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RESUMO

CONVERSOR DAB RESSONANTE COMO
OPÇÃO PARA CARREGADORES ON-BOARD

DE VEÍCULOS ELÉTRICOS

Autor: Arthur de Jesus Staats
Orientador: Humberto Pinheiro

A necessidade ambiental na utilização de fontes renováveis de energia, bem como
a redução na emissão de gases do efeito estufa aponta os veículos elétricos como a grande
solução no mercado de transportes para os próximos anos. Paralelo ao advento destes
veículos surge a necessidade de um melhor aproveitamento de energia nos conversores
empregados. Em vista disso, este trabalho propõe o desenvolvimento de um conversor
isolado para a aplicação em carregadores on-board mais eficientes, menores e mais leves.
A topologia proposta apresenta elevada eficiência quando chaveando no ponto de resso-
nância, além de excluir a necessidade de um sistema de controle quando operando com
ganho de tensão constante. É apresentada a metodologia de projeto do conversor para
uma aplicação de 3300 W juntamente com a proposta de uma técnica para rastrear a
ressonância e garantir o funcionamento com a máxima eficiência da topologia. São reali-
zadas simulações computacionais e ensaios em protótipo de modo a comprovar a eficácia
do projeto realizado e da técnica proposta, obtendo resultados satisfatório e atingindo
rendimento acima de 98 % para operação com carga nominal. Além disso, é analisado o
consumo de recursos computacionais necessário para a realização do rastreio em tempo
real.

Palavras-chave: Veículo Elétrico, Carregador on-board, Conversor Ressonante, Conver-
sor DAB, Rastreio de ressonância.



ABSTRACT

RESONANT DAB CONVERTER AS OPTION
FOR ON-BOARD CHARGERS IN ELECTRIC

VEHICLES

Author: Arthur de Jesus Staats
Advisor: Humberto Pinheiro

The environmental need in the use of renewable energy sources, just as the re-
duction in greenhouse gas emissions put electric vehicles as the great solution in the
transportation market for the coming years. Parallel to the advent of these vehicles arises
the need for a better use of energy in the converters used. Therefore, this work proposes
the development of an isolated converter for the application in more efficient, smaller and
lighter chargers. The proposed topology presents high efficiency when switching at the
resonance point and excludes the need for a control system when operating at constant
voltage gain. The converter design methodology for a 3300 W application is presented.
A technique is proposed to track the resonance and ensure operation with maximum effi-
ciency of the topology. Computer simulations and prototype tests are performed in order
to prove the effectiveness of design and proposed technique. The results obtained were
satisfactory, reaching efficiency above 98 % for operation at nominal load. In addition,
the consumption of computational resources required to perform the real-time tracking is
analyzed.

Keywords: Electric Vehicle, On-board charger, Resonant Converter, DAB Converter,
Resonance Tracking.
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1 INTRODUÇÃO

A International Energy Agency (IEA) realizou estimativas relacionadas ao consumo
e geração de energias globais considerando diferentes cenários até 2050. O Stated Policies
Scenario (STEPS) considera as ações de redução de gases do efeito estufa em andamento.
O Announced Pledges Scenario (APS) considera ações de redução de gases já anunciadas
pelos países na Conferência das Nações Unidas sobre as Mudanças Climáticas (COP26). O
Net Zero Emissions by 2050 Scenario (NZE) considera as ações necessárias para garantir
uma estabilização de 1,5 °C no aumento de temperatura global (IEA, 2021).

Quando o assunto é transportes e mobilidade urbana, a principal alternativa susten-
tável são os Zero Emissions Vehicles (ZEVs), veículos que não emitem gases provenientes
de combustão. Como exemplo de ZEVs pode-se citar: Electric Vehicles (EVs), veículos
elétricos alimentados exclusivamente por baterias recarregáveis, Plug-in Hybrid Electric
Vehicles (PHEVs), veículo híbridos (motor elétrico e combustão) recarregáveis que operam
o motor a combustão apenas quando não existe uma fonte de energia elétrica disponível,
Fuel Cell Electric Vehicles (FCEVs), veículos elétricos movidos por célula combustível e
alimentados por hidrogênio líquido pressurizado (IEA, 2021).

Na Figura 1.1 estão ilustradas as previsões no incremento da capacidade de geração
por meio de energias renováveis e o aumento do número de ZEVs vendidos até o ano de
2030 considerando os cenários APS e NZE.
Figura 1.1 – Incremento na capacidade de energias renováveis e aumento do número de ZEVs vendidos

até 2030.

Fonte: Traduzido de IEA (2021).

Como pode-se observar na Figura 1.1, é importante que o incremento no número de
ZEVs seja acompanhado de uma mudança nas fontes de energia elétrica a fim de manter
a sustentabilidade e não transferir a emissão dos veículos para as usinas geradoras. Na



1 INTRODUÇÃO 20

Figura 1.2 está ilustrada a previsão no incremento da demanda de energia elétrica, bem
como as fontes geradoras para os diferentes cenários até o ano de 2050.

Figura 1.2 – Demanda global de eletricidade e fontes de geração por cenário.

Fonte: Traduzido de IEA (2021).

Constata-se pela Figura 1.2 que o consumo global de energia elétrica deve crescer
entre 79 % e 161 % até o ano de 2050, acompanhado por incrementos significativos na
geração proveniente de fontes renováveis, fator decisivo para a redução na emissão de
gases poluentes. No ano de 2020 as energias renováveis foram responsáveis por 27 % da
demanda elétrica global, parcela que deve alcançar entre 60 % e 87 % desta demanda
considerando os cenários STEPS e NZE respectivamente.

No Brasil, dados da Empresa de Pesquisa Energética (EPE) afirmam que 31,2 %
da energia usada no ano de 2020 foi destinada aos transportes, entretanto, as maiores
fontes desta energia ainda são de derivados do petróleo, como o óleo diesel e a gasolina,
que somados, correspondem a 69,8 % da matriz de transportes. O etanol ocupa uma
parcela significativa de 19,3 % e os veículos elétricos ficam abaixo de 0,25 % do consumo
de toda a frota nacional. Este cenário deve mudar nos próximos anos, acompanhando a
tendência mundial de redução na emissão de gases (EPE, 2021).

O uso de energias renováveis na matriz elétrica brasileira em 2014 foi de 74,5 %,
montante constituído em sua maioria pelas fontes hídricas (65,2 %), seguido por biomassa
(7,3 %) e eólica (2 %). Desde então a parcela de renovável da matriz elétrica nacional vem
crescendo, atingindo 84,76 % em 2020, onde ocorreu uma redução nas fontes hídricas (65,2
%), todavia, acompanhada de um incremento na biomassa (9,1 %), eólica (8,8 %) e solar
(1,66 %) (EPE, 2021). Este incremento na utilização de energias limpas é importante
para o advento dos veículos elétricos no país.

O Brasil, assim como muitos outros países enfrenta um problema na distribuição do
consumo de energia elétrica, operando com carga reduzida em períodos de baixa demanda
e necessitando da injeção de potências elevadas em instantes de elevada demanda. Na
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Figura 1.3 está ilustrada a curva de carga do sistema elétrico brasileiro considerando um
dia útil do mês de janeiro de 2022.

Figura 1.3 – Curva de carga horária do sistema elétrico brasileiro para um dia útil de janeiro de 2022.
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Fonte: Adaptado de ONS (2022).

Algumas pesquisas estudam a viabilidade da implementação de sistemas armaze-
nadores de energia nos horários de fora da ponta e suprir o consumo nos horários de ponta.
Denholm (2018) avaliou a implementação de dois sistemas com capacidades distintas em-
pregados no estado da Califórnia, Estados Unidos da América. Na Figura 1.4 pode-se
observar a resposta obtida por Denholm (2018) considerando baterias com capacidade
para suprir um pico de demanda de 4 horas.

Figura 1.4 – Impacto no pico de demanda com sistema de armazenamento de 4 horas.
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Na Figura 1.5 está apresentado o resultado obtido considerando baterias com ca-
pacidade para suprir um pico de demanda de 8 horas.

Figura 1.5 – Impacto no pico de demanda com sistema de armazenamento de 8 horas.
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Fonte: Adaptado de Denholm (2018).

Observa-se pelos resultados apresentados nas Figuras 1.4 e 1.5 que sistemas ar-
mazenadores de energia podem ser uma solução aos picos de demanda da rede elétrica,
entretanto, ainda possuem elevado custo de implementação. Pensando na redução de
custos em sistemas dedicados para este fim, Balen (2017) pontua que os veículos elétricos
apresentam a possibilidade de utilizar suas baterias como unidades de armazenamento,
tornando o EV parte formadora do sistema elétrico. Esta ideia denomina-se Vehicle to
Grid (V2G) .

Para que o V2G seja possível considerando a infraestrutura de instalações elétricas
residenciais e comerciais existem é necessário que o carregador integrado ao veículo possua
capacidade de operação bidirecional, efetuando a carga das baterias em baixas demandas
da rede e devolvendo energia para a rede em instantes de elevada demanda.

1.1 MODOS DE CARREGAMENTO

A seguir serão abordados os modos de recarga presentes na norma IEC 61851-1-
2017, adotada no Brasil pela adaptação da Associação Brasileira de Normas Técnicas.
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1.1.1 Modo de recarga 1

O modo de recarga 1 consiste na conexão utilizando tomadas AC padrão de até
16 A e 250 V (monofásico) ou 480 V (trifásico). Considerando uma rede monofásica com
tensão de 220 V a limitação de potência é de 3,5 kW. No cabo são requeridos apenas os
condutores de alimentação e aterramento de proteção, não empregando nenhum tipo de
função piloto ou contatos auxiliares de comando. Este método é proibido em alguns países
por não oferecer as condições de segurança adequadas, uma vez que não integra sistemas
de proteção contra choques elétricos (DDR). Na Figura 1.6 está ilustrada a conexão deste
modo de recarga.

Figura 1.6 – Conexão do modo de recarga 1.

AC

Fonte: Adaptado de Best EV Chargers (2020).

1.1.2 Modo de recarga 2

O modo de recarga 2 utiliza tomadas AC padrão de até 32 A e 250 V (monofásico)
ou 480 V (trifásico). Considerando uma rede monofásica com tensão de 220 V a limitação
de potência é de 7 kW. Nesta conexão são necessários os condutores de alimentação,
aterramento de proteção e função piloto de comando. Neste método é obrigatório o
emprego de sistema de proteção contra choques elétricos entre o VE e o plugue em caixa
de controle integrada ao cabo. Esta caixa deve estar a, no máximo, 30 cm do plugue. Na
Figura 1.7 pode-se observar a conexão deste modo de recarga.

Figura 1.7 – Conexão do modo de recarga 2.

AC

Controle e

Comunicação

Fonte: Adaptado de Best EV Chargers (2020).
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1.1.3 Modo de recarga 3

O modo de recarga 3 é semelhante ao modo 2, com a diferença de que é realizada
uma conexão permanente com a rede (caixa em parede ou similar) com função piloto e
proteções contra choque elétrico integrados. As potências típicas deste modo são 3,7 kW
/ 7,4 kW (monofásico) e 11 kW / 22 kW (trifásico). Na Figura 1.8 está ilustrada a caixa
permanente, bem como a conexão desta ao veículo.
Figura 1.8 – Conexão do modo de recarga 3.
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Fonte: Adaptado de Best EV Chargers (2020).

1.1.4 Modo de recarga 4

O modo de recarga 4 consiste na utilização de estações externas ao veículo, rea-
lizando o carregamento com corrente contínua e potências elevadas. Este método não é
voltado para instalações domésticas, uma vez que emprega tensões e correntes elevadas
(até 500 V e 200 A). Na Figura 1.9 pode-se observar a estação externa de recarga e sua
conexão ao veículo.
Figura 1.9 – Conexão do modo de recarga 4.
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Fonte: Adaptado de Best EV Chargers (2020).

Como o foco principal deste trabalho é o conversor isolador para carregadores
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on-board de EVs, o projeto será realizando visando a compatibilidade com os modos de
recarga 1, 2 e 3.

1.2 OBJETIVOS

O avanço na utilização futura de veículos elétricos demostrada na Figura 1.1 realça
a necessidade de maiores pesquisas e desenvolvimento na área, como novas tecnologias de
baterias e conversores de energia mais eficientes, a fim de aumentar a autonomia e reduzir
o consumo de energia elétrica para um mesmo trajeto. A ideia de integrar o EV a rede
pode ser um caminho para a solução de alguns problemas do sistema elétrico, todavia,
a necessidade de uma estação de recarga específica incrementa os custos e complexidade
para instalações residenciais e comerciais existentes. Tendo em vista a integração dos
EVs às instalações existentes, este trabalho propõe o desenvolvimento de um conversor
isolador para integração em carregador on-board de alta eficiência com capacidade de
operação bidirecional e compatível com os modos de recarga 1, 2 e 3.

Entre os objetivos deste trabalho pode-se citar:

• Revisão das topologias de conversores bidirecionais;

• Estudo da viabilidade de integração com carga senoidal, excluindo a necessidade de
capacitores eletrolíticos;

• Apresentação de metodologia de projeto dos componentes integradores do conversor;

• Propor um técnica de acionamento e controle para viabilizar operação com a máxima
eficiência possível da topologia;

• Comprovar por meio de protótipo a operação do conversor, analisando o rendimento
obtido.

1.3 ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO

Este trabalho está dividido em seis capítulos. No Capítulo 1 é apresentada uma
breve introdução ao tema, bem como os objetivos inicialmente traçados.

No Capítulo 2 é realizada uma revisão bibliográfica sobre as topologias de converso-
res bidirecionais, são apresentados os principais trabalhos publicados na área e discutidas
as vantagens e desvantagens de cada topologia, concluindo com a análise de ganho e
pontos de operação do conversor CLLLC.

No Capítulo 3 são apresentados os efeitos da carga senoidal sob as baterias e a pos-
sibilidade do emprego de conversores CLLLC neste cenário. Na sequência é evidenciada a
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metodologia de projeto aplicada ao conversor em questão. São realizados os dimensiona-
mentos dos elementos reativos, transformador e semicondutores, bem como a estimativa
de perdas e rendimento teórico da topologia. Por fim são apresentados os resultados de
simulação computacional.

No Capítulo 4 é proposta uma técnica para a realização do rastreio de ressonância
no conversor, de modo a garantir operação sempre no ponto de máxima eficiência. A
comprovação do algoritmo proposto é feita por meio de simulações e um protótipo de
baixa potência é implementado.

No Capítulo 5 é descrita a plataforma experimental construída e apresentados os
resultados da implementação prática. O rendimento e uso de recursos computacionais são
avaliados.

O Capítulo 6 contém as considerações finais sobre o trabalho, sugestões para pes-
quisas futuras e artigos publicados.



2 TOPOLOGIAS DE CONVERSORES BIDIRECIONAIS

Os carregadores on-board são ideais para a aplicação V2G devido a facilidade
de conexão doméstica à rede. As topologias existentes são classificadas em dois grupos
distintos, os carregadores de estágio único e os carregadores de dois estágios. Com o
objetivo de analisar e escolher a melhor opção de conversores a serem aplicados este
capítulo aborda uma breve revisão das soluções existentes.

2.1 CONVERSORES DE ESTÁGIO ÚNICO

Os conversores de estágio único realizam a interface das baterias com a rede por
meio de um único conversor AC/DC. Koushki (2014) classifica estes sistemas em três
diferentes etapas: AC (baixa frequência)-AC (alta frequência)-DC. A estrutura básica
dos conversores de estágio único pode ser observada na Figura 2.1.

Figura 2.1 – Estrutura dos conversores de estágio único.
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Fonte: Traduzido de Koushki (2014).

O filtro AC apresentados na Figura 2.1 tem o objetivo de filtrar o ripple (oscila-
ções) de altas frequências, este filtro pode ser composto por capacitores (C), indutores
(L), arranjos LC ou LCL. O módulo de chaveamento após o filtro AC tem o objetivo de
elevar a frequência da rede para reduzir o tamanho dos reativos, pode apresentar diferen-
tes topologias com chaves bidirecionais, uma vez que é necessário operar em tensões de
entrada positivas e negativas. O elemento de transferência de energia pode ser L ou LC
(ressonante). O transformador de alta frequência visa fornecer isolamento e combinar os
níveis de tensão do lado DC com o lado AC. O filtro DC pode ser L, C ou LCL, seu papel
é evitar ripple de alta frequência aplicado à bateria (KOUSHKI et al., 2014).

O conversor da Figura 2.2 foi aplicada por Jauch (2016), consiste basicamente em
uma topologia de estágio único com unidade de comutação half-bridge (meia ponte) na
entrada. Observa-se que este conversor possui todas as etapas apresentadas na Figura 2.1,
sendo o elemento de transferência de energia a indutância de dispersão do transformador,
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fazendo com que o fluxo de potência seja controlado diretamente pela tensão aplicada sobre
este elemento. É aplicada uma modulação híbrida, variando a frequência de comutação
e a fase entre as chaves do primário e secundário, obtendo Zero Voltage Switching (ZVS)
para toda a faixa de operação, ao custo de uma modulação complexa.

Figura 2.2 – Conversor de estágio único com primário em topologia half-bridge.

Fonte: Adaptado de Jauch (2016).

O divisor capacitivo de entrada é um problema para o conversor da Figura 2.2, uma
vez que estes capacitores são submetidos a tensão AC, além de um possível desbalanço
que pode ocorrer entre os dois elementos. Para excluir a necessidade deste divisor sem
aumentar o número de chaves, Castelino (2012) insere uma derivação central no trans-
formador, formulando um conversor com primário em push-pull, o qual está ilustrado na
Figura 2.3. O lado DC desta topologia pode operar em ZVS e o lado AC em Zero Current
Switching (ZCS), dependendo da modulação empregada.

Figura 2.3 – Conversor de estágio único com primário em topologia push-pull.

Fonte: Adaptado de Castelino (2012).

O divisor de tensão capacitivo de entrada presente na Figura 2.2 também pode
ser substituído sem que exista a necessidade de uma derivação central no transformador,
este processo é realizado substituindo os capacitores por duas chaves bidirecionais. Desta
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forma tem-se uma topologia de estágio único com unidade de comutação full-bridge (ponte
completa) no lado da rede, a qual foi proposta por Norrga (2006) e pode ser observada
na Figura 2.4. O lado DC desta topologia pode operar em ZVS e o lado AC em ZCS em
toda a faixa de operação, entretanto, é necessária a aplicação de uma modulação bastante
complexa.

Figura 2.4 – Conversor de estágio único com primário em topologia full-bridge.

Fonte: Adaptado de Norrga (2006).

Buscando reduzir a complexidade de modulação sem afetar as perdas por comu-
tação das chaves, Vaishnav (2011) propõe a substituição do indutor de transferência de
energia por um tanque ressonante série LC, obtendo o conversor da Figura 2.5.

Figura 2.5 – Conversor ressonante LC de estágio único com primário em topologia full-bridge.

Fonte: Adaptado de Vaishnav (2011).

A topologia da Figura 2.5 é facilmente acionada pelo controle do duty cycle (ciclo
de trabalho) do lado DC e a alteração de fase entre as duas pontes, desta forma é possível
garantir ZVS em toda a faixa de operação.
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2.2 CONVERSORES DE DOIS ESTÁGIOS

Os conversores de dois estágios apresentam um barramento DC intermediário an-
tes do transformador de alta frequência, portanto sendo constituídos por uma topologia
AC/DC seguida de uma DC/DC. Esta configuração acrescenta um maior grau de liber-
dade, uma vez que é possível operar um maior número de chaves de forma independente
para alcançar um objetivo de controle. Koushki (2014) classifica estes sistemas em quatro
diferentes etapas: AC (baixa frequência)-DC-AC (alta frequência)-DC. A estrutura básica
dos conversores de dois estágios pode ser observada na Figura 2.6.

Figura 2.6 – Estrutura dos conversores de dois estágios.
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Fonte: Traduzido de Koushki (2014).

Os blocos aplicados na estrutura da Figura 2.6 são semelhantes aos já descritos
na Figura 2.1, com a principal diferença aos módulos de comutação, que nas topologias
de dois estágios não necessitam de chaves bidirecionais, uma vez que a tensão sobre os
mesmos é sempre positiva. O barramento DC formado na saída do estágio AC/DC pode
ser de tensão ou corrente constante. Os conversores de dois estágios podem apresentar
inúmeras configurações possíveis, as quais serão divididas em topologias AC/DC bidireci-
onais e DC/DC bidirecionais isoladas para facilitar a abordagem (KOUSHKI et al., 2014)
(WONG; ZHUGE; KAZERANI, 2013).

2.2.1 Conversores AC/DC bidirecionais

Para o primeiro estágio é necessária a utilização de um conversor AC/DC com
capacidade de operação bidirecional. Entre as topologias mais comuns pode-se citar:
half-bridge, full-bridge e conversores multiníveis (KOUSHKI et al., 2014) (KAZERANI;
WONG, 2012). Singh (2003) ilustrou as topologias half-bridge (Figura 2.7) e full-bridge
(Figura 2.8).

Tanto o conversor da Figura 2.7 quanto a topologia da Figura 2.8 operam como
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Figura 2.7 – Conversor half-bridge bidirecional.
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Figura 2.8 – Conversor full-bridge bidirecional.
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Fonte: Adaptado de Singh (2003).

boost (elevador) de tensão no sentido fonte-carga, devendo integrar um sistema de controle
Power Factor Correction (PFC) para que a corrente drenada da rede elétrica no carre-
gamento das baterias tenha elevado Fator de Potência (FP) e reduzida Total Harmonic
Distortion (THD). Os conversores operam ainda como buck (rebaixador) de tensão no
sentido carga-fonte, tendo a capacidade de injetar energia na rede.

O conversor full-bridge apresenta a desvantagem de possuir duas chaves a mais que
o half-bridge, entretanto esta topologia integra inúmeras vantagens, como a redução em
50% das perdas por condução, uma vez que a corrente sobre cada chave é a metade quando
comparada ao half-bridge e as perdas por efeito Joule são proporcionais ao quadrado da
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corrente elétrica circulante (HE; KHALIGH, 2017). Por este motivo o conversor full-bridge
é largamente aplicado com a finalidade de interface com a rede elétrica (FERREIRA et
al., 2011) (WONG; ZHUGE; KAZERANI, 2013) (YAN et al., 2013) (EBRAHIMI et al.,
2014) (KIM; KANG, 2015) (GU et al., 2016) (LIU et al., 2016) (KWON; CHOI, 2017)
(LU et al., 2018) (TRAN; SUTANTO; MUTTAQI, 2018) (TRAN et al., 2019) (GOHARI;
ABBASZADEH, 2020).

Outras opções para conversores AC/DC bidirecionais são as topologias multiníveis:
T-Type, Neutral-Point Clamped (NPC), flying capacitor e cascaded multilevel. Todavia
estes conversores apresentam um maior número de chaves e tem sua aplicação voltada
para sistemas de tensões elevadas, uma vez que a tensão sobre cada chave é reduzida
(SINGH et al., 2003). Por este motivo os conversores multiníveis não foram considerados
para a aplicação em questão.

2.2.2 Conversor DC/DC dual-active bridge (DAB)

Para o segundo estágio é necessária a utilização de um conversor DC/DC com
capacidade de operação bidirecional. Entre as topologias mais comuns pode-se citar o
dual-active bridge (DAB), o qual foi inicialmente proposto por Kheraluwala (1992) e está
apresentado na Figura 2.9.

Figura 2.9 – Conversor dual-active bridge.
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Fonte: Adaptado de Kheraluwala (1992).

A topologia DAB é composta por duas unidades de chaveamento full-bridge, um
transformador e um indutor como elemento de transferência de energia. Pode-se citar
como as principais vantagens do DAB: necessidade de filtros reduzidos, possibilidade de
operar com baixas perdas de chaveamento (ZVS), elevada densidade de potência, alta
eficiência, fluxo bidirecional de energia e baixa sensibilidade aos elementos parasitas do
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sistema (KHERALUWALA et al., 1992) (TEXAS INSTRUMENTS, 2019).
Kheraluwala (1992) pontua que os conversores ressonantes na época eram larga-

mente estudados para elevadas densidades de potência, todavia aplicados a sistemas de
baixa potência, devido ao problema do estresse de tensão imposto aos semicondutores
limitados. O DAB se mostrou como uma possibilidade interessante para aplicações de
elevadas potências, pois aplica componentes de menor tensão e permite a utilização da
própria indutância de dispersão do transformador como o elemento principal de transfe-
rência de energia.

A operação do DAB baseia-se no fluxo de potência transferido entre as duas pontes,
esta análise é análoga ao fluxo de potência transferido entre dois barramentos de tensão
em um sistema de potência e está ilustrado na Figura 2.10 (TEXAS INSTRUMENTS,
2019).

Figura 2.10 – Fluxo de potência entre barramentos de tensão.

jωL

θ > 0

θ 0<

V =V
1 L

0
o

V =V
2 L

θ
o

Fonte: Adaptado de Texas Instruments (2019).

O indutor presente na Figura 2.10 é o elemento de transferência de energia. Desta
forma, é possível concluir que a transferência de potência entre os barramentos pode ser
controlada pela defasagem entre as tensões sintetizadas por cada unidade de comuta-
ção. A modulação convencional aplicada ao DAB consiste em operar todas as chaves
com 50% de duty cycle, os interruptores diagonais ligam e desligam simultaneamente,
gerando uma tensão quadrada na saída da ponte. Esta modulação é largamente aplicada
devido a sua simplicidade de implementação (KHERALUWALA et al., 1992) (TEXAS
INSTRUMENTS, 2019) (WALTER; DE DONCKER, 2003) (SU; PENG; ADAMS, 2002)
(DEMETRIADES; NEE, 2008b). As formas de onda estão ilustradas na Figura 2.11.

O circuito equivalente do conversor DAB considerando a capacitância de saída
das chaves semicondutoras para o instante θ está ilustrado na Figura 2.12. No momento
exatamente anterior à θ ocorreu a abertura das chaves S6 e S7. Pode-se observar que
todas as chaves da ponte secundárias estão abertas e a corrente sobre o indutor é posi-
tiva, efetuando a carga das capacitâncias de S6 e S7, bem como a descarga de S5 e S8.
Quando as tensões sobre S5 e S8 começam a ficar negativas, ocorre a polarização dos
diodos internos destas chaves. Neste instante é possível efetuar o acionamento de S5 e
S8 com ZVS. O dead-time (tempo morto, no qual as duas chaves ficam abertas) deve
ser corretamente sintonizado de modo a garantir que o efeito de comutação suave seja
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Figura 2.11 – Formas de ondas do DAB com modulação convencional.
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alcançado (KHERALUWALA et al., 1992) (DEMETRIADES; NEE, 2008b).
Importante salientar que o ZVS no conversor DAB para a modulação convencional

ocorre apenas para turn-on das chaves, as perdas por turn-off são elevadas, uma vez que
a abertura das chaves ocorre com elevadas correntes, comprometendo o rendimento para
frequências de comutação altas (LIU et al., 2015) (YU; HSIAO; WENG, 2020).

Figura 2.12 – Circuito equivalente do DAB para o instante θ.
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Outro fator importante a considerar sobre a operação do DAB em ZVS é que a
corrente no instante θ deve ser sempre positiva, bem como deve manter a lógica anteri-
ormente abordada para os demais pontos de comutação. Sabendo que a corrente sobre
um indutor pode ser descrita em função da tensão sobre ele imposta pela Equação 2.1, é
possível concluir que a forma de onda de corrente apresentada na Figura 2.11 pode sofrer
alterações em função da tensão de entrada, tensão de saída e defasagem entre as pontes
(θ). A Texas Instruments (2019) traçou as curvas de operação em ZVS para variações de
potência, ganho de tensão e indutâncias, os resultados estão ilustrados na Figura 2.13.

iL (t) = 1
L

∫
vL(t)dt (2.1)

Figura 2.13 – Faixas de ZVS e transferência de potência do DAB para diferentes ganhos de tensão e
indutâncias.
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Observa-se na Figura 2.13 que valores de indutância elevados aumentam a faixa
de operação em ZVS para cargas reduzidas, melhorando o desempenho do ponto de vista
das perdas por comutação, entretanto, aumentar a indutância faz com que a corrente cir-
culante seja maior para uma mesma potência transferida, uma vez que a energia reativa
é incrementada, afetando as perdas por condução. Importante lembrar que a análise da
Figura 2.13 considera apenas o sinal da corrente no instante de comutação, desconside-
rando a sua amplitude, assim sendo, mesmo para ganho de tensão unitário, é possível a
perda de ZVS em potências reduzidas, uma vez que a corrente nos instantes de comutação
não será suficiente para efetuar a carga/descarga dos capacitores no dead-time projetado
(STEIGERWALD, 1996) (TEXAS INSTRUMENTS, 2019).

Com o objetivo de aumentar a eficiência do conversor DAB pelo incremento nas



2 TOPOLOGIAS DE CONVERSORES BIDIRECIONAIS 36

regiões de ZVS, novos sistemas de acionamento foram estudados. Bai (2008) propôs a
modulação dual-phase-shift, a qual consiste em inserir dois diferentes ângulos de defasa-
gem, um primeiro entre as pontes e um segundo entre os braços de uma mesma ponte. As
vantagens alcançadas foram a redução de energia reativa, redução da corrente circulante
para uma mesma potência e expansão da faixa de operação em ZVS (HOU; LI, 2020)
(BAI; MI, 2008).

Oggier (2006) propôs a modulação extended-phase-shift para o conversor DAB,
o princípio consiste em inserir dois diferentes ângulos de defasagem, um primeiro entre
as pontes e um segundo para os braços de uma das pontes (primária ou secundária),
sendo que a outra ponte opera em dois níveis (sincronismo entre os braços). Semelhante
ao método dual-phase-shift, a modulação extended-phase-shift também pode ser usada
para diminuir a corrente circulante, expandir a faixa de ZVS e reduzir a energia reativa
(OGGIER et al., 2006) (OGGIER, 2009) (JAIN; AYYANAR, 2011) (DEMETRIADES;
NEE, 2008a).

Krismer (2006) desenvolveu a modulação triple-phase-shift, que é semelhante ao
método dual-phase-shift, com a diferença que os braços de cada uma das pontes podem
apresentar diferentes ângulos de defasagem, ou seja, cada um dos braços de cada uma das
pontes podem operar sobre qualquer defasagem. Esta modulação apresenta o maior grau
de liberdade de acionamento, permitindo a mínima corrente circulante (mínimas perdas
de condução), mínima energia reativa e máxima faixa de operação em ZVS, sob o custo
de uma complexa análise de operação e controle (KRISMER; ROUND; KOLAR, 2006)
(KRISMER; KOLAR, 2008) (WU; De Silva; DUNFORD, 2012) (HUANG et al., 2016).

O conversor DAB foi largamente aplicado em sistema de carregamento de baterias
com a capacidade V2G (WANG et al., 2018) (LU et al., 2018) (TRAN et al., 2019) (KIM;
KANG, 2015) (FERREIRA et al., 2011) (SEGARAN; HOLMES; MCGRATH, 2011).

2.2.3 Conversor DC/DC half-bridge series resonant

Uma opção ao conversor DAB com elemento de transferência de energia indutivo
são as topologias que substituem o indutor por um tanque ressonante com o objetivo de
melhorar as regiões de ZVS com a aplicação de modulação simplificada. Kwon (2017)
propôs o conversor da Figura 2.14.

Kwon (2017) implementou um carregador bidirecional para EV sem a utilização de
capacitores eletrolíticos, com o objetivo de aumentar a vida útil do circuito. A retirada
dos capacitores eletrolíticos faz com que a corrente entregue à bateria tenha elevada
componente senoidal, necessitando que o conversor DC/DC opere sobre constante variação
de carga (0 - 100 %). Como visto anteriormente, existe dificuldades em manter o ZVS
no conversor DAB com cargas reduzidas, para solucionar este problema foi proposta a
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Figura 2.14 – Conversor half-bridge ressonante série.
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Fonte: Adaptado de Kwon (2017).

utilização da topologia half-bridge series resonant.
A opção por esta topologia se dá ao fato de que existe um ponto de operação

onde é possível desacoplar a dependência de carga do ZVS, ou seja, é possível garantir
ZVS mesmo sem carga aplicada, uma vez que a corrente no instante de comutação será
sempre igual a corrente de magnetização do transformador. A desvantagem de operar
neste ponto é o ganho sempre constante, não permitindo nenhuma espécie de modulação
(KWON; CHOI, 2017) (HE; KHALIGH, 2017) (YAN et al., 2013).

2.2.4 Conversor DC/DC full-bridge LLC

Outra topologia proposta para o carregamento de baterias para EVs é o full-bridge
LLC, a qual está ilustrada na Figura 2.15.

Figura 2.15 – Conversor full-bridge LLC.

Fonte: Adaptado de Gu (2016).

A topologia da Figura 2.15 substitui os capacitores de divisão de tensão do conver-
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sor half-bridge series resonant por chaves, acrescentando um novo capacitor em série com
o transformador. Apresenta as mesmas vantagens do half-bridge series resonant, a dife-
rença se concentra principalmente na disposição dos componentes e na corrente circulante
em cada chave, que é menor para o módulo de chaveamento full-bridge em comparação
com o half-bridge (GU et al., 2016) (EBRAHIMI et al., 2014) (HE; KHALIGH, 2017).

2.2.5 Conversor DC/DC CLLLC

A topologia full-bridge LLC analisada na bibliografia desconsidera o efeito da in-
dutância de dispersão do secundário do transformador, compensando apenas os reativos
da dispersão primária, pensando em solucionar este problema, foi implementado o con-
versor CLLLC (Figura 2.16), que nada mais é do que a versão simétrica do full-bridge
LLC (CHEN; RONG; LU, 2010).

Figura 2.16 – Conversor CLLLC.
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Fonte: Adaptado de Chen (2010).

O conversor CLLLC permite a comutação das duas pontes em sincronismo quando
operando na frequência de ressonância formada entre Crp − Lkp e entre Crs − Lks. Isso
garante a operação no ponto de máxima eficiência da topologia, assegurando ZVS no
primário e ZCS no secundário em qualquer situação de carga, tornando esta topologia
uma excelente opção para aplicações DC/DC isoladas (JUNG et al., 2013) (ZAHID et al.,
2015) (LEE et al., 2017) (GU et al., 2016) (QU et al., 2019).

2.2.5.1 Análise de Ganho

Como em qualquer topologia ressonante, as características de ganho do conversor
CLLLC estão diretamente relacionadas com os elementos reativos e suas respectivas im-
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pedâncias para as diferentes frequências de chaveamento possíveis. Na Figura 2.17 está
ilustrado o tanque ressonante do conversor.

Figura 2.17 – Tanque ressonante CLLLC.
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Fonte: Autor.

A impedância equivalente do secundário pode ser calculada:

Zs = Ro + jωLks − j
1

ωCrs

(2.2)

Pode-se refletir a impedância do secundário para o primário:

Zs
∗ = Zs

N2 (2.3)

Simplificando o circuito da Figura 2.17 com a impedância do secundário refletida
para o primário, obtém-se o esquemático equivalente da Figura 2.18.

Figura 2.18 – Circuito equivalente do ressonante CLLLC refletido ao primário.
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Fonte: Autor.

Na Equação 2.4 é calculada a impedância equivalente Z2 pelo paralelo entre a
impedância secundária refletida e a indutância de magnetização do transformador.

Z2 = Zs
∗ · jωLm

Zs
∗ + jωLm

(2.4)

Por fim pode-se determinar a impedância total do tanque ressonante (Equação 2.5)
e a corrente primária (Equação 2.6).

ZT = Z2 + jωLkp − j
1

ωCrp

(2.5)
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ip (t) = vin (t)
ZT

(2.6)

Na Equação 2.7 calcula-se a tensão sobre Z2 que por sua vez é igual a tensão sobre
Zs

∗. A reflexão deste parâmetro para o secundário é definido na Equação 2.8.

vZ2 (t) = vZs
∗ (t) = Z2 · ip (t) (2.7)

vZs (t) = vZs
∗ (t) · N (2.8)

Tendo a tensão de saída do transformador pode-se determinar a corrente do secun-
dário (Equação 2.9) e a tensão sobre Ro (Equação 2.10).

is (t) = vZs (t)
Zs

(2.9)

vo (t) = is (t) · Ro (2.10)

Tendo a tensão de saída (vo (t)) e a tensão de entrada (vin (t)) é possível determinar
o ganho do tanque ressonante pela relação: vo (t) /vin (t). Na Figura 2.19 está ilustrado o
ganho do conversor em função da relação entre a frequência de chaveamento e a frequência
de ressonância (frequência normalizada) para diferentes valores de carga e relação unitária
no transformador.

Figura 2.19 – Características de ganho de tensão do conversor CLLLC.
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Como pode-se observar na Figura 2.19, o ganho de tensão se aproxima do ganho
encontrado em conversores LLC para situações de carga reduzida, uma vez que os elemen-
tos reativos do secundário não afetam o ganho. Já para operação com cargas elevadas,
o circuito apresenta duas ressonâncias, característica proveniente do circuito de quarta
ordem resultante. Para este caso o ganho do circuito ressonante é limitado à 1 e está
localizado no ponto onde a frequência de chaveamento é exatamente igual à frequência
de ressonância (JUNG et al., 2013) (ZAHID et al., 2015) (LEE et al., 2017) (GU et al.,
2016) (QU et al., 2019).

2.2.5.2 Pontos de Operação

Em conversores ressonantes LLC unidirecionais costuma-se utilizar diodos para a
retificação de saída, resultando em correntes de carga sempre positivas, uma vez que o reti-
ficador não controlado tem apenas esta capacidade de fluxo de corrente. Para conversores
bidirecionais, onde o retificador não controlado é substituído por uma ponte completa
controlada, passa a existir possibilidade de fluxo de corrente em sentido reverso na carga.
Desta forma, a maioria das aplicações que substituem os diodos por Metal Oxide Semicon-
ductor Field Effect Transistor (MOSFET) utilizam-se de técnicas de retificação síncrona,
operando as chaves controladas da mesma forma que os diodos, evitando corrente reversa
na carga (FENG et al., 2010) (FENG et al., 2011) (WANG; DUSMEZ; KHALIGH, 2014).

Para a realização do chaveamento na frequência de ressonância, não é necessária a
operação do secundário como retificador síncrono, uma vez que a corrente de ressonância
secundária encontra-se em fase com a tensão sintetizada no inversor primário. Nesta
condição o secundário pode ser operado em sincronismo com o primário, como ilustrado
na Figura 2.20 (GU et al., 2016).

Figura 2.20 – Formas de onda do conversor CLLLC para fSW = fR.
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Na Figura 2.20 está ilustrada a operação do conversor onde fSW = fR, para este
caso, a energia reativa é mínima (apenas magnetização do transformador), otimizando
a transferência de potência com a menor corrente possível, minimizando as perdas por
condução. A corrente primária no instante de comutação é sempre igual à iLm, garantindo
ZVS no primário mesmo sob variações de carga, uma vez que a corrente de magnetização
é dependente apenas da tensão do barramento. A corrente secundária no instante de
comutação é sempre nula, garantindo ZCS no secundário.

Quando a frequência de comutação (fSW ) é menor que a frequência de ressonância
(fR), existe elevado fluxo de energia reativa, sendo necessária uma maior corrente para
a mesma potência de saída, resultando em maiores perdas por condução. Quando S1 e
S4 estão abrindo, a corrente primária é negativa, provocando comutação dissipativa no
primário. Da mesma forma, a corrente negativa garante ZVS para o secundário. As
formas de onda podem ser observadas na Figura 2.21.

Figura 2.21 – Formas de onda do conversor CLLLC para fSW < fR.
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Por fim, na Figura 2.22 são apresentadas as formas de onda para fSW > fR, esta
condição também apresenta elevado fluxo de reativos, afetando negativamente as perdas
por condução. Todavia, ainda é garantido ZVS para o primário, com corrente no instante
da comutação dependente da carga, aumentando as perdas por turn-off das chaves. O
secundário opera em condições de comutação dissipativa.

De modo a comparar as perdas do conversor em cada ponto de operação, foi ela-
borada a Tabela 2.1, na qual também está inserido o nível de harmônicas sintetizadas e
a performance geral obtida. Pode-se constatar que realizar a comutação em frequências
diferentes da ressonância com as pontes primária e secundária em sincronismo acarreta au-
mento nas perdas de comutação e condução, sendo estes pontos de operação indesejáveis.
Manter o conversor trabalhando na ressonância garante a máxima eficiência, todavia, o
ganho do circuito ressonante será sempre unitário, tendo o único controle possível garan-
tido pela relação de espiras do transformador.
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Figura 2.22 – Formas de onda do conversor CLLLC para fSW > fR.
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Tabela 2.1 – Comparação dos diferentes pontos de operação do conversor CLLLC.

Performance fSW < fR fSW > fR fSW = fR

Perdas Turn-on MOSFETs primário Altas ZVS ZVS
Perdas Turn-off MOSFETs primário ZVS Altas Baixas

Perdas Turn-on MOSFETs secundário ZVS Altas ZCS
Perdas Turn-off MOSFETs secundário Altas ZVS ZCS

Energia Reativa Máxima Elevada Mínima
Perdas por Condução Altas Moderadas Baixas

Perdas por Comutação no primário Altas Moderadas Baixas
Perdas por Comutação no secundário Moderadas Altas Baixas

Harmônicas Altas Moderadas Baixas
Performance Geral Ruim Moderada Ótima

Fonte: Autor.

Yu (2020) comparou o desempenho dos conversores DAB e CLLLC a fim de es-
colher a melhor topologia para aplicações de carregamento de EVs. Na Tabela 2.2 estão
apresentados os resultados. Pode-se observar que a topologia CLLLC apresenta vanta-
gens com relação as perdas por turn-on da chaves, uma vez que não necessita aumentar a
energia reativa para garantir maiores faixas de operação em ZVS. Constata-se um melhor
desempenho também nas perdas por turn-off (menor corrente na abertura das chaves) e
perdas reduzidas de condução mesmo com controle simplificado. As vantagens do DAB se
concentram no maior range de ganho de tensão e a exclusão de necessidade de retificação
síncrona mesmo operando em diferentes defasagens, sendo que para o CLLLC é necessário
operar na frequência de ressonância para garantir todas as vantagens citadas.

Tendo a comparação do conversor CLLLC com as demais topologias apresentadas,
conclui-se que trata-se de uma excelente opção para aplicações de elevado rendimento,
uma vez que tem a capacidade de garantir altas eficiências mesmo com a utilização de
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Tabela 2.2 – Comparação dos diferentes pontos de operação do conversor CLLLC.

DAB CLLLC

Perdas Turn-on Baixas/Médias - L elevado
(maior faixa de ZVS)

Baixas
(Lm para garantir ZVS)

Perdas Turn-off Altas Baixas

Perdas por Condução
Altas (mod. convencional)

ou
Baixas (demais mod.)

Baixas
(quando Lm elevado)

Range de Ganho Alto (bom para barramento
de tensão fixa)

Baixo (bom para barramento
de tensão variável)

Controle do Conversor
Simples (mod. convencional)

ou
Complexo (demais mod.)

Simples
(variação de frequência)

Retificação Síncrona Não necessária Não necessária para
fSW = fR

Fonte: Adaptado de Yu (2020).

modulação simples. Portanto, o conversor CLLLC será adotado e operado com ganho
fixo, onde o controle da tensão de saída será realizado pela variação do barramento de
entrada, assim como já abordado em outras pesquisas (GU et al., 2016) (JIANG et al.,
2013) (FENG et al., 2013) (WANG; DUSMEZ; KHALIGH, 2014) (LIU et al., 2016) (LI;
JIANG, 2016) (POONAHELA; BAYHAN; ABU-RUB, 2017) (LAI; YU, 2018).

2.3 CONCLUSÃO

Pode-se concluir que as topologias ressonantes surgem como excelente opção para
a etapa isoladora de carregadores on-board, garantindo otimização de eficiência com a des-
vantagem de operação em pequenas variações de ganho, ou ainda, ganho fixo. Paralelo
a isto as topologias de dois estágios apresentam vantagens do ponto de vista de controle,
uma vez que possuem um maior grau de liberdade proveniente do desacoplamento en-
tre os estágios, fator que viabiliza a integração de barramentos variáveis, vantajosos aos
conversores ressonantes.

Constata-se ainda que o conversor CLLLC garante comutação suave em todas
as chaves para qualquer situação de carga, diferente da topologia DAB convencional,
assegurando elevada eficiência e densidade de potência independente da energia reativa
circulante. A topologia permite ainda a aplicação em carga com corrente senoidal, a
qual será abordada no capítulo subsequente. É importante lembrar que para obter todas
estas vantagens do conversor é necessário garantir a operação na exata frequência de
ressonância, por este motivo será desenvolvida e apresentada uma técnica de rastreio
para este ponto, assegurando o máximo rendimento da topologia.
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O conversor CLLLC tem sua eficiência dependente dos elementos reativos, uma
vez que utiliza-se da ressonância para garantir a operação com comutação suave. Neste
capítulo é apresentada uma metodologia de projeto com foco no dimensionamento dos
componentes da topologia e estimativa de rendimento, uma vez que o projeto assertivo é
fundamental para a otimização da eficiência. Zahid (2015) traça a sequência apresentada
na Figura 3.1 como um método de projeto, alcançando resultados bastante eficientes.

Figura 3.1 – Fluxograma da metodologia de projeto para o conversor CLLLC.

Início do projeto

Encontrar as faixas de R para ao

potência máxima de saída

Determinar Ro

para Po máxima

Projetar

n :np s

Projetar Lm

Projetar nL

Projetar Crp

Projetar Crs

Final do projeto

Relação do transformador baseada

nas condições nominais de operação

Indutância de magnetização para

garantir a operação com ZVS

Relação entre a magnetização e a

dispersão do transformador

Baseado na frequência de

ressonância desejada

Baseado nas inclinações de ganho

e faixas de frequência

Fonte: Traduzido de Zahid (2015).

Outras pesquisas realizam um processo semelhante ao da Figura 3.1 conseguindo
resultados satisfatórios (CHANG; LIANG; YANG, 2018) (QU et al., 2019) (Texas Instru-
ments, 2019). Todos os projetos consideram o conversor CLLLC operando com frequência
variável para o controle de ganho, fenômeno irrelevante para a pesquisa em discussão, que
visa acionar a topologia sempre na frequência de ressonância. Desta forma o processo de
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projeto adotado basei-sa no fluxograma da Figura 3.1 com algumas alterações de modo a
garantir uma eficiência ainda maior abrindo mão do controle de ganho. Para iniciar o pro-
jeto foram inicialmente definidos os requisitos do conversor, os quais estão apresentados
na Tabela 3.1.

Tabela 3.1 – Requisitos iniciais do conversor CLLLC.

Parâmetro Valor
Potência 3300 W

Faixa de tensão de saída (Vo) 250 V - 400 V
Tensão de entrada mínima (Vin) 385 V
Frequência de comutação (fSW ) 500 kHz

Dead-time (tDT ) 50 ns (1 % do TSW )
Modelo dos semicondutores LSIC1MO120E0080

Fonte: Autor.

A faixa de tensão de saída indicada na Tabela 3.1 consiste na tensão da bateria
do EV, uma vez que esta será conectada diretamente à saída do conversor CLLLC. A
tensão de entrada mínima baseia-se na operação do conversor de entrada, o qual opera
como boost, não possuindo a capacidade de sintetizar em sua saída uma tensão inferior ao
pico da rede elétrica. Foi adotada uma frequência de comutação muito alta, de modo a
reduzir o tamanho dos elementos magnéticos, filtro de saída e a tensão sobre os capacitores
ressonantes, a qual é inversamente proporcional à frequência (ZAHID et al., 2015).

Para que seja possível a operação com fSW extremamente alta em tensões elevadas,
foram escolhidos MOSFETs de Silicon Carbide (SiC). A tecnologia SiC consiste em um
material que possui bandgap de energia (2,2-3,3 eV) superior ao silício (1,1 eV), bem como
uma capacidade dielétrica de 4 a 8 vezes maior, permitindo o desenvolvimento de chaves
com camadas semicondutoras mais finas para uma mesma tensão, diminuindo a resistên-
cia série e o armazenamento de cargas minoritárias e aumentando muito a frequência de
comutação dos dispositivos. Como outras vantagens do SiC sobre o silício pode-se citar
a redução de perdas de comutação (baixas cargas armazenadas) e o incremento da con-
dutividade térmica (3 vezes maior) (COOPER; AGARWAL, 2002) (ELASSER; CHOW,
2002) (HUDGINS et al., 2003).

Na Tabela 3.2 está apresentada uma comparação entre os parâmetros do MOSFET
LSIC1MO120E0080 da Littelfuse Inc. e o MOSFET IXFK26N120P da mesma fabricante.
Observa-se que a resistência série do MOSFET SiC é seis vezes menor que a do MOSFET
de silício, garantindo atenuação nas perdas por condução. As capacitâncias parasitas de
entrada e saída são significativamente menores, possibilitando a operação com frequências
de chaveamento altas e garantindo ZVS com uma corrente menor no instante de aber-
tura da chave. Este fator afeta o projeto de Lm, que pode ser maior para o MOSFET
SiC, reduzindo a corrente circulante nas chaves. Constata-se ainda que a velocidade de
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ligar/desligar a chave é muito maior na tecnologia SiC.

Tabela 3.2 – Comparação entre MOSFET SiC e silício.

Parâmetro LSIC1MO120E0080 IXFK26N120P
Tecnologia SiC Silício

Tensão entre dreno e source (VDS) 1200 V 1200 V
Corrente de dreno contínua (ID) 25 A 26 A

Resistência série (RDS) 80 mΩ 500 mΩ
Capacitância de entrada (CISS) 1,7 nF 14 nF
Capacitância de saída (COSS) 82 pF 725 pF

Carga de gate total (QG) 92 nC 255 nC
Tempo de subida (tR) 10 ns 55 ns
Tempo de descida (tF ) 8 ns 58 ns

Tempo de recuperação do diodo (trr) 21 ns 300 ns
Carga reversa do diodo (Qrr) 210 nC 1300 nC

Fonte: (IXYS Corporation, 2019) (LITTELFUSE, 2020).

Nos subcapítulos a seguir é abordada a técnica de carga com componente senoidal
e os parâmetros projetados do conversor CLLLC baseados nos dados iniciais da Tabela
3.1.

3.1 CARGA COM CORRENTE SENOIDAL

Topologias convencionais de carregadores incluem normalmente uma etapa AC/DC
com PFC e uma etapa DC/DC com transformador de isolação, assim como já abordado,
entretanto é necessário elevada capacitância no barramento para suprir o ripple de ener-
gia de baixa frequência, bem como um sistema de controle para a corrente de entrada,
tensão do barramento e tensão/corrente de carga da bateria (PRASAD; NAMUDURI;
KOLLMEYER, 2015) (KWON; CHOI, 2017).

Existem algumas técnicas para reduzir a capacitância de barramento, entre as
quais pode-se citar: cancelamento de ripple, distorção da corrente de entrada e ondulação
do armazenamento de energia em indutores e capacitores juntos, mas todas as propostas
incluem um maior número de componentes e incrementos de custo (PRASAD; NAMU-
DURI; KOLLMEYER, 2015).

Alguns trabalhos propõe efetuar a carga das baterias com componente senoidal na
corrente, eliminando a necessidade de capacitores eletrolíticos no barramento, reduzindo
custos, volume, peso e aumentando a vida útil do dispositivo (BALA et al., 2012) (BEH;
COVIC; BOYS, 2013) (PRASAD; NAMUDURI; KOLLMEYER, 2015) (GU et al., 2016)
(KWON; CHOI, 2017) (BELKAMEL et al., 2018) (NASSARY et al., 2019). A corrente
aplicada à bateria está ilustrada na Figura 3.2.
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Figura 3.2 – Forma de onda da corrente de carga da bateria.

io-pk

Io

0

Fonte: Adaptado de Kwon (2017).

A frequência do ripple de corrente será duas vezes maior que a frequência funda-
mental da rede, uma vez que para cada pico positivo e negativo da tensão de entrada será
aplicado um pico positivo de corrente à bateria. Desta forma pode-se concluir que para
uma rede elétrica de 60 Hz o ripple de corrente aplicada à bateria será 120 Hz. Algumas
pesquisas comprovam que este ripple de baixa frequência aplicado às baterias de íons de
lítio não afeta de forma significativa sua vida útil (BALA et al., 2012) (BEH; COVIC;
BOYS, 2013) (PRASAD; NAMUDURI; KOLLMEYER, 2015).

Beh (2013) construiu um protótipo de conversor para efetuar testes de carga e
descarga em baterias Lithium Iron Phosphate (LiFePO4) de 3,3 V e 15 Ah. São realizados
2000 ciclos de carga/descarga nas baterias com corrente média de 10 A e o monitora-
mento dos parâmetros, incluindo a temperatura. Os resultados obtidos no teste estão
apresentado na Tabela 3.3.

Tabela 3.3 – Resultados de carga/descarga em baterias LiFePO4 após 2000 ciclos.

Método Perda de
Capacidade Eficiência Tempo de carga

(após 2000 ciclos)
Temperatura

máxima
DC 15,1 % 88 % 82,7 minutos 26,1 oC

Pulsada 16,3 % 86,5 % 82,9 minutos 25,8 oC

Fonte: Adaptado de Beh (2013).

Observa-se na Tabela 3.3 que a bateria apresentou uma degradação ligeiramente
superior na carga/descarga pulsada se comparada com a carga/descarga DC. Os resultados
de temperatura obtidos foram bastante próximos em ambos. Mesmo que a eficiência do
carregamento pulsado seja ligeiramente inferior, os ganhos de eficiência do circuito sem
os capacitores eletrolíticos podem compensar isso. Desta forma, pode-se concluir que o
carregamento por pulsos é uma alternativa adequada ao carregamento DC com pouco
impacto negativo nas baterias (BEH; COVIC; BOYS, 2013).

Prasad (2015) analisou o efeito de componentes senoidais no carregamento de célu-
las LG Chem (LiMn2O4), usadas na primeira geração de bateria do Chevrolet Volt. Após
800 ciclos foi observada uma redução de 4,2 % na capacidade das baterias carregadas com
corrente DC e 3,9 % nas baterias carregadas com componente senoidal. A eficiência teve
um decréscimo de 0,2 % com carga senoidal devido a maior corrente RMS circulante. A
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análise de impedância da bateria em função da frequência explica o motivo da capacidade
com carga senoidal se manter maior que com carga DC. Este fenômeno está ilustrado na
Figura 3.3, onde observa-se que a impedância em DC é maior que para o ponto de ripple.

Figura 3.3 – Impedância da bateria em função da frequência para 800 ciclos.
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Conclui-se que o carregamento com componente senoidal pode ser um conceito
viável para carregadores de baterias com tamanho, massa e custos reduzidos, além de um
incremento na confiabilidade (PRASAD; NAMUDURI; KOLLMEYER, 2015), todavia é
importante salientar que, como pode-se observar na Figura 3.2, a potência transferida
está em constante variação atingindo em alguns instantes valor nulo, este fenômeno gera
um grande desafio no conversor isolador, uma vez que deve operar sempre sob estas
variações de carga. Como a topologia CLLLC apresenta ganho constante e comutação
suave independentes da carga (operação na ressonância) acaba por permitir e simplificar o
desenvolvimento de carregadores com carga senoidal. Desta forma o projeto do conversor
será desenvolvido considerando este fenômeno.

A potência para carga com componente senoidal terá a mesma forma de onda da
Figura 3.2, uma vez que a tensão da bateria é DC. Neste caso, para uma potência média
de 3300 W, devem ser aplicados 6600 W no pico. Desta forma pode-se calcular a corrente
de pico (io−pk) considerando a tensão nominal da bateria (350 V):

io−pk = Ppk

Vo

= 6600W

350V
= 18, 86A (3.1)

Equacionando a corrente de saída RMS (Io−RMS) para carga senoidal:

Io−RMS =
√

1
2π

∫ 2π

0
[Io + Io sin(ωt)]2dωt (3.2)
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Resolvendo o termo quadrático:

Io−RMS =
√

1
2π

∫ 2π

0

[
Io

2 + 2Io
2 sin(ωt) + Io

2sin2(ωt)
]

dωt (3.3)

Separando as integrais:

Io−RMS =
√

Io
2

2π

[∫ 2π

0
dωt + 2

∫ 2π

0
sin(ωt)dωt +

∫ 2π

0
sin2(ωt)dωt

]
(3.4)

Resolvendo as integrais:

Io−RMS =
√

Io
2

2π
[2π + 0 + π] (3.5)

Por fim obtém-se o cálculo da corrente RMS de saída (Io−RMS) em função da
corrente média de saída (Io):

Io−RMS = Io

√
3
2 (3.6)

Na Equação 3.6 foi determinado o fator de correção para a corrente com compo-
nente senoidal quando comparada com corrente DC. Este fator será determinante para o
cálculo das correntes circulantes em diferente pontos do circuito, bem como o cálculo de
perdas por efeito Joule.

3.2 INDUTÂNCIA DE MAGNETIZAÇÃO

Quando o conversor opera na frequência de ressonância, pode-se simplificar o cir-
cuito equivalente do mesmo conforme a Figura 3.4. Esta simplificação é possível visto que
a reatância Crp anula a reatância Lkp, bem como a reatância Crs anula a reatância Lks.

Figura 3.4 – Circuito equivalente do conversor CLLLC para operação na fR.

vin

iin

S
1

S
3

S
2

S
4

a

b

S
5

S
7

S
6

S
8

c

d

Lkp Lks
Crp Crs

n :np s

vo

i
o

ipri Lm
isec

Fonte: Autor.



3 PROJETO DO CONVERSOR CLLLC 51

Pode-se concluir pela Figura 3.4 que a tensão sobre a indutância de magnetização
do transformador (vLm) é igual a tensão vab. Desta forma a análise de ZVS pode ser
realizada desconsiderando a carga do conversor pelo circuito simplificado da Figura 3.5,
na qual estão incluídas as capacitâncias de saída dos MOSFETs.

Figura 3.5 – Circuito equivalente para análise de ZVS.
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A relação entre a tensão aplicada sobre Lm (vab) e a corrente do mesmo (iLm) é
expressa por:

vab (t) = Lm
diLm (t)

dt
(3.7)

Operando o conversor na frequência de ressonância com 50 % do ciclo de trabalho
pode-se afirmar que iLm será triangular, conforme as formas de onda apresentadas na
Figura 3.6.

Figura 3.6 – Formas de onda de vab e iLm para análise de ZVS.

S ,S
1 4

S ,S
2 3

iLm

t0

S ,S
1 4

S ,S
2 3

vin vab

-vin

iLm-pk

-iLm-pk

Fonte: Autor.

É possível modificar a Equação 3.7 com base no período em que as chaves S1 e S4

estão ligadas, neste momento, vab = vin, diLm = iLm−pk − (−iLm−pk) = 2iLm−pk e dt = t0.
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Desta forma, obtém-se:

vin = Lm
2iLm−pk

t0
(3.8)

O instante t0 é aproximadamente a metade do período de chaveamento, logo, rea-
lizando a aproximação: t0 = TSW

2 = 1
2fSW

, e isolando iLm−pk na Equação 3.8, tem-se:

iLm−pk = vin

4LmfSW

(3.9)

No instante t0 ocorre a abertura de S1 e S4 e todas as chaves permanecem abertas
durante o dead-time. O circuito equivalente para este momento está ilustrado na Figura
3.7.

Figura 3.7 – Circuito equivalente para análise de ZVS no instante t0.
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No momento imediatamente anterior a t0, S1 estava fechada, fazendo com que
vCoss−2 = vin. Para que a chave S2 seja acionada sob condições de ZVS, é necessário que
a tensão sobre COSS−2 seja nula. A descarga deste capacitor ocorre por meio de metade
da corrente do indutor neste instante, como pode-se observar na Figura 3.7. Sendo o
dead-time um período curto de tempo, pode-se aproximar iLm−pk/2 como contante e
equacionar:

vCos s−2 = vin − 1
COSS−2

∫ iLm−pk

2 dt (3.10)

Solucionando a integral:

vCos s−2 = vin − iLm−pk

2COSS−2
t (3.11)

Igualando a variável t da Equação 3.11 ao dead-time (tDT ) e fazendo vCos s−2 = 0
(para alcançar ZVS) tem-se:

0 = vin − iLm−pk

2COSS−2
tDT (3.12)
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Substituindo a Equação 3.9 na Equação 3.12 e isolando Lm:

Lm = tDT

8fSW COSS−2
(3.13)

Para garantir que o tempo de descarga do capacitor seja inferior ao dead-time, a
indutância de magnetização deve ser inferior ao valor determinado:

Lm <
tDT

8fSW COSS−2
(3.14)

A capacitância COSS do MOSFET varia em função da tensão entre dreno e source
(VDS), este fenômeno está ilustrado na Figura 3.8, onde pode-se observar que para a menor
tensão vin (385 V), COSS = 120 pF. O projeto de Lm deve ser executado para este ponto,
uma vez que para tensões maiores a capacitância reduz, diminuindo o tempo necessário
para a descarga de COSS−2.

Figura 3.8 – Capacitância COSS em função de VDS (LSIC1MO120E0080).
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Substituindo os parâmetros na Equação 3.14 tem-se:

Lm <
50ns

8 · 500kHz · 120pF
< 104µH (3.15)

De modo a garantir operação em ZVS mesmo sob condições de variações paramé-
tricas dos semicondutores e frequência de comutação, foi adotada uma indutância de mag-
netização aproximadamente 10 % menor que o valor máximo determinado (Lm = 94µH).
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3.3 TRANSFORMADOR

O primeiro passo para o projeto do transformador consiste em determinar a relação
de transformação (1 : N). Como já constatado anteriormente e ilustrado na Figura 2.19, o
ganho do tanque ressonante para a operação na frequência de ressonância é unitário. Desta
forma, o ganho do conversor é determinado unicamente pela relação de transformação,
dada por:

N = ns

np

= Vo

Vin

(3.16)

Considerando a menor tensão de saída e entrada é possível realizar a substituição
na Equação 3.16 e determinar o valor de N :

N = 250V

385V
= 0, 65 (3.17)

Segundo Boylestad (2012), o fluxo magnético no núcleo é:

Φ = ℑ
ℜ

= Ne · I

ℜ
(3.18)

Sabendo que o fluxo no núcleo é proporcional à corrente de magnetização, pode-se
calcular a variação de fluxo (∆Φ) em função da variação da corrente de magnetização:

∆Φ = Ne∆ILm

ℜ
(3.19)

Boylestad (2012) define a densidade de fluxo (B) em função do fluxo magnético
(Φ) e da área do núcleo (Ae):

B = Φ
Ae

(3.20)

Substituindo a Equação 3.19 na Equação 3.20 para encontrar a variação de densi-
dade de fluxo magnético (∆B):

∆B = Ne∆ILm

ℜAe

(3.21)

Boylestad (2012) relaciona a relutância (ℜ) com a indutância (L):

ℜ = Ne
2

Lm

(3.22)

Logo, substituindo a Equação 3.22 na Equação 3.21 tem-se:

∆B = Lm∆ILm

NeAe

(3.23)

A variação de corrente na indutância de magnetização é dada por: ∆ILm =
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2iLm−pk. Pode-se trabalhar a Equação 3.7 para determinar esta variável:

iLm (t) = 1
Lm

∫
vab (t)dt (3.24)

Solucionando a integral da Equação 3.24 para um ciclo de trabalho de 50 %:

∆ILm = 1
Lm

∆vabTSW

2 = ∆vab

2LmfSW

(3.25)

Substituindo a Equação 3.25 na Equação 3.23:

∆B = ∆vab

2NefSW Ae

(3.26)

A variação da tensão de saída da ponte (∆vab) para um full-bridge é igual à 2Vin.
Fazendo esta substituição e isolando o número de espiras tem-se:

Ne = 2Vin

2∆BfSW Ae

(3.27)

A Equação 3.27 permite o cálculo do número de espiras necessário para que o
núcleo trabalhe com a variação da densidade de fluxo abaixo da definida em projeto.

3.3.1 Núcleo e Número de Espiras

Para o projeto físico do transformador foi inicialmente escolhido um núcleo eletro-
magnético de ferrite tamanho E55, o qual está ilustrado na Figura 3.9.
Figura 3.9 – Vista frontal e lateral do núcleo E55 com medidas em milímetros.
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Fonte: Autor.

Tendo os detalhes do núcleo especificados na Tabela 3.4, sabendo que o projeto
deve ser realizado para a maior tensão de entrada (620 V) e definindo ∆B = 0, 15 T
pode-se determinar o número de espiras do primário por meio da Equação 3.27.
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Tabela 3.4 – Especificações do núcleo E55.

Parâmetro Valor
Permeabilidade relativa (µr) 2300 ±15 %

Densidade de fluxo de saturação (25oC) 510 mT
Densidade de fluxo de saturação (100oC) 390 mT

Área efetiva (Ae) 4,2 cm2

Volume do par (Ve) 58 cm3

Fonte: (MAGMATTEC, 2018).

Determinando o número de espiras do primário:

np = 2 · 620V

2 · 0, 15T · 500kHz · 4, 2 × 10−4m2 = 19, 69esp (3.28)

Sendo adotado: np = 20. O número de espiras do secundário é dado por:

ns = np · N = 20esp · 0, 65 = 13esp (3.29)

Com a relação de espiras 20:13 garante-se que ∆B < 0, 15 T e o núcleo opera longe
da saturação.

3.3.2 Enrolamentos

Para determinar a seção do condutor a ser utilizado, é necessário conhecer a cor-
rente eficaz (RMS) circulante no primário (Ipri−RMS) e secundário (Isec−RMS) do transfor-
mador. A forma mais simples de estimar estas variáveis é observando a saída do conversor,
uma vez que a ponte de saída opera como retificador. Na Figura 3.10 está ilustrada a
corrente no secundário do transformador (isec) e a corrente de saída da ponte (io).

O valor médio de corrente na saída (Io) foi calculado considerando a potência de
3300 W com tensão de 350 V (nominal) na bateria. A operação com tensões menores terá
a potência reduzida, assim como abordado em Texas Instruments (2019).

Io = Po

Vo

= 3300W

350V
= 9, 43A (3.30)

Observando a forma de onda da Figura 3.10 pode-se calcular o valor médio de (io):

Io = 1
π

∫ π

0
isec−pk sin (ωt)dωt (3.31)

Resolvendo a integral e isolando isec−pk:

isec−pk = Io · π

2 (3.32)
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Figura 3.10 – Formas de onda de isec e io.
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Substituindo a corrente média de saída da Equação 3.30 na Equação 3.32 tem-se:

isec−pk = 9, 43A · π

2 = 14, 82A (3.33)

Conhecendo isec−pk e a forma de onda de isec sendo senoidal como ilustrado na Fi-
gura 3.10, pode-se determinar Isec−RMS de forma simples, lembrando do fator de correção
para carga com componente senoidal determinado na Equação 3.6:

Isec−RMS = isec−pk√
2

√
3
2 = 14, 82A√

2

√
3
2 = 12, 84A (3.34)

A corrente RMS no primário do transformador pode ser calculada refletindo a
corrente secundária pela relação de espiras:

Ipri−RMS = NIsec−RMS = 0, 65 · 12, 84A = 8, 35A (3.35)

Como a corrente circulante no transformador será de frequência elevada, ocorre o
efeito skin, fazendo com que a corrente se concentre nas extremidades da circunferência
dos condutores. Para reduzir este efeito foi calculada a penetração de corrente por meio
da Equação 3.36 (HURLEY; WÖLFLE, 2013).

δ = 1√
πfSW µ0σ

, (3.36)

onde δ é a profundidade de penetração (m), µ0 a permeabilidade do vácuo (4π×10−7H/m)
e σ a condutividade elétrica do cobre (5, 8 × 107(Ω − m)−1).

Calculando a profundidade de penetração para fSW = 500 kHz:

δ = 1√
π · 500kHz · 4π × 10−7H/m · 5, 8 × 10−7(Ω − m)−1

= 0, 09346mm (3.37)



3 PROJETO DO CONVERSOR CLLLC 58

Desta forma foi adotado o condutor 34 AWG, o qual possui raio de: ro = 0, 08001
mm, menor que a penetração calculada para a frequência de comutação. Pode-se calcular
a razão entre o diâmetro do condutor e a penetração:

ro

δ
= 0, 08001mm

0, 09346mm
= 0, 856 (3.38)

Hurley (2013) apresenta a metodologia de análise para determinar a relação entre
a resistência AC equivalente (Rac) e a resistência DC (Rdc) com base na razão entre o
diâmetro do condutor e a penetração. No Apêndice A pode ser consultado o script do
MATLAB utilizado para plotar a Figura 3.11.

Figura 3.11 – Relação entre a resistência DC e equivalente AC considerando o efeito skin.
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Constata-se por meio da Figura 3.11 que para ro/δ = 0, 856, Rac/Rdc = 1, 011,
ou seja, o condutor 34 AWG submetido a uma corrente de frequência 500 kHz terá uma
resistência AC equivalente 1,1 % maior que a sua resistência DC. Desta forma pode-se
concluir que o condutor 34 AWG é adequado para a aplicação em questão, apresentando
perdas por efeito skin praticamente nulas.

De modo a calcular a quantidade de condutores necessários para suprir a demanda
de corrente foi estipulada uma densidade de corrente para o primário (Jpri = 320 A/cm2)
e secundário (Jsec = 430 A/cm2). O valor de Jpri foi propositalmente estipulado menor
que Jsec, uma vez que o enrolamento interno será mais afetado pelo efeito de proximidade.
Assim pode-se calcular a seção do condutor primário (Spri):

Spri = Ipri−RMS

Jpri

= 8, 35A

320A/cm2 = 2, 61mm2 (3.39)
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Da mesma forma, a seção do condutor secundário (Ssec):

Ssec = Isec−RMS

Jsec

= 12, 84A

430A/cm2 = 2, 99mm2 (3.40)

Para determinar a quantidade de condutores em paralelo basta dividir a a seção
do condutor primário pela a seção do condutor 34 AWG (Scond). Desta forma calcula-se
o número de condutores para o primário (ncond−pri):

ncond−pri = Spri

Scond

= 2, 61mm2

0, 0201mm2 = 130condutores (3.41)

Da mesma forma, o número de condutores para o secundário (ncond−sec):

ncond−sec = Ssec

Scond

= 2, 99mm2

0, 0201mm2 = 150condutores (3.42)

Tendo escolhido o condutor, calculado o número de espiras e a quantidade de
condutores em paralelo é possível realizar a construção física dos enrolamentos do trans-
formador.

3.3.3 Entreferro

Para que Lm tenha um valor menor que o calculado na Equação 3.15, é necessária
a inserção e um entreferro no transformador de modo a variar a relutância equivalente e
controlar a indutância. O entreferro foi inserido nos três braços e pode ser observado na
Figura 3.12.

Figura 3.12 – Entreferro inserido no núcleo E55.
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Fonte: Autor.

Por meio da Figura 3.12 é possível extrair o circuito elétrico equivalente ao circuito
magnético, o qual está ilustrado na Figura 3.13.
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Figura 3.13 – Circuito magnético equivalente do transformador.
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A relutância central do núcleo pode ser calculada (ℜn1):

ℜn1 = lm1

µrµ0S1
= 0, 0461m

2300 · 4π × 10−7H/m · 4, 2 × 10−4m2 = 37976, 41(H−1) (3.43)

Pode-se calcular também as relutâncias dos braços laterais (ℜn2):

ℜn2 = lm2

µrµ0S2
= 0, 09295m

2300 · 4π × 10−7H/m · 2, 3 × 10−4m2 = 139824, 7(H−1) (3.44)

A relutância equivalente total (ℜeq) pode ser determinada:

ℜeq = ℜn1 + ℜent1 + ℜn2 + ℜent2

2 (3.45)

A relutância equivalente total pode ser determinada com base na Equação 3.22:

ℜeq = np
2

Lm

= 202

94µH
= 4255319, 2(H−1) (3.46)

Substituindo o resultado das Equações 3.43, 3.44 e 3.46 na Equação 3.45:

ℜent1 + ℜent2

2 = 4255319, 2
(
H−1

)
− 37976, 41

(
H−1

)
− 139824, 7 (H−1)

2 (3.47)

Inserindo o cálculo das relutâncias dos entreferros em função do comprimento:

lent

µ0S1
+ lent

2µ0S2
= 4147430, 44

(
H−1

)
(3.48)
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Substituindo as variáveis:

lent

4π × 10−7 · 4, 2 × 10−4 + lent

2 · 4π × 10−7 · 2, 3 × 10−4 = 4147430, 44
(
H−1

)
(3.49)

Isolando o comprimento do entreferro (lent):

lent = 4147430, 44
3624646737 = 1, 144mm (3.50)

Determinado o comprimento do entreferro é possível realizar a montagem final do
transformador para a verificação dos parâmetros projetados.

3.3.4 Estimativa de Perdas no Cobre

Para estimar as perdas no cobre do transformador é necessário conhecer a resistên-
cia DC de cada enrolamento. Partindo da resistência do condutor 34 AWG: R34AW G =
855, 752 Ω/Km, do número de condutores em paralelo no primário (ncond−pri) e do compri-
mento do cabo primário (lcond−pri) pode-se calcular a resistência do enrolamento primário
(RDC−pri):

RDC−pri = R34AW G · lcond−pri

1000 · ncond−pri

= 855, 752Ω/Km · 2, 5m

1000 · 130condutores
= 16, 5mΩ (3.51)

Da mesma forma para o secundário:

RDC−sec = R34AW G · lcond−sec

1000 · ncond−sec

= 855, 752Ω/Km · 2m

1000 · 150condutores
= 11, 41mΩ (3.52)

Estes valores de são calculados considerando a resistência do condutor para a tem-
peratura de 20 oC, como o transformador vai aquecer durante a operação, pode-se consi-
derar a correção de resistência pela temperatura:

R = R0 [1 + α (T − T0)] , (3.53)

onde R é a resistência para a temperatura final (Ω), R0 a resistência para a temperatura
inicial (Ω), α o coeficiente de temperatura do cobre (3, 9 × 10−3 [K−1]), T a temperatura
final (oC) e T0 a temperatura inicial (oC).

Desta forma pode-se recalcular a resistência do primário para uma temperatura de
100 oC:

RDC−pri(100oC) = 16, 5mΩ
[
1 + 3, 9 × 10−3 (100 − 20)

]
= 21, 65mΩ (3.54)
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Da mesma forma para o secundário:

RDC−sec(100oC) = 11, 41mΩ
[
1 + 3, 9 × 10−3 (100 − 20)

]
= 14, 97mΩ (3.55)

Tendo os resultados de resistência dos enrolamentos é possível calcular a perda no
cobre do primário (Pcobre−pri):

Pcobre−pri = Ipri−RMS
2RDC−pri(100oC) = 8, 35A2 · 21, 65mΩ = 1, 51W (3.56)

Da mesma forma, a perda no cobre do secundário (Pcobre−sec):

Pcobre−sec = Isec−RMS
2RDC−sec(100oC) = 12, 84A2 · 14, 97mΩ = 2, 47W (3.57)

Os resultados de perdas no cobre obtidos foram bastante satisfatórios, compro-
vando que os condutores adotados em projeto estão adequados à aplicação.

3.3.5 Estimativa de Perdas no Núcleo

As perdas no núcleo do transformador estão relacionadas com o material, amplitude
e frequência da densidade de fluxo, assim como pode-se observar no gráfico da Figura 3.14.

Figura 3.14 – Perdas no núcleo para 100 oC.
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Fonte: Adaptado de Magnetics.

De modo a determinar o pico da densidade de fluxo, basta efetuar a divisão da
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Equação 3.26 por 2, obtendo-se:

Bpk = 2Vin

4NefSW Ae

(3.58)

Como a densidade de fluxo é diretamente proporcional a corrente de magnetização,
quanto maior a tensão de entrada do conversor, maiores serão as perdas no núcleo. Desta
forma, pode-se calcular o pico da densidade de fluxo para a máxima tensão de entrada
(620 V):

Bpk−620V = 2 · 620V

4 · 20 · 500kHz · 4, 2 × 10−4m2 = 73, 8mT (3.59)

Tendo o pico da densidade de fluxo igual à 73,8 mT, pode-se determinar por meio
da Figura 3.14 que a potência dissipada é de 400 mW/cm3, totalizando 23,6 W de perdas
no núcleo. Da mesma forma, é possível determinar a densidade de fluxo para a tensão
nominal da bateria (Vin = 540 V ):

Bpk−620V = 2 · 540V

4 · 20 · 500kHz · 4, 2 × 10−4m2 = 64, 3mT (3.60)

Logo, para a tensão nominal da bateria, tem-se o pico da densidade de fluxo igual
à 64,3 mT, o qual resulta em 300 mW/cm3 de potência dissipada e perdas no núcleo de
17,7 W. A estimativa das perdas totais do transformador se mantiveram abaixo dos 30
W para o pior caso, representando menos de 1 % da potência do conversor.

3.3.6 Fator de Acoplamento

Como o objetivo deste trabalho é a operação exatamente na frequência de resso-
nância, deseja-se compensar as indutâncias de dispersão com precisão. Por este motivo
optou-se pela realização montagem do transformador e obtenção das dispersões por meio
de ensaios, tendo assim uma maior precisão no projeto dos capacitores de compensação.
Na Figura 3.15 está ilustrado o modelo equivalente do transformador.

Figura 3.15 – Modelo equivalente do transformador considerando o efeito da dispersão.
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De modo a ensaiar o comportamento do transformador e determinar as indutâncias
de dispersão foi inserido um capacitor em série com o primário e um resistor de carga,
conforme a Figura 3.16. Foram desconsideradas as resistências dos enrolamentos e foi
considerada a capacitância parasita do osciloscópio.

Figura 3.16 – Circuito proposto para ensaio do transformador.
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Fonte: Autor.

Refletindo os elementos da saída para a entrada obtém-se o circuito equivalente da
Figura 3.17.

Figura 3.17 – Circuito proposto para ensaio do transformador refletido ao primário.
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O circuito da Figura 3.16 foi montado em laboratório e realizadas medições de
ganho e fase entre a tensão de entrada e saída para diferentes frequências (100 kHz a
700 kHz), a resposta de ganho obtida está apresentada na Figura 3.18. Estes dados
foram inseridos no script do Apêndice B, o qual foi desenvolvido para estimar as mesmas
variáveis sob diferentes fatores de acoplamento (Figura 3.19) e calcular o erro entre os
valores medidos e calculados. Desta forma é possível estimar o ganho e fase para inúmeros
fatores de acoplamento e determinar a curva de ganho e fase que mais se aproximam do
ensaio realizado, ou seja, aquela que provoca a relação de ganho e fase com o menor erro
comparado ao circuito prático.

Após executar o algoritmo o menor erro foi obtido com k=0,971, sendo este o fator
de acoplamento do transformador. Pode-se observar na Figura 3.20 as respostas de ganho
para o circuito prático e o calculado, bem como, na Figura 3.21 as respectivas respostas
de fase.
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Figura 3.18 – Ganho em função da frequência para o circuito prático.
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Figura 3.19 – Ganho em função da frequência calculado variando o fator de acoplamento.
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Figura 3.20 – Ganho em função da frequência para o circuito prático e k=0,971.
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Figura 3.21 – Fase em função da frequência para o circuito prático e k=0,971.
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Observa-se que a resposta de ganho obtida na Figura 3.20 ficou muito próxima
dos resultados práticos. Na resposta de fase ilustrada na Figura 3.21 pode-se observar
um pequeno erro acima de 500 kHz, este fenômeno deve-se as capacitâncias parasitas do
transformador, as quais foram desconsideradas para a simplificação da análise. Mesmo
com o pequeno erro de fase observado pode-se considerar os resultados obtidos como
satisfatórios, permitindo a determinação das indutâncias de dispersão do transformador.

Tendo a indutância do enrolamento primário medida igual a 97 µH e do enrola-
mento secundário igual a 41, 5 µH, pode-se determinar as indutâncias de dispersão:

Lkp = (1 − k)L1 = (1 − 0, 971) · 97µH = 2, 813µH (3.61)

Lks = (1 − k)L2 = (1 − 0, 971) · 41, 5µH = 1, 2035µH (3.62)

Conclui-se que o ensaio proposto juntamente com o script desenvolvido permitiram
a determinação das indutâncias de dispersão do transformador de forma mais precisa
que estimativas de projeto. Desta forma é possível realizar o cálculo dos capacitores de
compensação de forma assertiva.

3.4 CAPACITORES DE RESSONÂNCIA

Boylestad (2012) analisa o circuito ressonante série e conclui que o ponto de resso-
nância ocorre quando XL = XC , ou seja, na exata frequência em que as duas impedâncias
são iguais e se anulam, logo:

ωL = 1
ωC

(3.63)
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Isolando a capacitância:

C = 1
(2πf)2L

(3.64)

Calculando a capacitância de ressonância primária:

Crp = 1
(2π · 500kHz)2 · 2, 813µH

= 36, 02nF (3.65)

Calculando a capacitância de ressonância secundária:

Crs = 1
(2π · 500kHz)2 · 1, 2035µH

= 84, 19nF (3.66)

De modo a simplificar a implementação prática deste circuito foi adotada capaci-
tância primária de 45 nF e secundária de 105 nF, alterando a ressonância do sistema para
aproximadamente 447,5 kHz.

A tensão sobre os capacitores de ressonância pode ser determinada por meio da
corrente que circula nestes elementos:

vC(t) = 1
C

∫
iC(t)dt (3.67)

Sendo a corrente que circula nos capacitores senoidal, tem-se:

iC(t) = Ipk sin(ωt) (3.68)

Substituindo a Equação 3.68 na Equação 3.67:

vC(t) = 1
C

∫
Ipk sin(ωt)dt (3.69)

Resolvendo a integral:

vC(t) = Ipk

Cω
[− cos(ωt)] (3.70)

Como o objetivo de projeto é determinar a máxima tensão sobre os capacitores,
basta substituir − cos(ωt) = 1, logo:

vCpk = Ipk

Cω
(3.71)

Importante lembrar que o conversor, operando com carga senoidal, apresentará
instantes de elevada corrente no tanque ressonante, não sendo possível aplicar diretamente
os valores calculados nas Equações 3.34 e 3.35, uma vez que consideram a corrente RMS
média de todo o período da rede elétrica. Desta forma pode-se determinar a corrente
média de saída considerando o ponto de máxima potência (6600 W) e mínima tensão da
bateria (250 V):
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Io−max = Po−max

Vo−min

= 6600W

250V
= 26, 4A (3.72)

Conforme a Equação 3.32 pode-se determinar a corrente de pico no capacitor de
ressonância do secundário:

isec−pk−max = Io−max · π

2 = 26, 4A · π

2 = 41, 47A (3.73)

Refletindo para o primário:

ipri−pk−max = Nisec−pk−max = 0, 65 · 41, 47A = 26, 96A (3.74)

Calculando a máxima tensão sobre o capacitor de ressonância do primário com
base na Equação 3.71:

vpk−Crp = ipri−pk−max

2πfSW Crp

= 26, 96A

2π · 447, 5kHz · 45nF
= 213, 08V (3.75)

Da mesma forma para o secundário:

vpk−Crs = isec −pk−max

2πfSW Crs

= 41, 47A

2π · 447, 5kHz · 105nF
= 140, 47V (3.76)

Com o objetivo de reduzir volume do tanque ressonante foi feita a opção por capaci-
tores cerâmicos da fabricante TDK de 15 nF e 630 V (modelo CGA6L4C0G2J153J160AA).
Na Figura 3.22 pode-se observar a resposta de capacitância em função da temperatura
para estes componentes.

Figura 3.22 – Variação de capacitância pela temperatura do capacitor.
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Fonte: Adaptado de TDK (2019).

Constata-se pela Figura 3.22 que a variação de capacitância fica abaixo de 0,15 %
para toda a faixa de temperaturas, característica que torna este capacitor excelente para
a aplicação, uma vez que a variação de capacitância provoca variações na ressonância do
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conversor. Outro parâmetro relevante para os capacitores é a resistência série, a qual é
responsável pelas perdas por efeito Joule destes elementos. Na Figura 3.23 está ilustrada
a resposta de resistência série em função da frequência de operação para os capacitores
CGA6L4C0G2J153J160AA.

Figura 3.23 – Resistência série do capacitor em função da frequência.
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Fonte: Adaptado de TDK (2019).

Pode-se observar na Figura 3.23 que a resistência série para a frequência de 447,5
kHz é aproximadamente 2, 4 mΩ. De modo a atingir a capacitância primária desejada
(45 nF) foram aplicados 3 capacitores CGA6L4C0G2J153J160AA em paralelo, já para a
capacitância secundária (105 nF) é necessário um arranjo com 7 capacitores em paralelo.
Conhecendo a corrente primária RMS (Equação 3.35) é possível determinar a parcela
circulante em cada elemento capacitivo:

ICrp−RMS = Ipri−RMS

3 = 8, 35A

3 = 2, 783A (3.77)

O cálculo de perdas nos capacitores do primário pode ser realizado:

PCrp = 3 · 2, 4mΩ · ICrp−RMS
2 = 3 · 2, 4mΩ · (2, 783A)2 = 55, 77mW (3.78)

Da mesma forma, pode-se determinar a corrente em cada elemento e as perdas
para o secundário:

ICrs−RMS = Isec−RMS

7 = 12, 84A

7 = 1, 834A (3.79)

PCrs = 7 · 2, 4mΩ · ICrs−RMS
2 = 7 · 2, 4mΩ · (1, 834A)2 = 56, 51mW (3.80)
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Na Figura 3.24 está ilustrado o incremento de temperatura em função da corrente
RMS circulante pelos capacitores.

Figura 3.24 – Característica do incremento de temperatura em função da corrente RMS.
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Fonte: Adaptado de TDK (2019).

Com base nos dados observados na Figura 3.24 pode-se constatar um incremento
na temperatura de 7 oC para os capacitores do primário e 3 oC para o secundário. Pelas
baixas perdas obtidas e reduzida elevação de temperatura é possível concluir que o projeto
das capacitâncias de ressonância está adequado.

3.5 CAPACITOR DE SAÍDA

O projeto do capacitor de saída pode ser executado com base no máximo ripple de
tensão desejado. A forma de onda da corrente de saída da ponte secundária está ilustrada
na Figura 3.10, sabendo que a corrente na carga será exatamente igual à média de io

foi determinada a forma de onda da corrente no capacitor, a qual pode ser observada na
Figura 3.25.

Figura 3.25 – Corrente no capacitor de saída.
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A corrente de saída pode ser descrita para 0 ≤ t ≤ TSW /2 como:

iCo (t) = [isec−pk sin (ωt)] − Io (3.81)

A tensão de saída pode ser descrita como:

vo (t) = Vo + 1
Co

∫
iCo (t) dt (3.82)

O vale de tensão ocorre quando a corrente sobre o capacitor é nula, desta forma
pode-se determinar o instante exato igualando a Equação 3.81 à 0:

0 = [isec−pk sin (ωt)] − Io (3.83)

Isolando ωt:

ωt = sin−1
(

Io

isec−pk

)
(3.84)

Substituindo a relação entre a média e o pico da corrente:

ωt = sin−1 (0, 63662) = 0, 69rad (3.85)

Calculando o tempo para a frequência de 447,5 kHz:

t = 0, 69
ω

= 0, 69
2πfSW

= 0, 69
2π · 447, 5kHz

= 245, 4ns (3.86)

O tempo calculado na Equação 3.86 corresponde ao instante onde ocorre o vale de
tensão sobre o capacitor. Desta forma, pode-se calcular a tensão neste ponto:

vo−vale = Vo + 1
Co

[∫ 245,4ns

0
isec−pk sin (2π · 447, 5kHz · t) dt −

∫ 245,4ns

0
Iodt

]
(3.87)

Resolvendo as integrais:

vo−vale = Vo + 1
Co

[
8, 13566 × 10−8 · isec−pk − 2, 454 × 10−7 · Io

]
(3.88)

Substituindo Io = 0, 63662isec−pk:

vo−vale = Vo − 7, 48699 × 10−8 · isec−pk

Co

(3.89)

Isolando Co:

Co = 7, 48699 × 10−8 · isec−pk

Vo − vo−vale

(3.90)
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Determinando a capacitância para ripple de tensão de 1 % e Vo de 350 V:

Co = 7, 48699 × 10−8 · 14, 82A

350V − 348, 25V
= 0, 634µF (3.91)

Conclui-se que a utilização de um capacitor de 1 µF na saída é suficiente para
manter o ripple abaixo de 1 %, suprindo as necessidades da aplicação em questão.

3.6 PERDAS NAS CHAVES

Como já abordado anteriormente, para operação na ressonância as perdas por
comutação são desprezíveis, desta forma a dissipação de energia nas chaves será igual as
perdas por condução. Para determinar estas perdas é necessário conhecer a corrente RMS
em cada MOSFET. Na Figura 3.26 está ilustrada a forma de onda da corrente para a
chave S5.

Figura 3.26 – Corrente no secundário do transformador e no MOSFET S5.

isec

iS5

isec-pk

isec-pk

Fonte: Autor.

Calculando o Valor RMS da corrente em S5:

IS5−RMS =
√

1
2π

∫ π

o
[isec−pk sin (ωt)]

2
dωt (3.92)

Resolvendo a integral:

IS5−RMS =
√

1
2π

[
π

2 isec−pk
2
]

(3.93)

Simplificando:

IS5−RMS = isec−pk

2 (3.94)

Substituindo isec−pk (Equação 3.33):

IS5−RMS = 14, 82A

2 = 7, 41A (3.95)
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Da mesma forma pode-se determinar a corrente RMS na chave S1:

IS1−RMS = ipri−pk

2 = 9, 63A

2 = 4, 815A (3.96)

Conhecendo a corrente RMS na chave S5 e a resistência série do MOSFET apre-
senta na Tabela 3.2 é possível a determinação das perdas por condução:

PS5 = IS5−RMS
2 · RDS = 7, 41A2 · 80mΩ = 4, 39W (3.97)

Da mesma forma para o primário:

PS1 = IS1−RMS
2 · RDS = 4, 815A2 · 80mΩ = 1, 85W (3.98)

Conclui-se que a dissipação de energia na ponte primária será 7,4 W e na ponte
secundária 17,56 W. Estes valores são satisfatórios para um projeto que visa elevada
eficiência sem comprometer de forma significativa o custo.

3.7 ESTIMATIVA DE EFICIÊNCIA

A última etapa de desenvolvimento do conversor CLLLC consiste na estimativa
de eficiência, a qual permite analisar de forma mais clara o projeto. Na Tabela 3.5 estão
resumidas todas as perdas estimadas no capítulo.

Tabela 3.5 – Estimativa de perdas do conversor CLLLC.

Parâmetro Potência
Chaves do primário 7,40 W

Chaves do secundário 17,56 W
Núcleo do transformador 17,7 W

Cobre do transformador (primário) 1,51 W
Cobre do transformador (secundário) 2,47 W
Capacitores de ressonância (primário) 55,77 mW

Capacitores de ressonância (secundário) 56,51 mW
Total (Pperdas−totais) 46,75 W

Fonte: Autor.

Tendo os dados da Tabela 3.5 pode-se calcular a eficiência:

ηestimado = Po

Po + Pperdas−totais

= 3300W

3300W + 46, 75W
= 0, 986 (3.99)

Com o rendimento estimado de 98,6 % conclui-se que o projeto realizado se mostrou
coeso com trabalhos anteriores e a topologia pode ser uma excelente escolha de conversor
isolado. De modo a verificar se a estimativa de eficiência está coerente serão realizadas
algumas simulações computacionais, bem como ensaios laboratoriais de bancada.
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3.8 SIMULAÇÕES

Nesta seção são apresentados os resultados obtidos em simulação no software PSIM
considerando os efeitos da resistência série e capacitância de saída das chaves, bem como a
resistência série do transformador. Na Figura 3.27 pode-se observar o circuito empregado
na simulação.

Figura 3.27 – Circuito de simulação implementado no PSIM.
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Inicialmente foi realizada a simulação com tensão de entrada de 540 V, tensão de
saída de 350 V e potência de 3300 W. De modo a verificar o funcionamento do conversor, na
Figura 3.28 estão ilustradas as correntes no tanque ressonante e os sinais de acionamento
das chaves.

Figura 3.28 – Formas de onda de corrente no tanque ressonante.
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Fonte: Autor.

Pode-se observar na Figura 3.28 que a corrente no secundário está exatamente em
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fase com os sinais de acionamento das chaves e a corrente no primário é ligeiramente
defasada devido ao efeito da magnetização. Conclui-se também que a amplitude das
correntes está de acordo com os valores anteriormente calculados. Na Figura 3.29 está
apresentada a tensão de saída e na Figura 3.30 as correntes sobre as chaves de saída.

Figura 3.29 – Tensão de saída da simulação.
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Fonte: Autor.

Figura 3.30 – Corrente nas chaves do secundário.

S1

1

0

-10

iS (A)6

Tempo (ms)
0,19 0,191 0,192 0,193 0,194

S2

-15

-5

0

-20

5
iS (A)5

Fonte: Autor.

Observa-se na Figura 3.29 que a tensão de saída foi de 348 V, bastante próxima
ao valor esperado de 350 V. Esta pequena divergência no ganho deve-se as resistências
parasitas das chaves e transformador, desconsideradas no projeto. Constata-se na Figura
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3.30 que a ponte secundária está operando como retificador síncrono e comutação suave
(ZCS). Por fim, na Figura 3.31 estão ilustradas as tensões de saída da ponte primária.

Figura 3.31 – Tensões de saída da ponte primária com dead-time de 50 ns.
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Fonte: Autor.

Conclui-se pela Figura 3.31 que o ZVS não foi alcançado na ponte primária com
o dead-time de 50 ns, uma vez que a tensão V a não chegou a 0 antes da chave S2 ser
acionada. Este fenômeno tem relação com a corrente de magnetização, a qual possui os
picos arredondados (Figura 3.28) devido ao dead-time, desta forma o valor da corrente
não é suficiente para efetuar a carga/descarga completa das capacitâncias parasitas das
chaves. De modo a solucionar este problema o dead-time foi aumentado para 60 ns e o
resultado está ilustrado na Figura 3.32.

Figura 3.32 – Tensões de saída da ponte primária com dead-time de 60 ns.
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Pode-se observar na Figura 3.32 que o ZVS foi alcançado na ponte primária com o
dead-time de 60 ns, uma vez que a tensão V a atinge 0 V antes da chave S2 ser acionada,
a qual liga sob condições de tensão nula.

Como analisado anteriormente, a topologia CLLLC pode operar com grandes vari-
ações de carga sem perder ZVS, com o objetivo de comprovar este fenômeno foi realizada
a redução de carga para 20 % da nominal (660 W). As correntes do tanque ressonante
podem ser visualizadas na Figura 3.33, a tensão de saída na Figura 3.34 e as tensões da
ponte primária na Figura 3.35.

Figura 3.33 – Formas de onda de corrente no tanque ressonante para 20 % de carga.
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Figura 3.34 – Tensão de saída da simulação para 20 % de carga.

S1

1

0

350,5

Vo(V)

Tempo (ms)

S2

352

349
0,494 0,495 0,496 0,497 0,498

Fonte: Autor.



3 PROJETO DO CONVERSOR CLLLC 78

Figura 3.35 – Tensões de saída da ponte primária com dead-time de 60 ns e 20 % de carga.

S1

1

0

200

Va(V)

Tempo (ms)
0,494 0,4945 0,495 0,4955 0,496

S2

400

0

600
Vb(V)

Fonte: Autor.

Conclui-se pela Figura 3.33 que as correntes de ressonância foram reduzidas devido
à redução de carga, todavia, a corrente de magnetização se manteve igual, fenômeno
esperado para manter ZVS mesmo com cargas reduzidas. Os resultados ilustrados na
Figura 3.34 comprovam que o ganho não foi alterado pela varição de carga, uma pequena
diferença é observada devido à redução das correntes circulantes que provocam menores
quedas de tensão. Por fim, pode-se observar na Figura 3.35 que o ZVS foi mantido, uma
vez que depende apenas da corrente de magnetização do transformador.

De modo a verificar o dimensionamento de tensão dos capacitores de ressonância foi
realizada uma simulação com potência de 6600 W e tensão de saída de 250 V (V in = 385
V), os resultados estão apresentados na Figura 3.36.

Figura 3.36 – Tensões sobre os capacitores de ressonância na simulação.
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Conclui-se pelos resultados da Figura 3.36 que a máxima tensão sobre o capacitor
de ressonância primário foi de 210 V, já para o capacitor de ressonância secundário foi de
139 V, valores próximos à estimativa realizada em projeto.

3.9 CONCLUSÃO

Neste capítulo foi apresentada detalhadamente a metodologia de projeto aplicada a
cada um dos componentes de um conversor CLLLC. O método empregado foi comprovado
por meio de simulações computacionais, permitindo concluir que o dimensionamento dos
elementos de ressonância, bem como dos semicondutores e filtros está adequado para a
implementação prática. Desta forma é possível a realização de ensaios experimentais para
a verificação da eficiência e comparação com os resultados estimados.



4 TÉCNICA DE RASTREIO DA RESSONÂNCIA

Toda a análise de projeto foi realizada considerando a operação do conversor
CLLLC com frequência de comutação exatamente igual à ressonância, ponto que prevê
a máxima eficiência da topologia, assim como abordado na Tabela 2.1. Entretanto, os
elementos reativos podem sofrer com variações paramétricas provenientes da montagem
em linhas de produção, bem como alterações pelo desgaste, condições ambientais de ope-
ração e variações na carga. Estes fatores provocam mudanças na ressonância do circuito,
evidenciando a necessidade de uma frequência de chaveamento variável, compensando as
variações paramétricas.

Pensando em solucionar o problema das variações paramétricas, Pinheiro (1999)
propõe um controle para operação acima da frequência de ressonância, a implementação
baseia-se no controle do ângulo entre a corrente do circuito ressonante e o sinal de aci-
onamento das chaves, garantindo ZVS para ampla faixa de operação. Entretanto esta
proposta é implementada de forma discreta, com a necessidade de elevado número de
componentes e reduzindo a versatilidade para operação bidirecional, uma vez que a com-
plexidade do circuito de controle aumenta.

Uma proposta de rastreio através do cálculo da THD de corrente foi abordada
por Jiang (2013), onde é calculada a THD para diferentes frequências de chaveamento,
permitindo a determinação do ponto exato de ressonância (menor THD). Todavia este
método requer elevado poder de processamento, incrementando o custo de implementação,
além de não permitir o rastreio em tempo real, uma vez que é necessário realizar o cálculo
por meio de varredura de frequência.

Em Feng (2011) e Feng (2013) é abordado um método de rastreio baseado nos
sinais de acionamento do retificador síncrono do conversor LLC, onde foi empregado um
algoritmo para o sincronismo do chaveamento com a retificação, garantindo operação na
ressonância. Este método se mostrou simples e eficaz, contudo, é implementado pela
comparação de tensão nas chaves do secundário com um limiar predefinido, sendo este
valor afetado pela corrente circulante e a chave adotada, reduzindo a confiabilidade, uma
vez que o circuito é bastante susceptível a interferências.

Um método mais simples encontrado na literatura consiste no controle do barra-
mento de entrada para que a tensão seja sempre proporcional à tensão de saída desejada,
permitindo o ajuste do conversor DC/DC para o ganho unitário através de um controla-
dor externo, garantindo operação próxima à ressonância (WANG; DUSMEZ; KHALIGH,
2014) (LIU et al., 2016). Entretanto este controle não garante a operação no ponto exato
de ressonância, uma vez que podem existir mais frequências para um mesmo ganho e a
variação de fSW pode afetar pouco o ganho no ponto próximo à ressonância.

Li (2016) e Poonahela (2017) propõe o rastreio de ressonância em conversor LLC
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pela leitura do tempo em que os diodos da retificação secundária ficam em corte, todavia,
este método não tem a capacidade de operar quando a frequência de chaveamento está
acima da ressonância, uma vez que neste ponto a corrente nos diodos nunca é nula. Este
método também apresenta uma dificuldade extra de implementação para conversores com
retificação síncrona, pois a corrente pode circular pelas chaves em ambos os sentidos.

Por fim, Lai (2018) realiza o cálculo do período em que a corrente de ressonância
leva para subir do valor nulo ao pico, permitindo o cálculo da frequência de ressonância em
tempo real, contudo, esta implementação requer circuitos adicionais de detecção de Zero-
Crossing Point (ZCP) e Peak Current Point (PCP), além de uma contagem de tempo
precisa, incrementando o custo.

Tendo em vista as alternativas observadas na literatura, neste capítulo é proposta
uma nova técnica de rastreio da ressonância on-line com implementação simplificada em
Digital Signal Processor (DSP), a qual possui capacidade de operação em largas faixas de
variação com baixo custo computacional.

4.1 PRINCÍPIO BÁSICO E SENSORIAMENTO

O controle de ganho através de malha fechada poderia ser uma boa opção para
manter o conversor trabalhando próximo à ressonância, entretanto, pode-se observar na
Figura 2.19 que existem mais de um ponto de frequência que garante ganho unitário ao
circuito. Como a aplicação requer precisão no rastreio da frequência, esta não se mostra
uma escolha interessante, uma vez que operar em frequências menores que a ressonância
leva a incrementos significativos nas perdas.

Como o circuito série LC apresenta elevadíssimo ganho de corrente na ressonância,
uma escolha óbvia de variável para o rastreio é a corrente. A corrente de ressonância
primária é composta pela corrente secundária refletida mais a parcela magnetizante do
transformador, desta forma, quando a corrente primária é exatamente igual à magneti-
zação, tem-se o final de um semiciclo da ressonância. Entretanto, como a corrente de
magnetização é interna ao transformador, esta não pode ser facilmente medida. Sendo
assim, uma opção é realizar a medida da corrente secundária diretamente, pois, quando
operando na ressonância, a corrente secundária está em fase com os sinais de acionamento
dos semicondutores, conforme já ilustrado na Figura 2.20.

Como a corrente do secundário é alternada e em alta frequência, pode-se utilizar
um Transformador de Corrente (TC) para este sensoriamento, esta alternativa é inte-
ressante pois apresenta implementação simples, baixo custo e possuí saída isolada. Na
Figura 4.1 está apresentada a estrutura física do sistema de controle. Observa-se que a
implementação é focada na redução de componentes externos, sendo apenas necessário o
TC e seu tratamento para permitir a leitura em um conversor Analógico/Digital (A/D)
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interno ao DSP.

Figura 4.1 – Esquema de implementação do rastreio de ressonância em DSP.
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Importante salientar que, para permitir o fluxo bidirecional de potência, é neces-
sário realizar o sensoriamento da corrente primária e secundária do circuito ressonante,
uma vez que o conceito de primário e secundário é relativo ao sentido do fluxo de energia.

4.2 ALGORITMO DE RASTREIO

O algoritmo de rastreio foi desenvolvido para, baseado na corrente de ressonância
secundária, amostrada no instante t0 da Figura 2.20, tomar a decisão quanto à frequência
de comutação necessária para o sistema. O DSP é programado para amostrar a corrente
no instante de abertura das chaves S1, S4, S6 e S8 na frequência de comutação, portanto
um dos requisitos do processador escolhido é possuir a capacidade de amostragem do
conversor A/D igual ou superior à máxima frequência de comutação possível. De modo
a aumentar a estabilidade do sinal aquisitado, foi proposta uma média com as 5 últimas
leituras de corrente. Uma vez que a média é calculada, pode-se determinar se a corrente
no instante t0 é positiva (fSW > fR), negativa (fSW > fR) ou nula (fSW = fR). Assim,
é executando um algoritmo para a tomada de decisão em uma frequência 5 vezes menor
que a comutação.

O algoritmo implementado no DSP está ilustrado no fluxograma da Figura 4.2,
onde, para os testes realizados, adotou-se uma frequência inicial de 500 kHz e um incre-
mento ou decremento no período de 4,34 ns, o que corresponde à aproximadamente 1 kHz
de step de frequência quando operando em 500 kHz.

O algoritmo possui uma lógica simples de tomada de decisão, a qual foi pensada
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Figura 4.2 – Fluxograma do algoritmo de rastreio de ressonância proposto.
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visando a utilização de poucos recursos computacionais, os quais serão analisados nos
resultados experimentais.

4.3 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

De modo a verificar o funcionamento do algoritmo proposto foi montada no PSIM
a simulação da Figura 4.3, a qual possui ressonância igual a 480 kHz. No Apêndice C
pode ser consultado o código implementado no bloco C (DSP) da Figura 4.3. Foram
executadas duas simulações, a primeira com frequência inicial de 600 kHz (Figura 4.4) e
a segunda com frequência inicial de 300 kHz (Figura 4.5).
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Figura 4.3 – Circuito de rastreio implementado no PSIM.
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Figura 4.4 – Simulação de rastreio partindo de 600 kHz e acomodando em 480 kHz.
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Figura 4.5 – Simulação de rastreio partindo de 300 kHz e acomodando em 480 kHz.
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Pode-se observar na Figura 4.4 que o algoritmo é iniciado em 500 µs e leva apro-
ximadamente 740 µs para acomodar-se na frequência exata da ressonância do circuito
(480 kHz). Importante salientar que, para simplificar a implementação no PSIM, não foi
realizada a média prevista na Figura 4.2 e foi utilizado um step de tempo de 2 ns, logo,
espera-se que na prática, o tempo de acomodação seja 2,5 vezes maior que na simulação.

Da mesma forma, nos resultados da Figura 4.5, o rastreio é iniciado em 500 µs,
entretanto, leva aproximadamente 3, 3 ms para acomodar na frequência de 480 kHz. Este
maior tempo de acomodação partindo de frequências mais baixas deve-se principalmente
ao fato de que é necessário um maior número de steps, uma vez que este decremento
se dá no período de comutação, e não diretamente na frequência. Steps de frequência
resolveriam esta diferença, todavia seria necessário um maior número de cálculos no DSP.
Tendo em vista que qualquer tempo de acomodação abaixo dos 10 ms já é suficiente para
a aplicação, considera-se como satisfatória a operação do algoritmo proposto.

4.4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS EM PROTÓTIPO DE BAIXA POTÊNCIA

Tendo a comprovação de funcionamento do algoritmo na simulação, foi pensado um
sistema experimental de análise, baseando-se na implementação de um circuito ressonante
idêntico ao conversor, porém aplicado em baixa tensão e potência, de modo a validar a
programação do DSP na prática.

4.4.1 Circuito Experimental

O circuito ressonante projetado está descrito na Tabela 4.1. Para realizar o proces-
samento e execução do algoritmo foi adotado o microcontrolador STM32F334, da arqui-
tetura ARM, fabricado pela STMicroelectronics. Os principais fatores pela escolha deste
componente são os periféricos presentes, nele está incluído um timer de alta resolução
(217 ps a cada contagem), tornando possível a comutação em frequências elevadas com
steps de período pequenos. Outro fator importante para a escolha do processador está
em seu conversor A/D, o qual apresenta 12 bits de resolução e frequência de amostragem
máxima igual a 5 mega samples per second (MSPS). O conjunto roda à uma frequência
de 72 MHz.

Na Figura 4.6 está apresentada uma foto do protótipo montado, onde pode-se ob-
servar o microcontrolador (esquerda), circuito de aquisição (centro) e circuito ressonante
(direita). Os semicondutores de potência foram suprimidos, mas seguem o esquemático
da Figura 4.3. O código do Apêndice C foi adaptado para permitir a execução no micro-
controlador.
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Tabela 4.1 – Parâmetros do conversor CLLLC experimental de baixa potência.

Parâmetro Valor
Tensão de entrada (Vin) 6 V

Frequência de comutação (fSW ) 500 kHz
Potência de saída (Po) 172 mW

Relação de espiras (np : ns) 30:5
Carga de saída (Ro) 5,8 Ω

Capacitor de ressonância primário (Crp) 497 pF
Indutor de ressonância primário (Lkp) 205,7 µH

Indutância de magnetização (Lm) 1,53 mH
Capacitor de ressonância secundário (Crs) 6,6 nF
Indutor de ressonância secundário (Lks) 15,3 µH

Fonte: Autor.

Figura 4.6 – Foto do protótipo de baixa potência suprimindo os MOSFETs.

Fonte: Autor.

Na sequência são apresentados os resultados obtidos com o circuito montado na
Figura 4.6.

4.4.2 Ensaios e Desempenho

De modo a comprovar que as formas de onda do circuito montado estão de acordo
com a análise teórica apresentada nas Figuras 2.20, 2.21 e 2.22, inicialmente realizou-se a
comutação em frequências fixas. Os resultados estão apresentados na Figura 4.7 e Figura
4.8, onde a forma de onda em preto corresponde à tensão de saída da ponte primária
(vab) e o sinal em cinza ilustra a corrente secundária do tanque ressonante (isec) após o
tratamento do sinal (transformada em tensão).
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Figura 4.7 – Circuito operando com fSW =300 kHz.
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Figura 4.8 – Circuito operando com fSW =600 kHz.
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Observa-se que a operação com 300 kHz (Figura 4.7) está muito próxima da análise
teórica ilustrada na Figura 2.21, e, no instante em que vab é alternado da tensão positiva
para negativa, a corrente secundária é negativa. Da mesma forma, para a frequência
de chaveamento de 600 kHz (Figura 4.8), o sinal obtido mostrou-se próximo da análise
apresentada na Figura 2.22, onde, no instante em que vab é alternado da tensão positiva
para negativa, a corrente secundária é positiva.

De modo a comprovar o funcionamento da técnica proposta, foram realizados dois
testes de rastreio, o primeiro partindo de 600 kHz (Figura 4.9) e o segundo partindo de
300 kHz (Figura 4.10).
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Figura 4.9 – Rastreio de 600 kHz para a ressonância final de 425 kHz.
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Figura 4.10 – Rastreio de 300 kHz para a ressonância final de 425 kHz.
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O sinal em preto das Figuras 4.9 e 4.10 corresponde à tensão de saída da ponte
primária (vab) e o sinal em cinza é uma tensão sintetizada pelo microcontrolador proporci-
onal à frequência de comutação. Observa-se na Figura 4.9 que a frequência de comutação
é reduzida até 425 kHz, sendo este o valor de ressonância para o circuito montado. O
tempo de acomodação foi de aproximadamente 2 ms. Na Figura 4.10 constata-se que
a mesma frequência de ressonância foi alcançada (425 kHz). O tempo de acomodação
(4 ms), assim como na simulação, foi maior a partida com frequências menores que a
ressonância.

Por fim, na Figura 4.11 estão ilustrados os sinais de tensão e corrente para o circuito
operando com o algoritmo de rastreio ativo na frequência de 425 kHz.

Figura 4.11 – Circuito operando com rastreio ativado e fSW =425 kHz.
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Observa-se na Figura 4.11 que a corrente secundária está exatamente em fase com
a tensão sintetizada, comprovando a operação na frequência de ressonância do protótipo.

4.5 CONCLUSÃO

Pode-se concluir que os testes do algoritmo realizados no protótipo de baixa po-
tência comprovam o funcionamento do método proposto, o qual mostrou-se robusto. Os
testes com frequências de partida 40 % maiores e 30 % menores que a ressonância nominal,
comprovam que o rastreio pode ser realizado para largas faixas de frequências, garantindo
a operação no ponto de máxima eficiência mesmo em situações extremas. Sabendo que o
algoritmo apresentou o desempenho esperado é possível realizar sua aplicação no conversor
desenvolvido.



5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Com o objetivo de validar o projeto do conversor CLLLC desenvolvido para apli-
cações práticas em carregadores on-board, neste capítulo são apresentados os resultados
experimentais. Inicialmente é realizado um detalhamento do hardware implementado se-
guido de ensaios para a verificação de funcionamento da técnica de rastreio da ressonância
bem como a operação com frequência rastreada. Por fim são apresentados os resultados
de eficiência obtidos comparados com a análise teórica prévia.

5.1 DESCRIÇÃO DA PLATAFORMA EXPERIMENTAL

De modo a simplificar o projeto das placas de circuito impresso, facilitar a substi-
tuição de componentes danificados durante os experimentos e permitir testes futuros com
a topologia o protótipo foi desenvolvido de forma modular. Inicialmente foram planejados
os módulos de gate driver, o qual pode ser observado na Figura 5.1.

Figura 5.1 – Módulo de gate-driver desenvolvido.

Fonte: Autor.

A placa da Figura 5.1 possuí duas saídas (4 pinos) isoladas, tendo a capacidade
de acionar duas chaves de forma independente. São utilizados dois conversores DC/DC
isolados (F2424S-2WR2) com tensão de entrada e saída de 24 V e potência de 2 W cada.
Como a tensão ideal para o acionamento do MOSFET SiC é de 20 V, foi implementado
um terra virtual, transformando os 24 V em -4 V e +20 V para alimentação do gate das
chaves. De modo a garantir isolação galvânica e reduzir o tamanho da placa foi adotado
o circuito integrado Si8275 (Figura 5.2), o qual possui corrente de saída máxima de 4 A
e isolação de 2500 V RMS.

Como a topologia é composta por dois módulos de chaveamento full-bridge, foi
desenvolvida uma placa de circuito impresso que integra os semicondutores de potên-
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Figura 5.2 – Circuito interno do gate-driver Si8275.
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Fonte: Skyworks (2021).

cia, resistor de gate, transformador de corrente (tanque ressonante) e conexões para os
módulos de gate-driver. Esta placa está ilustrada na Figura 5.3.

Figura 5.3 – Módulo de full-bridge desenvolvido.

Fonte: Autor.

Da mesma forma, foi desenvolvida uma placa de circuito impresso contendo o
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transformador de potência e os capacitores de ressonância, a qual pode ser observada na
Figura 5.4. Pode-se constatar que o tanque ressonante é bastante reduzido, uma vez que
foram adotados capacitores cerâmicos.

Figura 5.4 – Módulo do tanque ressonante desenvolvido.

Fonte: Autor.

Para gerar os sinais de acionamento das chaves, aquisitar as correntes do tanque
ressonante e executar o algoritmo de rastreio da ressonância foi desenvolvido um módulo
de controle, integrando o microcontrolador (STM32F334K8), conversor DC/DC (24 V -
5 V), regulador de tensão e circuitos de aquisição dos dados. A placa de controle está
ilustrada na Figura 5.5.

Figura 5.5 – Módulo de controle desenvolvido.

Fonte: Autor.
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Figura 5.6 – Conversor completo montado.

Fonte: Autor.

Por fim, na Figura 5.6 pode-se observar o conversor completo montado para os
resultados experimentais. Estão integrados 4 módulos de gate-driver, 2 módulos de full-
bridge, um tanque ressonante e uma placa de controle.

5.2 RASTREIO DA RESSONÂNCIA APLICADO AO CONVERSOR

5.2.1 Instante de Amostragem

Para aplicação do algoritmo de rastreio da ressonância no protótipo é importante
atentar para o instante de aquisição das correntes de ressonância, uma vez que este sinal
deve ser amostrado exatamente na abertura da chave S1. Entretanto, como pode-se
observar na Figura 5.7, o sinal prático de abertura de S1 apresenta um pequeno atraso
quando comparado ao sinal PWM sintetizado no microcontrolador, uma vez que a saída
do gate-driver apresenta atraso (tDelay_driver), assim como o MOSFET (tDelay_T urn−On).
Este atraso pode ser calculado:

tDelay_driver + tDelay_T urn−On = 50ns + 10ns = 60ns (5.1)

Para que o evento de reload do timer seja utilizado como disparo de leitura do
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Figura 5.7 – Contador do timer e sinais PWM sintetizados.

tDT tDT

G
1

G
2

tDT tDT

S
1

tDT

t +Delay_driver Delayt _Turn-On

TIM_RELOAD

TIM_RELOAD

2

tSample
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ADC, é importante que o tempo de amostragem (tSample) seja próximo de 60ns. Para o
microcontrolador operando em 72 MHz pode-se determinar o número de ciclos de amos-
tragem que garantem este período:

ADCSample_cycles = 60ns
1/72MHz

= 4, 32ciclos (5.2)

O período de amostragem do ADC foi ajustado para 4,5 ciclos de operação do
microcontrolador, garantindo que a amostragem seja efetuada por 62,5 ns, tempo bastante
próximo aos atrasos de acionamento. Desta forma é possível a utilização do evento de
reload do timer para efetuar o disparo de leitura do ADC.

5.2.2 Ensaio de Rastreio

Os primeiros ensaios de rastreio realizados apresentaram instabilidades, um vez
que a cada execução do algoritmo ocorria alteração da frequência pela comparação com
valores diferentes de zero. De modo a corrigir este problema, o fluxograma da Figura 4.2
foi alterado, sendo inserida uma pequena histerese de corrente, ficando o algoritmo final
implementado ilustrado na Figura 5.8.

Inicialmente foi realizado o chaveamento com frequência inferior à ressonância (300
kHz) e os resultados da corrente secundária e sinais de acionamento das chaves podem
ser observados na Figura 5.9. Os mesmos sinais para a frequência de chaveamento de 600
kHz estão ilustrados na Figura 5.10. O dead-time do conversor precisou ser ajustado para
100 ns de modo a garantir ZVS para a implementação prática.
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Figura 5.8 – Fluxograma do algoritmo de rastreio de ressonância implementado.
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Figura 5.9 – Conversor operando com fSW =300 kHz.
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Pode-se constatar pela Figura 5.9 que a forma de onda da corrente secundária está
próxima à análise teórica (Figura 2.21) e ao protótipo de baixa potência (Figura 4.7).
A corrente no instante de abertura da chave S1 é negativa, fator decisivo para a correta
operação do algoritmo de rastreio da ressonância. Importante salientar que a medição da
corrente do secundário foi realizada por meio do TC, fazendo com que a sua amplitude
visualizada seja 3 vezes maior que o valor real circulando pelo tanque ressonante.

Figura 5.10 – Conversor operando com fSW =600 kHz.
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Fonte: Autor.

Observa-se na Figura 5.10 que a forma de onda da corrente secundária para a
frequência de 600 kHz (maior que a ressonância) foi diferente da análise teórica (Figura
2.22) e do protótipo de baixa potência (Figura 4.8), está diferença deve-se ao fato de que
no conversor a ressonância está em uma frequência mais alta, tendo período suficiente
para atingir o pico com fSW =600 kHz. A corrente no instante de abertura da chave S1 é
positiva, possibilitando a operação do algoritmo de rastreio da ressonância.

O primeiro teste de rastreio foi realizado com potência nominal do conversor e
frequência de chaveamento inicial de 600 kHz. O algoritmo foi ativado em 2 ms e os dados
da frequência de chaveamento exportados pela ferramenta de debug do microcontrolador.
O resultado obtido está ilustrado na Figura 5.11. Pode-se constatar que durante 1ms a
frequência foi reduzida de forma rápida, apresentando um pequeno undershoot e ficando
próxima da ressonância final, posteriormente a resposta foi mais lenta e a acomodação do
rastreio ocorreu na frequência de 481 kHz.

De forma semelhante, na Figura 5.12 pode-se observar a resposta do algoritmo de
rastreio para a frequência inicial de 300 kHz. Conclui-se que durante os 4 ms iniciais a
frequência foi incrementada de forma rápida, se aproximando da ressonância, entretanto,
posteriormente ocorreu um incremento mais lento, garantindo a acomodação da frequência
nos mesmos 481 kHz que o ensaio anterior.
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Figura 5.11 – Rastreio de 600 kHz para a ressonância final de 481 kHz.
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Figura 5.12 – Rastreio de 300 kHz para a ressonância final de 481 kHz.
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Fonte: Autor.

De modo a garantir que a frequência rastreada de 481 kHz corresponde a resso-
nância do conversor, na Figura 5.13 pode-se observar a corrente do secundário para este
ponto de operação. Constata-se que no instante de abertura da chave S1 a corrente do
secundário é exatamente nula e a forma de onda é muito próxima a uma senoide perfeita,
comprovando que este ponto é próximo da frequência de ressonância do tanque montado.

Como o algoritmo de rastreio baseia-se na amostragem da corrente do secundário
para a tomada de decisão, foi reduzida a potência do conversor para 50 % de modo a
verificar o comportamento em correntes menores. Na Figura 5.14 pode-se observar a
resposta obtida para duas diferentes frequências iniciais (600 kHz e 300 kHz). Constata-
se que a frequência rastreada foi de 519 kHz, apresentando divergência de 7,9 % quando
comparado com os resultado para carga nominal.

Para determinar o motivo desta diferença no rastreio com a mudança de carga foi
analisada a corrente do secundário para a metade da potência do conversor, a qual está
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Figura 5.13 – Conversor operando com frequência rastreada de 481 kHz.
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Fonte: Autor.

Figura 5.14 – Rastreio para 50 % de carga com frequência final de 519 kHz.
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Fonte: Autor.

ilustrada na Figura 5.15. Conclui-se que no instante imediatamente posterior à abertura
de S1 a corrente é nula, comprovando que o algoritmo está operando, entretanto, o tempo
após a comutação não foi suficiente para que a corrente continuasse, formando uma senoide
perfeita.

Revisando a Figura 2.20 constatou-se que na verdade a corrente secundária não
atinge o valor nulo no instante de abertura de S1, e sim na metade do dead-time. Esta
aproximação foi realizada para simplificar a análise, imaginando-se inicialmente que não
afetaria de forma significativa o algoritmo de rastreio, entretanto, a variação de carga
provocou divergências com o instante de amostragem incorreto. De modo a corrigir este
efeito, foi inserido um novo comparador ao timer para o disparo do ADC na metade do
período do dead-time (50 ns) após o evento de reload, conforme ilustrado na Figura 5.16.
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Figura 5.15 – Conversor operando com frequência rastreada de 519 kHz e 50 % de carga.
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Figura 5.16 – Contador do timer e comparador de disparo do ADC.
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O ensaio de rastreio da ressonância com carga nominal foi realizado novamente com
a correção no instante de amostragem, os resultados estão ilustrados na Figura 5.17 para
as duas diferentes frequências iniciais (600 kHz e 300 kHz). Constata-se que a ressonância
rastreada foi de 476 kHz, sendo a corrente secundária próxima da apresentada na Figura
5.13, uma vez que a divergência de frequência para a carga nominal foi pequena.

De modo a verificar se a alteração no instante de disparo do ADC melhorou a
resposta do sistema para cargas reduzidas, foram realizados novos ensaios com 50 %
(Figura 5.18) e 10 % (Figura 5.19) da carga nominal.
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Figura 5.17 – Rastreio para 100 % de carga com frequência final de 476 kHz.
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Figura 5.18 – Rastreio para 50 % de carga com frequência final de 482 kHz.
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Figura 5.19 – Rastreio para 10 % de carga com frequência final de 489 kHz.
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Os resultados obtidos com a correção no instante de disparo do ADC melhoraram
de forma significativa a divergência de frequência para 50 % da carga, a qual foi reduzida
de 7,9 % para 1,3 %. O rastreio com 10 % da carga divergiu em 2,7 % da frequência de
ressonância nominal. Na Figura 5.20 está ilustrada a corrente secundária e os sinais de
acionamento das chaves para 10 % da carga nominal com algoritmo de rastreio ativo.

Figura 5.20 – Conversor operando com frequência rastreada de 489 kHz e 10 % de carga.
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Conclui-se pela Figura 5.20 que a divergência de 2,7 % na frequência rastreada
para cargas baixas não afeta de forma significativa a forma de onda da corrente, a qual
apresentou-se próxima de um sinal senoidal, não afetando de forma significativa o rendi-
mento do conversor.

5.3 OPERAÇÃO COM FREQUÊNCIA RASTREADA

Nesta seção são apresentados os resultados experimentais obtidos em regime per-
manente para a operação do conversor da Figura 5.6 com o algoritmo de rastreio ativo.
Inicialmente foi inserida carga nominal com tensão de entrada de 540 V e tensão de
saída de 350 V. De modo a verificar o funcionamento do conversor, na Figura 5.21 estão
ilustradas as correntes no tanque ressonante e os sinais de acionamento das chaves.

Pode-se observar na Figura 5.21 que a corrente no secundário está exatamente em
fase com os sinais de acionamento das chaves e a corrente no primário é ligeiramente
defasada devido ao efeito da magnetização. Conclui-se também que a amplitude das
correntes está de acordo com os valores anteriormente calculados e obtidos em simulação,
lembrando que as medições no osciloscópio foram realizadas na saída do TC, fazendo com
que a sua amplitude visualizada seja 3 vezes maior que o valor real circulando pelo tanque.
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Figura 5.21 – Correntes no tanque ressonante com carga nominal.
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Como a corrente de magnetização é interna ao transformador, a sua medida foi
realizada removendo a ponte do secundário e fixando a frequência de chaveamento em 476
kHz no primário. Desta forma, a corrente secundária é nula e a primária será exatamente
igual à magnetização, a qual está ilustrada na Figura 5.22. Observa-se que a corrente de
magnetização é triangular e se mostrou coerente com a simulação realizada.

Figura 5.22 – Corrente de magnetização operando sem a ponte secundária.
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Fonte: Autor.

De modo a verificar o ganho do conversor operando com carga nominal, na Figura
5.23 estão apresentadas as tensões de entrada e saída.
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Figura 5.23 – Tensões de entrada e saída com carga nominal.
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Assim, é possível realizar o cálculo de ganho do conversor:

G100%−carga = Vo

Vin

= 348V

538V
= 0, 647 (5.3)

Conclui-se que o ganho ficou próximo do valor teórico de 0,65, a pequena diver-
gência deve-se as quedas de tensões do conversor. Como abordado anteriormente, foi
necessário incrementar o dead-time para 100 ns de modo a garantir operação sob condi-
ções de ZVS. Na Figura 5.24 estão ilustradas as tensões sintetizadas pela ponte primária
juntamente com os sinais de acionamento das chaves.

Figura 5.24 – Tensões da ponte primária com carga nominal.
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Pode-se observar na Figura 5.24 que o ZVS foi alcançado na ponte primária com o
dead-time de 100 ns, uma vez que a tensão V a atinge 0 V antes da chave S2 ser acionada,
da mesma forma que V b é nula quando S1 é acionada. O incremento de dead-time com
relação à análise teórica foi necessário devido as simplificações realizadas em projeto, as
quais desconsideram capacitâncias parasitas das placas de circuito impresso e utilizam
valores aproximados para as capacitâncias de saída dos MOSFETs.

De modo a comprovar o funcionamento do conversor com cargas reduzidas, nas
Figuras 5.25 e 5.26 estão apresentados os resultados para operação com 25 % de carga.

Figura 5.25 – Correntes no tanque ressonante com 25 % da carga.
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Figura 5.26 – Tensões da ponte primária com 25 % da carga.
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Conclui-se pela Figura 5.25 que a defasagem entre as correntes primária e secun-
dária do tanque ressonante é maior para o funcionamento com menores cargas, uma vez
que a magnetização não se altera. Entretanto, a corrente secundária continua em fase
com os sinais de acionamento das chaves, fenômeno desejável para operação em ZCS no
secundário. Na Figura 5.26 pode-se observar que a condição de ZVS está no limite com
o dead-time de 100 ns para esta condição de carga, todavia, com as menores correntes
circulantes, este fator não deve afetar significativamente o rendimento da topologia.

5.4 RENDIMENTO

Para a determinação do rendimento do conversor foram realizados ensaios em di-
ferentes condições de carga e medidas as potências de entrada, saída e driver das chaves.
Os resultados obtidos podem ser observados na Tabela 5.1 e Figura 5.27.

Tabela 5.1 – Ensaio para determinação do rendimento.

Carga
(%)

Potência
Saída

Potência
Entrada

Potência
Driver

Rendimento
desconsiderando

Driver

Rendimento
considerando

Driver
120 % 4018 W 4071,6 W 10,5 W 98,68 % 98,43 %
100 % 3304 W 3358,8 W 10,5 W 98,36 % 98,06 %
80 % 2586,5 W 2635,2 W 10,5 W 98,15 % 97,76 %
60 % 1986,25 W 2035,8 W 10,5 W 97,56 % 97,06 %
40 % 1384,6 W 1431 W 10,5 W 96,76 % 96,05 %
20 % 653,1 W 702 W 10,5 W 93,03 % 91,66 %
7 % 210 W 264,6 W 10,5 W 79,36 % 76,34 %

Fonte: Autor.

Figura 5.27 – Rendimento do conversor em função da variação de carga.
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A potência consumida pelo gate varia com a frequência de chaveamento, entretanto,
como o rendimento foi mensurado com o algoritmo de rastreio ativado, não foi constatada
alteração no consumo dos drivers para diferentes situações de carga. Conclui-se que o
rendimento é reduzido conforme ocorre a redução de carga, uma vez que as perdas no
núcleo são aproximadamente constantes. Constata-se também que o rendimento para
carga nominal desconsiderando as perdas nos drivers foi de 98,36 %, valor próximo ao
teórico estimado (98,6 %). Já o rendimento considerando as perdas de acionamento das
chaves foi de 98,06 % com pico de 98,43 % para operação com 120 % de carga.

5.5 RECURSO COMPUTACIONAL

O rastreio da ressonância em tempo real é um grande desafio em muitas lite-
raturas, uma vez que demanda elevado recurso computacional para ser executado (PI-
NHEIRO; JIAN; JOÓS, 1999) (JIANG et al., 2013) (FENG et al., 2011) (FENG et al.,
2013) (WANG; DUSMEZ; KHALIGH, 2014) (LIU et al., 2016) (LI; JIANG, 2016) (POO-
NAHELA; BAYHAN; ABU-RUB, 2017) (LAI; YU, 2018). De modo a analisar o consumo
de recursos do microcontrolador, na Tabela 5.2 estão apresentados os resultados obtidos
por meio da contagem de ciclos de execução do processador.

Tabela 5.2 – Consumo de recurso computacional do algoritmo de rastreio da ressonância.

Tarefa Tempo de
Execução

Frequência de
Execução

Recurso
(%)

Acumulador da
média 819,44 ns 480 kHz 39,33 %

Algoritmo de
rastreio 3166,66 ns 96 kHz 30,4 %

Total 69,73 %
Fonte: Autor.

Conclui-se que o algoritmo de rastreio consumiu grande recurso computacional para
ser executado devido a elevada frequência de amostragem do sinal. Para que seja possível
a execução de outros sistemas de controle no mesmo processador é necessária a redução
do consumo de recursos pelo rastreio, a qual é possível por meio de um decremento na
frequência de amostragem e de execução do algoritmo, com o custo de um maior tempo
de acomodação.



6 CONSIDERAÇÕES FINAIS

A necessidade na utilização de fontes renováveis de energia favorece o advento dos
veículos elétricos, os quais possuem uma tendência mundial de domínio no mercado de
transportes. Com a utilização em massa destes veículos surge a necessidade de pesquisas
voltadas ao melhor aproveitamento energético dos conversores de energia aplicados neste
cenário, tanto para tração quanto recarga das baterias. Este trabalho visou colaborar
para o desenvolvimento de conversores isolados mais eficientes a serem incorporados no
carregador integrado ao veículo.

Conforme apresentado no Capítulo 2, as topologias de conversores podem ser clas-
sificadas em dois grupos: estágio único e dois estágios, sendo voltado o foco principal da
pesquisa para o segundo grupo, uma vez que apresenta maior grau de liberdade e simpli-
cidade no acionamento das chaves. A revisão nas topologias de dois estágios proporcionou
a avaliação entre diferentes opções de conversores isolados, sendo a preferência ao CLLLC
devida principalmente a sua eficiência e facilidade de controle, uma vez que não requer
operação em malha fechada quando operando na ressonância para realizar compensação
de ganho. O conversor CLLLC permite facilitada integração com sistemas de recarga
senoidal, excluindo a necessidade de pesados e volumosos capacitores eletrolíticos, assim
como abordado no Capítulo 3.

Ainda no Capítulo 3 é apresentada de forma detalhada o projeto do conversor,
são dimensionados todos os elementos integrantes do tanque ressonante e escolhidos os
semicondutores para satisfazer as necessidades provenientes da elevada frequência de cha-
veamento. É realizado ainda o projeto do transformador e proposta uma metodologia de
ensaio para determinar o fator de acoplamento real deste elemento, bem como as suas dis-
persões, permitindo o projeto dos capacitores de compensação com maior assertividade.
Ainda neste capítulo foi estimada a eficiência teórica do projeto realizado, chegando-se ao
valor de 98,6 %. Por fim, é realizada a simulação computacional do conversor, compro-
vando os efeitos teóricos abordados em projeto.

Como o rendimento desta topologia tem relação direta com a operação na frequên-
cia de ressonância do tanque, existe a necessidade de garantir que o conversor estará
operando sempre neste ponto. De modo a solucionar este problema foi proposta uma
técnica para a realização do rastreio de ressonância no conversor, a qual foi descrita no
Capítulo 4. A operação da técnica foi constatada por meio de simulações computaci-
onais e um protótipo de baixa potência, de modo a garantir que a implementação no
microcontrolador estava correta antes da integração em potências elevadas.

A técnica de rastreio da ressonância também se mostrou eficiente no conversor de
3300 W, sendo importante salientar que o correto instante de amostragem é um fator
relevante para a minimização de erro no rastreio principalmente em potências reduzidas.
Com os ajustes corretos no ponto de gatilho do ADC foi possível garantir a operação do
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algoritmo com 10 % de carga e erro de apenas 2,7 % na frequência final rastreada. Como
a técnica baseia-se na corrente secundária do tanque para efetuar o rastreio, não é possível
a execução do algoritmo sem carga na saída, entretanto, a frequência já rastreada pode
ser aplicada nos instantes de operação sob condições de carga nula sem apresentar riscos
ao conversor.

No Capítulo 5 foram realizados os ensaios práticos com a frequência rastreada,
apresentando-se as formas de onda obtidas no conversor, as quais comprovaram a operação
bastante semelhante aos resultados de simulação. Foi confirmado o funcionamento sob
condições de ZVS para a ponte primária, bem como ZCS no secundário. Constatou-se
ainda que o ganho do conversor ficou bastante próximo à relação do transformador.

Foi realizado o ensaio de rendimento sob diferentes situações de carga, constatando-
se que a eficiência do conversor é maior que 76 % para potências acima de 7 % da nominal,
característica desejada para aplicações com constantes variações, como por exemplo, carga
senoidal. Observou-se ainda o rendimento de 98,06 % para potência nominal, bastante
próximo ao valor teórico estimado, uma vez que não foram consideradas as perdas dos
drivers em projeto.

Por fim, foi realizada a análise do recurso computacional empregado no algoritmo
de rastreio, visto que é desejável a utilização da menor quantidade possível de proces-
samento. Constatou-se o uso de 69,73 % dos recursos do microcontrolador empregado,
uma vez que a amostragem foi realizada na frequência de chaveamento, comprometendo
este resultado. É possível a redução no consumo de recursos computacionais alterando
a frequência de amostragem e de execução do algoritmo para a metade, desta forma a
necessidade computacional é reduzida para 34,87 % ao custo do dobro de tempo para a
efetivação do rastreio. Desta forma é possível a aplicação de outros algoritmos de controle
no mesmo microcontrolador.

6.1 SUGESTÕES DE TRABALHOS FUTUROS

Entre os trabalhos que podem ser desenvolvidos, sugere-se:

• Estudo de técnicas para operação das duas pontes em ZVS, uma vez que a comu-
tação sob tensão nula tende a apresentar melhores resultados do ponto de vista de
interferências eletromagnéticas;

• Projeto de conversor AC/DC para integração, possibilitando a realização de testes
sob condições de carga senoidal em baterias;

• Modelagem matemática do conversor para aplicação com sistemas de controle e
possibilitar a integração do item anterior;
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• Estudo e avaliação dos modelos de baterias como cargas conectadas ao conversor,
validando a estabilidade do sistema de rastreio sob estas condições;

• Estudo e implementação das técnicas de controle aplicadas ao carregamento senoi-
dal, uma vez que o conversor desenvolvido simplifica a integração com este método
de recarga;

• Estudo de viabilidade para integração do conversor com filtros ativos de redução do
ripple em detrimento da carga senoidal;

• Análise de operação com fluxo bidirecional de energia para um carregador on-board
integrado ao sistema elétrico.

6.2 ARTIGOS PUBLICADOS

Durante o período de desenvolvimento desta Dissertação foi realizada a seguinte
publicação com relação direta ao tema do trabalho:

• STAATS, A. J.; PINHEIRO, H. Técnica para rastreamento de ressonância
em conversor CLLLC. In: 13th Seminar on Power Electronics and Control, 2021,
Congresso Virtual. Anais do SEPOC, 2021.

Foi realizada também, durante o período de mestrado a publicação a seguir, sem
relação com o tema do trabalho:

• STAATS, A. J.; CHAVES, D. B. ; VIERA, L. A. B. ; GRIGOLETTO, F. B. ; PI-
NHEIRO, H. Estratégia de Modulação por Abordagem Geométrica para
Conversores com Diodos de Grampeamento de 5 Níveis. In: XXIII Con-
gresso Brasileiro de Automática, 2020, Congresso Virtual. Anais do CBA, 2020.
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Apêndice A – Código do MATLAB para plotar a relação Rac/Rdc conside-
rando o efeito skin dos condutores

Script do MATLAB adaptado de Hurley (2013) e utilizado para plotar a relação
Rac/Rdc em função da razão entre o diâmetro do condutor e a penetração:

% Script para plotar a Figura 3.9
n = 0;
for delta = [0:0.001:1]

mr0 =(1+1j)*delta;
I0 = besseli(0,mr0);
I1 = besseli(1,mr0);
R = real((mr0.*(I0/(2*I1))));
n = n+1;
V(n)= R;
D(n)= delta;

end

plot(D,V,'k','LineWidth',2)
title('Rac/Rdc (efeito skin)')
xlabel('Razão de raio pela profundidade de penetração')
ylabel('Rac/Rdc')
axis([0 1 0.995 1.025])
grid on
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Apêndice B – Código do MATLAB para determinar o fator de acoplamento
do transformador

clear
clc

%Parâmetros de entrada:
L1 = 97e-6; %Parâmetro medido com LCR (secundário aberto)
L2 = 41.5e-6; %Parâmetro medido com LCR (primário aberto)
Cr = 29.5e-9; %Parâmetro medido com LCR (Cr primário) 
Ro = 10; %Parâmetro medido com LCR (Resistência de carga)
n1 = 20; %Número espiras primário  
n2 = 13; %Número espiras secundário 
Co = 15e-12; %Capacitância do osciloscópio

%Valores ensaio:
mag_ref = [-10.80 -7.42 -5.51 -4.33 -3.85 -3.75 -3.84
-4.04 -4.46 -4.85 -5.31 -5.71 -6.12 ];
phase_ref = [ 87.12 66.10 48.38 33.57 20.84 8.95 00.10
-7.61 -14.76 -19.21 -24.41 -27.85 -31.25 ];

%Define faixa de frequência
fmin = 100e3;
fmax = 700e3;
fstep = 50e3;

%Define faixa e step do fator de acoplamento
kmin = 0.96;
kmax = 0.98;
kstep = 0.0001;

%Cálculos:
n = n1/n2; %Relação de espiras

j = 1;
for k = kmin:kstep:kmax

i = 1;
for f = fmin:fstep:fmax

XCo = complex(0,((-1)*((1/(2*pi()*f*Co))/(n^2))));
Ro_r = complex(((n^2)*Ro),0);
Zo = (XCo*Ro_r)/(XCo+Ro_r);

Zs = complex(0,(2*pi()*f*((n^2)*(1-k)*L2)));

Zm = complex(0,(2*pi()*f*(k*L1)));

XCr = complex(0,((-1)*(1/(2*pi()*f*Cr))));
XLp = complex(0,(2*pi()*f*((1-k)*L1)));
Zp = XLp + XCr;

vin = 1;
i1 = vin/(Zp+((Zm*(Zo+Zs))/(Zm+(Zo+Zs))));
vm = i1*((Zm*(Zo+Zs))/(Zm+(Zo+Zs)));
is = vm/(Zo+Zs);
nvo = is*Zo;
vo = nvo/n;
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mag(i,j) = 20*log10(abs(vo/vin));
phase(i,j) = angle(vo/vin)*(180/pi());
freq(i) = f;

i = i+1;
end
j = j+1;

end

%Plota resposta Ganho x freq(Hz)
figure(1);
plot(freq,mag)
grid
set(gca, 'XScale', 'log')

%Calcular menor erro de ganho
j = 1; %Loop de fator de acoplamento
for k = kmin:kstep:kmax

acoplamento(j) = k; %Fator de acoplamento de cada loop
erro_g(j) = 0; %Variável erro ganho
i = 1; %Loop de frequência
for f = fmin:fstep:fmax

%Calculo do erro:
erro_g(j) = erro_g(j) +
abs(mag_ref(i)-mag(i,j))/abs(mag_ref(i));

i = i+1;
end

j = j+1;
end

%Erro min ganho:
[M,aux] = min(erro_g);
fprintf('O fator de acoplamento (k) que corresponde ao ganho de 
entrada é: %1.4f\n',acoplamento(aux));
fprintf('O somatório de erro relativo de magnitude foi: %1.4f\n',M);

%Calcular menor erro de fase
j = 1; %Loop de fator de acoplamento
for k = kmin:kstep:kmax

erro_f(j) = 0; %Variável erro fase
i = 1; %Loop de frequência
for f = fmin:fstep:fmax

%Calculo do erro:
erro_f(j) = erro_f(j) +
abs(phase_ref(i)-phase(i,j))/abs(phase_ref(i));

i = i+1;
end
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j = j+1;
end

%Erro min fase:
[M,aux2] = min(erro_f);
fprintf('O fator de acoplamento (k) que corresponde a fase de 
entrada é: %1.4f\n',acoplamento(aux2));
fprintf('O somatório de erro relativo de fase foi: %1.4f\n',M);

%Acoplamento médio:
fprintf('O fator de acoplamento (k) médio é: 
%1.4f\n',((acoplamento(aux)+acoplamento(aux2))/2));

%Plota resposta Ganho x freq(Hz) para ensaio e k determinado
figure(2);
plot(freq,mag(:,aux),freq,mag_ref)
grid
set(gca, 'XScale', 'log')

%Plota resposta Fase x freq(Hz) para ensaio e k determinado
figure(3);
plot(freq,phase(:,aux2),freq,phase_ref)
grid
set(gca, 'XScale', 'log')
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Apêndice C – Código do PSIM para simulação do algoritmo de rastreio da
ressonância

// Programação do DSP para rastreamento da ressonância do tanque 

 

// Definições de variáveis e funções 

#include <Stdlib.h> 

#include <String.h> 

 

 int g_nInputNodes=0; 

 int g_nOutputNodes=0; 

 int g_nStepCount=0; 

  

 int TIM_RELOAD = 1667;     //fsw inicial de 600kHz 

// int TIM_RELOAD = 3333;       //fsw inicial de 300kHz 

 int DEAD_TIME = 52;        //52ns 

 int TIM = -1; 

 int COMP, S1, S2, interr; 

 double is; 

  

// ------------------------------------------------------------------ 

// Função de execução 

// Timestep = 1ns; 

 

 g_nStepCount++; 

  

 //Incremento do timer do PWM 

 TIM++; 

  

 //Overflow timer 

 if(TIM >= TIM_RELOAD){ 

     TIM = 0; 

     interr = 1; 

 } 

  

 if(t > 500e-6){                //Inicia o rastreio em 500us 

     //Interrupção do Timer 

     if((TIM == (TIM_RELOAD-(DEAD_TIME/2)))&&(interr == 1)){ 

         is = in[0];    //Leitura da corrente do sensor de corrente 

          

         //Rastreio da frequência 

             if(is > 0){        //Compara a corrente do secundário 

                 TIM_RELOAD = TIM_RELOAD - 4;       //Aumenta fsw 

             } 

             else if(is < -0.1){ 

                 TIM_RELOAD = TIM_RELOAD + 4;       //Reduz fsw 

             } 

          

         //Define limites para a frequência de operação 

         if(TIM_RELOAD > 3500)          TIM_RELOAD = 3500;  //286kHz 

         else if(TIM_RELOAD < 1400)     TIM_RELOAD = 1400;  //714kHz 

          

         interr = 0;        //Limpa flag interrupção 

     } 

 } 

 //Valor do comparador para 50% de duty 

 COMP = TIM_RELOAD/2; 
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 //Zera o estado das chaves 

 S1 = 0; 

 S2 = 0; 

  

 //Comparador para S1 (chave superior) 

 if(COMP > TIM) S1 = 1; 

  

 //Comparador para S2 (chave inferior) 

 if(COMP <= TIM) S2 = 1; 

  

 //Dead-time 

 if(TIM < (DEAD_TIME/2)){ 

     S1 = 0; 

     S2 = 0; 

 } 

 if(TIM >= (TIM_RELOAD-(DEAD_TIME/2))){ 

     S1 = 0; 

     S2 = 0; 

 } 

 if((TIM >= (COMP-(DEAD_TIME/2)))&&(TIM < (COMP+(DEAD_TIME/2)))){ 

     S1 = 0; 

     S2 = 0; 

 } 

  

 out[0] = S1;       //Saída para G1 

 out[1] = S2;       //Saída para G1 

 out[2] = 1/(TIM_RELOAD*0.000000002);   //Saída da Fsw atual 
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