibal .

Te
ns

ão
 (

V
)

(a)

350

360

370

380

C
or

re
nt

e 
(A

)

(b)

Tempo (ms)
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

-0,1

0

0,1

modelo
simulação

ibal

vC2

vC2

Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 5.24 – Diagrama da malha de controle para balanceamento das tensões dos polos do
barramento CC utilizando a corrente da porta CA.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

erro. A função de transferência do BSF é dada por:

Gbs f = k f
s2 +ω2

0

s2 +Bs+ω2
0

(5.25)

onde k f é o ganho do filtro, ω0 é a frequência central de corte em rad/s e B é a largura da banda
de parada em rad/s. Os diagramas de Bode da planta e das funções de transferência de malha
aberta e fechada são apresentados na Figura 5.25. Adicionando os filtros à FTMA a margem de
fase se altera um pouco, passa a ser de 88o na frequência de 6,1 Hz.

Para avaliar o comportamento do sistema de controle projetado foi realizada uma si-
mulação utilizando o software PSIM. Nessa simulação a porta CC secundária é mantida com
corrente zero e a corrente injetada na rede é 10% da nominal. Os resultados podem ser visua-
lizados na Figura 5.26. De 0 a 100 ms a ação de controle ibal permanece desativada. Nota-se
que as tensões do barramento CC estão levemente desequilibradas. Em t = 100 ms ibal foi ati-
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Figura 5.25 – Diagramas de Bode relativos à malha de controle da corrente ix.
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vada e, após alguns milissegundos, as tensões do barramento CC passam a ficar balanceadas.
Em t = 200 ms foi forçada uma perturbação de 10 V em cada polo do barramento CC. A ação
ibal responde à perturbação injetando uma componente CC na corrente ix. O transitório dura
aproximadamente 50 ms e, depois, a corrente ix passa a exibir uma componente CC pequena.
Durante o transitório, de t =200 a 250 ms, a corrente ix apresentou média de 0,59 A. Por outro
lado, após entrar em regime permanente a componente CC de ix calculada em simulação foi de
113 µA.

Para avaliar o comportamento do sistema de controle da corrente ix, uma outra simulação
foi realizada. Os resultados são apresentados na Figura 5.27. O controlador de balanceamento
do barramento CC permanece ativado durante toda a simulação. Inicialmente, a corrente ix é
10% do seu valor nominal. Em t = 50 ms um degrau na corrente ix é realizado passando para o
seu valor nominal. Aproximadamente em dois ciclos de rede a ação do controlador ressonante
consegue levar a corrente CA à referência e obtém-se erro nulo em regime permanente. Com
ix em seu valor nominal, a DHT calculada com base nos resultados de simulação foi de 5% –
exatamente no limite de 5% estabelecido na NBR16149 (ABNT, 2013).

5.6 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO DO SISTEMA COMPLETO

Nas seções anteriores as simulações foram feitas para validar o projeto de partes espe-
cíficas do sistema de controle. Em alguns casos, apenas a porta de potência de interesse foi
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Figura 5.26 – Resultados de simulação do sistema de controle da porta CA mostrando o balan-
ceamento das tensões dos polos do barramento CC através da aplicação de ibal .
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ativada de modo que a corrente de uma porta não interferisse nos resultados da outra. Nessa se-
ção o sistema de controle completo é simulado em diversas condições de operação. O objetivo
é avaliar o funcionamento do inversor em todos os seus modos de operação.

A primeira simulação foi realizada com FP=1 e ESS em modo de flutuação, recarga e
descarga (todos em corrente constante). A tensão do ESS foi fixada em 300 V. Os resultados
de simulação são apresentados na Figura 5.28. Inicialmente o ESS está em modo de flutuação
(Modo I) e a potência da porta CC principal (Pcc) pode ser totalmente injetada na rede (Pca). A
potência no ESS (Pess) é aproximadamente zero. Em t = 100 ms o ESS passa para o modo de
recarga (Modo II) com potência nominal. De modo a manter a potência na porta CC principal
limitada ao seu valor máximo (1 kW), a potência injetada na rede cai a zero. Por fim, em
t = 200 ms o ESS passou ao modo de descarga com potência nominal, a qual é totalmente
injetada na rede. Nessa simulação a corrente de recarga do ESS não foi limitada, uma vez
que a simulação visa apenas mostrar os modos de operação do conversor e o desempenho dos
sistemas de controle.

Uma outra simulação foi realizada para mostrar o modo de recarga do ESS pela rede
(Pca < 0). Os resultados são apresentados na Figura 5.29. Inicialmente o ESS está em flutuação
(Modo I). A potência da porta CC principal é totalmente injetada na rede. Em t = 100 ms o ESS
passa para o modo de recarga (Modo II) com potência nominal. Por fim, em t = 200 ms o ESS se
mantém em descarga e a potência da porta CC passa a fluir da rede para o conversor (Modo III).
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Figura 5.27 – Resultados de simulação do sistema de controle da corrente ix. (a) Corrente ix,
referência de corrente CA (i∗x) e referência de corrente CA somada a parcela de
balanceamento (i∗x + ibal). (b) ação de controle da porta CA (vm,ca). (c) Tensões
nos polos do barramento CC.
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A potência do ESS é totalmente suprida pela rede, o que implica em potência aproximadamente
zero na porta CC principal.

As simulações das Figuras 5.28 e 5.29 objetivam demonstrar o desempenho do sistema
de controle nos vários modos de operação. Em aplicações FV conectadas à rede, a definição
exata das potências em cada porta é realizada pelo sistema supervisório utilizando funções pré-
programadas, que buscam atingir certos objetivos, conforme apresentado na Figura 1.2.

5.7 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo foi apresentada uma proposta de sistema de controle para o conversor
ANPC-3P. Todas as partes do sistema de controle foram analisadas e projetadas. Outras técnicas
mais avançadas com a utilização de filtros de ordem superior podem ser objeto de trabalhos
futuros.

Uma importante questão analisada foi a ondulação de corrente de baixa frequência na
porta CC secundária. As ondulações de tensão nos polos do barramento CC são passadas para a
tensão vAB e consequentemente para iE . Duas propostas de compensadores foram apresentadas:
feedforward e ressonante. Ambas apresentaram desempenho satisfatório em simulação. Como
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Figura 5.28 – Resultados de simulação do sistema de controle completo para os modos I, II e IV.
(a) Potência nas portas de potência. (b) Corrente no ESS e corrente de referência
do compensador (i∗E). (c) Corrente na porta CA e referência de corrente CA (i∗x).
(d) Tensões dos polos do barramento CC.

P
ot

ên
ci

a 
(k

W
)

(a)

-1

0

1

C
or

re
nt

e 
(A

)

(b)

-5

0

5

C
or

re
nt

e 
(A

)

(c)

-10

0

10

Te
ns

ão
 (

V
)

(d)

Tempo (ms)
0 50 100 150 200 250 300

350

360

370

Pcc

Pca Pess

Modo I Modo II Modo IV

iEiE*

ixix*

vC1

vC2

Fonte: Elaborada pelo autor.

a estratégia feedforward não possui realimentação, devido a não idealidades nas medições e na
síntese das formas de onda, ela pode não apresentar o mesmo desempenho visto em simulação.
O compensador ressonante, por outro lado, é de simples implementação e requer apenas a
adição de histerese na corrente iE utilizada para o cálculo de bcc. Portanto, pode-se concluir
que a estratégia baseada no controlador ressonante é uma melhor opção para compensar as
ondulações de baixa frequência de iE em aplicações FV conectadas à rede.

Os resultados de simulação demonstraram que o sistema de controle proposto apresenta
desempenho satisfatório e permite controlar o fluxo de potência nas três portas de potência nos
diversos modos de operação do conversor.
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Figura 5.29 – Resultados de simulação do sistema de controle completo mostrando os modos
I, II e III. (a) Potência nas portas de potência. (b) Corrente no ESS e corrente de
referência do compensador (i∗E). (c) Corrente na porta CA e referência de corrente
CA (i∗x). (d) Tensões dos polos do barramento CC.
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

6.1 INTRODUÇÃO

A avaliação experimental de um conversor estático é de fundamental importância para
comprovação das hipóteses elencadas na análise teórica e de simulação. Nesse sentido, um
conversor monofásico foi construído seguindo a metodologia proposta nesta Tese. Neste capí-
tulo são apresentados e discutidos os resultados experimentais obtidos através de ensaios em
laboratório.

6.2 DESCRIÇÃO DO PROTÓTIPO

6.2.1 Etapa de Potência

O protótipo construído compreende uma montagem do circuito de potência conforme
diagrama simplificado apresentado na Figura 6.1. O protótipo monofásico foi construído com
base nas características apresentadas na Tabela 6.1.

Figura 6.1 – Circuito simplificado do conversor utilizado nos experimentos.

+

_

C2

V cc

S5

S6

S1

S2

S3

S4

C1

B

A

LE

ix

vx

PA
C

Lx
Lr

Rede
220 V

vC
1

vC
2

vr

iEvE

V E

n

Relé

Contatora

Autotransf.
220/127 V

Fonte: Elaborada pelo autor.

A rede elétrica do laboratório é 380 V trifásica e com frequência de 60 Hz. Entretanto,
optou-se por realizar a conexão em tensão de 127 V para reduzir a tensão do barramento CC
e, consequentemente, a tensão do ESS. Com isso, a quantidade de baterias associadas em série
é menor. Como se trata de um protótipo, entende-se que essa escolha não afeta o desempenho



6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS 204

Tabela 6.1 – Parâmetros do protótipo monofásico construído.

Parâmetro Valor

Potência nominal CA (Pca) 1 kW
Potência nominal do ESS (Pess) 1 kW
Tensão do Barramento CC (Vcc) 720 V
Tensão CA eficaz (Vca) 127 V
Tensão do ESS (VE) 241,5 – 331,2 V
Bateria VRLA 12 V 7 Ah
Número de baterias em série (Nbat) 23
Resistência interna do ESS (RE) 0,5 Ω

IGBTs S1–S6
IRGP50B60PD1 discreto
600 V, 45 A @ Tj = 100oC

Capacitores do barramento CC (C1 =C2) 2x1.000 µF em série
Rubycon 105°C tgδ = 0,2

Indutor de filtro do ESS (LE)
8 mH (RLE = 0,5 Ω)
210 espiras de fio 2x20 AWG
Núcleo de ferrite NEE-65/33/39 IP6

Indutor de filtro CA (Lx)
6 mH (RLx = 0,3 Ω)
145 espiras de fio 2x18 AWG
Núcleo de ferrite NEE-65/33/52 IP6

Resistor de gate (Rg) 18 Ω

Frequência da rede ( fr) 60 Hz
Frequência das portadoras ( fs) 10,26 kHz

Fonte: Elaborada pelo autor.

do conversor sob análise. Para reduzir a tensão no ponto de conexão foi utilizada uma fase
de um autotransformador 220/380 V trifásico de 5 kVA. Os parâmetros do autotransformador
foram medidos utilizando-se um medidor LCR. Os seguintes dados foram obtidos: a indutância
de dispersão vista do lado de 127 V é 96 µH, a resistência CC do enrolamento de 127 V é de
0,26 Ω e a resistência CC do enrolamento de 220 V é de 0,48 Ω. São valores relativamente
baixos se comparados aos do filtro de saída do conversor e, consequentemente, seus efeitos
foram desprezados.

A Figura 6.2 apresenta fotos do protótipo construído e do banco de baterias. Pode-se
observar que o protótipo é trifásico, pois foi construído em colaboração com outros projetos de
pesquisa. Nesta Tese foi utilizado apenas um braço, mantendo-se os demais braços desconecta-
dos do circuito.

Os dispositivos semicondutores utilizados foram os IGBTs modelo IRGP50B60PD1.
Esse IGBT apresenta tensão reversa máxima de 600 V e corrente contínua de coletor de 45 A
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Figura 6.2 – (a) Foto do protótipo com a indicação das partes que o compõem. (b) Foto do
banco de baterias utilizado como ESS.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

para temperatura de junção de 100 oC. Também incorpora um diodo ultrarrápido de recuperação
suave no mesmo encapsulamento, o que permite uma montagem mais compacta.

O tempo-morto utilizado foi obtido através da análise experimental das formas de onda
de tensão nos IGBTs. Poderia ser utilizado tempo-morto de aproximadamente 500 ns, mas para
prever certa margem de segurança optou-se por utilizar tempo-morto de 750 ns. Como o tempo-
morto é aplicado em duas etapas, as comutações do tipo III foram realizadas com tempo-morto
total de 1,5 µs.

Os circuitos de gate driver utilizados são baseados no optoacoplador ACPL333J da
Avago. Esse circuito integrado possui proteção contra dessaturação do IGBT, sinal de falha,
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grampeamento ativo da capacitância Miller, corrente máxima de gate de 2,5 A, entre outras.
Foram utilizados resistores de gate de 18 Ω.

As fontes isoladas para os gate drivers são compostas por um conversor de topologia
meia-ponte, circuito oscilador de 200 kHz com ciclo ativo fixo de 50% e um transformador
isolador com dois secundários em um núcleo toroidal de ferrite. Cada fonte isolada provê
alimentação não-regulada de aproximadamente 25 V para até dois gate drivers, os quais geram
internamente as tensões reguladas de +15 V e -5 V utilizadas para acionamento dos IGBTs.

Os transdutores de corrente utilizados são da marca LEM modelo LA 25-NP. A medição
de tensão foi realizada de forma isolada utilizando-se divisores resistivos e isolamento através
de optoacopladores analógicos HCNR201. Os sinais das placas dos transdutores são enviados
em modo corrente para placas de condicionamento de sinais. Essas placas convertem o sinal de
corrente para tensão, adicionam nível CC (offset) quando quando necessário, possuem proteções
contra sobretensão e disponibilizam os sinais em conectores BNC (Bayonet Neill-Concelman)
para serem enviados à etapa de processamento de sinais.

A porta CC secundária foi conectada a um banco de baterias do tipo VRLA, conforme
apresentado na Figura 6.2(b). Cada bateria apresenta tensão nominal de 12 V e capacidade de
7 Ah. Foram utilizadas 23 baterias em série. Nos ensaios de regime permanente a corrente
máxima negativa (corrente de recarga) foi limitada em -2 A. A recomendação dos fabricantes
desse tipo de bateria é que a corrente inicial de recarga seja de aproximadamente 0,2C10 =

−1,4 A (EMERSON NETWORK POWER, 2009; WEG, 2019). Como os ensaios realizados são
relativamente rápidos, alguns poucos segundos ou mesmo décimos de segundo, essa corrente
foi excedida em alguns momentos. Nos momentos em que o banco de baterias ficou por longos
períodos em recarga, a corrente foi limitada de acordo com a orientação dos fabricantes de
baterias.

A tensão do barramento CC foi gerada por duas fontes CC de 5 kW isoladas, em confi-
guração série de 360+360 V e sem nenhuma conexão ao ponto neutro do conversor.

6.2.2 Modulação e Controle

Para processamento digital dos sinais foi utilizada a plataforma dSPACE MicrolabBox
ds1202. Essa plataforma possui internamente um processador Freescale QorIQ dual core de
2 GHz, 1 GB de memória RAM, 128 MB de memória flash, um processador Freescale Qo-
rIQ de 800 MHz para comunicações e uma FPGA (Field-Programmable Gate Array) Xilinx
Kintex-7. Esse hardware disponibiliza uma capacidade de processamento que pode atender as
mais exigentes aplicações de eletrônica de potência. Além do hardware de processamento, são
disponibilizados 8 canais de conversão A/D (Analógico/Digital) de 14 bits e 24 canais de 16 bits
com entrada de ±10 V. Há também 16 saídas analógicas de 16 bits e 1 MSPS (Mega Samples

Per Second) e saída de ±10 V. Para PWM são disponibilizadas 48 saídas com resolução de
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10 ns. Há também diversos outros periféricos e funcionalidades que não foram utilizadas neste
trabalho.

Na FPGA foram configuradas as funções de proteção que devem atuar rapidamente em
décimos de microssegundo, como a proteção dos IGBTs por sinal de falha por dessaturação e
que é enviada pelos gate drivers. A FPGA também ficou responsável pela modulação e geração
dos sinais PWM de cada IGBT. A implementação na FPGA seguiu rigorosamente a técnica des-
crita no Capítulo 3. A FPGA ainda realiza funções de gerenciamento dos sinais de entrada/saída
analógica e digital. Por fim, a FPGA também sincroniza a amostragem das entradas analógicas
com o pico da portadora positiva e envia um sinal de interrupção ao processador para iniciar um
novo ciclo de amostragem.

O processador foi programado para realizar o processamento dos compensadores, má-
quinas de estado e proteções mais lentas. O monitoramento das correntes e tensões é realizado
pelo processador. Caso alguma variável ultrapasse os limites estabelecidos durante um certo
tempo, o processador envia um sinal de desligamento para a FPGA.

6.3 RESULTADOS

Nesta seção são apresentados os resultados experimentais de forma a demonstrar o de-
sempenho do conversor em todos os modos de operação e o desempenho do sistema de con-
trole. O conversor pode processar potências reativas, entretanto, considerando que o conversor
foi projetado para uma aplicação FV e que nesse tipo de aplicação os conversores operam com
fator de potência próximo da unidade, nos resultados experimentais apresentados neste trabalho
o conversor operou sempre com fator de potência unitário, positivo ou negativo, conforme o
fluxo de potência requerido na porta CA.

De acordo com o exposto no Capítulo 3, é possível modular o conversor de diversas
formas. Foram consideradas duas estratégias de modulação para obtenção dos resultados expe-
rimentais: portadoras em POD com a aplicação das sequências do tipo 1 e do tipo 2 na porta
CC secundária. Por se tratar de um conversor monofásico, as diferenças entre portadoras em
POD e PD é desprezível e portanto foi apenas considerada a forma POD.

O conversor operou com o sistema de controle completamente ativado em todos os ex-
perimentos. Para compensar a ondulação de corrente de baixa frequência na porta CC secun-
dária foi utilizado apenas o compensador ressonante, conforme justificado no Capítulo 5. Caso
alguma ação de controle tenha sido desligada em algum experimento para avaliar o seu com-
portamento, essa condição é informada no texto.
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6.3.1 Formas de Onda em Regime Permanente

6.3.1.1 Sequência do tipo 1

A Figura 6.3 apresenta formas de onda do conversor operando em regime permanente
com potência nominal e sequência do tipo 1 na porta CC secundária. Na Figura 6.3(a), o ESS
está em flutuação e a potência da porta CC principal é totalmente injetada na rede com fator
de potência aproximadamente unitário. Na Figura 6.3(b), o ESS é colocado em descarga com
potência nominal. Nesse modo, o ESS fornece a potência injetada na rede. As Figuras 6.3(c)
e (d) trazem as formas de onda considerando o modo de recarga do ESS pela porta CC princi-
pal e pela rede, respectivamente. Na condição da Figura 6.3(c), o conversor opera com carga
nominal, sendo parte da potência transferida ao ESS e parte injetada na rede. Os resultados da
Figura 6.3(d) mostram o modo de recarga do ESS pela rede, ou seja, com potência CA negativa.
Nesse caso, o conversor opera como retificador. A ondulação na corrente iE (∆iE) é 1,3 A para
os casos das Figura 6.3(a) e (c). No caso da Figura 6.3(b), a ondulação de corrente tende a
aumentar devido à redução da tensão VE causada pela corrente nominal de descarga. Conforme
demonstrado no Capítulo 4, a ondulação de corrente no ESS depende da tensão VE . Para o modo
de retificador, ∆iE é significativamente menor devido à ondulação de tensão no barramento CC
ser reduzida nesse caso. A tensão VE não foi apresentada no osciloscópio devido a limitação
de canais, mas o seu valor médio durante os experimentos foi de aproximadamente 280 V. De
acordo com (4.125), ∆iE = 0,7 A nessa tensão. Os valores obtidos para a sequência do tipo 1
são consideravelmente superiores devido às ondulações de baixa frequência. Após a apresen-
tação dos resultados para a sequência do tipo 2, são apresentadas comparações dos espectros
harmônicos de ambas as sequências.

A Figura 6.4 traz uma ampliação das formas de onda e tem a intenção de apresentar
as comutações do tipo III discutidas no Capítulo 2. O ESS está em modo de recarga e há
potência ativa sendo injetada na rede. Esse modo de operação corresponde ao apresentado na
Figura 6.3(c). A Figura 6.4(a) mostra intervalos de tempo onde ocorrem comutações do tipo
III. Um trecho desses intervalos é detalhado na Figura 6.4(b) e as comutações do tipo III são
indicadas por setas. Essas comutações são caracterizadas por um pulso zero indesejado em vAB.

Para a sequência do tipo podem ocorrer as seguintes comutações do tipo III: P→ 0U1
e N → 0L1. A ocorrência desse tipo de comutação depende do semiciclo do sinal modulante
vm,ca e da seleção de 0U1 e 0L1, que por sua vez depende das tensões dos polos do barramento
CC e da corrente iE . Como mostrado na Figura 6.4(a), as comutações do tipo III ocorrem por
longos intervalos de tempo em cada semiciclo. A largura do pulso indesejado em vAB está
diretamente relacionada à duração do tempo-morto. Quanto maior o tempo-morto, maior será
a duração do pulso em vAB e maior será a perturbação em iE . O projeto otimizado da placa
de circuito impresso, que reduza as indutâncias parasitas dos caminhos de condução, e dos
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Figura 6.3 – Formas de onda das correntes ix e iE , da tensão PWM (vx) e da tensão da rede (vr)
utilizando sequência do tipo 1. Potência positiva nominal injetada na rede com
(a) ESS em flutuação e (b) ESS em descarga com potência nominal. (c) ESS em
recarga e potência restante injetada na rede. (d) ESS sendo carregado pela rede
CA (potência CA negativa).
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

circuitos de acionamento dos dispositivos semicondutores controlados são importantes para a
redução dos tempos-mortos e, como consequência, amenizar os efeitos desse pulso indesejado.
O rendimento do conversor também é negativamente impactado pelas comutações do tipo III.

A DHT da corrente injetada na rede foi medida com o auxílio do equipamento de pre-
cisão Yokogawa WT1800, sendo obtidos valores em torno de 5%, que é o limite estabelecido
na NBR16149 (ABNT, 2013). A medição realizada considerou até o 500o harmônico de 60 Hz
(30 kHz), limitado pelo equipamento utilizado. Além disso, as medições foram realizadas com
o ESS em flutuação, pois esse é o pior caso de ondulação na tensão do barramento CC (isso é
demonstrado mais adiante). Os resultados das medições de DHT para ambas as sequências de
comutação da porta CC secundária foram similares, pois a modulação dessa porta não interfere
na porta CA. A Figura 6.5 apresenta os percentuais das componentes harmônicas da corrente
injetada na rede em comparação com os limites da norma NBR16149 até o 40o harmônico. Os
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Figura 6.4 – Formas de onda das correntes ix e iE , das tensões PWM das portas CA (vx) e CC
secundária (vAB) utilizando sequência do tipo 1. (a) Formas de onda mostrando um
ciclo completo de rede. (b) Ampliação das formas de onda para mostrar maiores
detalhes, em especial os pulsos indesejados em vAB.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

resultados foram obtidos para sequência do tipo 1 com potência nominal na porta CA e ESS em
flutuação.

Figura 6.5 – Comparação dos limites das componentes harmônicas definidos na NBR16149
com o espectro harmônico da corrente injetada na rede. Modulação POD com
sequência do tipo 1.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

Em regime permanente, a componente CC da corrente injetada na rede permaneceu sem-
pre abaixo de 10 mA e, portanto, inferior ao limite de 0,5% da corrente nominal do conversor
(39,4 mA), conforme estabelecido na NBR16149.
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6.3.1.2 Sequência do tipo 2

Os resultados da Figura 6.6 visam apresentar diversos pontos de operação do conversor
utilizando a sequência do tipo 2 na porta CC secundária. São resultados similares aos apresen-
tados para sequência do tipo 1 na Figura 6.3. Observa-se na Figura 6.6(a), por exemplo, que
a ondulação de iE não é constante. Esse resultado é similar ao obtido em simulação e corro-
bora com a análise realizada no Capítulo 3. Para a sequência do tipo 1 os pulsos zero em vAB

são uniformemente espaçados, pois a geração desses pulsos depende apenas das portadoras e
do sinal modulante da porta CC secundária (que é idealmente constante). Por outro lado, na
sequência do tipo 2 os pulsos zero em vAB dependem das portadoras e dos sinais modulantes
de ambas as portas de potência. Dessa forma, esses pulsos não se distribuem uniformemente e
fazem com que a amplitude da ondulação de iE seja variável. Maiores detalhes podem ser vistos
no Capítulo 3, mais especificamente na Figura 3.10.

Em comparação com a sequência do tipo 1 (Figura 6.3), observa-se que a sequência
do tipo 2, apresentada na Figura 6.6, exibe forma de onda com menos distorções/ondulações
em iE . Como a sequência do tipo 2 não apresenta comutações do tipo III, as perturbações de
baixa frequência em iE são menores. Nos experimentos da sequência do tipo 2, a tensão média
do ESS foi mantida aproximadamente em 280 V (igual à dos experimentos para a sequência
do tipo 1). Para os experimentos das Figuras 6.6(a), (c) e (d), a ondulação de corrente foi de
1,0 A. Esse valor representa uma redução de 23% em relação ao obtido para a sequência do
tipo 1. No caso da Figura 6.6(b), a corrente de 1,2 A representa uma redução de 14%. Porém,
na sequência do tipo 2 também se observam ondulações de baixa frequência. Conforme já
apresentado, a ondulação de corrente esperada no indutor do ESS para tensão VE de 280 V é de
0,7 A. A corrente obtida nos experimentos supera esse valor devido a essas ondulações de baixa
frequência.

A Figura 6.7 traz uma ampliação das formas de onda para sequência do tipo 2 na porta
CC secundária. O ESS está em modo de recarga e há potência ativa sendo injetada na rede. A
sequência do tipo 2 garante que não ocorram comutações do tipo III. A Figura 6.7(b) mostra
uma condição de operação semelhante a da Figura 6.4(b) mas sem comutações do tipo III. Em
nenhum outro ponto de operação essas comutações indesejadas foram visualizadas experimen-
talmente, confirmando a análise teórica apresentada nos Capítulos 2 e 3.

Nos experimentos com sequência do tipo 2, os parâmetros de qualidade da corrente
injetada na rede (DHT e componente CC) foram aproximadamente iguais aos obtidos para a
sequência do tipo 1. Isso reforça a análise teórica e evidencia que a estratégia de modulação da
porta CC secundária não afeta de forma significativa a porta CA.
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Figura 6.6 – Formas de onda das correntes ix e iE , da tensão PWM (vx) e da tensão da rede (vr)
utilizando sequência do tipo 2. Potência positiva nominal injetada na rede com
(a) ESS em flutuação e (b) ESS em descarga com potência nominal. (c) ESS em
recarga e potência restante injetada na rede. (d) ESS sendo carregado pela rede
CA (potência CA negativa).
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

6.3.1.3 Comparação dos espectros de iE

Para analisar em maior profundidade as ondulações de baixa frequência existentes nos
resultados experimentais da corrente iE , na Figura 6.8 são apresentados os espectros de baixa
frequência dessa corrente para os modos de descarga e recarga do ESS. Como as correntes de
baixa frequência são as mais difíceis de filtrar, foram consideradas as componentes harmôni-
cas até 1 kHz, uma década abaixo da frequência de comutação. A Figura 6.8 demonstra um
desempenho superior da sequência do tipo 2 em ambos os modos de operação. Nota-se que a
sequência do tipo 1 apresenta uma componente significativa em 240 Hz.
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Figura 6.7 – Formas de onda das correntes ix e iE , das tensões PWM das portas CA (vx) e CC
secundária (vAB) utilizando sequência do tipo 2. (a) Formas de onda mostrando um
ciclo completo de rede. (b) Ampliação das formas de onda para mostrar maiores
detalhes, em especial a ausência de pulsos indesejados em vAB.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

Figura 6.8 – Espectros de baixa frequência da corrente iE nos modos de (a) descarga e (b)
recarga do ESS para modulação POD com as sequências do tipo 1 e 2.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

De forma a comparar quantitativamente os espectros harmônicos da corrente iE para
ambas as sequências, propõe-se a utilização de uma figura de mérito similar à DHT, dada por:

DHTiCC =

√
I2( f1)+ I2( f2)+ I2( f3)+ ...

ICC
(6.1)

onde I( fn) é o valor eficaz da componente de I na frequência fn e que são obtidas através da
decomposição do sinal em série de Fourier. ICC é o valor médio (ou CC) do sinal da corrente.
Dessa forma, considerando o espectro completo da corrente iE e realizando o cálculo conforme
(6.1), obtém-se os resultados apresentados na Tabela 6.2. Os valores obtidos confirmam a su-
perioridade da sequência do tipo 2.
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Tabela 6.2 – Valores percentuais de DHTiCC da corrente iE para os modos de descarga e recarga
do ESS considerando a modulação POD com as sequências do tipo 1 e 2.

Modulação
DHTiCC (%)

Descarga Recarga

POD 1 6,15 5,63
POD 2 4,08 3,68

Fonte: Elaborada pelo autor.

6.3.2 Desempenho Transitório

Nesta seção são apresentados resultados experimentais para validar o sistema de con-
trole projetado. O comportamento dinâmico do conversor é igual para ambas as sequências
de comutação aplicadas à porta CC secundária. Portanto, para não tornar o texto repetitivo e
desnecessariamente longo, são apenas apresentados os resultados considerando a sequência do
tipo 2.

A avaliação do desempenho transitório do conversor foi realizada através da aplicação
de degraus de corrente em ambas as portas de potência e do monitoramento dessas variáveis e
das tensões dos polos do barramento CC.

Os resultados apresentados na Figura 6.9(a) têm como objetivo mostrar o desempenho
do compensador de corrente do ESS. A corrente injetada na rede permanece regulada no seu
valor nominal. O experimento iniciou com o compensador ressonante da malha de controle
de iE desativado e com o ESS em flutuação. Observa-se que há uma certa ondulação de baixa
frequência. Na referência do trigger do osciloscópio, em t ≈ −100 ms o compensador res-
sonante é ativado e gera uma certa perturbação na corrente iE . Em seguida a ondulação de
baixa frequência é significativamente atenuada. Em t ≈ 0 s é aplicado um degrau de corrente
de 100%, o que leva o ESS a fornecer a potência nominal injetada na rede. Nota-se que esse
degrau de grande amplitude não perturba a corrente na porta CA. Além disso, o barramento
CC permanece equilibrado. Após, em t ≈ 100 ms o compensador ressonante é desativado e as
ondulações de baixa frequência reaparecem na corrente iE .

Um outro experimento similar foi realizado para o ESS no modo de recarga. Os resul-
tados são apresentados na Figura 6.9(b). Como a corrente CA é inferior à corrente do caso
anterior, a ondulação da tensão dos capacitores do barramento CC é menor. Devido a isso,
quando o compensador ressonante está desativado, a ondulação de baixa frequência de iE tam-
bém é menor. Da mesma forma que no caso anterior, o compensador ressonante permanece
ativado de t ≈ −100 ms até t ≈ 100 ms e consegue atenuar significativamente a ondulação de
baixa frequência de iE .



6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS 215

Figura 6.9 – Formas de onda das correntes ix e iE e das tensões dos polos do barramento CC.
Degraus de flutuação para (a) descarga e (b) recarga na porta CC secundária com
ativação e desativação do compensador ressonante da corrente iE .
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

Nos resultados da Figura 6.9 estão também apresentados os valores das ondulações das
tensões dos capacitores do barramento CC. A ondulação máxima ocorre para o modo de ESS
em flutuação e potência nominal injetada na rede. A ondulação medida foi de 27 V, o que
corresponde a 7,5% da tensão do polo. O valor calculado no Apêndice A foi de 6,4%, porém
não foram consideradas no cálculo a resistência série equivalente e a tolerância dos capacitores.
Quando a corrente do ESS é diferente de zero ela contribui para a redução da ondulação de
tensão nos polos do barramento CC. Portanto, a inclusão do ESS no conversor ANPC não im-
plica na necessidade de se aumentar a capacitância do barramento CC em relação a conversores
ANPC convencionais.

A Figura 6.10(a) apresenta resultados da aplicação de degraus de corrente na porta CA
e CC secundária. O experimento iniciou com o ESS em flutuação e a potência da porta CA em
50% do valor nominal. Na referência do trigger do osciloscópio, em t ≈ −10 ms é aplicado
um degrau em ix levando-a ao valor nominal. Nota-se um pequeno desbalanceamento no barra-
mento CC e que é corrigido em aproximadamente 50 ms. Devido à perturbação no barramento
CC, a corrente iE é ligeiramente afetada. A corrente iE é mais sensível à mudanças na tensão
do barramento CC devido ao compensador ressonante e ao controlador por histerese. Pertur-
bações nas tensões do barramento CC causam mudança na saída do controlador de histerese.
O compensador ressonante leva alguns milissegundos para reagir e compensar novamente as
ondulações de baixa frequência da corrente iE . Devido ao barramento CC ser o ponto de aco-
plamento comum das portas de potência do conversor, se ele for perturbado, essa perturbação
pode se propagar para as portas de potência. Em t ≈ 100 ms é aplicado um degrau de descarga
de 2 A na corrente iE . O ESS permanece no modo descarga e em t ≈ 180 ms um degrau de
-50% é aplicado na corrente ix. Nota-se novamente uma pequena perturbação na corrente iE .
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Por fim, um degrau de -4 A é aplicado em iE , levando o ESS ao modo de recarga. Durante
o experimento o barramento CC sofreu perturbações mas os sistemas de controle de ambas as
portas de potência conseguem trazer as tensões ao equilíbrio em regime permanente conforme
esperado.

Figura 6.10 – Formas de onda das correntes ix e iE e das tensões dos polos do barramento CC.
(a) Degraus de corrente na porta CA e no ESS e (b) degraus com reversão do fluxo
de potência na porta CA e ESS em modo de recarga.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

O experimento cujos resultados são apresentados na Figura 6.10(b) visa demonstrar o
desempenho do compensador de corrente da porta CA quando é feita a reversão de potência.
O experimento inicia com o ESS em flutuação e a porta CA com potência ativa injetada na
rede em 50% do valor nominal. Na referência do trigger do osciloscópio, em t ≈ 0 ms o ESS
é colocado no modo de recarga com corrente de -2 A. Em t ≈ 100 ms o fluxo de potência na
porta CA é invertido. O conversor, que estava injetando potência na rede, passa ao modo de
retificador. Dessa forma, a potência de recarga do ESS é fornecida pela rede. Essa etapa dura
aproximadamente 100 ms, quando o fluxo de potência é novamente invertido e o conversor
passa a injetar potência na rede novamente. Em seguida, o ESS volta ao modo de flutuação. É
importante observar o desempenho satisfatório do compensador ressonante da porta CA nessas
condições. Os compensadores responsáveis por regular o barramento CC também atuaram de
forma correta mantendo as tensões dos polos equilibradas.

6.3.3 Rendimento

A análise de rendimento de conversores é importante para se verificar a qualidade do
projeto desenvolvido, além de outros objetivos. Esta Tese não teve a premissa de otimizar o
projeto do conversor, visando alcançar rendimentos elevados, o que implicaria em uma aná-
lise detalhada de perdas, otimização de filtros, semicondutores, gate drivers, etc. Por se tratar
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de uma variante nova da topologia ANPC, o objetivo principal da construção do protótipo era
comprovar experimentalmente o funcionamento da topologia conforme proposições teóricas.
Por outro lado, buscou-se também obter um projeto de desempenho satisfatório para as con-
dições estabelecidas. As curvas apresentadas na sequência visam dar orientações a projetos
futuros sobre o rendimento do conversor nos diferentes modos de operação.

Foram realizadas medições de rendimento para as sequências do tipo 1 e 2 na porta
CC secundária considerando-se os quatro modos principais de operação: flutuação, descarga e
recarga do ESS pela porta CC principal e pela porta CA. Dessa forma, é possível compreen-
der melhor o desempenho do conversor nessas condições. As medições de rendimento foram
realizadas pelo equipamento de precisão Yokogawa WT1800.

A Figura 6.11 apresenta as medições experimentais e teóricas de rendimento para as
duas sequências de comutação em análise. A potência injetada na rede foi variada de aproxi-
madamente 0,1 kW até a potência nominal de 1 kW e o ESS foi mantido em flutuação. Ambas
as sequências de comutação apresentam comportamento similar e típico de conversores estáti-
cos. Com o aumento da potência processada pelo conversor as perdas por comutação tornam-se
menos relevantes e o rendimento tende a aumentar. Essas curvas são importantes e contribuem
para a explicação de dois pontos. O primeiro diz respeito ao melhor rendimento da sequência
de comutação do tipo 2, principalmente em baixas potências. Isso leva a conclusão de que as
perdas por comutação são menores. Esse era um resultado esperado uma vez que a sequência do
tipo 1 apresenta significativa quantidade de comutações do tipo III, conforme já analisado neste
capítulo. O segundo ponto diz respeito às perdas por condução. No Capítulo 4 foi realizada
uma análise de esforços de corrente para a sequência do tipo 1. Porém, foi estabelecido que
para frequências de comutação relativamente elevadas ( fs/ fr > 100), os esforços são similares
para a sequência do tipo 2. Essa afirmação foi validada na análise de perdas. Portanto, a curva
de rendimento comprova as análises teóricas, pois com carga nominal a diferença de rendimento
das duas sequências de comutação é pequena e, nesse caso, é devida às perdas por comutação.

Ainda considerando a Figura 6.11, são também apresentadas curvas teóricas de rendi-
mento obtidas através da análise de perdas apresentada no Capítulo 4. O modelo de perdas foi
simulado considerado-se os mesmos parâmetros dos experimentos, ou seja, as mesmas tensões
e correntes do ESS e da rede. Com essas informações foram calculados ma e dz para cada
ponto de operação. Especificamente quando o ESS está em flutuação, é possível comparar o
ANPC-3P com o ANPC. Dessa forma, para facilitar a comparação, é também apresentada a
curva de rendimento do conversor ANPC. Nota-se que o ANPC-3P apresenta desempenho teó-
rico inferior em toda a faixa de operação avaliada. Conforme já exposto na análise de perdas, o
conversor ANPC-3P apresenta maior número de comutações devido à necessidade de modular
a porta CC secundária. Dessa forma, as perdas por comutação são maiores, o que reduz o rendi-
mento. Na comparação dos resultados teóricos e experimentais do ANPC-3P, cabe observar que
as diferenças obtidas estão principalmente relacionadas às perdas por comutação, as quais são
difíceis de se quantificar com exatidão e dependem de diversos fatores. Maiores informações
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Figura 6.11 – Curvas de rendimento do conversor operando com potência injetada na rede po-
sitiva e ESS em flutuação para (a) sequência do tipo 1 e (b) sequência do tipo 2 na
porta CC secundária.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

sobre as dificuldades encontradas para obtenção do modelo teórico de perdas por comutação
podem ser obtidas na Análise de Perdas do Capítulo 4. Por outro lado, comparando as curvas
teóricas do ANPC-3P para ambas as estratégias de modulação, nota-se que a modulação com
sequência do tipo 2 apresenta menores perdas por comutação. Esse resultado é similar ao obtido
nos resultados experimentais, corroborando com a análise apresentada.

Também foram realizadas medições de rendimento para o ESS com corrente diferente
de zero. Os resultados apresentados na Figura 6.12 foram obtidos para o ESS em descarga com
corrente variável e mantendo-se a potência injetada na rede no valor nominal. Os gráficos apre-
sentam dois eixos verticais, o da esquerda é utilizado para o rendimento medido e o da direita
corresponde à potência das portas. As barras verticais indicam a potência do ESS e da porta
CC principal. A soma de ambas é aproximadamente igual a potência injetada na rede somada
às perdas. Ambas as curvas de rendimento mostram que o aumento da corrente do ESS causa
maiores perdas por condução, conforme já demonstrado na análise de perdas do Capítulo 4. As
curvas apresentadas na Figura 6.12 têm comportamento similar, porém a sequência do tipo 2
apresenta melhor rendimento em toda a faixa devido às menores perdas por comutação, con-
forme já mencionado. As curvas de rendimento teórico apresentam comportamento similar ao
experimental.

Mais dois experimentos foram realizados considerando o ESS em recarga. No primeiro,
apresentado na Figura 6.13, o ESS é carregado através da porta CC principal. A potência da
porta CA é mantida constante durante o experimento. Nota-se que ao aumentar a corrente de
recarga há aumento do rendimento do conversor. Essa melhoria se deve principalmente a dois
fatores. O primeiro está relacionado à potência processada pelo conversor, pois o aumento de
iE implica em maior potência total processada. O segundo diz respeito ao ponto de operação,
pois operando com correntes parciais em ambas as portas de potência o conversor apresenta
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Figura 6.12 – Curvas de rendimento do conversor operando com potência positiva injetada na
rede e ESS em descarga para (a) sequência do tipo 1 e (b) sequência do tipo 2 na
porta CC secundária.
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Fonte: Autor.

rendimento superior aos casos de corrente nominal. As curvas de rendimento teórico também
seguem esse comportamento.

Figura 6.13 – Curvas de rendimento em função da corrente iE para o conversor operando com
potência positiva injetada na rede e ESS em recarga para (a) sequência do tipo 1 e
(b) sequência do tipo 2 na porta CC secundária.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

O último experimento foi realizado com o conversor operando como retificador e ex-
traindo potência da rede CA (FP=-1) para recarga do ESS. Os resultado são apresentados na
Figura 6.14. Quanto maior o módulo da corrente iE maior a potência processada pelo conver-
sor e, consequentemente, melhor o rendimento. Quando a corrente iE está próxima de zero, a
potência processada pelo conversor é pequena, as perdas por comutação preponderam e o ren-
dimento do conversor é baixo. Como se pode observar, os resultados experimentais e teóricos
têm um comportamento similar entre si e também ao que foi apresentado para o caso anterior,
fortalecendo as conclusões apresentadas até aqui.
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Figura 6.14 – Curvas de rendimento em função da corrente iE para o conversor operando com
potência negativa na porta CA (modo retificador com FP=-1) e ESS em recarga
para (a) sequência do tipo 1 e (b) sequência do tipo 2 na porta CC secundária.
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Fonte: Elaborada pelo Autor.

6.4 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste capítulo foram apresentados detalhes do protótipo construído para avaliação ex-
perimental da topologia proposta. Os resultados foram obtidos para modulação com portadoras
em POD para duas sequências de comutação da porta CC secundária. Os resultados mostraram
que ambas as estratégias de modulação da porta CC secundária são viáveis, mas a sequência do
tipo 1 apresenta comutações do tipo III e que aumentam as perdas por comutação.

O conversor foi operado conectado à rede e foram apresentados resultados experimen-
tais em todos os modos de operação. O sistema de controle proposto se mostrou adequado,
sendo capaz de regular as correntes e balancear o barramento CC. A compensação das ondu-
lações de baixa frequência da corrente do ESS através do compensador ressonante se mostrou
fundamental para a obtenção de uma corrente com menor conteúdo harmônico.

Os resultados também comprovaram que a inserção da porta CC secundária no con-
versor não aumenta as ondulações de tensão nos capacitores dos polos do barramento CC. Ao
contrário, quando a corrente do ESS é diferente de zero, ela auxilia na redução das ondulações
de tensão dos capacitores.

O rendimento do conversor foi avaliado para duas estratégias de modulação da porta CC
secundária. A sequência de comutação do tipo 2 resulta em melhor rendimento do conversor
por não apresentar comutações do tipo III. Além disso, a sequência do tipo 2 é mais natural,
uma vez que sempre insere nível zero em vAB antes e depois dos estados 0U1/0L1.

A validação experimental da topologia proposta mostra a sua viabilidade para aplicação
em sistemas de geração renovável que incluam ESS e operem conectados à rede ou de forma
ilhada. Outras aplicações também são viáveis, como UPS, por exemplo.
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7.1 CONTRIBUIÇÕES DO TRABALHO

Neste trabalho foi proposta uma nova topologia de conversor multinível, derivada da
topologia ANPC e com três portas de potência. Através da análise dos estados de condução e
das características de simetria do conversor ANPC foi observada a possibilidade de adição de
um nova porta CC que permite bidirecionalidade em corrente. Para conexão de sistemas de ar-
mazenamento de energia, a bidirecionalidade em corrente é de particular interesse para permitir
que o conversor opere em dois quadrantes e, assim, apresente bidirecionalidade de potência.
Dessa forma, a topologia e métodos de operação propostos permitem realizar a integração de
um sistema de armazenamento de energia elétrica diretamente na topologia, sem conversores
auxiliares ou dedicados. Os semicondutores utilizados para a conversão de corrente contínua
para alternada realizam simultaneamente o processamento da energia do sistema de armazena-
mento.

Uma revisão detalhada do funcionamento do conversor com a inclusão da porta CC
secundária foi apresentada e foram reavaliados os estados de condução que em trabalhos ante-
riores haviam sido excluídos. Adicionalmente, foi realizada uma análise das comutações entre
cada um dos estados de condução. Uma estratégia de comutação com aplicação de duplo tempo-
morto foi proposta permitindo que possam ser realizadas comutações entre quaisquer estados
de condução. Dependendo da estratégia de modulação adotada, algumas comutações não são
realizadas e a aplicação de duplo tempo-morto pode não ser necessária. Esta Tese propõe uma
técnica geral, mas que pode ser simplificada em condições específicas.

No Capítulo 3, foram propostas duas sequências de comutação para a porta CC secun-
dária. Ambas foram analisadas e simuladas utilizando portadoras em POD e PD. As estratégias
de modulação analisadas são equivalentes no que se refere à ondulação máxima de corrente no
ESS. A modulação com sequência do tipo 1 apresentou corrente com componentes harmônicas
mais concentradas na frequência de comutação. O sinal modulante é mais simples, porém essa
estratégia apresenta comutações do tipo III, que são as mais complexas e envolvem o maior
número de dispositivos. A modulação com sequência do tipo 2 apresenta pulsos que se des-
locam no tempo de acordo com a variação do sinal modulante da porta CA. Isso faz com que
este tipo de modulação cause um espalhamento no espectro harmônico da corrente da porta CC
secundária. Por outro lado, a modulação com sequência do tipo 2 não apresenta comutações do
tipo III e, portanto, podem ser realizadas com tempo-morto único. De forma geral, o sistema de
modulação proposto é relativamente simples e requer poucos cálculos em tempo real em com-
paração com outros sistemas baseados em espaços vetoriais, por exemplo (VILERA; RECH;
TESTON, 2019).
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O Capítulo 4 foi dedicado ao projeto do inversor. Foram propostas metodologias para
dimensionamento do barramento CC, cálculo dos esforços de corrente nos dispositivos semi-
condutores e capacitores do barramento CC, projeto da capacitância do barramento CC e do
filtro indutivo da porta CC secundária. Com base na metodologia proposta, foram feitas duas
comparações com inversores NPC em aplicações de geração fotovoltaica e UPS. Para geração
fotovoltaica, o inversor proposto nesta Tese apresenta uma faixa limitada de variação da ten-
são do barramento CC e que restringe a realização de MPPT. Como alternativa, foi sugerida a
utilização de conversores CC-CC com característica boost conectados a cada associação série
de módulos fotovoltaicos. No nicho de aplicações fotovoltaicas integradas às edificações es-
ses conversores CC-CC são mandatórios para prover controle MPPT independente para cada
conjunto de placas com orientação diferente, ou quando há possibilidade de sombreamentos
parciais. Para UPS, o inversor proposto nesta Tese permite eliminar o conversor utilizado para
recarregar as baterias e também as chaves estáticas que fazem a conexão das baterias ao barra-
mento CC. Porém, o retificador e o inversor deverão suportar a potência nominal da saída CA
somada à potência de recarga das baterias. O Capítulo 4 também apresenta uma análise teórica
de perdas, sendo apresentados resultados de perdas por condução e comutação separadamente.
Comparações com o inversor ANPC convencional mostram que o ANPC-3P apresenta maiores
perdas por comutação devido à necessidade de modulação da porta CC secundária. A integra-
ção da porta CC para conexão do ESS implica em um aumento das perdas nos dispositivos mais
estressados e maior desbalanceamento de perdas entre semicondutores quando se compara com
a topologia ANPC. Porém, para a faixa de potências em que se pretende aplicar o conversor
ANPC-3P, o balanceamento de perdas, em geral, não é um requisito principal de projeto. Com
a integração da porta do ESS na topologia do conversor, em todos os modos de operação o ren-
dimento é similar. Em outras configurações, há redução no rendimento global quando o fluxo
de potência percorre conversores que estão em cascata.

O sistema de controle proposto foi baseado em técnicas clássicas amplamente utiliza-
das. O controle do ESS é simples e foi realizado em uma abordagem com duas malhas, uma
malha de corrente e outra de tensão. A malha de corrente é mais rápida e foi empregado um
controlador PI. A malha de tensão apenas é utilizada para recarga do ESS e foi regulada por um
simples controlador proporcional. Uma questão importante observada na análise do conversor
proposto foi o surgimento de componentes de baixa frequência na corrente do ESS. Essas per-
turbações são causadas pela ondulação ou desequilíbrio de tensão nos polos do barramento CC.
Foram propostos controladores do tipo feedforward e ressonante para compensar essas ondula-
ções. Devido à ausência de realimentação no controlador feedforward, no protótipo foi apenas
implementado o compensador ressonante. Para o controle do inversor conectado à rede foi pro-
posta a utilização de um controlador ressonante, o qual permite regular a corrente da porta CA e
obter erro nulo em regime permanente para referências senoidais. A questão do balanceamento
das tensões do barramento CC foi abordada de duas formas, uma através da corrente do ESS e
outra através da corrente injetada na rede. Dessa forma, é possível operar o inversor sem cor-
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rente no ESS (desconectado) ou sem corrente CA, dando grande flexibilidade. Quando ambas
as correntes são diferentes de zero as suas ações atuam em conjunto para manter o barramento
CC equilibrado.

A avaliação experimental do protótipo construído foi de fundamental importância para
a comprovação das hipóteses teóricas. O inversor conectado à rede permitiu a realização de
experimentos nos principais modos de operação, inclusive com carga do ESS pela rede. Em
todos os modos avaliados o sistema de controle apresentou resultados satisfatórios, regulando
as correntes e mantendo o barramento CC equilibrado. A DHT experimental da corrente in-
jetada na rede foi aproximadamente a mesma utilizada nos cálculos e obtida em simulação,
demonstrando a validade dos métodos utilizados. O valor medido experimentalmente foi de
aproximadamente 5%. A componente CC da corrente injetada na rede foi inferior a 10 mA,
o que está abaixo dos limites normativos, e, dessa forma, valida as técnicas de modulação e
de controle do barramento CC. No quesito rendimento, cabe observar que o projeto do inver-
sor não foi otimizado para redução de perdas. As curvas de rendimento obtidas, tanto teóricas
quando experimentais, visam mostrar o comportamento das perdas no converso em diversos
pontos de operação, servindo de orientação para projetos otimizados futuros. A estratégia de
modulação com sequência do tipo 2 na porta CC secundária apresentou rendimento superior ao
da sequência do tipo 1, atingindo valor máximo de 93,5% para ESS em flutuação e 96,3% para
ESS em recarga com potência parcial. Em modo de descarda com potência nominal foi obtido
rendimento máximo de aproximadamente 94%.

Uma das principais conclusões desse trabalho é a recomendação da sequência do tipo 2
para modulação da porta CC secundária pelos seguintes motivos: apresenta rendimento supe-
rior, corrente no ESS com menor distorção, inexistência de comutações do tipo III e não requer
a utilização de tempo-morto duplo.

7.2 PUBLICAÇÕES

As seguintes publicações resultaram do desenvolvimento desta Tese de doutorado:

TESTON, S. A.; VILERÁ, K. V.; MEZAROBA, M.; RECH, C. . Control System Development
for the Three-Ports ANPC Converter. Energies, MDPI AG, 2020, 13, 3967.

TESTON, SILVIO ANTONIO; MEZAROBA, MARCELLO ; RECH, CASSIANO . ANPC In-
verter With Integrated Secondary Bidirectional Dc Port for ESS Connection. IEEE Transactions
on Industry Applications, v. 55, p. 7358-7367, 2019.

RECH, C. ; TESTON, S. A. . Inversor multinível com porta CC bidirecional secundária e
método de operação de inversor multinível com porta CC bidirecional secundária. 2018, Brasil.
Número do registro: BR1020180156640, Instituição de registro: INPI - Instituto Nacional da
Propriedade Industrial. Depósito: 31/07/2018.
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TESTON, S. A.; VILERA, K. V. ; MEZAROBA, M. ; RECH, C. . Feedforward Compensa-
tion of the ESS Low-Frequency Current Ripple in the Three-Ports ANPC Converter. In: 5th
Southern Power Electronics Conference (SPEC) and 15th Brazilian Power Electronics Confe-
rence (COBEP), 2019, Santos-SP. Proc. of 5th Southern Power Electronics Conference (SPEC)
and 15th Brazilian Power Electronics Conference (COBEP), 2019. p. 1-6.

VILERA, K. V. ; TESTON, S. A. ; RECH, C. . Analysis of Neutral-Point Voltage Balancing
in Three-Ports Active Neutral-Point-Clamped Converter. In: 5th Southern Power Electronics
Conference (SPEC) and 15th Brazilian Power Electronics Conference (COBEP), 2019, Santos-
SP. Proc. of 5th Southern Power Electronics Conference (SPEC) and 15th Brazilian Power
Electronics Conference (COBEP), 2019. p. 1-6.

TESTON, S. A.; RAMOS, A. J. ; RECH, C. . Inversor Multinível com Capacitor Flutuante
para Conexão de Geração Fotovoltaica e Banco de Baterias à Rede. In: 10th Seminar on Power
Electronics and Control, 2017, Santa Maria. Proceedings of 10th Seminar on Power Electronics
and Control. Santa Maria, 2017. p. 1-6.

7.3 TRABALHOS FUTUROS

Como sugestão de trabalhos futuros propõe-se:

• Análise e projeto de outras topologias de filtro para a porta CC secundária. Como os polos
do ESS ficam flutuando, o chaveamento da tensão nos nós A e B pode causar problemas
de compatibilidade eletromagnética. Propõe-se que sejam estudadas formas de atenuar
também as componentes de modo comum. Como sugestão, pode-se dividir a indutância
LE em duas, cada uma conectada a um dos polo do ESS, e utilizar capacitores de modo
comum conectados ao ponto neutro do inversor. Uma estrutura LCL com capacitores de
modo diferencial e modo comum pode ser um ponto de partida;

• Análise da possibilidade de redução do estresse de corrente nos dispositivos S5, e S6

através da utilização dos estados redundantes 0U3, 0U4, 0L3 e 0L4.

• Projeto otimizado do conversor considerando-se melhorias na modulação, filtros, gate

drivers, leiaute da placa de circuito impresso e dispositivos semicondutores;

• Projeto e análise de um conversor ANPC-3P trifásico com sistema de armazenamento
híbrido;

• Projeto e análise de uma UPS utilizando o ANPC-3P ou de um sistema FV ilhado. Apre-
sentar também uma comparação detalhada entre as soluções adotadas no mercado e o
inversor projetado.
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• Proposta de um inversor monofásico com capacidade de regular o barramento CC so-
mente com a corrente da porta CC secundária. O ponto central dessa proposta é reduzir a
indutância LE de forma que a ondulação de corrente aumente significativamente. Utilizar
essa ondulação de corrente para balancear o barramento CC através dos estados 0U1 e
0L1. Para isso deve-se utilizada a estratégia de modulação com sequência do tipo 1;

• Modulação em espaço vetorial do conversor ANPC-3P trifásico com foco na corrente do
ponto neutro.





REFERÊNCIAS

ÅSTRÖM, K. J.; WITTENMARK, B. Computer-Controlled Systems: Theory and Design.
[S.l.]: Prentice-Hall, 2011. ISBN 0486486133.

ABDELHAKIM, A.; MATTAVELLI, P.; SPIAZZI, G. Three-phase split-source inverter (ssi):
Analysis and modulation. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 31, n. 11, p. 7451–
7461, Nov 2016.

. Three-phase three-level flying capacitors split-source inverters: Analysis and modulation.
IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 64, n. 6, p. 4571–4580, June 2017.

ABDELRAZEK, S. A.; KAMALASADAN, S. Integrated pv capacity firming and energy time
shift battery energy storage management using energy-oriented optimization. IEEE Transacti-
ons on Industry Applications, v. 52, n. 3, p. 2607–2617, May 2016.

ABEYWARDANA, D. B. W.; HREDZAK, B.; AGELIDIS, V. G. Single-phase grid-connected
LiFePO4 battery–supercapacitor hybrid energy storage system with interleaved boost inverter.
IEEE Transactions on Power Electronics, Institute of Electrical and Electronics Engineers
(IEEE), v. 30, n. 10, p. 5591–5604, oct 2015.

ABNT. NBR 16149 - Sistemas fotovoltaicos (FV) - Características da interface de conexão
com a rede elétrica de distribuição. Rio de Janeiro-RJ, 2013.

AMIRABADI, M.; TOLIYAT, H. A.; ALEXANDER, W. C. A multiport AC link PV inverter
with reduced size and weight for stand-alone application. IEEE Transactions on Industry
Applications, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 49, n. 5, p. 2217–
2228, sep 2013.

ANALOG DEVICES. Software de simulação LTspice. 2020. Disponível em: <https:
//www.analog.com/en/design-center/design-tools-and-calculators/ltspice-simulator.html>.
Acesso em: 09 jan. 2020.

ANDLER, D. et al. Experimental investigation of the commutations of a 3l-anpc phase leg using
4.5 kv-5.5 ka igcts. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 60, n. 11, p. 4820–4830,
Nov 2013.

ANDRADE, A. S.; MUNIZ, J. H.; SILVA, E. R. da. Three-level hybrid flying dc-source ANPC
inverter: Application as a photovoltaic AC source. In: 2015 IEEE 24th International Sympo-
sium on Industrial Electronics (ISIE). [S.l.]: IEEE, 2015.

R. H. Baker. Bridge converter circuit. 1980. U.S. Patent 4 210 826.

R. H. Baker. Switching Circuit. 1981. U.S. Patent 4 270 163.

BALA, S. et al. The effect of low frequency current ripple on the performance of a lithium iron
phosphate (LFP) battery energy storage system. In: 2012 IEEE Energy Conversion Congress
and Exposition (ECCE). [S.l.]: IEEE, 2012.

https://www.analog.com/en/design-center/design-tools-and-calculators/ltspice-simulator.html
https://www.analog.com/en/design-center/design-tools-and-calculators/ltspice-simulator.html


REFERÊNCIAS 228

BARATER, D. et al. Performance evaluation of a three-level anpc photovoltaic grid-connected
inverter with 650-v sic devices and optimized pwm. IEEE Transactions on Industry Appli-
cations, v. 52, n. 3, p. 2475–2485, May 2016.

BHATTACHARJEE, A. K.; KUTKUT, N.; BATARSEH, I. Review of multiport converters for
solar and energy storage integration. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 34, n. 2, p.
1431–1445, Feb 2019.

BLAABJERG, F. et al. Overview of control and grid synchronization for distributed power
generation systems. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and
Electronics Engineers (IEEE), v. 53, n. 5, p. 1398–1409, oct 2006.

BRAGARD, M. et al. The balance of renewable sources and user demands in grids: Power elec-
tronics for modular battery energy storage systems. IEEE Transactions on Power Electronics,
v. 25, n. 12, p. 3049–3056, Dec 2010.

BRUCKNER, T.; BERNET, S. Loss balancing in three-level voltage source inverters applying
active npc switches. In: 2001 IEEE 32nd Annual Power Electronics Specialists Conference.
Vancouver, BC, Canada: IEEE, 2001. v. 2, p. 1135–1140 vol.2.

. The active npc converter for medium-voltage applications. In: Fourtieth IAS Annual
Meeting. Conference Record of the 2005 Industry Applications Conference, 2005. Ko-
wloon, Hong Kong, China: IEEE, 2005. v. 1, p. 84–91 Vol. 1.

BRUCKNER, T.; BERNET, S.; GULDNER, H. The active npc converter and its loss-balancing
control. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 52, n. 3, p. 855–868, June 2005.

BRUCKNER, T.; BERNET, S.; STEIMER, P. K. Feedforward loss control of three-level active
npc converters. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 43, n. 6, p. 1588–1596, Nov
2007.

BUSO, S.; MATTAVELLI, P. Digital control in power electronics. San Rafael, Calif: Morgan
& Claypool Publishers, 2006. ISBN 9781598291124.

CARDOSO, R. et al. Kalman filter based synchronisation methods. IET Generation, Trans-
mission & Distribution, Institution of Engineering and Technology (IET), v. 2, n. 4, p. 542,
2008.

CARRASCO, J. et al. Power-electronic systems for the grid integration of renewable energy
sources: A survey. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and
Electronics Engineers (IEEE), v. 53, n. 4, p. 1002–1016, jun 2006.

CD TECHOLOGIES INC. Charger Output AC Ripple Vol-
tage and the affect on VRLA batteries. 2012. Disponível
em: <https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/
Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf>.
Acesso em: 15 jan. 2020.

https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf
https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf


REFERÊNCIAS 229

CELANOVIC, N.; BOROYEVICH, D. A comprehensive study of neutral-point voltage balan-
cing problem in three-level neutral-point-clamped voltage source pwm inverters. IEEE Tran-
sactions on Power Electronics, v. 15, n. 2, p. 242–249, March 2000.

CHEN, M.; RINCON-MORA, G. Accurate electrical battery model capable of predicting run-
time and i–v performance. IEEE Transactions on Energy Conversion, Institute of Electrical
and Electronics Engineers (IEEE), v. 21, n. 2, p. 504–511, jun 2006.

CHIANG, S. J.; CHANG, K. T.; YEN, C. Y. Residential photovoltaic energy storage system.
IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 45, n. 3, p. 385–394, June 1998.

CINTRON-RIVERA, J. G. et al. Quasi-z-source inverter with energy storage for photovoltaic
power generation systems. In: 2011 Twenty-Sixth Annual IEEE Applied Power Electronics
Conference and Exposition (APEC). Fort Worth, TX, USA: IEEE, 2011. p. 401–406.

DENG, Y. et al. Improved modulation scheme for loss balancing of three-level active npc con-
verters. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 32, n. 4, p. 2521–2532, April 2017.

EMERSON NETWORK POWER. Effects of AC Ripple Current on VRLA Battery Life.
2009. Disponível em: <https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/
Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf>.
Acesso em: 15 jan. 2020.

ERICKSON, R. W.; MAKSIMOVIC, D. Fundamentals of Power Electronics. [S.l.]: Springer,
2001. ISBN 0792372700.

FAISAL, M. et al. Review of energy storage system technologies in microgrid applications:
Issues and challenges. IEEE Access, v. 6, p. 35143–35164, 2018.

Feix, G. et al. Simple methods to calculate igbt and diode conduction and switching losses. In:
2009 13th European Conference on Power Electronics and Applications. [S.l.: s.n.], 2009.
p. 1–8.

FLORICAU, D.; FLORICAU, E.; DUMITRESCU, M. Natural doubling of the apparent swit-
ching frequency using three-level ANPC converter. In: 2008 International School on Nonsi-
nusoidal Currents and Compensation. Lagow, Poland: IEEE, 2008.

FRANCIS, B.; WONHAM, W. The internal model principle of control theory. Automatica,
Elsevier BV, v. 12, n. 5, p. 457–465, sep 1976.

GE, B. et al. An energy-stored quasi-z-source inverter for application to photovoltaic power
system. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 60, n. 10, p. 4468–4481, Oct 2013.

GIACOMINI, J. C. Inversores fotovoltaicos trifásicos não isolados conectados à rede com
técnicas para redução da corrente de fuga. Tese (Doutorado) — Universidade Federal de
Santa Maria, 2018.

https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf
https://computerconditioning.com/wp-content/uploads/white-papers/Effects-of-AC-Ripple-Current-on-VRLA-Battery-Life-Technical-Note-TN-00008.pdf


REFERÊNCIAS 230

GKOUTIOUDI, E.; BAKAS, P.; MARINOPOULOS, A. Comparison of pv systems with maxi-
mum dc voltage 1000v and 1500v. In: 2013 IEEE 39th Photovoltaic Specialists Conference
(PVSC). [S.l.: s.n.], 2013. p. 2873–2878.

GRBOVIC, P. J. et al. A bidirectional three-level DC–DC converter for the ultracapacitor appli-
cations. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and Electronics
Engineers (IEEE), v. 57, n. 10, p. 3415–3430, oct 2010.

GUI, H. et al. Modeling and mitigation of multi-loops related device overvoltage in three level
active neutral point clamped converter. IEEE Transactions on Power Electronics, Institute of
Electrical and Electronics Engineers (IEEE), p. 1–1, 2019.

HADDADI, A. M.; FARHANGI, S.; BLAABJERG, F. A reliable three-phase single-stage mul-
tiport inverter for grid-connected photovoltaic applications. IEEE Journal of Emerging and
Selected Topics in Power Electronics, v. 7, n. 4, p. 2384–2393, Dec 2019.

HANNAN, M. et al. Review of energy storage systems for electric vehicle applications: Issues
and challenges. Renewable and Sustainable Energy Reviews, Elsevier BV, v. 69, p. 771–789,
mar 2017.

HAYKIN, M. M. S. An Introduction to Analog and Digital Communications. USA: John
Wiley & Sons, 2006.

HE, H. et al. Comparison study on the battery models used for the energy management of
batteries in electric vehicles. Energy Conversion and Management, Elsevier BV, v. 64, p.
113–121, dec 2012.

HEMMATI, R.; SABOORI, H. Emergence of hybrid energy storage systems in renewable
energy and transport applications – a review. Renewable and Sustainable Energy Reviews,
Elsevier BV, v. 65, p. 11–23, nov 2016.

HOLMES, D. G.; LIPO, T. A. Pulse Width Modulation for Power Converters: Principles
and Practice. 1. ed. USA: Wiley-IEEE Press, 2003.

HS Dissipadores. Catálogo HS Dissipadores. 2019. Disponível em: <https://www.
hsdissipadores.com.br/catalogo.pdf>.

HU, S. et al. Hybrid ultracapacitor-battery energy storage system based on quasi-z-source to-
pology and enhanced frequency dividing coordinated control for ev. IEEE Transactions on
Power Electronics, v. 31, n. 11, p. 7598–7610, Nov 2016.

IEA. Key world energy statistics 2018. 2018. Disponível em: <https://webstore.iea.org/
download/direct/2291?fileName=Key_World_2018.pdf>. Acesso em: 9 jan. 2020.

INTERNATIONAL RECTIFIER. Folha de dados do IGBT IRGP50B60PD1. 2006. Disponí-
vel em: <http://www.irf.com/product-info/datasheets/data/irgp50b60pd1.pdf>. Acesso em: 09
jan. 2020.

https://www.hsdissipadores.com.br/catalogo.pdf
https://www.hsdissipadores.com.br/catalogo.pdf
https://webstore.iea.org/download/direct/2291?fileName=Key_World_2018.pdf
https://webstore.iea.org/download/direct/2291?fileName=Key_World_2018.pdf
http://www.irf.com/product-info/datasheets/data/irgp50b60pd1.pdf


REFERÊNCIAS 231

JAYASINGHE, S. D. G.; VILATHGAMUWA, D. M.; MADAWALA, U. K. Diode-clamped
three-level inverter-based battery/supercapacitor direct integration scheme for renewable energy
systems. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 26, n. 12, p. 3720–3729, Dec 2011.

JIAO, Y.; LEE, F. C. New modulation scheme for three-level active neutral-point-clamped con-
verter with loss and stress reduction. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 62, n. 9,
p. 5468–5479, Sept 2015.

JIAO, Y.; LU, S.; LEE, F. C. Switching performance optimization of a high power high fre-
quency three-level active neutral point clamped phase leg. IEEE Transactions on Power Elec-
tronics, v. 29, n. 7, p. 3255–3266, July 2014.

JING, W. et al. Dynamic power allocation of battery-supercapacitor hybrid energy storage for
standalone PV microgrid applications. Sustainable Energy Technologies and Assessments,
Elsevier BV, v. 22, p. 55–64, aug 2017.

KAZMIERKOWSKI, M.; MALESANI, L. Current control techniques for three-phase voltage-
source PWM converters: a survey. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of
Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 45, n. 5, p. 691–703, 1998.

KHERSONSKY, Y.; ROBINSON, M.; GUTIERREZ, D. International Rectifier Application
Note AN-989: The HEXFRED Ultrafast Diode in Power Switching Circuits. 1992.

LEE, S. S.; HENG, Y. E. Improved single-phase split-source inverter with hybrid quasi-
sinusoidal and constant PWM. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of
Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 64, n. 3, p. 2024–2031, mar 2017.

LEE, S. S. et al. Single-phase simplified split-source inverter (s3i) for boost DC–AC power con-
version. IEEE Transactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and Electronics
Engineers (IEEE), v. 66, n. 10, p. 7643–7652, oct 2019.

LI, J. et al. Three-level active neutral-point-clamped zero-current-transition converter for sustai-
nable energy systems. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 26, n. 12, p. 3680–3693,
Dec 2011.

LI, W.; JOOS, G. Comparison of energy storage system technologies and configurations in a
wind farm. In: 2007 IEEE Power Electronics Specialists Conference. Orlando, FL, USA:
IEEE, 2007.

LIU, Q.; CALDOGNETTO, T.; BUSO, S. Review and comparison of grid-tied inverter con-
trollers in microgrids. IEEE Transactions on Power Electronics, Institute of Electrical and
Electronics Engineers (IEEE), p. 1–1, 2019.

LUO, S.; WU, F.; ZHAO, K. Modified single-carrier multilevel SPWM and online efficiency
enhancement for single-phase asymmetrical NPC grid-connected inverter. IEEE Transactions
on Industrial Informatics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 16, n. 5,
p. 3157–3167, may 2020.



REFERÊNCIAS 232

LUQUE, A.; HEGEDUS, S. Handbook of Photovoltaic Science and Engineering. 2. ed. Uni-
ted Kingdom: John Wiley & Sons Ltd, 2011.

MA, L. et al. A new pwm strategy for grid-connected half-bridge active npc converters with
losses distribution balancing mechanism. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 30,
n. 9, p. 5331–5340, Sept 2015.

MAHMOOD, H.; MICHAELSON, D.; JIANG, J. A power management strategy for pv/battery
hybrid systems in islanded microgrids. IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in
Power Electronics, v. 2, n. 4, p. 870–882, Dec 2014.

MAYOR, A. et al. Commutation behavior analysis of a dual 3l-ANPC-VSC phase-leg PEBB
using 4.5-kV and 1.5-kA HV-IGBT modules. IEEE Transactions on Power Electronics, Ins-
titute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 34, n. 2, p. 1125–1141, feb 2019.

MCGRATH, B.; HOLMES, D. Multicarrier PWM strategies for multilevel inverters. IEEE
Transactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and Electronics Engineers
(IEEE), v. 49, n. 4, p. 858–867, aug 2002.

MEYNARD, T. A.; FOCH, H. Multi-level conversion: high voltage choppers and voltage-
source inverters. In: PESC ’92 Record. 23rd Annual IEEE Power Electronics Specialists
Conference. Toledo, Spain: IEEE, 1992. v. 1, p. 397–403.

NABAE, A.; TAKAHASHI, I.; AKAGI, H. A new neutral-point-clamped pwm inverter. IEEE
Transactions on Industry Applications, IA-17, n. 5, p. 518–523, Sept 1981.

NARDI, C. Dimensionamento de Filtros Passivos para Conversores Estátivos de Ener-
gia. Dissertação (Mestrado) — Universidade Tecnológica Federal do Paraná, Pato Branco, PR,
2016.

NEWTON, C.; SUMNER, M. Neutral point control for multi-level inverters: theory, design and
operational limitations. In: 1997 IEEE Industry Applications Conference Thirty-Second
IAS Annual Meeting. New Orleans, LA, USA: IEEE, 1997.

PALIZBAN, O.; KAUHANIEMI, K. Energy storage systems in modern grids—matrix of te-
chnologies and applications. Journal of Energy Storage, Elsevier BV, v. 6, p. 248–259, may
2016.

PANASONIC. VRLA Handbook. 2013. Disponível em: <https://eu.industrial.panasonic.com/
sites/default/pidseu/files/downloads/files/id_vrla_handbook_e.pdf>. Acesso em: 16 jan. 2020.

PASCOE, P. E.; ANBUKY, A. H. A VRLA battery simulation model. Energy Conversion and
Management, Elsevier BV, v. 45, n. 7-8, p. 1015–1041, may 2004.

PENG, F. Z. Z-source inverter. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 39, n. 2, p.
504–510, Mar 2003.

https://eu.industrial.panasonic.com/sites/default/pidseu/files/downloads/files/id_vrla_handbook_e.pdf
https://eu.industrial.panasonic.com/sites/default/pidseu/files/downloads/files/id_vrla_handbook_e.pdf


REFERÊNCIAS 233

RAMAN, S. R. et al. Family of multiport switched-capacitor multilevel inverters for high-
frequency ac power distribution. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 34, n. 5, p.
4407–4422, May 2019.

RASMUSSEN, N. Os Diferentes Tipos de Sistemas UPS. 2010. Disponível em: <https://
download.schneider-electric.com/files?p_Doc_Ref=SPD_SADE-5TNM3Y_PT>. Acesso em:
01 fev. 2020.

RODRIGUEZ, J. et al. A survey on neutral-point-clamped inverters. IEEE Transactions on
Industrial Electronics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 57, n. 7, p.
2219–2230, jul 2010.

ROMERO-CADAVAL, E. et al. Grid-connected photovoltaic generation plants: Components
and operation. IEEE Industrial Electronics Magazine, Institute of Electrical and Electronics
Engineers (IEEE), v. 7, n. 3, p. 6–20, sep 2013.

RYNKIEWICZ, R. Discharge and charge modeling of lead acid batteries. In: Applied Power
Electronics Conference and Exposition. Dallas, TX, USA: IEEE, 1999.

SALAMEH, Z.; CASACCA, M.; LYNCH, W. A mathematical model for lead-acid batteries.
IEEE Transactions on Energy Conversion, Institute of Electrical and Electronics Engineers
(IEEE), v. 7, n. 1, p. 93–98, mar 1992.

SANO, K.; FUJITA, H. Voltage-balancing circuit based on a resonant switched-capacitor con-
verter for multilevel inverters. IEEE Transactions on Industry Applications, Institute of Elec-
trical and Electronics Engineers (IEEE), v. 44, n. 6, p. 1768–1776, 2008.

SCHUCH, L. Sistema CA/CC com um Conversor PWM Bidirecional para Interface Entre
o Barramento C e o Banco de Baterias. Dissertação (Mestrado) — Universidade Federal de
Santa Maria, Santa Maria, RS, 2001.

SENTURK, O. S. et al. Converter structure-based power loss and static thermal modeling of the
press-pack igbt three-level anpc vsc applied to multi-mw wind turbines. IEEE Transactions on
Industry Applications, v. 47, n. 6, p. 2505–2515, Nov 2011.

SUH, B.-S.; HYUN, D.-S. A new n-level high voltage inversion system. IEEE Transactions
on Industrial Electronics, v. 44, n. 1, p. 107–115, Feb 1997.

SUN, D. et al. An energy stored quasi-z-source cascade multilevel inverter-based photovoltaic
power generation system. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 62, n. 9, p. 5458–
5467, Sept 2015.

SUN, K. et al. A distributed control strategy based on dc bus signaling for modular photovoltaic
generation systems with battery energy storage. IEEE Transactions on Power Electronics,
v. 26, n. 10, p. 3032–3045, Oct 2011.

TABART, Q. et al. Hybrid energy storage system microgrids integration for power quality im-
provement using four-leg three-level npc inverter and second-order sliding mode control. IEEE
Transactions on Industrial Electronics, v. 65, n. 1, p. 424–435, Jan 2018.

https://download.schneider-electric.com/files?p_Doc_Ref=SPD_SADE-5TNM3Y_PT
https://download.schneider-electric.com/files?p_Doc_Ref=SPD_SADE-5TNM3Y_PT


REFERÊNCIAS 234

TESTON, S. A.; MEZAROBA, M.; RECH, C. ANPC inverter with integrated secondary bidi-
rectional dc port for ESS connection. IEEE Transactions on Industry Applications, Institute
of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 55, n. 6, p. 7358–7367, nov 2019.

TESTON, S. A. et al. Feedforward compensation of the ESS low-frequency current ripple in the
three-ports ANPC converter. In: 2019 IEEE 15th Brazilian Power Electronics Conference
and 5th IEEE Southern Power Electronics Conference (COBEP/SPEC). [S.l.]: IEEE, 2019.

. Control system development for the three-ports ANPC converter. Energies, MDPI AG,
v. 13, n. 15, p. 3967, aug 2020.

TEYMOUR, H. R. et al. Solar pv and battery storage integration using a new configuration
of a three-level npc inverter with advanced control strategy. IEEE Transactions on Energy
Conversion, v. 29, n. 2, p. 354–365, June 2014.

. A novel modulation technique and a new balancing control strategy for a single-phase
five-level ANPC converter. IEEE Transactions on Industry Applications, Institute of Electri-
cal and Electronics Engineers (IEEE), v. 51, n. 2, p. 1215–1227, mar 2015.

THORNTON. Catálogo de Ferrite. 2015. Thornton Eletrônica Ltda. Disponível em: <https:
//www.thornton.com.br/pdf/CATALOGOTHORNTON.pdf>.

TUMMURU, N. R.; MISHRA, M. K.; SRINIVAS, S. Dynamic energy management of renewa-
ble grid integrated hybrid energy storage system. IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 62, n. 12, p. 7728–7737, dec
2015.

VAZQUEZ, S. et al. Energy storage systems for transport and grid applications. IEEE Tran-
sactions on Industrial Electronics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE),
v. 57, n. 12, p. 3881–3895, dec 2010.

VECHIU, I. et al. Three-level neutral point clamped inverter interface for flow bat-
tery/supercapacitor energy storage system used for microgrids. In: 2011 2nd IEEE PES Inter-
national Conference and Exhibition on Innovative Smart Grid Technologies. Manchester,
UK: IEEE, 2011. p. 1–6.

VILATHGAMUWA, D. M.; JAYASINGHE, S. D. G.; MADAWALA, U. K. Battery clamped
three-level inverter for renewable energy systems. In: IECON 2011 - 37th Annual Conference
of the IEEE Industrial Electronics Society. Melbourne, VIC, Australia: IEEE, 2011. p. 3105–
3110.

VILERA, K. V.; RECH, C.; TESTON, S. A. Analysis of neutral-point voltage balancing
in three-ports active neutral-point-clamped converter. In: 2019 IEEE 15th Brazilian Power
Electronics Conference and 5th IEEE Southern Power Electronics Conference (CO-
BEP/SPEC). [S.l.]: IEEE, 2019.

https://www.thornton.com.br/pdf/CATALOGO THORNTON.pdf
https://www.thornton.com.br/pdf/CATALOGO THORNTON.pdf


REFERÊNCIAS 235

WANG, C.; LI, Y. Analysis and calculation of zero-sequence voltage considering neutral-point
potential balancing in three-level NPC converters. IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 57, n. 7, p. 2262–2271, jul
2010.

WANG, C.; NEHRIR, M. H. Power management of a stand-alone wind/photovoltaic/fuel cell
energy system. IEEE Transactions on Energy Conversion, v. 23, n. 3, p. 957–967, Sep. 2008.

WEG. Baterias Chumbo-ácidas Reguladas por Válvula. 2019. Dis-
ponível em: <https://static.weg.net/medias/downloadcenter/h80/hc4/
WEG-baterias-vrla-manual-do-usuario-10005795273-pt.pdf>. Acesso em: 16 jan. 2020.

WINTRICH, A. et al. Application manual power semiconductors. Segunda edição. Ilmenau,
Alemanha: ISLE Verlag, 2015.

ZHANG, L. et al. H6 transformerless full-bridge PV grid-tied inverters. IEEE Transactions
on Power Electronics, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 29, n. 3, p.
1229–1238, mar 2014.

https://static.weg.net/medias/downloadcenter/h80/hc4/WEG-baterias-vrla-manual-do-usuario-10005795273-pt.pdf
https://static.weg.net/medias/downloadcenter/h80/hc4/WEG-baterias-vrla-manual-do-usuario-10005795273-pt.pdf




APÊNDICES





239

Apêndice A – Projeto do inversor

Neste apêndice são apresentados os detalhes do projeto do inversor utilizado para simu-
lações e obtenção dos resultados experimentais. A metodologia de projeto foi apresentada no
Capítulo 4. As especificações do protótipo estão descritas na Tabela A.1 e os parâmetros dos
compensadores são os mesmos apresentados no Capítulo 5. A escolha pelas baterias chumbo-
ácido reguladas por válvula (VRLA) se deu pela disponibilidade destas no laboratório. Para
realizar os ensaios em propostos nesta Tese, as baterias VRLA são suficientes.

Tabela A.1 – Parâmetros de projeto do conversor monofásico proposto nesta Tese.

Parâmetro Valor

Potência nominal CA (Pca) 1 kW
Tensão CA eficaz (VCAn) 127 V
Fator de sobretensão ( fst) 1,1 (10%)
Fator de ondulação da tensão no barramento CC (∆VC) 10%
Frequência da rede ( fr) 60 Hz
Potência nominal do ESS (Pess) 1 kW
Vcel,max 2,40 V/célula
Vcel,min 1,75 V/célula
Frequência das portadoras ( fs) 10,26 kHz

Fonte: Elaborada pelo autor.

O primeiro parâmetro a ser calculado foi o barramento CC através de (4.7). Como
a queda de tensão nos elementos de filtro ainda não é conhecida, estipula-se f∆V ca = 1,1 e
f∆V cc = 1,05. O valor de Vcc é portanto:

Vcc = 2
√

2 fst f∆V ca f 2
∆V cc(1+∆VC)VCAn

Vcel,max

Vcel,min
(A.1)

Vcc = 2
√

2 ·1,1 ·1,1 ·1,052(1+0,1)127
2,40
1,75

(A.2)

Vcc = 722,9 V . (A.3)

Adotou-se tensão Vcc = 720 V. O estresse de tensão nos dispositivos semicondutores é
de 360 V.

Para o cálculo do número de células em série que compõe o ESS é, primeiramente,
necessário conhecer a tensão de pico máxima que o inversor deve sintetizar no nó de saída da
porta CA (vx) (entre os IGBTs S2 e S3):
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Vp = fst
√

2 f∆V caVCAn (A.4)

Vp = 1,1
√

2 ·1,15 ·127 = 227,2 V. (A.5)

A partir de Vp determina-se o número de células em série utilizando (4.3):

Ncel = f∆V cc
Vp

Vcel,min
(A.6)

Ncel = 1,05
227,2
1,75

= 137 células. (A.7)

Cada bateria VRLA, de tensão comercial de 12 V, possui seis células internas ligadas
em série. Logo, são necessárias 23 baterias para compor o ESS. Com isso, as tensões máxima
e mínima do ESS são 331,2 V e 241,5 V, respectivamente.

Esses valores de tensão inicialmente calculados são fundamentais para o projeto dos
elementos de filtro. Após o cálculo dos filtros, pode-se retornar e refinar o cálculo das tensões
do barramento CC e do ESS.

O projeto do filtro L do inversor foi realizado utilizando-se a metodologia proposta por
Nardi (2016). A equação a ser considerada para cálculo da indutância é dada por:

Lx =
maVcc/2(1−ma)

2
√

3DHTiI1 fs
(A.8)

onde I1 é o valor eficaz da componente fundamental a ser injetada na rede e DHTi é a máxima
DHT de corrente desejada. O máximo valor de DHTi é, geralmente, definido em normas. No
Brasil, esse valor é dado por ABNT (2013) e deve ser inferior a 5% na potência nominal do
inversor. Considerando-se o valor de tensão do barramento CC e Vp, o índice de modulação
de amplitude é aproximadamente 0,63. Os demais parâmetros são especificações dadas na
Tabela A.1. A indutância obtida foi de:

Lx =
0,63 ·360(1−0,63)

2
√

3 ·0,05 ·7,87 ·10.260
(A.9)

Lx = 6 mH. (A.10)

Após a construção do indutor, a resistência série medida foi de 0,3 Ω. Portanto, na
frequência de 60 Hz, o indutor representa uma impedância de 2,5620 Ω. A queda de tensão
nesse elemento de filtro é, portanto, de 20,2 V (5,3% de Vcc/2). Inicialmente havia sido estipu-
lado o valor de 10%. O percentual restante (4,7%) pode ser utilizado para compensar a queda
de tensão nos IGBTs e demais elementos parasitas.

O projeto do indutor LE foi apresentado no Capítulo 4. Considerando que foram adota-
das baterias VRLA, a recomendação dos fabricantes deste tipo de baterias é que a ondulação de
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corrente não exceda C/20 quando a bateria estiver em flutuação. O valor de C é a capacidade
da bateria para uma descarga de 20 h (EMERSON NETWORK POWER, 2009; CD TECHO-
LOGIES INC, 2012). Para uma bateria de 7 Ah, a ondulação máxima de corrente deve ser de
0,35 A. O projeto do filtro do ESS é crítico para a vida útil das baterias. No entanto, para um
projeto mais apurado seria necessário dispor de informações sobre os ciclos de carga e descarga.
Considerando-se que o protótipo seja apenas utilizado para a verificação experimental das pro-
postas desta tese, foi considerado que na maior parte do tempo o ESS fica em flutuação. Desse
modo, o filtro foi projetado para manter a ondulação de corrente nas baterias abaixo do reco-
mendado para o modo de flutuação. Conforme a Figura 4.14, quando o ESS está em flutuação
a tensão VE é máxima e a corrente do ESS apresenta a menor ondulação. Portanto, nesse ponto
de operação:

LE =
VE −V 2

E/(Vcc/2)
∆IE fs

(A.11)

LE =
331,2−331,22/(720/2)

0,35 ·10.260
= 7,4 mH. (A.12)

Devido ao núcleo escolhido e aos arredondamentos envolvidos, foi possível obter indu-
tância de aproximadamente 8 mH. Esse valor foi verificado através de medição com o uso de
um medidor LCR. A resistência série medida foi de 0,5 Ω.

Conforme já justificado nesta Tese, os elementos de filtro das portas de potência foram
mantidos os mais simples possíveis para concentrar o trabalho em questões relativas ao funci-
onamento do inversor com a adição da porta CC secundária. Portanto, as escolhas não foram
realizadas com o objetivo de otimizar a densidade de potência, eficiência ou custo.

O cálculo dos elementos passivos encerra com o cálculo da capacitância do barramento
CC. O dimensionamento foi realizado considerando-se o gráfico para aplicação PV mostrado
na Figura 4.24. A ondulação máxima desejada é de 10%. Entrando com esse valor em (4.146)
ou na Figura 4.24, obtém-se C = 321,5 µF. Para a obtenção da capacitância de cada polo do
barramento CC foram associados em série dois capacitores de 1000 µF, o que resulta em 500
µF. Esse valor de capacitância implica em ondulação de tensão de 6,4%.

A placa de potência do conversor foi montada sobre um dissipador com dimensões de
0,5 m x 0,17 m. O dissipador apresenta comprimento de 0,5 m para acomodar três placas de
potência e formar um conversor trifásico. Porém, nesta Tese apenas foi utilizado um braço. O
dissipador escolhido é o modelo HS17232 da HS Dissipadores. Esse modelo de dissipador apre-
senta resistência térmica de 0,99oC/W/4"(HS Dissipadores, 2019). Considerando as medidas
adotadas, a resistência térmica total do dissipador é de 0,2oC/W.


