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Resumo

Dissertacdo de Mestrado
Programa de P6s-Graduacdo em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria

METODOLOGIA DE PROJETO DE CONVERSORES BOOST PARA
CORRECAO DE FATOR DE POTENCIA APLICADA ASISTEMAS
ININTERRUPTOS DE ENERGIA

Autor: Eng. Daniel da Motta Souto Damasceno
Orientador: Dr. Eng. José Renes Pinheiro
Santa Maria, 20 de Abril de 2006

Esta Dissertacdo de Mestrado apresenta uma metodologia de projeto para o conversor
boost operando como estagio retificador de entrada em uma fonte de alimentacdo
ininterrupta. Essa metodologia se baseia em definir, através de um conjunto de freqliéncias de
comutacdo e ondulacGes de corrente, o ponto de minimizacdo do volume do conversor
considerando o volume do indutor, do filtro de interferéncia eletromagnética conduzida e dos
dissipadores. Assim, é desenvolvido ao longo desse trabalho o projeto de cada elemento
mencionado estudando o impacto do uso de diferentes materiais magnéticos, topologias de
filtro de entrada e tecnologias de semicondutores. Inicialmente é projetado o controlador e
desenvolvida a estrutura de simulacdo do conversor. Em um segundo momento € projetado o
indutor boost para uma determinada elevacdo de temperatura. A seguir € projetado o filtro de
interferéncia eletromagnética analisando o impacto de diferentes topologias. Também sé&o
projetados os dissipadores que garantem a operacdo dos semicondutores dentro dos limites de
temperatura estabelecidos pelos fabricantes. Por fim, é formalizada a metodologia baseada
nos projetos anteriores, pela qual, fazendo uso dos procedimentos e equagdes fornecidos,

torna-se possivel definir o ponto de minimizacéo do volume do conversor.

Palavras-Chave: Boost, PFC, Correcédo de Fator de Poténcia
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Abstract

Master Thesis
Programa de P6s-Graduacdo em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria

A DESIGN METHODOLOGY FOR BOOST CONVERTERS TO POWER FACTOR
CORRECTION APPLIED IN UNINTERRUPTIBLE POWER SUPPLIES

Author: Eng. Daniel da Motta Souto Damasceno
Research Supervisor: Dr. Eng. José Renes Pinheiro
April 20, 2006 - Santa Maria

This Master Thesis presents a design methodology to a boost PFC converter operating
as an Uninterruptible Power Supply rectifier input stage. This methodology defines, making
use of a group of current ripples and switching frequencies, the converter minimum volume
point analyzing the volumes of the boost inductor, the electromagnetic interference filter and
the heat-sinks. Thus, it’s developed along this work, each design mentioned above, analyzing
the impact of different magnetic materials, input filter topologies and semiconductors
technologies. Previously, it is designed the controller and it is developed a simulation
structure. In a second moment, it’s designed the boost inductor for a predetermined
temperature elevation. After this, it’s designed the electromagnetic filter analyzing the impact
of different topologies. The heat-sinks are also designed to guarantee the semiconductors
operation within the temperature limits. Finally, the methodology based on the previous
designs is accomplished, using the procedures and equations already mentioned, becoming

possible to define the converter minimum volume point.

Keywords: Boost, PFC, Power Factor Correction
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Introducao

O mercado mundial de sistemas ininterruptos de energia (UPS) gira em torno de U$
5.348,00 milhdes, sendo que as aplicagdes monofésicas de poténcia inferior a 2 kVA
possuem a maior parcela desse montante [1].

Nessa fatia do mercado, ou seja, aplicagfes monofésicas de baixa poténcia, as UPSs
apresentam a estrutura basica mostrada na Figura 1-1, que pode ser dividida em trés etapas:

estagio de entrada, banco de baterias e inversor de saida [2].

CA CC
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Ill_”””—l
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Figura 1-1: Configuracao basica de uma UPS.

O estagio de entrada é o responsavel pela retificagdo da tensdo da rede. E esse
processo de retificacdo que faz com que a rede enxergue a carga como néo-linear. Cargas
ndo-lineares conectadas a rede (Figura 1-2) consomem correntes distorcidas com elevada taxa
de distorcao harmonica (THD).

A THD é um indice que informa a relacdo entre as componentes harménicas da
corrente e a fundamental. Uma elevada THD da corrente de entrada significa elevado

conteudo harmonico, ou seja, mais poténcia reativa circulante no sistema, penalizando outros



equipamentos e sobrecarregando os transformadores de distribuicdo. Mantendo-se a poténcia
aparente constante, o aumento da poténcia reativa também implica em reducdo da poténcia
ativa disponivel, ou seja, hd uma reducdo do aproveitamento de energia pelo sistema.
Lembrando que fator de poténcia € a relacdo entre a poténcia ativa e a aparente consumida
por uma determinada carga, percebe-se que o ideal para a rede seria que todas as cargas
apresentassem fator de poténcia unitario, ou muito préximo disso [3].

Em vista disso, algumas normas internacionais, como IEC61000-3-2, foram
introduzidas para limitar a emissdo de harmdnicas obrigando 0s engenheiros a encontrar

alternativas para melhorar a qualidade da corrente drenada da rede.
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Figura 1-2: Tensdo, corrente e conteddo harmdnico de uma carga néo linear conectada a rede.

Dentre as solucBes existentes, a que se mostra mais interessante para aplicacfes de
poténcia inferior a 2kW, é o uso de pré-reguladores boost (elevadores) reduzindo
significativamente a amplitude das harménicas de baixa ordem. As principais vantagens da
utilizacdo desse conversor sdo a pre-regulacdo da tensdo de saida, a reducdo do conteddo
harmonico de baixa ordem da corrente de entrada, a eliminacdo dos filtros de baixa
frequéncia com conseqiente reducéo do custo e volume, bem como aumento da eficiéncia do
sistema como um todo.

Essa diminuicdo no conteudo harmoénico de ordem menos elevada € conseguida
através da comutacdo do interruptor principal, dando a forma de uma sendide com ripple

(ondulagdo) a corrente de entrada do conversor, como pode ser visto na Figura 1-3.
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Figura 1-3: Tensao, corrente e conteldo harmdnico de uma carga ndo linear conectada a rede através de
um Conversor Boost PFC.



Esse ripple possui uma frequéncia muito superior a da rede, introduzindo harmonicas
de ordem elevada na corrente de entrada. Entdo, o que ocorre na verdade, é uma substituicdo
das harménicas de baixa freqiiéncia pelas de alta frequéncia.

Da mesma forma que as harménicas de baixa ordem, as de ordem superior também
sdo indesejadas, gerando nesse caso interferéncia eletromagnética conduzida (EMI). Contudo,
filtros de alta frequéncia possuem volume muito inferior, sendo bem menos onerosos.

Assim, o estagio de entrada € constituido basicamente por um conversor retificador

(boost PFC) e por um filtro de entrada, como pode ser visto na Figura 1-4.
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Figura 1-4: Conversor Boost PFC + Filtro de Entrada.

De acordo com a tendéncia da industria de reducdo das dimensdes dos conversores, a
frequéncia de comutacdo do interruptor principal do conversor foi elevada para reduzir o
volume do indutor boost. Entretanto, operando em freqiiéncias maiores, a interferéncia
eletromagnética emitida e as perdas de comutacdo se elevam, e para se adequar as normas,
filtros de entrada e dissipadores mais volumosos devem ser adotados.

Portanto, ha um compromisso entre o volume do filtro de entrada, do indutor boost e
dos dissipadores.

Da literatura podem ser ressaltados alguns trabalhos que evidenciam esse
compromisso. Em [4] e [5], os autores mostram a influéncia da escolha da freqliéncia de
comutacdo na fungdo custo de um conversor boost PFC. Todavia, esses trabalhos fixam
apenas um ripple sobre a corrente do indutor para proceder a analise.

Em [6], a influéncia do ripple no indutor é considerada no volume de diversos
conversores operando como PFC. Contudo, o foco deste trabalho é o impacto causado pelo
modo de operacdo no volume do filtro de entrada, desconsiderando a contribuicdo do
dissipador no volume total do sistema.

Ja em [7] e [8], a influéncia do ripple também é considerada, mas para apenas trés
casos muito proximos e com frequéncia fixa. Além disso, o enfoque do trabalho é na selecédo

dos elementos magnéticos, desconsiderando, novamente, o dissipador.



Nos trabalhos [9], [10] e [11], a analise é procedida para apenas uma tecnologia em
especial de semicondutores, hd pequena variacao no ripple, e as freqliéncias de trabalho sdo
extremamente elevadas. Adicionando o fato de que a topologia do filtro de EMI é de ordem
elevada, o resultado para volume minimo é condicionado a freqliéncias extremamente altas
(cerca de 300 kHz).

Dessa forma, percebe-se que a anélise do volume do estagio de entrada tem sido
realizada de modo incompleto. Os trabalhos que analisam a influéncia da freqiiéncia de
comutacao desconsideram o ripple de corrente sobre o indutor. E, quando consideram os dois
efeitos anteriores, negligenciam o impacto introduzido no volume pelo dissipador.

Tendo conhecimento do ponto de operacdo de interesse, torna-se necessario 0
desenvolvimento de uma metodologia que simplifique e forneca os passos para o projeto do
conversor.

Em [12] é apresentada uma metodologia de projeto para o circuito de poténcia do
boost PFC. Esse procedimento se baseia em relagcbes bem conhecidas, mas desconsidera
completamente a influéncia do ponto de operacdo no projeto. Em [14] é apresentado um
procedimento de projeto com enfoque no uso do controlador fornecido pela Unitrode
UC3854. Segundo palavras do proprio autor, nesse trabalho, a escolha da freqliéncia de
comutacdo foi feita de modo arbitrario. Cabe ressaltar, que, na época (1995), as preocupacdes
com interferéncia eletromagnética estavam apenas se iniciando, e a grande maioria dos
autores escolhia a esmo uma freqliéncia de comutacdo que representasse o0 seu entendimento
de “um bom compromisso entre volume e eficiéncia” do conversor. Como pode ser
observado, a literatura possui alguns trabalhos com procedimentos bem difundidos para
projeto de PFC, mas eles ndo consideram todos os fatores necessarios, e, principalmente,
arbitram , sem justificativas, o ponto de projeto.

Assim, a primeira proposta deste trabalho é analisar o0 compromisso da escolha do
ponto de operacdo [Al @ fs], considerando ripple de corrente sobre o indutor e freqliéncia de
comutagdo, no volume de um conversor boost PFC com filtro de EMI. De posse dessa
andlise, serd desenvolvida uma metodologia de projeto do conversor boost PFC visando
minimizar volume, que considere os fatores térmicos e eletromagnéticos, caracterizando a
segunda contribuicdo deste trabalho. A escolha do correto ponto de operacéo € decisiva para
reduzir o volume do estagio de entrada.

A metodologia é baseada na simulagdo do conversor em regime permanente para uma

determinada faixa de pontos de operacdo. Para cada ponto [Al@fs] € calculado o volume dos



componentes de interesse, ou seja, indutor, filtro de entrada e dissipadores. O ponto de
minimo é encontrado para o volume total (soma dos volumes de cada elemento de interesse).
A necessidade de simular a operagdo do conversor em varios pontos diferentes demanda
diferentes ganhos para o controlador. Com isso, se faz necessario um método simples e
eficiente de selecéo desses ganhos, permitindo sua utilizagdo em todas as plantas de interesse.

Em [13] é apresentada uma metodologia generalizada de modelagem de conversores
PWM. Com ela, a modelagem e extracdo de parametros como impedancia de entrada e saida
do conversor boost PFC, se torna bastante simples. Nos trabalhos [14]-[17] sdo abordados
topicos de interesse durante a fase de implementacdo relacionados ao controle analdgico do
conversor PFC. Contudo, devido ao cunho pratico e foco no uso de um circuito integrado
especifico, os trabalhos anteriores ndo mostram como calcular os ganhos do compensador.
Assim, em [18] e [19] é realizada uma comparacdo entre diferentes abordagens do controle
de conversores PFC. Com base nesses trabalhos é possivel fazer uma primeira estimativa dos
ganhos do compensador da malha de corrente. Todavia, é necessario que o projetista faca
pequenos ajustes posteriores a fim de melhorar a resposta obtida com o controlador. Como,
em uma simulacdo para diversos pontos de operacdo, ndo € possivel realizar esses ajustes
posteriores, se faz necessario um metodo alternativo de projeto que forneca os ganhos finais
do controlador.

Para que sejam realizados os projetos fisicos dos componentes, € necessario ter o
projeto elétrico finalizado com o conversor operando corretamente em regime, pois cada
elemento necessita de uma grandeza previamente definida.

Por exemplo, no caso do indutor boost, deve-se calcular a tensdo e a corrente
aplicadas sobre ele a fim de especificar o nucleo, didmetro dos condutores e nimero de

espiras a serem utilizados, Figura 1-5.
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Figura 1-5: O projeto fisico do indutor necessita da corrente e tenséo instantaneos aplicados sobre ele.

O projeto do indutor boost é um procedimento que se inicia com a sele¢do do material
e da geometria a fim de definir as dimensdes do ndcleo magnético. Os dados utilizados nessa

etapa do projeto sdo fornecidos pelos proprios fabricantes [21] e [22]. J& em [23] e [24] s&o



apresentados procedimentos de selecdo dos nucleos. Selecionado o ndcleo, é necessério
estimar sua elevacdo de temperatura com o0 objetivo de garantir operacdo abaixo da
temperatura Curie.

Assim, devem-se estimar as perdas no nucleo e nos enrolamentos, responsaveis por tal
elevacdo. Em [26] é mostrado um método simples de estimar tanto as perdas no nucleo,
quanto nos condutores, porém, suas aproximacgdes conduzem a uma imprecisdo que ndo pode
ser negligenciada. Em [27] é apresentado um método de estimar as perdas no nucleo através
da excitacdo quadrada, todavia, os fabricantes informam seus dados para excitacdo senoidal,
tornando-o pouco atrativo. Em [28] e [29] € utilizado um método baseado na equacdo de
Steinmetz, ou seja, baseado na excitacdo senoidal, mas, apesar da elevada precisao, exige um
esforco computacional significativo. Dentre os trabalhos sobre calculo de perdas no nucleo,
destaca-se [30] no qual é apresentado um modo simples de célculo, aplicado a conversores
PWM, que atinge resultados precisos e exige menor esforco computacional.

No tocante as perdas nos condutores, [31] apresenta uma equacao de facil utilizacao.
Porém em [32] € provado experimentalmente que a equacédo anterior diverge dos resultados
experimentais em até 150% para determinados casos, inutilizando-a. Contudo, o uso do
método adotado em [32] possui suas bases fundadas em resultados experimentais, tornando
sua aplicacdo bastante cansativa. Apesar de em [33] esse método ser bastante simplificado,
sua aplicacdo continua pouco interessante. Em [34] é adotada uma abordagem bi-
dimensional, que apesar de bastante precisa, insere uma complexidade consideravel no
procedimento de calculo. Assim, dentre os trabalhos analisados, destaca-se [35], por
apresentar um método simples, que ja estd bem consolidado e vem sendo amplamente
utilizado. Ja as referéncias [36] e [37] abordam aspectos da implementacdo do indutor
relacionados a elevacgédo de temperatura que vem a complementar o presente trabalho.

Tendo o indutor projetado, a analise passa as questBes relacionadas a interferéncia
eletromagnética. Para que se efetue o projeto fisico do filtro de EMI, deve-se estimar a
interferéncia eletromagnética conduzida e, comparando-a com a norma adotada, determinar a
atenuacdo requerida para que o sistema entre em conformidade, como pode ser visto na
Figura 1-6. Entdo, nas referéncias [38] e [39] sdo explicados os conceitos fundamentais
acerca das normas de emissdo de interferéncia eletromagnética conduzida. Em [40] e [41] €
analisado o circuito de medicdo de quase-pico sugerido pela norma IEC-CISPR22. Em [42] é
analisada a separacdo dos ruidos de modo diferencial e de modo comum. Ja em [43] e [44]
sdo apresentadas metodologias de projeto de filtros de EMI. E, em [45] sdo analisadas

questdes relativas a implementacao dos filtros.
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Figura 1-6: O projeto fisico do filtro de EMI necessita da estimacdo da atenuacao requerida pelo filtro.
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Finalmente, para o projeto fisico dos dissipadores, se faz necessaria a estimacao da
poténcia dissipada durante os periodos de comutacdo e de conducdo dos interruptores, como
pode ser visto na Figura 1-7.

Nas referéncias [46] - [50] podem ser encontrados os dados disponibilizados pelos
fabricantes dos dispositivos semicondutores que serdo utilizados nesse trabalho. Os
fabricantes também fornecem informacdes basicas quanto ao funcionamento dos
componentes [51] e [52] e quanto ao mecanismo de elevacdo de temperatura dos mesmos
[53]. Em [54] essas analises sdo aprofundadas mostrando com maior precisdo 0 mecanismo
tedrico de comutacdo forcada dos dispositivos. JA& em [55] as perdas de comutagdo sdo
analisadas via simulacdo e em [56] e [57] sdo analisadas baseadas em resultados
experimentais. De posse da poténcia dissipada pelos dispositivos semicondutores, é
necessario determinar a resisténcia térmica do dissipador a fim de permitir a operacdo do
componente na temperatura desejada. Em [58] séo apresentados os modelos térmicos para
calculo da elevacdo de temperatura da juncdo com base na resisténcia térmica do dissipador.
Em [59] € detalhada a analise unidimensional do dissipador e em [60] podem ser encontrados
as curvas de comportamento da resisténcia térmica para diferentes perfis de dissipadores.

A

Isw
Vo

Figura 1-7: O projeto dos dissipadores requer a estimacao das perdas nos dispositivos
semicondutores.




Cabe ressaltar, que o volume do capacitor de saida é funcdo da energia por ele
armazenada. Como a tensdo sobre o capacitor de saida sofrerd pequena variagdo, e, devido a
existéncia de recomendactes como tempo de hold-up, a influéncia do ponto de operacdo no
comportamento do volume do capacitor é desprezivel.

De posse dos projetos para cada componente, torna-se possivel realizar o estudo
acerca do comportamento do volume total do conversor com a variagédo do ponto de operagéo

[Al@fs], baseado-se na estrutura de simulagdo mostrada na Figura 1-8.
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Figura 1-8: Fluxograma da metodologia de projeto visando determinar o menor volume.



Portanto, no Capitulo Il é realizado o projeto do controlador necessario para o
funcionamento do conversor, mostrando também a estrutura de simulacdo e as normas de
emissdo de harmonicas de baixa ordem. No Capitulo Ill € apresentado o procedimento de
projeto do indutor boost, ressaltando os modelos de perdas nos condutores, no nucleo e
elevacdo de temperatura. A estimacgdo da interferéncia eletromagnética conduzida e o projeto
do filtro para atenué-la sdo apresentados no Capitulo 1V. J& o Capitulo V faz a anélise das
perdas nos dispositivos semicondutores e apresenta o projeto dos dissipadores. No Capitulo
VI sdo mostrados os resultados obtidos através das simulagbes, com base na metodologia
proposta. Finalmente, as conclusfes alcancadas com esse trabalho sdo apresentadas no
Capitulo VII.
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Capitulo I

Projeto do Controlador

Neste capitulo sera apresentado o projeto da estrutura de controle do conversor boost
PFC utilizado no decorrer deste trabalho. A principal motivagdo é a necessidade de uma
forma simples e rapida de projetar o controlador de corrente sem que seja necessario fazer
ajustes posteriores em seus ganhos. Nesse capitulo também sera apresentada a estrutura de
simulacdo do conversor capaz de gerar a forma de onda da corrente sobre o indutor.

Assim, a primeira se¢do apresenta a modelagem do conversor de acordo com o
método da chave-PWM, mostrando que a funcdo de transferéncia pode ser simplificada para
frequéncias elevadas. Na segunda secéo sera procedida a analise de estabilidade da planta
através de métodos de resposta em freqiiéncia como diagrama de bode e lugar das raizes. De
posse das analises anteriores, serd apresentado o projeto do controlador na terceira secdo. A
quarta secdo apresenta a estratégia usada para simular o conversor em malha fechada.

2.1 Modelagem da Planta

A planta a ser modelada pode ser vista na Figura 2-1. O boost PFC é aproximado por
um conversor CC-CC que segue uma referéncia senoidal, uma vez que devido a elevada
freqiiéncia de comutacdo, a variacdo da tensdo de entrada durante um periodo de comutacéo é

tdo pequena que pode ser desconsiderada.
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Figura 2-1: Boost PFC com aquisi¢do de corrente, tenséo de entrada e de saida.
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Para modelar o conversor boost PFC foi adotado o modelo da chave PWM
apresentado em [13] e mostrado pela Figura 2-2. Este modelo é amplamente difundido pela

literatura e sua aplicacdo no conversor pode ser vista na Figura 2-3.
o -
T
L c| R
™ g

« A
Ld =

Figura 2-3: Aplicacdo do Modelo no Conversor
Boost.

Figura 2-2: Modelo da Chave PWM.
Como a planta é excitada por freqiéncias elevadas, pode-se realizar uma

simplificacdo curto-circuitando o capacitor C obtendo um modelo pra altas freqiiéncias

mostrado na Figura 2-4.
e © o A
, 000

I

Figura 2-4: Modelo para Altas Freqiiéncias do
Conversor Boost.
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A equivaléncia dos modelos pode ser vista através do grafico de bode da Figura 2-5.
A partir de uma determinada frequiéncia, os modelos ndo possuem diferengas quanto a ganho

e fase.

Bode Diagram

100 p T T ™TrTTY T T

|

o)

i
) : |
% ApI’OFS(‘ SU e : Ak

5, id

I 4 ; 1

L

Magnitude (dB)
o0

40 : LR P oas

Phase (deg)

Freguency (radisec)

Figura 2-5: Diagramas de Bode Mostrando a equivaléncia dos modelos em alta freqiiéncia.

De posse da configuracdo da planta no dominio das frequéncias, pode-se extrair

algumas informacoes de interesse do sistema:
a. Funcdo de transferéncia que relaciona saida com entrada (line-to-output);
b. Funcdo de transferéncia que relaciona saida com controle (control-to-output)
c. Impedancia de Entrada e de Saida;

No caso da aplicacdo em questdo, ou seja, um pré-regulador, a simples regulagédo da
tensdo de saida nédo ¢ suficiente. O foco principal é dar a forma senoidal a corrente drenada da
rede pelo conversor. Assim, sdo conectadas duas malhas em cascata: a de corrente (mais
rapida e que da a forma senoidal a corrente de entrada) e a de tensdo (mais lenta e que regula

a tensdo de saida do conversor).

S s 52
d +/30%+%3§ Eq. 2.1

G, —_Yo Eq. 2.2
d
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A EqQ. 2.1 e a Eq. 2.2 mostram as fungdes de transferéncia que relacionam corrente
sobre o indutor e perturbacdo da razdo ciclica para a malha de corrente compreendendo o

sistema completo e sua simplificacdo para altas freqliéncias, respectivamente.

O o & Q.
RL L DD'Re .
Zin § Zout
Figura 2-6: Modelo aplicado para o célculo da Figura 2-7: Modelo aplicado para o célculo da

impedancia de entrada. impedancia de saida.

A Figura 2-6 e a Figura 2-7 mostram a aplicagdo do modelo da chave PWM no
calculo das impedancias de entrada e saida do conversor. A Eq. 2.3 mostra a funcdo de

transferéncia da impedancia de entrada.
S

1+ %90% +
1+ S

%,

Ja a Eq. 2.4 mostra a solucdo da aplicacdo do modelo da chave-PWM no célculo da

i/
2
® R =R_+DD'Re+D?R 1

Z =R - -
in i SP C(R5e+ R) Eq 2.3

n

impedancia de saida do conversor.

s S
(1+Azl)(1+ﬁzo)
Z,=R, 5
1+7 +5/,
Qu, /o Eq. 2.4

RL+DD'Rej R, +ReDD' 1
- ~2 0= 5

Ro= R”( D” L %17 ReeC

A Figura 2-8 mostra o comportamento da impedancia de entrada do sistema em malha
aberta para trés diferentes valores de razdo ciclica. Nota-se que para altas frequéncias a
impedancia de entrada independe da razdo ciclica. Percebe-se também, que para baixas
freqUiéncias, quanto maior a razdo ciclica, menor é a impedancia de entrada, uma vez que
elevados valores de razao ciclica significam que a impedancia de entrada assume o valor da

impedancia do indutor (desprezivel para baixas freqliéncias).
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Bode Diagram
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Phase (deg)

10 10 10° 10° 10 10°
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Figura 2-8: Comportamento da impedéncia de entrada com a variacao da frequéncia.

2.2 Analise de Estabilidade

O sistema em malha aberta € estdvel uma vez que possui margem de fase igual a
aproximadamente 90° e margem de ganho infinita, como mostrado no diagrama de bode da
Figura 2-9.

Bode Diagram
100 T T T T T T

a0

60

40

Magnitude (dB)

20

Phase (deg)
Y
h

=90

BTl SRR TTIT! B S W R 11T S A W R T R U SrT N TT7] M S SR N 1171 B S T TTT] M S S ATy
o 1 2 3 ‘ 5 §
10 10 10 10 10 10 10 10
Frequency (radfsec)

Figura 2-9: Diagrama de Bode do sistema em malha aberta.
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Figura 2-10: Lugar das raizes do sistema.

Também pode-se perceber que o sistema € estavel por ndo possuir polos no semiplano
direito (Figura 2-10). Também se pode concluir através do lugar das raizes que a variacao da
razdo ciclica pouco afeta 0 comportamento do sistema no tocante as altas frequéncias. Em
compensacao, para baixas frequiéncias, a diminuicdo da razdo ciclica deixa o sistema mais
oscilatorio.

Sendo o sistema estavel, o objetivo de projeto do controlador da malha de corrente do
conversor boost PFC é obter um compensador que faga a corrente sobre o indutor seguir a

referéncia (sendide retificada) com a menor distor¢cdo harménica possivel.

2.3 Projeto do compensador da Malha de Corrente

\

I
-
I

Figura 2-11: Sistema em Malha Fechada.
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A Figura 2-11 mostra a conexdo do sistema em malha fechada. O objetivo de se
fechar a malha é fazer com que a variavel de saida consiga reproduzir a referéncia. Sendo
assim, o comportamento ideal desejado para um sistema em malha fechada € o mostrado na
Eqg. 2.5.

Ti=-2 =1,0°

N Eq. 2.5

Ou seja, o sistema possui largura de banda infinita e consegue reproduzir
integralmente a referéncia sem atraso de fase. Como, na pratica, isso ndo é realizavel, a
intencdo do projeto do compensador é fazer com que o sistema em malha fechada se
aproxime ao maximo da Eq. 2.5.

O compensador proporcional-integral (PI) € o mais simples capaz de eliminar o erro

de regime permanente do conversor operando em malha fechada e pode ser visto a seguir:

Gid(s) = K K—Vy
)

Escrevendo o sistema em malha fechada a partir da Eq. 2.6 obtém-se a Eq. 2.7.

ri(e) - CiS)S()

1+Ci(s)G(s)

K Eq. 2.7
KK (S+ /< )

Ti
i(s)= s°+KKqs+KK,

O sistema de malha fechada em funcéo dos seus polos e zeros é mostrado na Eq. 2.8.

: KTi(S_Zl)
T'@Fm Eq. 2.8

Para que o sistema possa ser especificado em fungéo da banda passante, este deve ser
reescrito de forma a ficar em fungdo de apenas um dos pdlos, obtendo o sistema de equagdes

mostrado na Eq. 2.9.
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)

P=-aZ
P, =-BW
P +P,=-KK,
PP, =KK,

Eq. 2.9

Resolvendo o sistema anterior para os ganhos proporcional (P) e integral (1) obtém-se
a Eq. 2.10 em funcdo dos pardmetros de projeto o. e BW.
K = %a

K
2
_BW

KI

Eq. 2.10

Observe que o polo 1 (P;) ndo estd exatamente alocado sobre o zero 1 (Z1), e 0
residuo da razéo entre eles é dado pelo fator o.. Assim, o fator o esta ligado diretamente a
presenca do ganho integral do compensador (caso o fosse feito unitario, 0 ganho integral
seria nulo e o compensador seria simplesmente proporcional).

Dessa forma, o calculo dos ganhos proporcional e integral foi substituido pela escolha
adequada da banda passante BW e da constante de projeto o. A escolha desses dois
parametros deve ser feita visando que a corrente de entrada do conversor atenda a norma de
emissao de harmonicos, rastreie a corrente de referéncia, mas evite a saturacdo do controlador
e tenha erro de regime permanente nulo.

Os parametros de projeto podem ser obtidos através de simulacBes sucessivas

configurando as seguintes tabelas:

Tabela 2-1: Resultados das Simulacdes para fregiiéncia de comutacdo igual a 30 kHz.

fs (Hz) Lg (H) Zx' (Q) Kp Ky’ a BW (Hz)
30x10° | 800x10° 24 0,085 0.823077 | 1.000228 | 6.762544
30x10° | 600x10° 18 0,057308 | 0.953846 | 1.000436 | 6.077919
30x10° | 400x10° 12 0,037077 0.98 1.000714 | 5.896781
30x10° | 300x10° 9 0,026077 | 0.953846 | 1.001054 | 5.527889
30x10° | 200x10° 6 0,016923 | 0.730769 | 1.001279 | 5.379885
30x10° | 100x10° 3 0,006192 | 0.684615 | 1.004504 | 3.924353
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Tabela 2-2: Resultados das Simulac¢des para freqiiéncia de comutagéo igual a 45 kHz.

fs (Hz) Lg (H) Zx' (Q) Kp K, o BW (kHz)
45x10° | 533x10° 24 0.08 1.580769 1.000330 | 9.546152
45 x 10° | 400x 10° 18 0.058846 | 1.723077 1.000498 | 9.360972
45x 10° | 267 x 10° 12 0.035385 | 1.209615 1.000645 | 8.442010
45x10° | 200x 10°® 9 0.028462 1.225 1.000757 | 9.052886
45x 10° | 133x10° 6 0.017885 1.05 1.001096 | 8.530115
45x 10° | 67x10° 3 0.0065 1.019231 1.004053 | 6.182086

Tabela 2-3: Resultados das SimulacGes para frequéncia de comutacao igual a 60 kHz.

fs (Hz) Lg (H) Zx' (Q) Kp K, o BW (kHz)
60 x 10° | 400x10°® 24 0.073461 | 2.834615 | 1.000526 | 11.68554
60 x 10° | 300x10° 18 0.063462 | 2.788462 | 1.000520 | 13.46006
60 x 10° | 200 x 10° 12 0.039615 | 2.403846 | 1.000767 | 12.60019
60x10° | 1,50 x 10° 9 0.028269 | 2.192307 | 1.001031 | 11.98539
60 x 10° | 100 x 10° 6 0.018846 | 1.592308 | 1.001123 | 11.98429
60x 10° | 0,50 x 10°® 3 0.007 1.019231 | 1.002614 | 8.889503

As tabelas anteriores apresentam os resultados obtidos para o célculo dos ganhos do

controlador em funcdo dos parametros o e BW para diferentes indutancias e frequéncias de

comutacdo, de modo a obter as mesmas impedancias normalizadas Zg’.

Os ganhos integrais obtidos foram normalizados conforme a Eq. 2.11, uma vez que

mesmo projetando um controlador continuo no dominio do tempo, a simulacdo necessita de

um determinado passo tornando-a discreta. Esse passo de simulagéo foi chamado de Tsample.

Ja a Eqg. 2.12 mostra a impedancia normalizada Zg’ que define a amplitude do ripple

de corrente sobre o indutor do conversor.

Ts
T Eq.2.11

Eq. 2.12

Para facilitar a compreensdo dos dados contidos nas tabelas anteriores foram plotados
os graficos da Figura 2-12 e da Figura 2-13. Na primeira é mostrada a relacdo do residuo o

com a variacdo da impedancia normalizada Zx’. Percebe-se que o parametro o depende



19

apenas de Zx’. Seu comportamento pode ser encontrado através de regressao linear de curvas
sendo expresso pela Eq. 2.13.

Figura 2-12: Comportamento do parametro a. em fun¢do da impedéncia Zx’.

P ZX+ P,
o0=—

Zx'+q Eqg. 2.13
Em que p, =0,2194, p, =-1,477 e q, =-1,482.

Ja a Figura 2-13 apresenta 0 comportamento da variacdo da banda passante BW
normalizada com relacdo a frequéncia de comutacdo frente ao aumento da impedancia

normalizada Zx’. A equacdo que melhor define a curva pode ser vista na Eq. 2.14.

BWX Z

0.2

0.19

0.18
&
&7

Figura 2-13: Comportamento do pardmetro BW em func¢do da impedéncia Zx’.
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p,ZX'+ p,

BW =27xfs
7X'+ ql Eq 2.14

Em que p; =0,2194, p, = -0,3361e q; =-0,6908.
De posse da Eq. 2.13 e da Eq. 2.14, se torna possivel calcular os ganhos integral e
proporcional do controlador com base na Eq. 2.10.

2.4 Simulacéo do Conversor

A simulacdo do conversor tem inicio com a entrada de dados no programa como
tensdo eficaz da rede (Vinrms), tensdo do barramento CC (Vo), poténcia de entrada do
conversor (Pin) € ponto de operacdo desejado (Al@fs).

De posse dessas especifica¢fes torna-se possivel calcular os ganhos do controlador
baseado na Eq. 2.10.

O passo seguinte é o inicio do laco que visa variar o0 angulo da rede para obter a
corrente sobre o indutor em cada ponto. Para isso, deve-se primeiramente retificar a tensdo de
entrada simulando o efeito da ponte retificadora. Contudo, a indutancia do conversor varia de
acordo com o nivel CC de corrente que atravessa o indutor tornando obrigatério o célculo da
indutancia efetiva no instante de tempo de interesse.

O préximo procedimento é determinar o tempo de conducdo do dispositivo
semicondutor por periodo de comutagdo. Isto é realizado com base na lei de controle do
compensador PI, podendo ser vista na Eq. 2.15, na Eq. 2.16 e na Eq. 2.17. Apesar do projeto
do controlador visar o dominio do tempo continuo, cabe ressaltar que o Unico modo de
realizar a simulagéo é no tempo discreto. Mas, fazendo o tempo de amostragem Tsample
extremamente baixo, ou seja, de uma ordem de grandeza varias vezes inferior ao periodo de

comutacdo, torna-se possivel usar os resultados obtidos anteriormente.

e(k)=1_(k+1)=1Ig (k) Eq. 2.15

k
erf0n=;e(k) Eq. 2.16
u(k+1)=e(k)K, +K, erronTg, . Eq.2.17

A lei de controle discreta u obtida representa a razdo ciclica do interruptor. Como a

razdo ciclica varia de zero a um (0<D <1), se faz necessaria a limitacdo da lei u.
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Contudo, a lei de controle deve ser convertida para um valor l6gico (zero ou um) que

represente o sinal de gatilho do interruptor. Isto é feito no gerador PWM.

Lei de Controle u, Sinal de Gatilho, Triangular x Termpo

gl
Gate |
— —— Triang

= : : y 5 : ;
N ¥ . e K. L ¥ -
6.14 6.16 5.18 g.2 5.22 5.24 6.26
termpo [s] e

Figura 2-14: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor.

Para garantir que o interruptor comute apenas duas vezes por periodo de comutacéo
(ou seja, o dispositivo entre e saia de conducdo) deve ser utilizado um limitador de transi¢ao
como mostrado na Figura 2-14. Na auséncia desse limitador, a escolha inadequada dos
ganhos implica na comutacdo do interruptor numa freqiiéncia superior a desejada como

mostrado na Figura 2-15.

Lei de Controle u, Sinal de Gatilho, Triangular

ey
Gate
— — — Triang

6.2 6.2 6.26
ternpo [s] w1t

Figura 2-15: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor sem limitador de transicao.

Outra possibilidade é a saturacdo do controlador devido ao uso de ganhos muito

elevados, como mostrado na Figura 2-16.
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Lei de Controle u, Sinal de Gatilho, Triangular
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Figura 2-16: Comportamento do sinal de gatilho do interruptor quando o controlador esta saturado.

Finalmente, tendo o sinal do gatilho, basta injeta-lo na planta representada pelas suas
equacdes de estado (Eq. 2.18 - Eq. 2.22) mostradas nas proximas equagdes.

A planta foi dividida em duas etapas: interruptor conduzindo e interruptor nao
conduzindo. Na Eq. 2.19 A, representa a matriz A para o interruptor fora de conducéo
enquanto A; representa a matriz A para o interruptor conduzindo.

Na Eq. 2.23, g representa o sinal de gatilho que pode ser 1 quando o dispositivo for
acionado ou 0 quando estiver fora de condugéo.

A Eq. 2.23 e a Eq. 2.24 representam a discretizacdo das equacdes anteriores.

X = AX +BuU Eq.2.18

0 —% [0 0 ]
A = 5 lou A=l _ Eq. 2.19
Je. IRe, ° Jre,

| /L
B—[}:B] Eq. 2.20

C=[1 0] Eq. 2.21

IL
X = V. Eq. 2.22
'//:TSampIe(gAi-’-(l_g)AO)JrIZ Eq 2.23
IL(k+1):l//IL(k)+BTSampleu(k) Eq. 2.24

Para facilitar a visualizacdo das etapas descritas, foi esquematizado o fluxograma da
Figura 2-25, o qual fornece uma idéia do encadeamento dos procedimentos ocorridos durante

a simulacéo.
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2.5 Resultados de Simulacéo

O objetivo da utilizacdo do conversor boost PFC ¢é fazer com que a corrente drenada
da rede entre em conformidade com uma série de normas e regulamentacdes, entre elas a
IEC61000-3-2 responsavel por limitar a emissdo de harménicos de baixa ordem (n < 40).

Esta norma € aplicavel a equipamentos eletro-eletrdnicos, que drenem corrente eficaz
inferior a 16 A por fase, conectados a rede publica de baixa tensdo alternada, com valor
eficaz de tensédo fase-neutro igual a 220 V operando tanto em 50 Hz como em 60 Hz.

A aplicacdo em questdo deve estar em conformidade com os limites estabelecidos
para a classe A, uma vez que o equipamento no qual estara o conversor ndo se enquadra nas
demais classes, e essa é a mais restritiva. Para as harménicas de ordem superior a 19, deve-se
observar globalmente o espectro. Se o envelope possuir um decaimento monotonico, as
harmonicas superiores a 192 ordem podem ser desconsideradas. As harmdnicas com valor
inferior a 5mA ou 0,6% da corrente de entrada também podem ser desconsideradas.

Os limites estabelecidos nessa norma sdo para equipamentos operando em regime

permanente, e podem ser vistos na Tabela 2-4.
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Tabela 2-4: Norma IEC61000-3-2 classe A para emissdo de harmonicos de baixa ordem.

Ordem da Harmonica Classe A
n Mixima
comrente [A]

Harmmonicas lmpares

3 2.30
5 .14
7 0.77
9 0.40
11 0.33
13 0.21
15=n<39 015, 13

Harménicas Pares

2 1.08

4 0.43

6 0.3
B=n=40 023 8
il

FP: fator de poténcia

Para facilitar a visualizacdo, também foi plotada a Figura 2-17 com os mesmos limites

em funcédo de cada harménica.

|IECE1000-3-2
28 :

Amplitude

ot tateeionaiin, N -
0 4 10 15 20 25 30 3 40
n [ordern da harmonica)

Figura 2-17: Norma IEC61000-3-2 classe A para emissdo de harmonicos de baixa ordem.

De posse da norma IEC61000-3-2, basta verificar se a corrente de entrada obtida esta

em conformidade.
Para tanto, foram realizadas simulagdes para dois casos distintos de tenséo de entrada
baseados nos limites da entrada universal. Os pardmetros de entrada da simulagcdo podem ser

vistos na Tabela 2-5.
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Tabela 2-5: Pardmetros de Simulag&o.
Freqiiéncia de Comutacéo fs = 30 kHz

Ripple de Corrente Maximo ~ Alppk = 18 A

Tensao de Saida Vo= 400V
Tensdo de Entrada Vinrms = 90~264 V
Poténcia de Entrada Pi, = 1200 W

O ripple de corrente utilizado possui 0 mesmo valor da corrente de pico maxima
(aproximadamente 18 A, quando operando com tensdo de entrada minima). Como para
tensdo de entrada alta, a corrente de pico ndo ultrapassa os 8 A, para uma larga faixa de
angulos da rede, o sistema opera de modo descontinuo.

Em aplicac6es do tipo UPS, ha a necessidade de inverter a tensdo do barramento CC a
fim de fornecer tensdo senoidal na saida com mesma amplitude da tensdo da rede publica.
Como a entrada do sistema é universal, a tensdo minima do barramento CC deve ser
aproximadamente 375 V para gerar tensdo eficaz igual a 264 V. Assim, a tensdo de saida foi
fixada em 400 V possibilitando uma margem de seguranca de 25 V.

Na Figura 2-18 é mostrada a forma de onda para corrente sobre o indutor boost
quando operando com tensdo de entrada igual a 90 V, ou seja, a tensdo minima para entrada
universal. A forma de onda é visivelmente diferente da apresentada na Figura 2-22. O
primeiro motivo é que devido a diminuicdo da tensdo de entrada, a amplitude da corrente na
frequiéncia da rede se elevou para manter a mesma poténcia de saida, fazendo com que o
conversor ndo opere em modo descontinuo. A segunda razdo € a diferenca no comportamento
do ripple de corrente. Esse comportamento serd melhor abordado no préximo capitulo.

tempo x IL
3o T T T T

5L L A ......... ...... ......... ........ i

o u]] ' . .......... ........ 4

0 i 1 i u ) 1 i 1 il !
1] 0oo2 0004 0006 0008 001 0012 0014 0016 0.018
tempo [s]

Figura 2-18: Corrente sobre o indutor para tenséo eficaz de entrada igual a 90 V.
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A Figura 2-19 mostra em detalhes o comportamento do ripple de corrente sobre o

indutor.

IL[A)

4.18 4.185 419 4195 4.2
termpo [s] «10°

Figura 2-19: Corrente sobre o indutor mostrando o ripple maximo em detalhes.

A Figura 2-20 apresenta a corrente de entrada drenada da rede para tensdo de entrada

igual a 90 V.

tempo x lin

lin [A]

a0 i 1 i i 1 i ! i
o 0002 0004 0006 0008 001 0012 0014 0016 0018
tempo [s]

Figura 2-20: Corrente de entrada para tenséo eficaz de entrada igual a 90 V.

A Figura 2-21 apresenta o espectro harmoénico da corrente de entrada para o conversor
operando com tensdo de entrada igual a 90 V. Como mostrado anteriormente, a corrente de

entrada para 0 conversor operando com tensao baixa se aproxima muito mais de uma sendide
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do que quando operando sob tensdo elevada. Dessa forma, a amplitude das harménicas de
baixa ordem da corrente de entrada é inferior a amplitude mostrada para o caso anterior.

lin % IECE1000-3-2

2 ; ; ! ! ; ; ! '
' : ; : : : C| I i
| — EC
2D_- ................................................................... .................. -
15 . S . |
= !
& :
= :
= 5
']D ................................................................ . ...................
sl IR _
i

0 5 40 18§ 20 25 A0 3/ 4D 45
n [ordern da harmaonica)

Figura 2-21: Espectro harmonico da corrente de entrada para tensao eficaz igual a 90 V.

Na Figura 2-22 é mostrada a corrente sobre o indutor do conversor boost PFC para
tensdo de entrada igual a 264 V. Devido ao elevado valor de ripple, o sistema opera em modo
descontinuo durante mais da metade do ciclo da rede.

tempo x IL

0mz2 o0m4 0MEe 0013

0.0
tempo [s]

0 0002 0004 000 0008
Figura 2-22: Corrente sobre o indutor para tensdo eficaz de entrada igual a 264 V.

A Figura 2-23 mostra a corrente drenada da rede pelo conversor. Como essa corrente

é medida antes da ponte retificadora, o segundo semi-ciclo aparece invertido.



28

tempo x lin

15 T T T T T T T T

i I i i . i i i
a nooz 0004 0005 0003 000 0012 0014 0016 0018
tempo [s]

-15

Figura 2-23: Corrente de entrada para tenséo eficaz de entrada igual a 264 V.

Na Figura 2-24 é mostrado o espectro harmonico da corrente de entrada para as
primeiras quarenta harménicas, ou seja, aquelas de interesse da norma. Nela também foi
plotada a norma IEC61000-3-2. Apesar dos elevados ripple e periodo de tempo que o
conversor opera em modo descontinuo, a corrente drenada da rede estd em conformidade com
a norma, uma vez que nenhuma harmonica (de ordem inferior a 40%) foi maior que os limites
estabelecidos.

lin x IECE1000-3-2

.

Arnplitude

w

] | --II-II m nn -'-:'-':--" X 3 * : i
a 5 10 15 20 25 30 35 40 45
n [ordern da harmonica)

Figura 2-24: Espectro harménico da corrente de entrada para tensdo eficaz igual a 264 V.
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2.6 Consideracoes Finais

Neste capitulo foram apresentados o projeto do controlador do conversor boost PFC, e
a estrutura de simulacdo capaz de gerar a forma de onda da corrente sobre o indutor que seréo
utilizados durante todo este trabalho.

Assim, na primeira se¢do foi mostrada a modelagem por valores médios atraves do
método da chave PWM para o conversor boost. Com base nesse modelo foram extraidas
varias informacdes, tais como: funcdes de transferéncia relacionando corrente sobre o indutor
com perturbacdo na razao ciclica e impedancia de entrada e de saida. Nesta secdo também foi
mostrada a equivaléncia entre os modelos completo e simplificado para altas frequéncias.

Na segunda se¢do foi apresentada a andlise de estabilidade da malha de corrente do
conversor. Através dos diagramas de bode e de lugar das raizes plotados foi concluido que o
sistema € estavel para todas as raz@es ciclicas de interesse.

J& na terceira secdo, foi projetado o compensador utilizado como controlador do
conversor. Os ganhos proporcional e integral foram selecionados de acordo com a banda
passante BW e o residuo o da razdo entre o primeiro p6lo e o zero do sistema em malha
fechada. Os parametros anteriores BW e o foram plotados em funcdo da impedancia
normalizada do indutor boost configurando duas curvas. Com elas, torna-se possivel o projeto
do compensador sem a necessidade de modelar o conversor a cada alteracdo de ponto de
operacdo, e sem a necessidade de “ajustes finos” posteriores nos ganhos do PI.

Na quarta secdo foi apresentada a estrutura de simulagdo explicando a necessidade de
cada procedimento para a geracdo da forma de onda. Nessa se¢do também foram mostrados
alguns dos problemas que podem ocorrer devido a escolha inadequada dos ganhos do
controlador, como a sua saturacdo, por exemplo. O fluxograma da estrutura de simulagéo
pode ser vista na Figura 2-25.

Finalmente, na quinta secdo foram apresentados os resultados obtidos para as formas
de onda construidas com a estrutura de simulacdo desenvolvida. Nesta secdo também foram
mostrados os limites da norma IEC61000-3-2 que limita as emissdes de harmonicos de baixa

ordem e que o conversor projetado esta em conformidade com a norma em questo.
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Figura 2-25: Fluxograma do programa utilizado para simulagao.
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Capitulo 11

Projeto de Magnéticos

Os elementos magnéticos sdo, provavelmente, 0s componentes mais importantes de
uma fonte chaveada. Eles podem ser determinantes no custo, volume e eficiéncia finais do
produto. Desse modo, os indutores, transformadores e filtros devem ser projetados a fim de
possibilitar uma boa performance da UPS.

Assim, nesse capitulo serdo abordados os conceitos relativos ao projeto dos elementos
magnéticos. Na primeira se¢do € apresentada a primeira etapa do projeto — a metodologia
desenvolvida por McLyman para selecdo dos nucleos. De posse do nlcleo magnético a ser
utilizado, passa-se, entdo, para a segunda etapa, a determinacédo da elevacdo de temperatura
do nucleo, apresentada na segunda secdo. Para efetuar essa andlise, se faz necessario o
calculo das perdas no nucleo e nos condutores. A terceira se¢do mostrard os resultados de

simulacéo obtidos.
3.1 Selecéo do Nucleo
Através dessa selecdo e escolhido o material, a geometria e as dimensdes do

componente a ser projetado.

3.1.1 Constante Geometrica Kg

A primeira restricdo de projeto é a capacidade de regulacdo do nucleo expressa pela

figura de mérito Kg apresentada por McLyman em [24].
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Kgnucleo = AW, ma-3
(MLT)
PL

Kgnucleo > Wlo8 Eq. 3.2

Em que:

Ac  Areada secdo transversal do ntcleo (em cm?)

W,  Area da janela (em cm?)

MLT Comprimento médio da espira (em cm)
o Resistividade do Cobre, tipicamente 1,724 .10 Q-cm%m
L  Induténcia (em H)

Imax  Corrente Maxima (em A)

Bmax Densidade de Fluxo Maxima (em T)
R Resisténcia do Enrolamento (em Q)

Ky  Fator de Utilizacdo da Janela, tipicamente 40%

A constante geométrica do nucleo (Eg. 3.1) descreve o “tamanho elétrico efetivo” do
nucleo magnético, em aplicacBes nas quais as perdas no cobre e a densidade de fluxo méxima
séo especificadas [23].

A figura de mérito Kg é fungdo da resisténcia total dos enrolamentos como pode ser
visto na Eq. 3.2. Para que se tenha uma nocao mais precisa das perdas nos enrolamentos,

basta substituir a Eg. 3.3 na Eg. 3.2 resultando na Eq. 3.4.

Pw =R IéMS Eqg. 3.3
p 212 |2
Kgnucleo > %52“108 Eq. 3.4

max "~ Cu u

Através dessa substituicdo torna-se possivel especificar o valor das perdas nos
enrolamentos (esse assunto serd retomado na secéo 3.2).

A constante geométrica limita o volume minimo do nicleo capaz de atender as
especificacOes elétricas desejadas. Num conversor com entrada universal, a maior constante
geomeétrica ocorrera com tensdo de entrada minima, ou seja, 90 V, pois € sob essa tenséo que
ocorre a corrente maxima e a maior corrente RMS. Esta tensdo caracteriza o pior caso (maior

volume) do projeto do indutor boost.
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3.1.2 Material e Geometria

Por geometria entende-se a forma do nicleo, que pode ser do tipo E ou toroidal, por
exemplo. J& o material, como o préprio nome sugere, refere-se ao seu material constituinte
(MPP, High Flux, Kool u, Iron Powder, ferrites), como mostrado na Figura 3-1.

O tipo de geometria escolhida acarreta principalmente em uma maior ou menor
dificuldade no momento da bobinagem. Enquanto nudcleos E podem ser bobinados varios ao
mesmo tempo, os tordides necessitam de equipamento especializado num processo individual
acarretando em um procedimento que consome bastante tempo. Outra vantagem da geometria
E é a maior flexibilidade de ajuste a indutancia calculada, uma vez que o ajuste fino pode ser
feito pela variagcdo do numero de espiras ou do entreferro[21]. Porém, a presenca do
entreferro permite a emissdo de interferéncia eletromagnética irradiada causada pelo
fendmeno fringing flux.

Os materiais constituintes dos nacleos influem principalmente na densidade de fluxo
maximo suportada pelo dispositivo. Os nucleos do tipo Molypermalloy (MPP) se
caracterizam por apresentar as menores perdas no nucleo dentre os constituidos por ligas de
po de ferro [21]. A densidade de fluxo que leva o nucleo a regido de saturacdo pode ser vista
na Tabela 3-1.

Tabela 3-1: Densidade de fluxo maxima suportada por diferentes materiais.
MPP | High Flux | Kool u | Iron Powder | Ferrite

07T 15T 10T 1,2-14T 035T

Ja os nacleos do tipo High Flux apresentam custos até 25% menores que 0s MPP, mas
com perdas no nucleo superiores. Todavia, devido ao seu ponto de saturagcdo B, Ser mais
elevado, possui maior estabilidade da indutancia quando operando com elevados niveis CC,
ou elevados picos de corrente [22].

Os nucleos do tipo Kool u apresentam comportamento similar aos MPP com relacao a
variacao da indutancia devido ao nivel CC, mas s&o caracterizados por perdas no nicleo mais
elevadas. Por outro lado, devido a auséncia de niquel em sua formacgdo, apresenta uma
reducdo do custo [22].

Se por um lado os nucleos do tipo iron powder (p6 de ferro) apresentam as maiores
perdas no ndcleo, por outro apresentam menor custo. S&o uma boa solugdo quando o foco da

aplicacdo é custo e ndo eficiéncia nem volume [22].
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Material Geometria

AN

High  Iron .
MPP Kool u Flux Powder Ferrite

Figura 3-1: Materiais e geometrias possiveis para indutores.

Os nucleos de ferrite apresentam a menor densidade de fluxo de saturagdo Bsy, mas,
sdo 0s que possuem os valores mais elevados para permeabilidade efetiva (100 a 2000 up)
dentre os nucleos apresentados. Dessa forma, para operar com uma forca magnetizante
méaxima Hmax maior, pode-se inserir entreferro, o qual diminuira a permeabilidade efetiva
evitando que o nucleo entre na regido de saturacdo. S&o 0s mais indicados para as altas
freqiiéncias [22].

3.1.3 Calculo da Indutancia Inicial

Permeabilidades mais elevadas implicam na saturacdo do nucleo com menores niveis
de corrente. Como as ferrites toroidais possuem permeabilidades iniciais muito altas (da
ordem de 1000up), elas possuem capacidade muito restrita de lidar com elevados niveis de
corrente. Assim, para aplicacbes como o indutor do PFC, o uso de ferrites para essa faixa de
poténcia, somente se torna viavel, se a geometria escolhida for do tipo E e houver a presenca
de um entreferro volumoso afim de reduzir a permeabilidade efetiva.

ueffx H
T %%ﬂhi’f T
N

o MPP |
I e L

Kool u :

=
w
T

=
=]
T

=)
p

(1= TR ......

FPermeabilidade Efetiva ueff

o5k

Odbin

H il H i T 1 1 H 1 i
10 1’ i 10
Magnetizing farce H [Oe]

Figura 3-2: Comportamento de ue em fungéo da forca magnetizante H para u; igual a 26 u,.

Contudo, devido a necessidade de um entreferro muito volumoso, a emisséo
eletromagnética irradiada é muito elevada, tornando pouco interessante o uso de ferrite como

material para o nucleo do indutor do conversor para correcao de fator de poténcia.
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Assim, a permeabilidade efetiva uer para os nucleos do tipo p6 de ferro reduz
gradualmente com o aumento da forca magnetizante H até atingir 90% da permeabilidade
inicial, como pode ser verificado atraves da Figura 3-2. Esse valor caracteriza o joelho da
curva, sendo visivel a reducdo mais acentuada da permeabilidade efetiva com aumento da
forca magnetizante.

Os demais nucleos sdo encontrados na geometria toroidal, e, portanto apresentam

permeabilidades iniciais pré-definidas.

- Vin
Al =V, [sen(e)—v—g‘sen(ﬁ)zJ Eq.35
— 1
Al =AT—— Eq. 3.6
f.L !

O comportamento do ripple de corrente sobre o indutor é definido pela Eg. 3.5 e pela
Eqg. 3.6. Com a tensdo de saida igual a 400 V, e para diferentes tensdes de entrada, esse

comportamento é mostrado na Figura 3-3.
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Figura 3-3: Comportamento do Ripple.

A Figura 3-3 mostra que o ripple maximo de corrente ocorre quando a tensdo de
entrada instantanea se iguala a metade da tensdo no barramento CC. A amplitude do ripple
méaximo é funcdo da impedancia do indutor. Contudo, para ligas constituidas por pé de ferro,
a induténcia é variavel, sendo funcdo da permeabilidade efetiva uerr . EQ. 3.8. A Uesr € funcdo

da forca magnetizante H, e varia de acordo com o material constituinte de cada nucleo. Na
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Eq. 3.7 pode ser vista a relagdo de H com o nimero de espiras, a corrente conduzida pelo
indutor e 0 caminho magnético.

NI
H =0,47Z' |eL Eq 3.7

NZ
L =Ug (AC j Eqg. 3.8

le

Permeabilidade Relativa x Angulo da Rede

uefff ui

1] 20 40 B0 g0 100 120 140 160 180
teta [Graus]

Figura 3-4: Comportamento da permeabilidade efetiva.

Entdo como fazer para obter o ponto de operacdo [Al@fs] desejado, uma vez que a
indutancia real serd menor que a calculada?

O ponto de operacdo é especificado para o ponto em que o ripple é maximo. E para
esse ponto que se deve garantir a indutancia calculada. Entdo a solucdo € projetar o indutor

para uma indutancia inicial maior que a calculada anteriormente através da Eq. 3.9.

Yi
Lo = Les . Eq. 3.9

eff

O comportamento da permeabilidade efetiva para um dado circuito pode ser visto na
Figura 3-4. Observe que, quando a corrente € maxima (6 =90°), a U atinge seu valor
minimo.

Isso implica no aumento da indutdncia. Aumentando a indutancia, a constante
geométrica aumenta quadraticamente, o que implica no aumento do volume do nucleo. Como

0 joelho da curva de variagdo de permeabilidade pela forca magnetizante se encontra em
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90%, a ueff varia bruscamente para pequenos aumentos nos valores de H implicando em
grandes variagdes da indutancia e por sua vez em grandes aumentos do volume do indutor.
Para reduzir essa variacdo da permeabilidade relativa, deve-se diminuir a forca
magnetizante maxima. Ha duas maneiras de se fazer isso:
a. Diminuir o nimero de espiras;
b. Aumentar o caminho magnético.
Aumentar o caminho magnético significa escolher um ndcleo com maior diametro.
Mas, o que fazer quando nem o maior nicleo disponivel no mercado atende as exigéncias do
projeto? A solucdo € reduzir o nimero de espiras. Para reduzir o nimero de espiras mantendo

a mesma induténcia, deve-se aumentar a area efetiva do nucleo de acordo com a Eq. 3.10, ou

N = Lle10®
- O,47Z'Ui AC Eq 3.10

3.2 Elevacado de Temperatura

seja, empilhar nucleos.

Os nucleos sdo capazes de manter suas propriedades magnéticas até um determinado
ponto denominado temperatura Curie. Esse ponto é caracteristico de cada material e para as
ligas formadas por po de ferro possui o valor aproximado de 200°C.

Contudo, a medida que a temperatura é elevada, a permeabilidade efetiva também se
eleva. De acordo com o catalogo fornecido pelo fabricante, a fim de garantir que a variagédo
da indutancia com a temperatura seja inferior a 1%, a temperatura maxima de operacdo do
ndcleo deve ser cerca de 85°C.

Como a temperatura ambiente média, dentro da caixa do equipamento, é
aproximadamente 40°C, a elevacdo maxima de temperatura desejada € a da Eq. 3.11.

AT = Trmax— Tamb
AT =85 — 40 = 45°C Eq. 311

De posse da elevacdo maxima de temperatura torna-se possivel calcular as perdas

maximas para cada nucleo com a Eq. 3.12 fornecida pelo fabricante.

oo o7 A22°)
0,833

P :10[ Eg. 3.12

total

As perdas podem ser divididas em:
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a. Perdas no nicleo;
b. Perdas nos enrolamentos.

Na formula, a perda total é dada pela soma das perdas nos enrolamentos e no nucleo
do indutor. Como as perdas no ndcleo sdo da ordem de miliwatts, as perdas totais podem ser
aproximadas pelas perdas nos enrolamentos (Pcy) sendo utilizadas na Eq. 3.4 para célculo da
figura de merito kg.

Estas perdas sdo responsaveis pela elevacdo de temperatura do indutor e serdo

discutidas a seguir.

3.2.1 Perdas no Nucleo

A literatura mostra duas abordagens distintas para estimativa das perdas no nucleo de
elementos magnéticos. Na primeira, uma representacdo matematica do lagco de histerese é
usada para determinar a energia perdida no nucleo durante um ciclo de comutacdo. Esta
abordagem apresenta algumas desvantagens, tais como:

a. Esse meétodo necessita construir o lago B-H, entdo ser4 necessario um
procedimento extra para calcular sua integral;

b. Os parametros necessarios para esse modelo ndo sdo fornecidos pelos
fabricantes;

c. A temperatura ndo é considerada por esse procedimento.

J& a segunda abordagem, completamente diferente da anterior, faz uso da relagdo
empirica de Steinmetz, Eq. 3.13, para calculo direto das perdas no ndcleo sem necessitar
descrever o laco de histerese. Como vantagem dessa abordagem, tem-se que os dados sobre
perdas nos nucleos disponibilizados pelos fabricantes estdo na forma da equacdo de
Steinmetz. Entretanto, como desvantagem, esses dados se referem apenas a excitacdo
senoidal.

Peoe =K £B” Eq. 3.13

Mas, nos conversores PWM a excitacdo do indutor ndo € senoidal, e sim quadrada.
Um estudo do comportamento dindmico da histerese mostra que a origem fisica das perdas
dindmicas em materiais magnéticos estd mais relacionada a velocidade média de
remagnetizacdo do que com a frequéncia de magnetizagdo. Esta é a razdo pela qual a equacéao
de Steinmetz deve ser modificada.

Em [27] é realizada uma modificacdo na equacdo de forma a considerar a variacao da

razdo ciclica no célculo das perdas. Contudo, para utilizar esse método, ha a necessidade de
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extrair novos parametros K, a, B para excitagdo quadrada. Uma vez que esses parametros nao
sdo fornecidos pelo fabricante, devem-se extrair os fatores K, a e B para os nucleos de
interesse, tornando pouco atrativo a metodologia de calculo em guestéo.

Ja em [30], o autor apresenta um método baseado no célculo da freqliéncia senoidal
equivalente para corrente magnetizante utilizada em conversores PWM, ou seja, corrente
triangular. Ele se baseia na variacdo da densidade de fluxo com o tempo e o calculo da
frequiéncia equivalente permite a utilizacdo dos parametros fornecidos pelo fabricante, como

mostrado atraves da Eq. 3.14 e Eq. 3.15.

2
2 &( B, -B 1
f- - = k k-1
sineq 72'2 ;[ Bmax — Bmin j tk _tk_l Eq 3.14
P, = 2K folp’
core _? sineq Eq 3.15

Como a corrente sobre o indutor boost possui razdo ciclica variavel, a frequéncia
senoidal equivalente deve ser calculada para cada periodo de comutacdo. Com isso se torna
possivel calcular a poténcia dissipada por periodo de comutacao, e posteriormente, a poténcia

média dissipada por periodo da rede.

3.2.2 Perdas nos Enrolamentos

As perdas nos enrolamentos séo caracterizadas por perdas joule, mostradas pela Eq.
3.16, que relaciona o valor eficaz da corrente conduzida pelo indutor com a resisténcia dos
condutores.

Puina = Rl us Eq. 3.16

Todavia, a corrente do indutor boost ndo € senoidal. Ela pode ser decomposta em uma
sendide retificada com o dobro da freqiiéncia da rede e uma onda triangular com razéo ciclica
variavel na frequéncia de comutacao. Isto significa que o espectro harmdnico dessa forma de
onda possui amplitudes diferentes de zero em frequéncias elevadas, fazendo com que a

corrente eficaz possa ser escrita da seguinte forma:

I
laws = |1+Z; 4 Eq.3.17
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Substituindo a Eq. 3.17 na Eq. 3.16 obtém-se:

2
© 2
F)wind :R(w IéC+ZI%J
n=2

p R 12+ Rils
wind — "‘CC CC+Z 2
n=2

P

wind

~Fee P Eq.3.18
A Eg. 3.18 mostra que as perdas nos condutores sdo formadas pelo somatoério das
perdas ocasionadas pelo nivel CC e pelas diversas componentes que compdem 0 espectro
harmdnico da corrente conduzida pelo indutor. A resisténcia calculada originalmente recebe o
nome de resisténcia CC. Ja nas freqiiéncias elevadas, a resisténcia dos condutores € maior que
a resisténcia original CC sendo chamada de resisténcia CA.devido a dois efeitos principais:
a. Efeito pelicular (skin);
b. Efeito de Proximidade.
O efeito pelicular € a tendéncia das harménicas da corrente de freqiiéncia mais
elevada em fluir pela superficie dos condutores. Desse modo, a densidade de corrente nao se
distribui uniformemente pela secdo transversal. A medida que a freqiiéncia aumenta, a

densidade de corrente diminui no interior do condutor. Isto € mostrado na Figura 3-5.

() (b)

Figura 3-5: Condutor conduzindo corrente CC (a) e corrente CA em alta frequéncia (b).

Ja o efeito de proximidade é o aumento da resisténcia causado pela corrente induzida
na superficie adjacente de uma camada interna, que tende a se opor ao fluxo gerado pela
corrente em uma camada externa, como mostrado na Figura 3-6. Se os condutores estdo
muito proximos, entdo a corrente induzida sera igual e com sentido oposto a corrente i.
Assim, a corrente —i flui na superficie mais externa da camada 1. Como as duas camadas
estdo conectadas, a corrente resultante deve ser a mesma. Para que a camada 1 conduza a
corrente resultante i, a corrente 2i deve fluir pela sua superficie interna tornando as perdas

condutivas nessa camada maiores que na camada mais externa.
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Figura 3-6: Efeito de proximidade em camadas adjacentes. Em a é mostrado a vista de topo do nicleo
toroidal e duas camadas de condutores. Em b é mostrada a vista de topo detalhada.

Assim, em [35] foram analisadas as influéncias dos efeitos acima descritos. Dowell
introduziu um fator de correcdo chamado profundidade de penetracdo & para o calculo da

resisténcia CA em funcdo da resisténcia CC, como pode ser visto na Eq. 3.19.

P
7Ty |

Eg. 3.19

Todavia, a abordagem adotada por Dowell, sendo unidimensional e para coordenadas
retangulares, é restrita a condutores em forma de laminas, tendo campo magnético paralelo a
superficie do condutor, e estando sujeita a seguinte restri¢ao:

a. Ha a introducdo de erro na substituicdo de condutores com secédo transversal
circular por secdo quadrada. Quando operando com corrente continua, as
resisténcias sdo iguais, mas em altas freqiiéncias, a aproximacdo da secédo
circular pela secdo quadrada se torna imprecisa;

Em [31] sdo propostas solugdes para corrigir os problemas acima citados atraves de
uma andlise matematica mais aprofundada. Ferreira utilizou as funcbGes de Bessel para
solucionar o problema descrito por Dowell.

Contudo, esses dois métodos apresentam uma imprecisdo significativa (60-150%)
para frequéncias bastante elevadas. Dessa forma, Sullivan propds uma solugdo baseada na
aproximacgdo por curvas de resultados obtidos através de simulagGes por elementos finitos
[33]. Através deste método, a imprecisdo do calculo da resisténcia CA dos condutores cai
para cerca de 4%. Em contrapartida, esse método apresenta complexidade e tempo de
computacdo muito maiores que 0s métodos anteriores.

Como para a faixa de freqtiéncias de interesse o erro do método de Dowell é inferior a
10%, pela sua grande simplicidade e por necessitar de um tempo de computagcdo muitas vezes
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inferior ao dos outros métodos, no decorrer deste trabalho, o calculo das perdas nos
enrolamentos seré realizado como em [23].

A Eg. 3.20 mostra uma aproximacdo linear adotada para estimar o aumento da
resisténcia CA proporcionada pelo efeito pelicular.

DCU
s Eq. 3.20

Rea =Rec

Ja a Eg. 3.21 mostra o aumento da resisténcia CA ocasionado pelo efeito de

proximidade entre camadas adjacentes dos enrolamentos de um indutor.

M 2
Resa = Rea - (2M* +1) Eq. 3.21

3.3 Volume do Nucleo Magnético

De posse dos critérios de projeto, torna-se possivel projetar o indutor boost para cada
ponto de operacdo. A Tabela 3-2 apresenta os parametros de entrada da simulacdo. A
freqiéncia de comutacdo foi variada de 15 kHz a 150 kHz, abrangendo toda a faixa de
frequéncias geralmente adotadas em projetos tradicionais. Ja o ripple pico a pico de corrente
foi variado desde valores que representam menos de 10 % da corrente com entrada baixa a
mais de 100% da corrente sobre o indutor. O projeto do indutor boost foi verificado apenas
pra tensdo de entrada minima, uma vez que este representa a situacdo que exigird maior
volume do indutor. Como ja mencionado anteriormente, foi selecionada a poténcia de 1200W

por representar a maior fatia do mercado mundial de UPS.

Tabela 3-2: Parametros de Simulag&o.
Freqliéncia de Comutacdo  fs =15 - 150 kHz

Ripple de Corrente Maximo  Alp.pk = 1,5-20 A

Tens&o de Saida Vo=400V
Tenséo de Entrada Vinrms = 90 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W
Material do Nucleo MPP

Geometria do Nucleo Toroidal
Permeabilidade Inicial Ui = 26 Ug

A Figura 3-7 mostra o comportamento do volume em funcéo dos pontos de operacao

para as especificacbes apresentadas na Tabela 3-2. Com o aumento da freqliéncia de
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comutacdo e do ripple de corrente sobre o indutor, o seu volume diminui significativamente.
Em cinza é mostrada a regido de projeto na qual, mesmo ap6s o empilhamento de cinco
nucleos de didametro maximo, ndo foi possivel atingir a indutancia necessaria para garantir
que o conversor operasse no ponto [Al@fs] especificado. Para os pontos investigados, o
volume minimo foi atingido sob condicdes de ripple e freqiiéncia maximos
([20A@150kHz]).

Yolume do Indutor Boost

400

350

coll 1
xan
s
150 i ..
TN .
a0 L.

Vo

z
AT[A] s [Hz] gl

Figura 3-7: Comportamento do volume do indutor boost para nucleos constituidos por MPP.

A Figura 3-8 apresenta as perdas nos enrolamentos do indutor boost com a variagdo
do ponto de operacdo. As perdas CC sdo caracterizadas pela poténcia dissipada nos
enrolamentos devido ao nivel médio da corrente conduzida pelo indutor. Portanto espera-se
que seu comportamento seja independente da freqiiéncia e do ripple. Contudo, a restri¢cdo de
projeto, mostrada na Eq. 3.12, especifica a elevacdo méaxima da temperatura como funcéo da
poténcia dissipada e da superficie total do ndcleo, ou seja, quanto menor o nucleo, menor
deverdo ser suas perdas para que a elevacdo maxima de temperatura seja respeitada. 1sso
significa que o projeto ndo estd otimizado para reducdo de perdas, pois para os ndcleos
selecionados de maior volume é possivel aumentar o didmetro dos condutores com a

finalidade de reduzir a poténcia por eles dissipada.
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Ferdas CC nos Enrolamentos
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Figura 3-8: Perdas CC nos condutores do indutor boost para nucleos constituidos por MPP.

A Figura 3-9 apresenta a poténcia CA dissipada nos enrolamentos do indutor. As
perdas CA sdo causadas pelas componentes senoidais que constituem a corrente conduzida
pelo indutor com freqliéncia superior a zero. Assim, as perdas causadas pela componente em
120 Hz séo consideradas CA, bem como as componentes na frequéncia de comutacdo, por
exemplo. Novamente é perceptivel que o comportamento das perdas é similar ao do volume
do indutor. Como explicado anteriormente, isso ocorre pela restricdo imposta pela Eg. 3.12.

Perdas AC nos Enrolamentos

Poténcia Dissipada W]
M o £ [y} (a3} =

AT[A] fs [H7] A0

Figura 3-9: Perdas CA nos condutores do indutor boost para nucleos constituidos por MPP.

Com base na Figura 3-8 e na Figura 3-9 pode-se inferir que a poténcia dissipada pelo

indutor é inversamente proporcional a variacdo da freqiiéncia e do ripple de corrente. Isto
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significa que para elevadas freqiiéncias e ripples de corrente, os condutores deverdo ser
formados por um numero tdo elevado de fios em paralelo e com didmetro tdo largo que ndo

havera area disponivel na janela para aloca-los.

3.4 Considerac0es Finais

Neste capitulo foram apresentados a analise e o projeto de nucleos magnéticos
necessarios para o desenvolvimento deste trabalho.

Assim, na primeira secdo foi apresentada a metodologia desenvolvida por McLyman
para selecdo dos nucleos magnéticos baseando-se numa figura de mérito para o volume.
Nesta secdo também foram apresentadas as caracteristicas dos principais materiais e
geometrias constituintes de nucleos magnéticos. Além disso, foi mostrado que o angulo da
rede em que ocorre 0 maior ripple de corrente corresponde ao instante em que a tensdo de
entrada atinge a metade da tensdo de saida. E, devido a reducdo da permeabilidade efetiva
com o aumento da forca magnetizante, a indutancia deve ter seu valor inicial aumentado a
fim de garantir que o ripple maximo estard dentro dos limites estabelecidos pelo ponto de
operacao.

Especificado o nucleo, a elevacao de temperatura foi calculada na segunda secdo. A
variacdo maxima de temperatura foi estipulada de modo a garantir que a indutancia ndo varie
dentro desse intervalo de temperatura (45°C). Para tanto, primeiramente foram calculadas as
perdas nos condutores e no nucleo. As perdas nos condutores foram subdivididas em CC e
CA de acordo com a caracteristica da componente harménica da corrente analisada. Também
foi mostrado que devido a dois efeitos principais (pelicular e proximidade), a resisténcia dos
condutores aumenta com a freqiiéncia, tornando obrigatério o uso de fios em paralelo.

Finalmente na terceira secdo, sdo apresentados os resultados de simulagcdo mostrando
0 comportamento do volume e das perdas para o material mollypermalloy. O volume do
indutor é inversamente proporcional a frequéncia e ao ripple de corrente, apresentando ponto
de minimo em [Alp-pk= 20A @ fs= 150 kHz] . E, devido ao critério de projeto que fixa a
elevacdo de temperatura como funcdo da superficie do nucleo e da poténcia por ele dissipada,
as perdas apresentaram o mesmo comportamento do volume, ou seja, redugédo com o aumento

da frequéncia e do ripple.
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Figura 3-10: Fluxograma do projeto do indutor para o conversor boost PFC.
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Capitulo IV

Projeto do Filtro de EMI

Com a intencdo de minimizar o volume dos elementos magnéticos, a frequéncia de
comutacao dos conversores tem sido gradativamente elevada. Entretanto, a elevacdo dessas
frequéncias acarreta em harménicas de ordem mais elevada, responsaveis pela emissdo de
ruido eletromagnético. Como esse ruido é indesejado, hd normas que o limitam tornando
praticamente obrigatorio o uso de filtros contra interferéncia eletromagnética.

Assim, nesse capitulo é analisado o projeto do filtro de EMI. Na primeira se¢do sdo
discutidos os elementos responsaveis pela interferéncia eletromagnética no conversor. Na
segunda é apresentada a norma na qual a aplicacdo se enquadra. A terceira apresenta o
procedimento de medicdo de quase-pico. A quarta secdo analisa o projeto do filtro. Na quinta
secdo é mostrado o comportamento do volume do filtro em fungdo dos pontos de operagéo.

Finalmente, a sexta secdo traz as conclusdes alcangadas ao longo deste capitulo.

4.1 Introducéo

A interferéncia eletromagnética (EMI) pode ser dividida quanto ao meio de
propagacao em irradiada, quando o meio de propagacéo for o ar, e conduzida, quando 0 meio
for constituido pelos cabos e demais condutores do equipamento. Assim, a EMI conduzida
pode ser subdividida em modo comum e modo diferencial. O modo comum (V) se refere a

interferéncia medida entre cada condutor e o terra, enquanto que o modo diferencial (Vpwm) se
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refere a interferéncia medida entre os dois condutores[38]-[39], como pode ser visto na

Figura 4-1.
. Cp
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Figura 4-1: Separacdo da EMI de Modo Comum e Diferencial .

O Vcwm esta relacionado com os elementos parasitas do circuito, sendo que o principal
elemento é o capacitor parasita entre o dissipador e o terra. Como o valor dessa capacitancia é
da ordem de picofarads, a influéncia do Vcm ocorre em freqliéncias elevadas, ordem de
MegaHertz, demandando filtros com pequeno volume para entrar em conformidade com as
normas vigentes. Ja 0 Vpy esta relacionado com a amplitude do ripple da corrente de entrada
e com a capacitancia parasita presente no indutor boost. Como o valor dessa capacitancia,
para indutores bem construidos, também € da ordem de picofarads, o impacto desse elemento
parasita se da nas altas frequéncias. Por outro lado, o ripple da corrente de entrada se
apresenta em frequiéncias maltiplas da freqiéncia de comutacéo necessitando de filtros com
volume expressivo[42].

Dessa forma, a anélise de volume considerara apenas a interferéncia eletromagnética
conduzida de modo diferencial, uma vez que o impacto dos demais modos e meios de

propagacdo ndo se mostra expressivo para a analise em questéo.

4.2 Norma Adotada

Para que o filtro de interferéncia eletromagnética possa ser projetado, primeiramente
deve-se determinar em que norma a aplicacdo se enquadra. A norma adotada foi a IEC
CISPR22 (Comité Internacional Especialista em PerturbacGes Radioelétricas) cujo foco sdo
0s equipamentos identificados como tecnologia da informacdo, ou seja, equipamentos
utilizados em transacbes comerciais, planejamento e desenvolvimento, tais como,
microcomputadores, e servidores por exemplo. Os limites da norma IEC CISPR22 podem ser

vistos na Figura 4-2. Percebe-se também que a norma faz a distin¢gdo entre classes de
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equipamento. A classe A se aplica a equipamentos industriais de uso mais restrito, com

distancia de protecdo de 30 m, enquanto que a classe B € aplicavel a equipamentos industriais

com distancia de protecdo de 10 m, bem como aos equipamentos de uso domestico. Assim, a

aplicacdo em questdo deve estar em conformidade com a IEC CISPR22 classe B.
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Figura 4-2: Norma CISPR22.

4.3 Atenuacdo Necessaria para Conformidade

Identificada a norma com a qual a aplicacdo deve estar em conformidade, deve-se

calcular o ruido eletromagnético conduzido gerado pelo conversor de entrada. A

determinacdo desse ruido € realizada efetuando-se as seguintes operagfes sobre a corrente de
entrada [40] e [41] :

a.

=

o o

f.

FFT;

Selecdo da Janela;

LISN e IFFT;
Demodulacao;

Deteccdo de Quase-pico;

Célculo da Atenuacéo A na frequéncia fa.

Entdo as proximas se¢des descrevem as etapas acima.

431 FFT

Através da transformada rapida de Fourier (FFT) obtém-se o espectro harménico da

corrente de entrada do conversor. Com essa ferramenta torna-se possivel visualizar o
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comportamento da corrente de entrada no dominio da freqiiéncia, e com isso determinar quais

serdo as freqiiéncias de interesse a serem atenuadas.

4.3.2 Selecéo da Janela

Mh
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Figura 4-3: Espectro harmonico selecionado pela janela de 9 kHz.

Para a faixa de freqiiéncias adotada na norma IEC CISPR22,150 kHz a 30 MHz, a
norma IEC CISPR16-1 adota uma janela de 9 kHz para o célculo do valor de quasi-pico. Para
0 projeto do filtro de EMI deve-se localizar o centro dessa janela na primeira freqiiéncia
multipla da fregiiéncia de comutacdo do conversor acima de 150 kHz. O célculo nas demais
componentes do espectro ndo se faz necessario, uma vez que o comportamento da reducdo
das harménicas é superior a 20 dB/dec (decaimento da norma). Dessa forma, o valor de
quase-pico obtido serd maximo. A janela selecionada pode ser vista na Figura 4-3. Na janela
do exemplo da figura, a freqiiéncia de comutacdo do conversor é 30 kHz. Por esse motivo a

janela é centrada em 150 kHz.

433 LISNelIFFT

A principal funcdo da rede artificial LISN (line impedance stabilization network) é
selecionar apenas a componente acima de 150 kHz do sinal, ou seja, ela opera como um filtro
passa-altas dando ganho unitario nas freqliéncias de interesse. A LISN adotada pode ser vista
na Figura 4-1, sendo um dos modelos sugeridos pela norma IEC CISPR16-1.

Apbs ter passado pela LISN, o sinal é reconstruido no tempo através da transformada
inversa de Fourier (IFFT), sendo agora chamado de tensdo interferente (Uint) e pode ser visto

na Figura 4-4.
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4.3.4 Demodulacéao

Na primeira etapa da demodulacdo é extraida a envoltoria da tensdo obtida através da
reconstituicdo no tempo das componentes de alta freqiiéncia da corrente de entrada do
conversor. Essa envoltdria passa, entdo, por um divisor resistivo fornecendo a tensdo

demodulada Up,mostrada na Figura 4-4.

4.3.5 Deteccdo de Quase-pico

O detector de quase-pico avalia sinais de acordo com sua taxa de repeticdo, sendo
uma forma de medir o fator de perturbacéo destes sinais [40]. Ele é formado por um circuito
acumulador com constante de tempo de descarga de 160 ms, de acordo com a norma IEC

CISPR16-1, fornecendo a tensdo Uy mostrada na Figura 4-4.

05 1 15 2 25 3
¥ 10°

Figura 4-4: Sinal ap0s filtragem da LISN (Uint), demodulagéo (Up) e detecgéo de quase-pico.

4.3.6 Calculo da Atenuacdo A @ fa

A atenuacdo A (insertion loss) que o filtro deverd causar no ruido eletromagnético
conduzido pode ser calculada subtraindo-se a tensdo Uy obtida pelo detector de quase-pico
do limite estabelecido pela norma na freqiiéncia de interesse fa, como pode ser visto na

Figura 4-5.

Unesww = 20109 (UW -106) Eq. 4.1
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Lembrando que a unidade do valor obtido Uy € Volts e a unidade da norma é dBuV,

deve ser procedido um ajuste de unidades conforme.

107 dBuV

===—J

U )
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Figura 4-5: Determinacao da atenuacdo (insertion loss) para conformidade com a norma IEC CISPR22.

4.4 Projeto Fisico do Filtro de EMI

De posse da atenuagao necessaria para que o conversor entre em conformidade com a

norma torna-se possivel especificar os componentes integrantes do filtro. O projeto é

realizado de acordo com os procedimentos a seguir:

a
b.
C.
d.

Selecdo da capacitancia maxima;
Selecéo da topologia do filtro;
Célculo da indutancia L do filtro;

Projeto fisico dos indutores do filtro.

4.4.1 Selecédo da Capacitancia Maxima

De modo geral, a razdo entre atenuacdo e volume para capacitores € maior do que

para indutores, ou seja, visando reduzir o volume do filtro de entrada deve-se escolher a

capacitancia maxima. Porém, a insercdo de um capacitor no caminho do fluxo de poténcia

causa uma defasagem entre a tenséo e a corrente drenada da rede, implicando na reducdo do

fator de defasagem de entrada (IDF — input displacement factor) do conversor[44].

A relacdo entre IDF e a capacitancia maxima permitida para o filtro de entrada pode

ser vista na equacdo Eq. 4.2.
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Max

Im -1
C - tan(cos IDF) Eq. 42

m

Em que o é a frequéncia da rede em rad/s, Im é a corrente e Vm é a tensdo, ambas
drenadas da rede e em valores RMS.

Para que o filtro de entrada nédo cause defasagem entre a tenséo e a corrente drenadas
da rede pelo conversor, a capacitancia maxima deve ser nula. Como isso nédo é viavel, deve-se
estabelecer uma defasagem méxima permitida.

Pode-se perceber pela Figura 4-6 que o valor da capacitdncia maxima cai
drasticamente quando IDF ultrapassa 0,99 ou quando a tensdo de entrada € elevada. Para a
aplicacdo de interesse desse trabalho (com poténcia de saida igual a 1kW), foi adotada como
capacitancia maxima o valor de 5,3uF, uma vez que este € o maior valor com IDF elevado

(superior a 0,99) para tensdo de entrada universal.

w10 Capacitancia Maxima x IDF
2 T T T T T T T
: + Vin=90v
18F ........... ........... ........... ........... ...... i Wins 1100 |
: : : : ; O Vin= 220V
Win= 265Y ||

Crnax [F]

i I
0.95 0.s7

IDF

i 1
053 0.94 095 055

Figura 4-6: Capacitancia maxima em funcéo de IDF para poténcia de saida igual a 1kW.

4.4.2 Selecéao da Topologia do Filtro

Uma vez que a capacitincia maxima foi definida, torna-se possivel calcular a
atenuacdo minima necessaria para se aumentar a ordem do filtro, ou seja, utilizar um indutor
além do capacitor. Segundo a norma IEC CISPR17, a atenuacdo proporcionada pelo filtro
deve ser testada para trés pares distintos de configuracdo de impedancias da fonte e da carga

(Zsource/ZLoad ). Esses pares séo 0,19/100 3, 50 © /50 Q e 100 Q /0,1 Q3 [45].
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Figura 4-7: Filtro de 12 ordem.
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Na figura acima, Zsource representa a impedancia da rede (LISN) conectada ao

capacitor do filtro de 12 ordem e a impedéancia Zload (impedancia do conversor).

H(s)

_ Vout
Inoise

Eq. 4.3

A funcdo de transferéncia que representa o filtro é dada pela razdo entre a tenséo

sobre a impedancia Zsource e o ruido gerado pela corrente (Inoise), Eq. 4.3.

Bode Disgram

System: untitled2

Frequency (rad, ; 9.536e+005

tagnitude (dB)

u
™ 4
System: untithed3
Freguency (radizec): 9.44e+005 =
Magnitude (dB): -20.9

A0
a0/50 |+
10051

Phaze (deqg)

10 100 100
Frequency (radizec)

Figura 4-8: Comportamento do Filtro de 12 ordem.

O comportamento do filtro de 1* ordem composto pelo capacitor maximo definido

acima é mostrado na figura Figura 4-8. Com base nesse comportamento é possivel verificar

que para a capacitancia maxima adotada, somente se faz necesséaria a elevacdo da ordem do

filtro quando a atenuacao exigida supera 13dBuV (com Zload/Zsource = 50/50) ou 20,9dBuV

(para 0,1/100 ou 100/0,1).

+

Vout

ZLoad

Lemi
VI
Cemi

|Zsource |

Inoise +
@ Vout

Figura 4-9: Filtro LC.

Figura 4-10: Filtro T.

Inoise
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O comportamento no dominio da frequéncia dessa e das demais topologias adotadas
(LC - Figura 4-9, T — Figura 4-10 e = — Figura 4-13) é bem conhecido, portanto ndo ha a
necessidade de mostra-los nesse trabalho. Todavia, qual dessas topologias fornece a
atenuacdo desejada com o menor volume? Para solucionar essa questdo, sdo plotados os
gréficos a seguir, que mostram a indutancia desejada em funcdo da atenuacdo, para a
capacitancia maxima definida anteriormente, na frequéncia fA igual a 150kHz para as trés
configuracdes de impedéancia exigidas pela norma.

Filtro Lz w10 Filtra T
0 06 - : . ; 4 - , .
| —— 100 : : : | —— 1m0
: : : : A0/50 Y- N T A SO R L | ——s0m0 |
o5k T SRR R T ........ ; 10041 (4 ] g : ‘| —— 10001

Lemi [H]

0 1ID 20 30 40 SID BID ?ID 80 0 10 2ID 35 45 a0 B0 ?ID 80
Atenuagdo [dBuv] Atenuagdo [dBuv]
Figura 4-11: Indutancia x Atenuagéo — Filtro LC. Figura 4-12: Indutancia x Atenuacéo — Filtro T.

A Figura 4-11 mostra o0 comportamento da indutancia com relacdo a atenuacéo para o
caso de um filtro LC de 22 ordem. Percebe-se que a configuracdo de impedancias que exigiu a
maior indutancia foi o par 50/50, com Lgy igual a 60mH quando a atenuacdo atingiu
80dBuV. Analisando a Figura 4-12, percebe-se que aumentando para 32 ordem o filtro
utilizado, apesar de necessitar de dois indutores, houve uma reducdo sensivel da indutancia
total, passando agora para Lgy igual 4mH com o par 50/50 e atenuacdo 80dBuV.

Filtro Pi

14100
I 5050 |7

fm Inoise R AT A s e .........................
L : ; ; : j

+

emi

Vout

| Zsource]

| Cemi/2 Cemi/2| £
0.4

| ZLoad |
Lerni [H]
@

o 10 20 30 40 a0 ] 70 80
Atenuacdo [dBuv]

Figura 4-13: Filtro . Figura 4-14: Indutancia x Atenuacao — Filtro .
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J& a Figura 4-14 apresenta 0 comportamento da indutancia com relacdo a atenuacgao
para o caso de um filtro © de 3% ordem. O seu desempenho é superior ao dos filtros anteriores.
Esse filtro necessitou de uma indutancia Lgy, igual a 1mH para atenuar 80dBuV, cerca de
quatro vezes inferior ao filtro T.

Portanto, de acordo com as topologias analisadas, s6 ha dois candidatos para essa
selecdo: filtro capacitivo de 1% ordem (quando a atenuacdo necessaria for menor que a
fornecida pela capacitancia maxima na frequéncia de interesse), ou filtro 7 de 32 ordem.

Obviamente h&d uma infinidade de outras topologias e associacdes de filtros em
cascata que poderiam ter sido analisadas, mas o foco desse trabalho ndo é estabelecer uma
comparacdo entre filtros de EMI, e sim desenvolver uma metodologia de projeto para o

conversor PFC como um todo. Dessa forma a analise foi restrita as topologias mencionadas.

4.4.3 Calculo da Indutancia L do Filtro

Cada filtro possui uma fungéo de transferéncia H(w) conforme a Eq. 4.3. A indutancia

Lemi € encontrada através da solugéo da Eq. 4.4.

[H (27 A)| = A Eq. 4.4

Devido a complexidade da solugédo dessa equacgédo, foi utilizado o toolbox de

matematica simbolica do software MATLAB® para a sua resolucdo, possibilitando a
obtencdo do valor da indutancia Lgw;.

O valor dessa indutancia varia com a atenuagdo necessaria para que 0 ruido

eletromagnético emitido entre em conformidade com a norma, ou seja, ele varia com a

atenuacdo A que o filtro deve fornecer na freqiiéncia fA. Essa atenuagéo varia com a tenséo

de entrada, como mostrado na Figura 4-15.
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Maior Atenuaco do filtro de EMI em fungéo da Tenséo de Entrada

Win [¥]

20 fs [Hz]

deltal [A]

Figura 4-15: Tensé&o de Entrada que exige a maior atenuacao por parte do Filtro de EMI.

4.4.4 Projeto Fisico dos Indutores do Filtro

Geralmente, os filtros de EMI exigem nuacleos macios (soft cores), tais como
Molypermalloy (MPP) e High Flux. Nucleos do tipo Iron Powder também sdo utilizados, mas
costumam apresentar sobreaquecimento em freqliéncias em torno de 400Hz. Estes nucleos
sdo conhecidos como macios por serem levados a saturacéo de forma lenta [43].

O projeto fisico do indutor presente no filtro de EMI é feito de modo similar ao do
indutor boost. A principal diferenca esta na corrente que atravessa o indutor, ja que a corrente
do indutor boost é CC e a do filtro CA.

O indutor para 0 modo diferencial pode ser construido a partir da disperséo do indutor
de modo comum. Para frequéncias inferiores a 150 kHz, os pontos que minimizam volume do
filtro de EMI sdo os mesmos tanto para o filtro de modo comum quanto para o filtro de modo
diferencial, sendo que o modo comum € independente da variagéo do ripple.

Para estimar a dispersdo do indutor construido para o filtro de modo comum, o
fabricante informa uma equacdo com erro da ordem de 50% do valor estimado. Assim,
devido a dimensdo do erro, a mesma equacdo pode significar um sobre ou um sub-
dimensionamento do filtro de modo diferencial. Na pratica, os filtros sdo ajustados através do
método de tentativa e erro até o projeto entrar em conformidade com a norma. Mas, com a

intencdo de formalizar uma metodologia de projeto, o uso da tentativa e erro nédo é atrativo.
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Assim, o filtro de modo diferencial é projetado neste trabalho desconsiderando a
contribuicédo dada pela dispersdo do filtro de modo comum.

A indutancia que proporciona a atenuacéo necessaria foi calculada como mostrado no
item anterior. Mas, o projeto fisico do filtro é realizado com corrente maxima e considerando
a induténcia Lgy mais elevada. Isto se deve ao fato da corrente maxima ocorrer sob tensdo de
entrada minima, e é essa situacdo que causa a maior elevacdo de temperatura. Contudo, ha
casos em que o aumento da tensdo de entrada exige aumento da indutancia do filtro para que
0 conversor entre em conformidade com a norma, aumentando a indutancia Lgm, €

consequientemente, o volume do indutor de filtro.

4.5 Analise do VVolume do Filtro de EMI

De posse dos critérios de projeto, torna-se possivel projetar o indutor do filtro de EMI
para cada ponto de operacdo. A Tabela 4-1 apresenta os parametros de entrada da simulacéo.

Os parametros adotados sdo 0s mesmos utilizados para o projeto do indutor boost.

Tabela 4-1: Pardmetros de Simulacéo

Frequéncia de Comutagéo fs =15 - 150 kHz
Ripple de Corrente Maximo Alpkpk=1,5-20 A
Tenséo de Saida Vo=400V
Tenséo de Entrada Vinrms = 90 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W

Elevacdo Maxima de Temperatura ~ ATyax = 45°C

Nucleo Analisado MPP
Permeabilidade inicial u; = 26uH
Geometria Analisada Toroidal

A Figura 4-16 mostra o comportamento da indutancia necessaria para que o0 conversor
entre em conformidade com a norma IEC CISPR22. Seu valor apresenta variagdo ndo linear

com a frequéncia.
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Comportamento da Indutancia do Filtro de EMI

I
0015+

L

Indutancia [H]

0.005 -

f5 [HZ]

Figura 4-16: Comportamento da induténcia do filtro de EMI para o filtro x.

Isto é explicado a partir da anélise da norma. Ela limita as emissdes acima de 150
kHz, portanto, apenas as harmdnicas da corrente de entrada com freqiiéncia superior a esse
limite devem ser atenuadas. Entdo nas freqliéncias submultiplas de 150 kHz ocorrem picos de
indutancia, pois a ordem da harmonica de corrente a ser limitada se reduz, aumentando a
amplitude da atenuagdo exigida pela norma. Por outro lado, a indutdncia é diretamente

proporcional ao ripple de corrente, pois é ele o responsavel pelo aumento do ruido gerado.

Comportamento da Indutdncia do Filtro de EMI

Indutancia [H]

25

fs [Hz]

Figura 4-17: Comportamento da induténcia do filtro de EMI para conex&o de dois filtros @ em cascata.

A Figura 4-18 apresenta 0 comportamento do volume do filtro = contra interferéncia
eletromagnética conduzida. Os picos de indutancia se refletem em picos de volume nas

frequiéncias submultiplas de 150 kHz. Para indutancias superiores a aproximadamente 1mH,
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mesmo empilhando cinco nucleos com o maior didametro disponibilizado pelo fabricante, ndo
é possivel atender as exigéncias da norma. Assim, para minimizar o volume do filtro de EMI,
0 ponto de operacdo escolhido deve possuir os menores valores permitidos para ripple e

frequiéncia, e , alem disso, a frequéncia selecionada nao deve ser submultipla de 150 kHz.

Yolume do Filtro de EMI

s b
“= a0 l
S,
g e
E 200
5 |
100 4|y
e
i ;
5
. 10 20
%10
fs [Hz]

Figura 4-18: Comportamento do volume do filtro de EMI.

Como o volume obtido para a topologia anterior saturou para uma larga gama de
pontos de operacdo, foi aumentada a ordem do filtro a fim de reduzir seu volume. A Figura
4-19 apresenta 0 comportamento do volume para o filtro de 5% ordem. Com o aumento da
ordem do filtro o volume foi reduzido de forma a ndo saturar nos pontos de operacdo

simulados.
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Yolume do Filtro de EMI

Yolume [cm3]

fs [Hz] AT [A]

Figura 4-19: Comportamento do volume do filtro de EMI para conexao de dois filtros ® em cascata.

4.6 Consideracdes Finais

Este capitulo apresentou a andlise do projeto do filtro contra interferéncia
eletromagnética. O volume do filtro de EMI conduzida apresenta um comportamento nao
linear, sendo que com a elevacdo da frequéncia, também ocorre 0 aumento do volume.
Contudo, devido ao comportamento das harmonicas de corrente de ordem elevada, ocorrem
picos de volume nas freqiiéncias maltiplas da freqliéncia de comutacéo.

A amplitude do ruido gerado varia apenas com o ripple de corrente, pois é ele o
responsavel pelo aumento da amplitude das harmonicas. O aumento da freqiéncia de
comutacdo influi na ordem da harménica a entrar em conformidade com a norma, uma vez
que a IEC CISPR22 limita apenas as emissdes com freqiiéncia superior a 150 kHz. Por
exemplo, o ruido gerado para o ponto de operacdo [Al@fs] igual a [5 A @30 kHz] é o mesmo
para [5 A @75kHz]. O aumento do volume se deve a ordem da harménica da freqiiéncia de
comutacdo que deve ser atenuada. Para o primeiro caso (30 kHz), a 5% harmonica da
frequéncia de comutacdo deve ser atenuada, enquanto que para o segundo (75kHz), a 22

harmonica.
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Capitulo V

Projeto dos Dissipadores

Neste capitulo é apresentada a analise da poténcia dissipada nos dispositivos
semicondutores, bem como o projeto do dissipador que garante a operacdo dos interruptores
dentro dos limites de temperatura estabelecidos pelos fabricantes.

Assim, na primeira secdo sdo analisadas as perdas de conducdo, mostrando as
principais relacbes para cada dispositivo. Na segunda secdo sdo analisadas as perdas
ocorridas durante as transi¢cdes de entrada e saida de conducdo, ressaltando as diferencas de
comutacdo entre cada dispositivo, tais como recuperacdo reversa do diodo e corrente de
cauda do IGBT. Estimadas as perdas nos semicondutores, o calculo da resisténcia térmica

necessaria para o projeto dos dissipadores é apresentado na terceira secao.

5.1 Calculo das Perdas de Conducéo

Nessa secdo serdo apresentadas as curvas necessarias para posterior célculo das
perdas de conducdo em diferentes dispositivos semicondutores, tais como diodos rapidos,
Schottky, MOSFETSs e IGBTSs. Dentre essas curvas destacam-se as que demonstram a queda
de tensdo em funcdo da temperatura e da corrente direta em diodos e IGBTSs, e aquelas que
mostram o comportamento da resisténcia de conducdo em dispositivos como MOSFET, por

exemplo.



64

5.1.1 Diodo

Grande parte da poténcia dissipada pelo diodo ocorre durante o periodo de condugéo,
ou seja, quando ele esta diretamente polarizado. Obviamente, em freqliéncias de comutacao
elevadas, uma parcela significante das perdas totais se devera a recuperacao reversa do diodo.

As perdas de conducdo se devem ao produto entre a queda de tensdo direta e a
corrente que flui pelo diodo, como mostrado na Eg. 5.1. A tensdo direta Vg é proporcional a
temperatura e a corrente conduzida pelo componente, enquanto o calculo da corrente média

I. € realizado de acordo com a Eq. 5.2.
Poon =%Z;I\/_F Eq.5.1

(L-D)Ts

e =—— i (t)dt Eq.5.2

Em que n é o nimero de periodos de comutacdo existente em um semi-ciclo da rede.

Para o diodo 15ETHO6 fornecido pela IR (International Rectifier), a curva Vg versus
I tem 0 comportamento mostrado na Figura 5-1. E perceptivel o aumento da tensdo Vg com
0 aumento da corrente Ig. Dispositivos formados por portadores minoritarios possuem
coeficiente térmico negativo para variagdo da resisténcia de conducdo, uma vez que quanto

maior a temperatura, menores sdo as perdas de conducao.

IF #%F

+  WI7a

--------- W75 it ||
+ovAsn ]
" : : | == vrs0 fit
0B R s s = x Vg
t : : g : | e
.| NP T e s T e H
5 10 15 20 25 0

Figura 5-1: Corrente direta I x Tenséo direta Vg para o semicondutor 15ETHO06.

Analisando a Figura 5-1, percebe-se que a diferenca entre a queda de tenséo direta em

duas temperaturas distintas € aproximadamente a mesma para qualquer nivel de corrente
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conduzido pelo dispositivo. E, além disso, a variacdo de Ve com a temperatura para mesmo
nivel de corrente € linear. Com isso, a queda de tensdo direta Ve em funcdo da temperatura da
juncéo e do nivel de corrente conduzido pode ser encontrada de acordo com a Eq. 5.3, Eq. 5.4
e Eq. 5.5.

Ve (IF T )|TJ 175 =Vews

Eq. 5.3
Vey7 = 0,50641.°%
Ve (1T ), s = Vs Eq.5.4
Ve ,s =1,0241 027
A (IF T, ) _ (VF175TJ - Veirs 25+ VF25175'VF25TJ) Eqg.5.5

150

5.1.2 Diodos Schottky SiC

A adicéo da liga Silicon-Carbide aos diodos Schottky permite operacdes sob elevadas
tensdes reversas, uma vez que o campo de ruptura (breakdown) é aproximadamente oito
vezes superior ao campo de ruptura dos Schottky constituidos exclusivamente por silicio.

O comportamento da queda de tensdo direta como fungdo da temperatura e da
corrente conduzida pelo dispositivo pode ser vista na Figura 5-2. Como nos diodos
constituidos apenas por silicio, nos SiC, com o0 aumento da corrente, também ha elevacédo da
queda de tensdo. Contudo, para baixos niveis de corrente, Ve € maior quando o dispositivo

opera a 25°C, enquanto que para niveis elevados, o0 maior Vg ocorre a 150°C.

IF % WF
25 : : : .

1| W o A, s b +WIED
: ; . £ |eeeens WHIS0_fit
x VA
: : : VIE_fit
0s i i 1 i
0 5 10 15 o0
IF [4]

Figura 5-2: Corrente direta I x Tensdo direta V¢ para o dispositivo SDT12S60.
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Baseado na Figura 5-2, extraiu-se os coeficientes que melhor representam as curvas,
obtendo as Eq. 5.6, Eq. 5.7 e Eq. 5.8.

Ve (IF T, )|T, 150 =Veis0 Eq.5.6
V.., =0,072321_+0,7571
Ve (IF'TJ )|TJ:25 =Viy Eq.5.7
V. =0,047991, +0,8866
Vo (1. T.)= (VF150TJ'VF150 25+ V5150~ VFstJ) Eq.5.8
P(IeTs)= 125 o

As perdas de conducdo em um semi-ciclo da rede podem ser obtidas do modo
mostrado anteriormente para o diodo de silicio.
A vantagem principal desse dispositivo reside na reducédo significativa das perdas de

comutacéo (essa contribuicdo serd melhor abordada nas proximas se¢oes).

5.1.3 MOSFET

A poténcia dissipada durante a conducdo do MOSFET € bastante significativa,
principalmente para 0s casos em que a tensdo da rede é baixa (para essa aplicacdo 90 V é a
tensdo minima de entrada). 1sso se deve ao fato do MOSFET se comportar como uma
resisténcia durante o periodo de conducdo, fazendo com que a poténcia dissipada se eleve
com o quadrado da corrente como mostrado na Eq. 5.9.

12 Eq.5.9

DSon "D

P

DSon —

R

A Figura 5-3 mostra o comportamento do fator kTj com a elevacdo da temperatura da
juncdo do semicondutor. A curva que melhor aproxima esse comportamento pode ser
representada por uma equacao de segundo grau, mostrada na Eq. 5.10.

kTj(T,)=2,7-10"°T,” +0,008581T, +0, 7491 Eq.5.10

Para encontrar a resisténcia de conducdo do dispositivo para uma dada temperatura,
basta multiplicar o coeficiente kTj pela resisténcia de condugdo nominal como mostrado na
Eq. 5.11.

Roson (T;)=0,27k; (T,) Eq.5.11
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Os diodos de poténcia sdo dispositivos de portadores minoritarios. Assim, de modo
geral, eles apresentam menores perdas de condugdo do que os MOSFETSs (dispositivos de

portadores majoritarios) por exemplo.

kTjx Tj

: i : ¥ 5 £ ¥ kTj
12b B i T S . ketj_fit | -

i 1 i i i i i i i
40 a0 =1 70 g0 90 100 110 120 130 140
T [°C]

Figura 5-3: Variacao do coeficiente kTj com a elevacdo da temperatura da juncgéo para o dispositivo
IRFP460A.

5.1.4 CoolMos

O CoolMos é uma evolucdo do MOSFET no que tange reducdo da resisténcia de
conducdo e carga necessaria para comutacao.

Com isso, as perdas de conducdo sdo encontradas com base na Eq. 5.9.

A curva que representa a evolucdo da resisténcia de condugdo com a temperatura
pode ser vista na Figura 5-4. Note que o fabricante deste componente (Infineon) fornece o

comportamento da resisténcia real, e ndo de um fator multiplicador.

Rds x Tj
0.4 T T T T T

Rds [ohm]

UZ- ...... e ...... . = ....... o RN O, sy ]

+ Rd
Rds_fit
015 | i i j 1 i H I i
40 £0 =] 70 a0 o0 100 110 1200 130 140

T ]

Figura 5-4: Variac¢do da resisténcia de conducéo com a elevacdo da temperatura da juncao para o
dispositivo SPW20N60C3.
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E a equacgdo que descreve essa curva é mostrada na Eq. 5.12.
Roson (T, ) =6,696-10° T,* +0,0009161T, +0,133 Eq.5.12

5.15 IGBT

Durante o periodo de conducdo, o IGBT se comporta como uma combinacdo do
MOSFET e do diodo, sendo que no caso do dispositivo adotado (IRGP20B60PD), a queda de
tensdo Vce aumenta com a elevacao da temperatura. 1sso se deve a tecnologia empregada no
dispositivo (warp 2), ja que para as geracOes anteriores, a tendéncia era exatamente a oposta
(com a elevacgdo da temperatura, a queda de tensdo Ve diminuia).

A Figura 5-5 mostra exatamente esse comportamento para a tensdo Vce como fungéo

da temperatura e da corrente do coletor.

Ic x Ve
4.5

£ B : + Ve

: ; 2 === Vce_fit

+ Weel2s
Weel2s fit

1] é 1ID 15 Eh 2I5 30
Figura 5-5: Variacdo da queda de tensdo Ve com a elevacgdo da temperatura da juncéo e da corrente Ic

para o dispositivo IRGP20B60PD.

Com base na figura anterior, e através de regressdo linear, foram encontradas as
equacgOes que descrevem as curvas, e podem ser vistas na Eq. 5.13 e na Eq. 5.14.

Vee (Ic T )|T, 125 =Veews

_ Bros | dis |
Vegios = @ups €7 ° +Cpps €7

Eq.5.13

Vee ( e, T, )|TJ:25 =Veeas

_ by | dys |
Vegss =8,587°° +C58 ¢

Eq. 5.14

Em que:

Tabela 5-1: Coeficientes da regresséo de curvas
ago5 = 2,042 ‘ bis = 0,02482 ‘ Cizs = -2,037 ‘ d1s = -0,2452

ax = 1,691 ‘b25:0,02197 ‘c25=-1,69 ‘d25:-0,2895
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J& a Eq. 5.15 apresenta uma aproximacao linear para a interpolacéo da tensdo Vce em
diferentes temperaturas.

(VCElZSTJ B VCElzs 25+ VCE25125' VCEstJ )
100

VCE(IC'TJ): Eqg. 5.15

5.2 Calculo das Perdas de Comutacao

Nesta secdo é apresentada a analise da poténcia dissipada para diferentes dispositivos

semicondutores durante as transi¢des de entrada e saida de condugé@o no conversor boost.

5.2.1 Diodo
A A
Qgs Qcp Qcp Qgs
VPlateau r VPlateau
A\ 1[—% Vru
a b > >
to it ity t3 ¢ 7 L5 te ity itg ¢
A A
I|'r
V[) VD
Sw -
\ Ip Sw Ip
<« trr >
ta tb VDSon VDSon
> >
to it ity t3 t ty ts te 7 Ig t
A
Vb 4
Vb
Diodo Ip / . I
Diodo D
<—tr
\% t. i /1
F a b > VF
th t1 1 3 t ts ts te 17 tg t
[1'1‘
Figura 5-6: Entrada em Conducao com Figura 5-7: Saida de condugéo.

Recuperacao Reversa do diodo sobre o interruptor.

Nos instantes anteriores a tyg, 0 diodo se encontra conduzindo a corrente Ip. No

instante to ocorre o disparo da tensdo de gatilho. Como o diodo é um dispositivo passivo no
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qual ndo pode haver conducdo de corrente se reversamente polarizado, primeiramente a
corrente que o atravessa devera se extinguir antes que a tensdo comece a se elevar. Assim, em
t;, a corrente de dreno comeca a se elevar e, obedecendo a lei das correntes de kirchhoff, a
corrente que flui pelo diodo comeca a diminuir. Em t,, a corrente do diodo € nula, mas devido
ao fendbmeno da recuperacdo reversa, esta continua a decrescer até atingir a corrente I, no
instante t, + t;. Somente nesse instante, a tensdo sobre o diodo comega a se elevar atingindo a
tensdo do barramento no instante ts.

As perdas de comutacdo do diodo sdo caracterizadas pela carga de recuperacao
reversa presente no tempo t,. Visando simplificar, a poténcia dissipada no intervalo t, pode
ser desconsiderada, uma vez que a queda de tensdo Vg é aproximadamente nula durante este
periodo.

Objetivando calcular a energia dissipada durante a recuperacao do diodo, é necessario

determinar a poténcia média dissipada no intervalo de tempo t,;, como mostrado na Eq. 5.16.

E, =P t, Eq.5.16

A poténcia P, é funcdo do produto entre a tensdo e a corrente médias durante t,

como mostrado em Eq. 5.17.

Prr :iDiode (t) Vbiode (t) Eq.5.17

Entdo, para calcular Iy e t,, basta encontrar a area do tridangulo formado pelo pico da
corrente reversa e pelo tempo de recuperacdo do diodo, através da Eq. 5.18 calcula-se a carga
da recuperacao reversa do diodo. A taxa de decrescimento da corrente é dada pela resisténcia
do sistema de acionamento (drive) que limita a subida da tensao de gatilho (Eg. 5.19). Com
as equac0es anteriores torna-se possivel calcular os tempos t; e t, (Eq. 5.20 e Eq. 5.21).

It

Q. ~ T Eq.5.18
di dVe

priniawre Eq. 5.19

fa = dll/ Eq. 5.20
dt

b=t -% Eq.5.21

Em que dVcgs/dt € a taxa de subida da tenséo de gatilho.
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Figura 5-8: I x Qrr para di/dt igual a 200A/us.  Figura 5-9: g x trr para di/dt igual a 200A/us.

As equacdes que descrevem as curvas anteriores sao mostradas na Eg. 5.22- Eg. 5.25.

trr ( IF ’TJ )|‘|’J —250C = l:I'I'25

32,311 Eq. 5.22
(10T, ) = ot
BUFTIT 2,308+ 1,
L, ( le, T, )|TJ 12500 Lrios
83,121 Eq. 5.23
s (10T, ) = o2 le
VR 281241,
er ( I F ’TJ )L—J —250C = er25
173,31 Eq. 5.24
Q. (I T )= £
sl 3511
Qn ( e T, )|TJ _150¢ Qrrizs
Q. =245l Eq. 5.25
M 5,455+ 1,

Para calcular os parametros Qy e t, a temperaturas de operacéo diferentes de 25 ou

125°C, deve-se fazer a interpolacdo dos termos anteriores.

1ot If x thitrr
T T

@2C
———@125°C

thtrr
)

Figura 5-10: Ig x tp/trr para di/dt igual a 200A/us.
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Todavia, plotando a razéo entre o intervalo de tempo t, e 0 tempo de recuperacdo
reversa t, percebe-se que t, é desprezivel (t, < 0,0006 t;) para o dispositivo 15ETH06 com
di/dt igual a 200 A/us, como mostrado na Figura 5-10.

Assim, a energia dissipada por comutacao no diodo pode ser resumida pela Eq. 5.26,

como mostrado em [55].

E, =VoQu (T, 1¢) Eq.5.26

5.2.2 Diodo SiC

Sendo um dispositivo de portadores minoritarios, o diodo Schottky, € caracterizado
pela reducdo sensivel da carga de recuperacao reversa, e por manter suas caracteristicas de
comutacdo independente da varia¢do de temperatura.

Para esse dispositivo, 0 mecanismo de comutacdo € 0 mesmo apresentado na Figura

5-6 e na Figura 5-7.

If 3 Girr

3

GQrr [nC)

+ G
Cirr_fit

IF [4]

Figura 5-11: Comportamento de Qrr para di/dt igual a 200A/us para o diodo SDT12S60N.

A equacdo que descreve o comportamento da curva anterior é apresentada na Eq.
5.27.

31,851,

| V=222 F
(1) =0 20281, Eq.5.27

Com isso a Eq. 5.26 pode ser resumida pela Eq. 5.28.

E,=V,Q, (1) Eq.5.28
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Para o dispositivo SDT12S60, operando com di/dt igual a 200 A/us, Qrmax € igual a
32 nC.

5.2.3 MOSFET

As perdas de comutacdo no MOSFET podem ser subdivididas em:

a. Perdas pelo cruzamento entre tenséo e corrente (Overlap);

b. Perdas oriundas da recuperacéo reversa do diodo;

c. Perdas capacitivas de entrada em conducdo (Turn-on Capacitive).

As perdas citadas nos dois primeiros itens estdo representadas na Figura 5-6, enquanto
as citadas no item c se devem ao capacitor parasita presente entre o dreno e a fonte.

As perdas por overlap podem ser obtidas a partir do ensaio do dispositivo
semicondutor como mostrado na Figura 5-12, sendo mostradas na Figura 5-13.

Nos instantes anteriores a tp, 0 interruptor permanece aberto, suportando a tensdo do
barramento, enquanto a tensdo de gatilho e a corrente de dreno permanecem nulas. O
interruptor € disparado em to, iniciando a carga da capacitancia Cgs (capacitancia entre

gatilho e fonte), e elevando a tenséo Vs.

g A
QGS QGD
| l N
o | < /N
N VPlateau
—_ VTH
=
CQLI_ ~ D >
_| /;f t0 t1 t2 t3 t
Ty |G\ | } A
\\J/ =
¥ 5
I —h"‘l | S
G T CG-S b S V]':)
Ip
>
to t1 t t3 t

Figura 5-12: Circuito de teste do interruptor ativo. Figura 5-13: Entrada em conducdo com diodo ideal.

A corrente s6 comegard a fluir pelo dreno, no instante t;, quando a tenséo de gatilho
atinge a tenséo de disparo (Vty - threshold). A carga da capacitancia Cgs continua entre 0s
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instantes t; e t,. A tensdo de gatilho continua a subir e a corrente de dreno sobe
proporcionalmente. Como a corrente de dreno ainda ndo atingiu o valor da corrente de carga
Ip, 0 diodo permanece na etapa de roda livre, a tensdo sobre ele continua baixa e a sobre o
interruptor continua a suportar a tensdo do barramento. O nivel CC da tensdo de plateau se
eleva com o aumento da tensdo de gatilho, enquanto a tensdo maxima necessaria para
carregar a capacitancia Cpe permanece num potencial fixo. O valor da corrente de carga
usada para carregar a capacitancia Cep durante este periodo é tdo pequena, que em termos
praticos pode ser desconsiderada, uma vez que o valor de Cgp € de uma ordem de grandeza
muito inferior a Cgs.

No instante t,, a corrente de dreno atinge o valor Ip, € o0 diodo bloqueia. A partir desse
instante, a corrente de dreno permanece constante no valor Ip, enquanto a tensdo de dreno
comeca a cair. Como a tensdo de gatilho esta diretamente relacionada a corrente de dreno,
para que a operagao permaneca na regido ativa, a tensao de gatilho se mantém constante. Nos
instantes que sucedem t,, ndo ha carga consumida pela capacitancia Cgs, j& que a tensdo de
gatilho permanece constante. Entdo, nesse intervalo, a corrente de carga do circuito de
acionamento contribui exclusivamente para descarregar a capacitancia Miller.

A excurséo da tensdo de dreno no intervalo de t; até t; é relativamente elevada, e
assim a carga total do circuito de acionamento € tipicamente mais elevada para a capacitancia
Miller Cpg do que para a capacitancia Cgs. Em t; a tenséo de dreno cai a um valor igual ao
produto de Ip por Rpson, € 0 interruptor sai da regido ativa de operacao.

A tensdo de gatilho deixa de ser limitada pela caracteristica de transferéncia do
dispositivo relacionado a corrente de dreno, se tornando livre para aumentar. E é assim até o
instante t;, quando a tensdo de gatilho se iguala a tensdo do circuito de acionamento. Esse
tempo € diretamente proporcional a carga entregue pelo circuito de acionamento, uma vez
que a carga € igual ao produto da corrente pelo tempo, e a corrente permanece constante
através de todo intervalo. Assim o intervalo entre t, e t; representa a carga Qgs consumida
pela capacitancia Cgs, enquanto o periodo t, até t3 representa a carga Qgp consumida pela
capacitancia Miller. A carga total no tempo t; é a carga necessaria para comutar a tensao do
barramento e a corrente Ip. A carga adicional consumida apds o instante t3 ndo representa a
carga necessaria para a comutacdo, ela é simplesmente o0 excesso que sera entregue pelo
circuito de acionamento, uma vez que a amplitude da tensdo de gatilho aplicada serad
normalmente maior (como boa pratica de projeto) do que o minimo exigido para que ocorra a

comutacao.
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Explicado o mecanismo de comutacdo do MOSFET, fica claro a influéncia da
corrente de gatilho no tempo de comutacdo. Portanto, a analise para transi¢fes do tanto do
MOSFET quanto do IGBT, serdo realizadas para a mesma corrente de carga do gatilho. As
equacOes para cada intervalo sdo dadas a seguir.

Entre os intervalos t, - t, ocorre a carga da capacitancia Cgs. ESsa etapa é representada
pelas Eq. 5.29 - Eq. 5.32.

Cgs =Cliss, Vg > 40V

Eq. 5.29
QGS :VPIateau Ciss Eq 5.30
| _ VPIateau
TR, Eq. 5.31
t :%
27T, Eq. 5.32
O instante t; pode ser calculado através da Eq. 5.33.
VTH
=T ¢
tl VPIateau ’ Eq 533
Entre t, e t3 ocorre a carga de Cgp, sendo representado pela Eq. 5.34
Q
t ===+ Eq. 5.34

G

A Figura 5-14 mostra a aproximacao realizada anteriormente que permite a separacao
das perdas de entrada em conducdo do MOSFET. Percebe-se que essa aproximagdo nao
possui validade para calculo da poténcia dissipada no diodo, uma vez que durante o periodo
de recuperacdo reversa, sobre o diodo esté aplicada a tensdo de conducdo V.

Entre os instantes t; e t, ocorre a primeira etapa das perdas por overlap.

Py, =ig, (1) Vg, (1) Eq. 5.35
—— ID

Pou —VD7 Eq. 5.36

E, =Py, (1) Eq. 5.37

Entre os instantes t, e t, + t; ocorrem as perdas pela recuperacdo do diodo:

E,=Vo (er (TJ’IF)+trI' ID) Eq. 5.38
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E entre t, + t; e t3 ocorrem a segunda etapa das perdas por overlap:

—_— \
Pow = |D7D Eq. 5.39

E, =P, (t-t-t,) Eq. 5.40

Simultaneamente também ocorrem as perdas por entrada em conduc&o capacitiva.

:VOZCDS

E, 5 Eq. 5.41

Durante a saida de conducdo, para 0 MOSFET, somente ocorrem perdas devido ao
cruzamento da tensdo com a corrente.
Entre os instantes ts e ts ocorre a primeira etapa das perdas por overlap durante a saida

de conducéo. E entre ts e t; ocorre a segunda.
Es =P (t 1) Eq. 5.42

E. =Py (t —t) Eq. 5.43

QGS QGD

VPlateau

Viu |-, «>

\

t() t] tz t3
A

Vp

Sw

VDSon

Vp

Diodo Ip

VF

\ ]

Qrr

th t; 1 5]
ll‘l‘

-+

Figura 5-14: Entrada em condugéo para um conversor boost desconsiderando o intervalo t,.
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5.2.4 CoolMos

As perdas para o CoolMos apresentam 0 mesmo comportamento das analisadas para o
MOSFET. A vantagem desse dispositivo reside na sensivel reducdo das cargas Qgs € Qgp,

reduzindo o tempo de cruzamento, e consequentemente o produto tensao versus corrente.

5.25 IGBT

A entrada em conducdo do IGBT apresenta 0 mesmo comportamento do MOSFET,
porém com valores diferentes para as cargas Qcs € Qcp, € com perdas capacitivas
despreziveis. Mas, devido a utilizacdo do componente IRGP20B60PD, com tecnologia mais
recente (warp2), as perdas por entrada em conducdo devem ser consideradas, apesar de ainda
menores que nos MOSFETS.

A diferenca esta na saida de conducdo, uma vez que o IGBT apresenta corrente de
cauda, como mostrado na Figura 5-15. Essa corrente se deve a recombinacdo de portadores
minoritarios devido ao comportamento similar ao TJB nessa etapa da comutagdo, fazendo

com que a saida de condugdo do IGBT dissipe mais energia que a do MOSFET.

A
Qcp Qqs
VPlateau
VTH
ty is te ity “bed
A
Vp
Sw Ip
Corrente
VDSon de Caud
t s b 7 tg I
A
Vb
Diodo Ip
Vi
t4 ts te 7ty

Figura 5-15: Saida de conducéo de um IGBT destacando a corrente de cauda.
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Com os dados fornecidos pelo fabricante ndo é possivel calcular os instantes de tempo
t; e tg. Todavia, nos datasheets é informada a energia perdida por comutacéo, viabilizando o

calculo da poténcia dissipada pelo dispositivo.

Ic x Eoff
240 T T T T T T
: § : : : : : : ; i

230_ ........ Fasni ........ T ......... e D ........

220

ok | EPE ........ ........ ......... ........ ........ ........ ........ .......

o 1 | AR ........ ........ ........ ...... ......... .......
?190_ ....... ........ ......... ........ ........ ...... ........ ........ ........ .......
E 1= ) ........ ........ ...... ........ ........ ........ .........

170

160

1m0k ........ ......... ........ ........ ......... ........ | o Eof

140 |- - ........ ......... ........ ........ ......... ........ Efo_fIT .
i : : : ¢ : : : : :

120 i 1 1 i 1 i 1 1 i
10 N 12 13 14 15 16 17 18 19 20

Ic [A]

Figura 5-16: Energia dissipada por um IGBT durante a saida de condugé&o.
A equacao que representa a energia dissipada pelo dispositivo em uJ pode ser vista na

Eq. 5.44.

Eoﬁ(lc)=10|c +35 Eq 544

5.3 Calculo da Resisténcia Térmica do Dissipador

I, Ri.c Rcs Tue
PLOSS# $ RJW/% Rus

T ™
Tor

Figura 5-17: Modelo unidimensional para célculo da resisténcia térmica.

O modelo utilizado para calcular a resisténcia térmica do dissipador [58] pode ser
visto na Figura 5-17, sendo destacadas as resisténcias térmicas integrantes do semicondutor

(Rya, Ryc, Res) caracteristicas de cada encapsulamento.
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Com base nessa figura é possivel calcular a resisténcia térmica que o dissipador deve
possuir a fim de garantir a operagdo dos semicondutores dentro dos limites de temperatura

estabelecidos pelo fabricante, conforme mostrado na Eq. 5.45 e na Eq. 5.46.

PLoss = PCondugﬁo + PComutar;éo Eq 5.45
T,-T
(TJ _TA)_(RJC + Rcs )(PLOSS _(JRA)j
_ A
Ry = T Eq. 5.46
I:’Loss T
RJA

O modelo unidimensional apresenta como maior vantagem a sua simplicidade. Esse
modelo pressupde que todo o calor seré transferido para o meio pelas haletas, considerando a
temperatura constante em toda superficie do dissipador. Portanto, a aplicacdo do modelo
unidimensional esté sujeita as seguintes restri¢oes:

a. Temperatura da juncdo considerada constante (em regime permanente);

b. Apenas um dispositivo por dissipador.

Para reduzir a resisténcia térmica dos dissipadores, € comum o emprego de ventilagéo
forcada, aumentando a dissipacdo por convecgdo. O comportamento da resisténcia térmica
para ventilacao forcada igual a 2m/s pode ser vista na Figura 5-18.

L x Rhs

T T T
O RN N S O e |4
——— Lhs30fit
70 Wiy R R R R ¢ Lhs7s o
— Lhs75fit

L i L L i L i
02 0.4 06 08 1 1.2 1.4
Rhs [FCAN]

Figura 5-18: Comportamento da resisténcia térmica para o perfil HS10425.

A equacdo que representa a curva acima pode ser vista em Eq. 5.47-Eqg. 5.50.

Lis (AT! Rys )|AT:300c = Lisao (RHS ) Eq. 5.47
Liis30 (RHS ) =2,329 RHS_L694 +5,404 Eq. 5.48
Lis (AT7 Ris )|AT:750C = Lysss (RHS ) Eq. 5.49

Lis7s (RHS ) =171R,s "*" +5,212 Eqg. 5.50



80

Em que:

AT =Tps = Toamp Eg.5.51

Para se obter a resisténcia térmica para valores intermediarios de variacdo de
temperatura, basta usar interpolacéo.
O perfil adotado é o mostrado na Figura 5-19.

Figura 5-19: Perfil utilizado para o dissipador.

A questdo remanescente é como especificar a resisténcia de gatilho do sistema de
acionamento do interruptor e a temperatura de operacdo do dispositivo semicondutor para
minimizar o volume dos dissipadores.

Para responder essa questdo, foram realizadas simulacbes com os parametros

mostrados na Tabela 5-2.

Tabela 5-2: Parédmetros de simulacao
Freqiéncia de Comutacdo  fs = 100 kHz

Ripple de Corrente Maximo ~ Algpk =2 A
Tens&o de Saida Vo= 400V

Tensdo de Entrada Vinrms = 90 V

Poténcia de Entrada Pin = 1200 W

Com a reducéo da resisténcia de gatilho, a taxa de subida da corrente (di/dt) se eleva,
aumentando a carga de recuperacao reversa Qrr, conseqiientemente aumentando as perdas de
comutacgdo do diodo tradicional de silicio (Figura 5-20). A elevacdo de temperatura também
contribui para 0 aumento da carga Qrr, elevando as perdas de comutacdo do diodo. Ja no caso
do diodo SiC, a influéncia da varia¢ao do di/dt e da temperatura podem ser desprezadas.
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Pdioderecovery x Tj x Ry Pond x Tj x Ry

55 T,
AT .
AT AV,
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Ry Jehml T e] Ry [orm]

Figura 5-20: Perdas de comutac&o no diodo. Figura 5-21: Perdas de conducéo no diodo.

Por outro lado, a elevacdo de temperatura reduz a queda de tensdo Vg para o diodo

tradicional, diminuindo as perdas de conducdo, como mostrado na Figura 5-21.

Plossd [*CAM]

Plogsd x Tj x Ry Rhsd x Tj x Ry

.

Rhsd [°CAM]
[
%

5 . 04 .
Ti oG Ry [ah 0
Ry [ohm] L 1re] 9 [ohm] Ti el

Figura 5-22: Perdas totais no diodo. Figura 5-23: Resisténcia térmica no diodo.

Entdo, para o diodo 15ETHO06, visando reduzir a poténcia dissipada, deve-se usar a

maior resisténcia de gatilho Rg possivel no acionamento do interruptor principal, diminuindo

as perdas de comutacdo no diodo, uma vez que o aumento da resisténcia de gatilho implica

em reducdo do di/dt. Ja a temperatura que minimiza as perdas também deve ser a menor

possivel, pois a variacdo das perdas de conducdo é muito inferior a das perdas de comutacéao
(Figura 5-22).

A resisténcia térmica que minimiza o volume ainda ndo atinge seu ponto de maximo

dentro dos limites de operacdo do dispositivo. Portanto, para minimizar o volume do

dissipador do diodo, devem ser escolhidas as maiores resisténcia de gatilho e temperatura

permitidas (Figura 5-23).
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Entretanto, para o caso do interruptor ocorre um mecanismo diferente. O aumento da
temperatura acarreta em elevacdo das perdas de conducdo (Figura 5-26). E a reducdo da
resisténcia de gatilho, apesar de aumentar o0 pico da corrente de recuperacdo reversa na
entrada em conducdo, reduz o cruzamento de tensdo e corrente, reduzindo as perdas de
comutacdo do interruptor (Figura 5-24 e Figura 5-25). Como a reducdo da temperatura
implica em menor carga Qrr, hd uma reducdo das perdas de entrada em conducdo com a

diminuicao da temperatura do diodo.

Pgwon x Tj x Ry Pawoff x Tj x Rg

Pawaff [FCAN]

Ry [ahm] 0 a0 T e Ry [ohm] 0 a0 T e

Figura 5-24: Perdas de turn-on. Figura 5-25: Perdas de turn-off.

Assim, para o interruptor, visando minimizar poténcia dissipada, devem ser
escolhidas as menores resisténcia de gatilho Rg e temperatura da juncdo T; uma vez que
ambas as perdas aumentam com a temperatura. Para 0 caso das perdas de comutacdo, apesar
da diminuicdo do Rg aumentar as perdas relacionadas a recuperacdo do diodo, a reducdo do
overlap é muito mais significativa, reduzindo a poténcia dissipada, como mostrado na Figura
5-27.

Ponsw x Tj % Ry Plosssw x Tj x Ry

fus]
=
@
]

-~

[}
=
o

@
fan]

Pongw [*CAM
=]
o

Plosssw [F0AN]
]
o

Rg [ahm] o4 T e Rg [ahm] o T e

Figura 5-26: Perdas de Conduc&o. Figura 5-27: Perdas totais.
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A resisténcia térmica que minimiza o volume também ndo atinge seu ponto de
maximo dentro dos limites de operacdo do dispositivo. Na verdade, para o caso analisado,
devido as dimensdes da poténcia a ser dissipada, e devido as resisténcias térmicas do
encapsulamento, ndo ha valor de resisténcia térmica utilizavel dentro dos limites de operacéo
do dispositivo.

Dessa forma, a resisténcia de gatilho adotada, sera a mais baixa que cada componente
permitir, uma vez que a reducdo de Rg tem um impacto muito maior na reducdo das perdas
de comutacdo do interruptor do que no aumento da influéncia da recuperacdo reversa do
diodo. Por outro lado, a temperatura a ser adotada serd a maior possivel de acordo com o0s
limites de cada dispositivo, ja que a resisténcia térmica se torna maior com a elevacdo de

temperatura da juncao.

5.4 Calculo do Volume do Dissipador

O dissipador foi calculado com base nos parametros mostrados na Tabela 5-3.

Tabela 5-3: Pardmetros de Simulag&o.

Frequéncia de Comutacgéo fs = 15— 150 kHz
Ripple de Corrente Maximo Alppk=1,5-20 A
Tens&o de Saida Vo =400V
Tenséo de Entrada Vinrms = 90 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W
Temperatura da Jungao Tisw = 125°C, Typ=125°C

Resisténcia de Gatilho RemosreT = 4,3 ©, Racooivos = 3,6 Q, Rg jeeT = 10 Q2
15ETHO06, SDT12S60N,
IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3
Fluxo de Ar v=5m/s
Perfil Utilizado HS10425

Semicondutores Analisados

A variacdo das perdas de condugdo do diodo 15ETHO06 com o ponto de operagdo
[Alk-pk@Ts] pode ser vista na Figura 5-28. Nas figuras seguintes, a area acinzentada define a
regido de projeto proibida por ndo haver nucleo magnético disponivel para o ponto de

operacéo especificado.
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Figura 5-28: Perdas de conducéo no diodo Figura 5-29: Perdas de conducéo no diodo
15ETHO06. SDT12S60N.

A variacdo do ponto de operacao praticamente ndo altera as perdas de conducdo do
diodo, uma vez que estas sdo independentes da frequéncia. A poténcia dissipada durante 0s
instantes de conducdo é funcdo do produto do valor médio da corrente conduzida pelo valor
médio da queda de tensdo direta Vg, 0s quais ndo variam com o ripple. O mesmo
comportamento ocorre para o diodo SDT12S60N (Figura 5-29), porém, como a queda de
tensdo Vg para esse dispositivo € maior, ele apresenta perdas também maiores.

A Figura 5-30 apresenta as perdas de condugdo para 0 MOSFET. Como durante o
periodo de conducdo o MOSFET se comporta como uma resisténcia, a poténcia dissipada
varia quadraticamente com o aumento do ripple. O mesmo ocorre para 0 CoolMOS, com a
diferenca que a resisténcia de conducdo inicial do CoolMOS é inferior a do MOSFET, como

mostrado na Figura 5-31, diminuindo a poténcia dissipada.

Perdas de Condugéo Perdas de Condugéo

Paoténcia Dissipada [vy]

fs [Hz] AT [A] fs [Hz] AT[A]

Figura 5-30: Perdas de conducéo no MOSFET Figura 5-31: Perdas de conduc&o no CoolMOS
IRFP460A. SPW20N60CS3.
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Na Figura 5-32 ¢ mostrado o comportamento das perdas de conducdo para o IGBT
IRGP20B60PD. Durante o periodo de conducdo, tem aproximadamente 0 mesmo
comportamento do diodo, ou seja, uma queda de tensdo que varia com a corrente. Todavia,
como a poténcia dissipada é dada pelo produto do valor médio da corrente pelo valor médio
da queda de tenséo, as perdas de conducdo no IGBT sdo independentes do ripple de corrente.

Ferdas de Condugéo

(]

) [ )
-l [=x)
]

s8]
[53]

Foténcia Dissipada
] o]

f5 [Hz] AT [A]

Figura 5-32: Perdas de conducéo no IGBT IRGP20B60PD.

Das trés tecnologias analisadas para interruptores principais, o IGBT foi 0 que
apresentou as menores perdas de conducéo.

Os graficos a seguir demonstram o comportamento das perdas de comutacdo para o
par IRFP460A/ 15ETHO06. Os demais casos apresentam comportamento semelhante, sendo
marcados apenas pela alteracao dos valores de poténcia dissipada.

A Figura 5-33 apresenta a poténcia dissipada durante a entrada em conduc¢do. Com a
reducdo do ripple, a corrente conduzida pelo diodo no instante da comutagéo se eleva, e
aumenta o acumulo de carga Qrr, consequentemente aumentando a poténcia dissipada no
instante da entrada em conduc¢do. Ja na Figura 5-34 sdo exibidas as perdas de saida de
conducdo. O seu comportamento é o oposto do apresentado na entrada de conducdo. Com o
aumento do ripple de corrente, a transicdo ocorre sob corrente mais elevada, aumentando a

poténcia dissipada no cruzamento tensao-corrente.
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Perdas de Comutagéo Perdas de Comutagio

Paoténcia Dissipada [vy]

fs [Hz] AT [A]

Figura 5-33: Perdas de entrada em condugéo no Figura 5-34: Perdas de saida de conducdo no
MOSFET para o par IRFP460A/15ETHO06. MOSFET para o par IRFP460A/15ETHO6.

A Figura 5-35 apresenta as perdas de comutacdo no diodo. Como explicado
anteriormente, o aumento da corrente conduzida no instante da comutacdo implica em
aumento da poténcia dissipada. J& a Figura 5-36 mostra as perdas totais de comutacdo no
MOSFET. Para esse dispositivo

Ferdas de Comutag&o no Diodo Ferdas de Comutagio
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Figura 5-35: Perdas de Comutacé&o no diodo Figura 5-36: Perdas de Comutacdo no MOSFET
15ETHO06 para o par IRFP460A/15ETHO06. para o par IRFP460A/15ETHO06.

Os gréaficos a seguir exibem o comportamento do volume total dos dissipadores. O
comprimento maximo foi definido como um metro, uma vez que na pratica valores acima
deste limite ndo serdo adotados.

A Figura 5-37 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par de
semicondutores IRFP460A/ 15ETH06. Como o MOSFET apresenta elevadas perdas de
conducdo, o volume deste dissipador ja4 comeca elevado, cerca de 500 cm®. Devido as
elevadas perdas de comutacdo, o volume atinge o maximo pré-estabelecido antes de atingir a

frequiéncia de comutacdo igual a 100 kHz.
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Figura 5-37: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRFP460A/15ETHO06.

A Figura 5-38 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par
IRFP460A/ SDT12S60N. Novamente, devido as elevadas perdas de condu¢do do MOSFET,
o volume dos dissipadores ja se inicia em aproximadamente 500 cm?®. Contudo, com o0 uso do
diodo se SiC, as perdas de entrada em conducdo séo reduzidas sensivelmente, possibilitando
frequiéncias de comutacéo de até 150 kHz sob ripple inferior a 15 A. O volume atinge o limite
pre-estabelecido apenas sob condicdes de ripple muito elevado e freqiéncias proximas a 150
kHz, pois o0 aumento do ripple implica em aumento da poténcia dissipada durante o periodo

de conducéo e também na transicdo de saida de conducao.
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Figura 5-38: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRFP460A/SDT12S60N.

A Figura 5-39 mostra o comportamento do volume total dos dissipadores para o par
SPW20N60C3/ 15ETH06. Como o CoolMos dissipa menor nivel de poténcia durante o
periodo de conducdo, o valor inicial de volume do dissipador é reduzido quando comparado
ao MOSFET. Contudo, as perdas de entrada em condugdo continuam bastante significativas
limitando a freqiiéncia méaxima de comutacdo a 100 kHz sob ripple inferior a 5 A. Mas
devido a pequena carga Qgp € Qgs, a saida de comutacdo apresenta perdas reduzidas
possibilitando a operacdo sob ripple superior a 15 A prdxima do limite de 150 kHz.

Wolume dos Dissipadores
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Figura 5-39: Comportamento do volume total de dissipadores com o par SPW20N60C3/15ETHO6.
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A Figura 5-40 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par
SPW20N60C3/ SDT12S60N. A substituicdo do diodo rapido de silicio pelo diodo de SiC
reduziu sensivelmente as perdas de entrada em conducdo, possibilitando a operacdo em
frequiéncias proximas ao limite de 150 kHz. Sob ripple elevado, a poténcia dissipada durante
a saida de conducdo se torna mais significante que aquela dissipada durante a entrada em
conducéo devido a pequena carga Qrr dos dispositivos de SiC. Somando o efeito anterior ao
aumento das perdas de conducdo com o ripple, tem-se a elevacdo do volume do dissipador

como mostrado na figura seguinte.
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Figura 5-40: Comportamento do volume total de dissipadores com o par SPW20N60C3/SDT12S60N.

A Figura 5-41 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par
IRGP20B60PD/ 15ETHO06. O uso do IGBT reduz sensivelmente as perdas de conducdo,
reduzindo o volume inicial dos dissipadores. A utilizacdo do diodo rapido de silicio
tradicional impede a operacdo em frequéncias superiores a 120kHz com ripple inferior a5 A.
O aumento do ripple reduz as perdas de entrada em conducdo, sem aumentar
significativamente as perdas de conducdo e de saida de conducdo permitindo a operacgdo até o

limite estabelecido de 150 kHz.
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Figura 5-41: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRGP20B60PD/15ETHO06.

A Figura 5-42 exibe o comportamento do volume total dos dissipadores para o par
IRGP20B60PD/ SDT12S60N. O uso do diodo de SiC reduz as perdas de entrada em
conducéo permitindo a operagao sob freqiiéncias da ordem de 150 kHz.

Wolume dos Dissipadores

Volume [cmg]

Figura 5-42: Comportamento do volume total de dissipadores com o par IRGP20B60PD/SDT12S60N.

Essa configuracdo apresentou o menor volume para todos os pontos de operacao

simulados em comparacdo aos demais pares de semicondutores.
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5.5 Consideracg0es Finais

Neste capitulo foram analisados os assuntos relacionados ao projeto dos dissipadores
empregados ao longo deste trabalho. Para tanto, primeiramente foi realizada a andlise da
poténcia dissipada nos dispositivos semicondutores, definindo a resisténcia térmica dos
dissipadores necessaria para garantir a operacdo dos semicondutores dentro dos limites de
temperatura estabelecidos pelos fabricantes.

Assim, na primeira secdo foram analisadas as perdas de conducéo, diferenciando o
comportamento de cada dispositivo. Componentes como diodo rapido de silicio, diodo SiC e
IGBT podem ser modelados por uma queda de tensdo durante o periodo de conducao.
Lembrando que a poténcia dissipada é dada pelo produto do valor médio da corrente pelo
valor médio da queda de tensdo, as perdas de condugdo nesses dispositivos sdo independentes
do ripple de corrente. J&4 0 MOSFET e 0 CoolMOS se comportam como resisténcias durante
0 periodo de conducdo, e a poténcia dissipada se eleva quadraticamente com o aumento do
valor eficaz da corrente. Desse modo, com a elevacdo do ripple de corrente as perdas por
conducdo também se elevam.

Na segunda secéo foram analisadas as perdas de comutacéo, caracterizando a poténcia
dissipada durante as transi¢cdes de entrada e saida de conducgdo. A poténcia dissipada durante
a entrada em conducdo varia com o par de semicondutores adotados, e durante a transicao de
saida de conducdo é funcdo apenas do interruptor principal. A substitui¢cdo do diodo rapido de
silicio pelo diodo SiC reduz sensivelmente as perdas de entrada em condugdo, uma vez que a
carga de recuperacao reversa Qrr acumulada pelo diodo SiC é muito inferior a acumulada
pelo diodo convencional. O aumento do ripple implica em reducdo da corrente conduzida
pelo diodo no instante da comutacdo, reduzindo o acimulo de carga, e conseqlientemente as
perdas relacionadas a recuperacdo reversa do diodo. Por outro lado, 0 aumento do ripple
eleva o valor da corrente, implicando em aumento do produto da tensdo pela corrente
ocasionando aumento da poténcia dissipada na saida de conducéo.

De posse do método de célculo das perdas nos semicondutores, foi estimada a
resisténcia térmica necessaria para o projeto dos dissipadores na terceira secdo. A poténcia
dissipada pelos dispositivos adotados é funcdo da temperatura da juncgdo, da resisténcia de
gatilho e do ponto de operacdo. Com a elevacdo da temperatura da juncéo, a diferenca entre a
temperatura na base do dissipador e o ambiente também se eleva. Com isso, o valor da
resisténcia térmica aumenta, reduzindo o volume final do dissipador, apesar do aumento da

poténcia dissipada decorrente da elevacdo da temperatura. O aumento da resisténcia de
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gatilho aumenta o tempo de cruzamento entre tensdo e corrente, elevando a poténcia
dissipada durante a comutacdo. Por outro lado, com o aumento da resisténcia de gatilho, hé a
reducdo da taxa de subida da corrente (di/dt), reduzindo a poténcia dissipada pela recuperacao
reversa do diodo. Baseado nesse compromisso foi plotado o grafico da Figura 5-27, cujo
resultado aponta para reducdo da poténcia dissipada com a redugéo da resisténcia de gatilho.
Dessa forma, foram adotadas a maior temperatura de jungdo e a menor resisténcia de gatilho
permitidas.

Assim, conhecendo a poténcia dissipada por cada semicondutor e a resisténcia térmica
do dissipador a ser utilizado, na quarta se¢do foi calculado o volume total dos dissipadores
em funcdo dos pontos de operacdo e para cada para interruptor/ diodo. O uso do MOSFET
como interruptor principal implica em elevadas perdas de conducédo, penalizando o volume
dos dissipadores. Dentre os dispositivos ativos analisados, ele também apresenta as maiores
perdas de comutagdo. Contudo, o componente responsavel pela maior parcela das perdas de
comutacgdo € o diodo. Em nenhum dos casos anteriores, foi possivel operar com freqiiéncias
superiores a 120 kHz utilizando o diodo 15ETHO06. Substituindo-o pelo diodo SDT12S60N,
as perdas de comutacdo foram reduzidas significativamente, permitindo o uso dos
componentes em frequéncias mais elevadas. O par IRGP20B60PD/ SDT12S60N minimiza
volume, pois o IGBT possibilita uma reducdo sensivel das perdas de conducédo, enquanto o
diodo de SiC reduz as perdas de comutacéo.
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Capitulo Vi

Metodologia

Neste capitulo é abordada a metodologia de projeto desenvolvida. De posse dos
projetos individuais dos dispositivos integrantes do conversor, torna-se possivel analisar o
ponto de operacdo que minimiza o volume do conversor como um todo.

Assim, na primeira secdo sao analisadas as dificuldades de um projeto otimizado para
entrada universal. Na segunda se¢éo ¢ apresentada a metodologia passo-a-passo. Na terceira €
apresentado um exemplo de projeto. E na quarta secdo sdo tiradas as conclusdes deste

capitulo.

6.1 Projeto Otimizado e Entrada Universal

A confeccdo de um projeto otimizado visa melhorar o conversor em um determinado
aspecto, no caso desse trabalho, a redugéo do volume. Em contrapartida, a otimizagao agrega
uma maior complexidade ao projeto.

Assim, a medida que o projeto é realizado de forma otimizada, o impacto da alteracdo
de um determinado componente tem o seu efeito considerado no projeto do conversor como
um todo. Por exemplo, a variacdo da permeabilidade inicial do indutor boost acarretard em
alteracdes da forma de onda de corrente Essas alteracfes da forma de onda causam diferengas
na interferéncia eletromagnética emitida pelo conversor e na poténcia dissipada nos
semicondutores. E, esses efeitos somente podem ser considerados se a sele¢do de cada ponto

de operacdo também analisar os fatores mencionados anteriormente, tais como, material e
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geometria do nucleo magnético, tecnologia dos semicondutores, topologia do filtro de
entrada. Contudo, uma vez que todos esses efeitos foram analisados, € possivel determinar o
ponto de operacdo capaz de minimizar o volume com um grau de exatiddo muito maior.

Outro fator que influi no célculo do ponto de operacdo é a variacdo da tensdo de
entrada. Nesse trabalho, os projetos sdo realizados considerando tensdo de entrada universal,
ou seja, tensdo minima igual a 90 V e méaxima igual a 264 V. Essa variacdo da tensdo da rede
tem impacto no projeto dos elementos magnéticos, no calculo do filtro de EMI e na analise
das perdas nos semicondutores.

O indutor boost apresentard volume maximo sob tensdo minima, uma vez que as
maiores perdas acontecem sob essa tensdo. A dificuldade no projeto do indutor com entrada
universal se refere a especificar o ponto de operacdo. Em trabalhos anteriores, devido a
caracteristica fixa da tensdo de entrada, o ripple era definido em valores percentuais da
corrente de pico. Contudo, para entrada universal, com a variacdo da tenséo de entrada, a
corrente de pico também varia. Entdo como especificar o ripple? A solucdo encontrada foi
especificar o ripple maximo em valores absolutos através da Figura 3-3. Devido a
caracteristica ndo linear da indutancia em funcdo da forca magnetizante, e como a corrente
conduzida pelo indutor é muito menor no ponto de ripple maximo para tensao de entrada alta,
o ripple maximo € limitado pela tensdo de entrada baixa.

No filtro de EMI, em alguns casos, a tenséo de entrada que exige a maior atenuagao
difere de 90V. Contudo, o indutor sempre apresentara maior volume sob a tensdo mais baixa,
porque € nela que ocorrem as maiores perdas, e consequentemente 0 maior agquecimento.
Dessa forma para essas tensGes, mostradas na Figura 4-15, o projeto do indutor de filtro é
especificado para a maior atenuacao e tensdo de entrada minima (90V). Outro limitante do
uso da entrada universal é a capacitancia maxima definida pelo IDF, uma vez que sendo
obrigado a atender o IDF para todas as tensdes especificadas, o capacitor maximo permitido €
limitado pela tenséo de 264V, na qual ele possui 0 menor valor (5,38uF).

Analisando o comportamento dos dissipadores, percebe-se que a tensdo de entrada
alta apresenta a vantagem de reduzir a amplitude da corrente drenada da rede reduzindo as
perdas de conducdo. Outra vantagem é a reducdo da carga Qrr de recuperacao reversa do
diodo, uma vez que a corrente conduzida é menor, reduzindo as perdas de comutacdo na
entrada em condugédo. Contudo, para entrada universal, os interruptores do PFC devem
suportar a elevacdo de temperatura sob tensao baixa. Operando com tenséo de entrada igual a

90 V, as perdas de conducdo sdo maiores pois a corrente de entrada possui maior amplitude.
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As perdas de comutacdo também serdo superiores aquelas encontradas sob alta tenséo, pois o

cruzamento do produto tensdo por corrente se daré sob corrente elevada e tensdo elevadas.

6.2 Metodologia de Projeto

A seguir serdo definidos os passos compreendidos pela metodologia proposta.

Passo 1

Determinar EspecificagGes da carga: Tensdo de Entrada, Tensdo de Saida, Poténcia
de Saida, Normas.

A anélise desse trabalho se concentra em uma UPS que alimentara equipamentos
ligados a sistemas de informacdo. Portanto, o PFC deve atender a norma de emissdo de
harménicos IEC61000-3-2 e a IEC CISPR22 que limita emissdo eletromagnética.

A poténcia de saida foi escolhida com base em uma andlise de mercado divulgada em
[1], na qual a faixa de poténcia que possui a maior fatia do mercado mundial € 1200 W. A
tensdo de saida foi selecionada de modo a garantir que o inversor que serd conectado na saida

consiga gerar uma tensdo senoidal de 220V.

Passo 2

Selecdo do Material desejado e do Ponto de Operacdo Al@Tfs.

A selecdo do material e do ponto de operacgdo estdo interligadas. Contudo, a selecao
dos componentes é funcdo da disponibilidade na regido, do custo do material escolhido, e das
exigéncias de eficiéncia e volume finais do projetista. A disponibilidade e o custo dos
componentes variam com questdes mercadoldgicas cujas analises ndo fazem parte do escopo
desse trabalho. Ja o volume e a eficiéncia desejados sdo funcBes do ponto de operacdo
selecionado. Com base nas Figura 6-1-Figura 6-6, seleciona-se o ponto de operacdo desejado
para cada material, gerando uma lista de prioridades de componentes e ndcleos. Assim, caso
um determinado componente nédo esteja disponivel na época da produgédo, ou 0 seu custo seja
muito elevado, ele pode ser substituido por outro. Esta alteragdo de dispositivo também

alterara o ponto de operacéo selecionado.
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Tabela 6-1: Pardmetros de Simulag&o.

Frequéncia de Comutacéo fs = 15 - 150 kHz
Ripple de Corrente Maximo Alpkpk = 1,5-20 A
Tens&o de Saida Vo =400V
Tenséo de Entrada Vinrms = 90 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W
Temperatura da Jungao Tisw=125°C, T;p=125°C
Resisténcia de Gatilho Remosret = 4,3 Q, Recooimos = 3,6 €2, Rg 1eeT = 10 Q

15ETHO06, SDT12S60N,
IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3

Semicondutores Analisados

Fluxo de Ar v=5m/s
Perfil Utilizado HS10425
Material do Ndcleo Magnético MPP
Permeabilidade inicial ur = 26uH
Geometria do Nucleo Magnético Toroidal
Topologias do Filtro de EMI Conexdao de 2 Filtros = em cascata

Na Figura 6-1 é mostrado o comportamento do volume total para o conversor
operando com o par de semicondutores IRFP460A/15ETH06. Seu ponto de minimo é
atingido com baixa freqiiéncia de comutacdo e elevado ripple de corrente em [13 A@ 16
kHz] e com volume igual a 716 cm®. Isso se deve ao fato do réapido crescimento do volume
do dissipador. Como ele domina a curva, obriga a operacdo em baixas frequiéncias. Porém,

em 16 kHz, o volume do indutor boost também é bastante significativo, elevando o ripple.
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Figura 6-1: Comportamento do volume total com o par IRFP460A/15ETHOG.

Substituindo o diodo 15ETHO06 pelo diodo SiC SDT12S60, o peso do aumento da
freqiiéncia passa a ser bem menor no aumento do volume do dissipador, elevando a
freqiéncia do ponto de operacdo, como mostrado na Figura 6-2. O novo volume minimo é
644 cm® cujo ponto de operacdo é [11 A@ 28 kHz]. Com o aumento da freqiiéncia, a
atenuacdo exigida pela norma se tornou mais significativa, implicando em aumento do
volume do filtro de EMI, e levando o ponto de operacgdo étimo a menores valores de ripple.
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Figura 6-2: Comportamento do volume total com o par IRFP460A/SDT12S60.
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A Figura 6-3 exibe o comportamento do volume total para o conversor operando com
0 par de semicondutores SPW20N60C3/ 15ETHO06. Com a utilizacdo do diodo rapido de
silicio, as perdas de comutacdo continuam significativas. Contudo o uso do CoolMos reduz as
perdas de conducdo, alterando o ponto de operacdo para [20 A@ 28 kHz] e volume minimo

igual a 483 cm®.

WVolume Total

T viol= 483 el
mg 2000 fs=28kHz..

A|Pkpk:20A

\\\\\\\\\&_‘

T S
S
R

T L
Y

25

fg [Hz] AT [A]

Figura 6-3: Comportamento do volume total com o par SPW20N60C3/15ETHO6.

Substituindo o diodo 15ETHO06 pelo diodo SiC SDT12S60, ha uma reducéo
significativa das perdas de comutacéo, reduzindo o impacto do dissipador no volume final do
conversor. O novo ponto de operacdo selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e volume igual a 458

cm®, como mostrado na Figura 6-4.

Yalume Taotal
T I : =9
E . fs=47kHz
5 Alpp=195 A
> P
=
500

AL[A] fs [Hz]

Figura 6-4: Comportamento do volume total com o par SPW20N60C3/ SDT12S60.
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A Figura 6-5 exibe o comportamento do volume total para o conversor operando com
0 par de semicondutores IRGB60PD/ 15ETHO06. O IGBT apresenta perdas de condugéo
reduzidas e independentes da variacdo do ripple, reduzindo o volume dos dissipadores. O

ponto de operacdo selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e com volume igual a 426 cm®.

YVolume Total

| fomarkie
\\\\Alpkpk: 195A

| R

25

Figura 6-5: Comportamento do volume total com o par IRGP20B60PD /15ETHO06.

A Figura 6-6 mostra que mesmo substituindo o diodo rapido de silicio pelo
SDT12S60, o ponto de operacdo selecionado se mantém em [19,5 A@ 47 kHz], mas com
reducdo do volume pouco significativa para 421 cm®. Para esse caso, a redugdo no volume do
dissipador introduzida pelo diodo SiC ndo compensa o aumento do volume do filtro de EMI.

Volume Total

AT[A] f5 [He] 110

Figura 6-6: Comportamento do volume total com o par IRGP20B60PD/SDT12S60N.



101

Passo 3
Projeto do Indutor

Com base nas especificacdes anteriores, o indutor é projetado como no capitulo 3.

Passo 4
Projeto do Filtro de EMI
Definidas as especificacbes do projeto torna-se possivel estimar a interferéncia

eletromagnética e projetar o filtro para atenuar essa interferéncia a partir do capitulo 4.

Passo 5
Projeto dos Dissipadores
Com base nas especificagdes anteriores, os dissipadores sdo projetados de acordo com

0 capitulo 5.

Passo 6

Projeto do Controlador

Para entrar em operacdo, 0 conversor também necessita do projeto das malhas de
controle. A selecdo dos ganhos do controlador é realizada de acordo com o capitulo 2.

Passo 7
Especificagdo do Capacitor de Saida
Por altimo é especificado o capacitor de saida com base nas recomendacdes de hold-
up time. Como é mostrado na Eq. 6.1, o capacitor de saida é independente do ponto de
operacdo, sendo funcdo apenas da energia armazenada.
c . 2RAt
o —Voz VAN Eq.6.1

Omin

6.3 Exemplo de Projeto

Seguindo a metodologia de projeto sera projetado um conversor como exemplo.
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A aplicacdo em questdo é uma UPS monofésica. A Tabela 6-2 mostra as

especificacbes necessarias para o projeto conforme o primeiro passo.

Tabela 6-2: Caracterizagdo da Aplicacéo.

Tensdo de Saida

Vo=400V

Tensdo de Entrada  Vinrms = 90 ~264 V

Poténcia de Entrada Pi, = 1200 W
IEC 61000-3-2

Normas
IEC CISPR 22

Como mencionado anteriormente, a norma IEC 61000-3-2 limita a emissdo de

harmonicas de baixa ordem enquanto a norma IEC CISPR 22 limita a emissdo de

interferéncia eletromagnética conduzida de equipamentos ligados a sistemas de informacao.

Passo 2 :Selecionar o Material e o Al@fs

Com base nas figuras anteriores, e com a intengdo de minimizar volume, a lista de

prioridades de componentes e pontos de operacdo € mostrada na Tabela 6-3.

Tabela 6-3: Caracterizagdo dos materiais e respectivos pontos de operacéao.

Nucleo Magnético

Filtro de EMI

Semicondutores

[Al@fs]

MPP
Toroidal

ui = 26 ug

Filtro = em cascata
MPP
Toroidal

ui = 26 ug

IRGP20B60PD/ SDT12S60N | [19,5 A@ 47 kHz]
IRGP20B60PD/ 15ETHO06 | [19,5 A@ 47 kHz]
SPW20N60C3/ SDT12S60N | [19,5 A@ 47 kHz]
SPW20N60C3/ 15ETH06 | [20 A@ 28 kHz]
IRFP460A/SDT12S60N | [11 A@ 28 kHz]
IRFP460A/15ETH06 [13 A@ 16 kHz]

Para os proximos passos sera considerado o primeiro ponto de operacao da tabela 6.3.

Passo 3: Projeto do Indutor

As caracteristicas do material foram definidas no passo anterior.

O ndcleo € selecionado através da Eq. 3.4.
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A indutancia minima é calculada através da Eq. 3.6.
A indutancia inicial € calculada através da Eqg. 3.9.
O numero de espiras ¢ definido através da Eg. 3.10.

As perdas CC e CA sdo calculadas através da Eq. 3.18.

Tabela 6-4: Projeto do Indutor.

Nucleo Utilizado 55191 (5,8 x 2,56 x 1,61cm)
Indutdncia Minima Lgmin =93 uH
Indutancia Inicial Lgini = 254 uH
Condutor Utilizado 2 fios AWG19 em paralelo
NUmero de Espiras 24
Perdas CC nos enrolamentos 3,92W
Perdas CA nos enrolamentos 1,81 W

Passo 4: Projeto do Filtro de EMI

As caracteristicas do material foram definidas no passo 2.

A definigdo da frequéncia média da janela e da atenuacdo do filtro sdo encontradas
através do procedimento 4.3.5.

A capacitancia maxima é calculada a partir da Eq. 4.2 e da Figura 4-6.

A indutancia é obtida a partir do procedimento 4.4.3.

As equacdes do projeto fisico do nucleo usado no filtro sdo as mesmas no passo 3.
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Tabela 6-5: Projeto do Filtro de EMI.

Frequéncia Média da Janela fA =190 kHz
Atenuacdo do Filtro A=78,1 dBuV

Capacitores de Filtro Cemiz = Cemiz = Cemiz = Cemiz = 1,62 uF

Indutancia do Filtro Lemiz = Lemiz = 20 uH

Cada indutor é formado por ndcleos
2 empilhados 55352

Nucleo Utilizado

Condutor Utilizado 33 fios AWG30

NUmero de Espiras 19
Perdas CC nos enrolamentos oW
Perdas CA nos enrolamentos 2,34 W

Passo 5: Projeto dos Dissipadores

A selecdo dos semicondutores foi realizada no passo 2.

A temperatura da juncdo e a resisténcia de gatilho séo definidas a fim de minimizar as
perdas no procedimento 5.3.

A poténcia dissipada é calculada com base nas equagdes e curvas fornecidas no
capitulo 5.

A resisténcia térmica é encontrada através da Eq. 5.46.

O comprimento dos dissipadores é calculado através da Eq. 5.47-Eq. 5.50.

Tabela 6-6: Projeto dos Dissipadores.

Semicondutores Utilizados IRGP20B60PD / SDT12S60N
Temperatura da Juncao Tisw = 125°C, Typ=125°C
Resisténcia de Gatilho R iceTr =10 Q
Poténcia dissipada pelo IGBT Picet =39 W
Poténcia dissipada pelo Diodo Pposic=6 W
Resisténcia Térmica do Dissipador do IGBT Rys = 1,31°C/W
Resisténcia Térmica do Dissipador do Diodo Rus = 14 °C/W
Fluxo de Ar v=5m/s

Perfil Utilizado no Dissipador do IGBT HS10425 (10,4 x 2,5 x 7,3 cm)
Perfil Utilizado no Dissipador do Diodo HS10425 (10,4 x 2,5x 7 cm)
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Passo 6: Projeto do Controlador

O controlador PI € projetado de acordo com o capitulo 2.

A impedéancia normalizada ¢ calculada através da Eq. 2.12.

O residuo o é calculado através da Eg. 2.13.

A banda passante BW Eq. 2.14.

Os ganhos proporcional e integral normalizado sdo calculados a partir da Eg. 2.10.

O ganho integral é calculado através da Eq. 2.11.

Tabela 6-7: Projeto do Controlador.

Impedancia Normalizada Zxy’=15Q
Residuo o =1,000364
Banda Passante BW =9,82 kHz
Ganho Proporcional Kp = 0,049

Ganho Integral Normalizado K’=1,11
Ganho Integral K, =183

Passo 7: Especificacdo do Capacitor de Saida
O capacitor de saida é calculado através da Eq. 6.1.

_2-1200-10ms

= 2 _304uF
° " 400%-300° Eq. 6.2

6.4 Considerac0es Finais

Neste capitulo foi desenvolvida a metodologia de projeto proposta nesse trabalho. A
metodologia consta dos procedimentos necessarios para o projeto do conversor boost PFC em
conformidade com as normas voltadas a aplicacdo em questéo.

Assim, na primeira se¢do foram discutidas as questdes relativas as dificuldades de um
projeto para minimizar volume com tensdo de entrada universal. O uso de uma faixa extensa
de possiveis tensdes de entrada penaliza o volume dos elementos magnéticos, uma vez que
para garantir a poténcia entregue a carga, sob tensdo mais baixa, ha uma elevacao da corrente,
aumentando as perdas joule, e necessitando de uma maior superficie para dissipacao do calor.
O uso de baixas tensdes também eleva a poténcia dissipada nos dispositivos semicondutores,
ja que a corrente conduzida € maior, h4 mais perdas de conducdo e de comutacéo,

ocasionando o aumento do volume dos dissipadores.
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Na segunda secdo é apresentada a metodologia. Através dos gréficos fornecidos, €
possivel definir o ponto de operacdo cujo volume é minimo diante dos pardmetros
especificados. O ponto de minimo foi obtido para a configuracdo IGBT/ SiC, uma vez que as
perdas de conducéo no interruptor principal sdo determinantes na reducéo do volume.

Na terceira se¢do é desenvolvido um exemplo de projeto mostrando rapidamente

quais equacdes e curvas devem ser utilizadas a fim de se seguir a metodologia proposta.
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Capitulo VII

Conclusao

Neste trabalho foi desenvolvida uma metodologia de projeto aplicada a conversores
boost PFC utilizados como estagio de entrada de UPS. A principal contribuicdo dessa
metodologia é a minimizacdo do volume do conversor como um todo através da
especificacdo do ponto de operacao [Al@fs].

Para poder investigar o comportamento do volume com a variacdo dos pontos de
operacdo, o conversor foi simulado a fim de determinar a forma de onda da corrente sobre o
indutor.

Assim, no segundo capitulo, foi apresentado o projeto do controlador da malha de
corrente do conversor, e a estrutura de simulacdo capaz de gerar a forma de onda da corrente.
Através da modelagem por valores médios, foi extraida a funcdo de transferéncia
relacionando corrente sobre o indutor com perturbacdo na razdo ciclica. Também foi
comprovada a estabilidade da malha de corrente e projetado o compensador Pl capaz de dar a
forma senoidal a corrente de entrada. Os ganhos proporcional e integral foram selecionados
de acordo com a banda passante BW e o residuo o, fungdes da impedancia normalizada Zx,
eliminando a necessidade de modelagem do conversor a cada novo projeto.

No terceiro capitulo é iniciado o projeto do circuito de poténcia a partir do projeto do
indutor boost. Assim, fazendo uso de métodos bem conhecidos de selecdo dos nucleos

magnéticos e calculo de perdas, € possivel especificar o menor nucleo capaz de suportar a
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elevacdo de temperatura. Foi mostrado que o volume do indutor é inversamente proporcional
a freqliéncia e ao ripple de corrente, apresentando ponto de minimo em [Alp-pk= 20A @ fs=
150 kHz] . E, devido ao critério de projeto que fixa a elevacdo de temperatura como funcéo
da superficie do nucleo e da poténcia por ele dissipada, as perdas apresentaram 0 mesmo
comportamento do volume, ou seja, reducdo com o aumento da freqliéncia e do ripple.

Ja no quarto capitulo é apresentada a analise do projeto do filtro contra interferéncia
eletromagnética. O volume do filtro de EMI conduzida apresenta um comportamento ndo
linear, sendo que a elevacédo da freqliéncia acarreta em aumento do volume. Contudo, devido
ao comportamento das harménicas de corrente de ordem elevada, ocorrem picos de volume
nas freqiiéncias multiplas da freqiiéncia de comutacdo. A amplitude do ruido gerado varia
apenas com o ripple de corrente, pois é ele o responsavel pelo aumento da amplitude das
harmonicas. O aumento da freqiiéncia de comutacdo influi na ordem da harménica a entrar
em conformidade com a norma, uma vez que a IEC CISPR22 limita apenas as emissdes com
frequéncia superior a 150 kHz..

No quinto capitulo é analisado o projeto dos dissipadores. Assim, deve ser calculada a
poténcia dissipada nos semicondutores a fim de se definir a resisténcia térmica do dissipador
a ser empregado. As perdas de conducdo no interruptor principal sdo as mais significativas
quando o dispositivo empregado é do tipo MOSFET, penalizando o volume dos dissipadores.
Dentre os dispositivos ativos analisados, ele também apresenta as maiores perdas de
comutacgdo. Contudo, o componente responsavel pela maior parcela das perdas de comutagdo
é 0 diodo. Em nenhum dos casos anteriores, foi possivel operar com freqiiéncias superiores a
120 kHz utilizando o diodo 15ETHO06. Substituindo-o pelo diodo SDT12S60N, as perdas de
comutacdo foram reduzidas significativamente, permitindo o uso dos componentes em
freqiiéncias mais elevadas. O par IRGP20B60PD/ SDT12S60N minimiza volume dos
dissipadores, pois o IGBT possibilita uma reducéo sensivel das perdas de conducéo, enquanto
o diodo de SiC reduz as perdas de comutacao.

No sexto capitulo é desenvolvida a metodologia de projeto proposta. O uso de uma
faixa extensa de possiveis tensfes de entrada penaliza o volume dos elementos magnéticos. O
uso de baixas tensdes tambem eleva a poténcia dissipada nos dispositivos semicondutores, ja
que a corrente conduzida é maior, ha mais perdas de conducdo e de comutagdo, ocasionando
0 aumento do volume dos dissipadores. Através dos graficos fornecidos, é possivel definir o
ponto de operagdo cujo volume é minimo diante dos parametros especificados. Para o par de
semicondutores IRFP460A/15ETHO6 o volume minimo é igual a 716 cm® em [13 A@ 16
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kHz]. Devido ao rapido crescimento do dissipador com a o aumento da freqiéncia de
comutacgdo, o ponto de minimizac&do se encontra nas baixas freqiiéncias. Porém, em 16 kHz, o
volume do indutor boost também é bastante significativo, elevando o ripple de corrente.
Substituindo o diodo 15ETHO06 pelo diodo SiC SDT12S60, o peso do aumento da freqiiéncia
passa a ser bem menor no volume do dissipador, deslocando o ponto de operagdo para [11
A@ 28 kHz]. O novo volume minimo é 644 cm®, no qual o volume do filtro de EMI passou
a ser mais significativo, levando o ponto de operacao 6timo a menores valores de ripple. Para
0 par de semicondutores SPW20N60C3/ 15ETHO06, as perdas de comutacdo continuam
significativas. Contudo o uso do CoolMos reduz as perdas de condugéo, alterando o ponto de
operacdo para [20 A@ 28 kHz] e volume minimo igual a 483 cm®. Substituindo o diodo
15ETHO6 pelo diodo SiC SDT12S60, ha uma reducdo significativa das perdas de comutacéo,
reduzindo o impacto do dissipador no volume final do conversor. O novo ponto de operacao
selecionado é [19.5 A@ 47 kHz] e volume igual a 458 cm®. Para o par de semicondutores
IRGB60PD/ 15ETHO06 apresenta perdas de conducdo reduzidas (devido ao IGBT) e
independentes da variacdo do ripple, reduzindo o volume dos dissipadores. O ponto de
operacdo selecionado é [19,5 A@ 47 kHz] e com volume igual a 426 cm®. Substituindo o
diodo rapido de silicio pelo SDT12S60, o ponto de operacdo selecionado se mantém em [19,5
A@ 47 kHz], mas com reducéo do volume pouco significativa para 421 cm®. Para esse caso,
a reducdo no volume do dissipador introduzida pelo diodo SiC ndo compensa o0 aumento do
volume do filtro de EMI.

A andlise desses resultados, para a aplicacdo em questdo com tensdo de entrada
universal, sugere que o volume minimo para conversores PFC ocorre a baixas freqiiéncias e
elevado ripple de corrente, contradizendo a tendéncia mundial de elevagdo da freqiiéncia de
comutacao e utilizacdo do ripple igual a 20 % da corrente de pico.

Como proposta para trabalhos futuros sugere-se:

a. Inclusdo da analise de custo e eficiéncia;

b. Expansdo da metodologia para os demais conversores PFC da familia boost;

c. Realizacdo de um estudo comparativo apontando os nichos de aplicacao para
cada conversor tomando como referéncia o conversor boost;

d. Expansdo da metodologia para os demais conversores CC-CC e PFC.
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APENDICE 1

Impacto da Alteracao dos
Parametros de Projeto

Para a aplicacdo apresentada durante este trabalho, foram definidos diversos
parametros de entrada necessarios para a realizacdo do projeto do conversor. O objetivo deste
apéndice é mostrar a alteragdo do comportamento de volume para o conversor boost de

acordo com a modificacdo de alguns desses parametros.

Al.1 Substituicdo do Material Constituinte do Nucleo Magnético

Nos casos anteriores, 0s nucleos magnéticos eram constituidos por ligas de pé de
ferro. Nesta secdo é mostrado o impacto do uso de ferrite como material para o projeto do
indutor boost.

Os novos parametros de simulagdo sdo mostrados na tabela A1-1.

A Unica alteracdo se refere a mudanca do material do nucleo magnético, sendo agora
utilizado a ferrite.

A utilizacdo dos nucleos de ferrite simplifica o projeto, ja que a variacdo da
permeabilidade efetiva com o aumento da forca magnetizante é desprezivel na regido de
operacdo linear. Isto significa que a indutancia permanece constante apesar da variacdo da

corrente sobre o indutor.
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Tabela Al-1: Novos Parametros de Simulacao.

Frequéncia de Comutacéo fs = 15 - 150 kHz
Ripple de Corrente Maximo Alpkpk = 1,5-20 A
Tens&o de Saida Vo =400V
Tenséo de Entrada Vinrms = 90 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W
Temperatura da Jungao Tisw=125°C, T;p=125°C
Resisténcia de Gatilho Remosret = 4,3 Q, Recooimos = 3,6 €2, Rg 1eeT = 10 Q

15ETHO06, SDT12S60N,
IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3

Semicondutores Analisados

Fluxo de Ar v=5m/s
Perfil Utilizado HS10425
Material do Nucleo Magnético Ferrite
Geometria do Nucleo Magnético E
Topologias do Filtro de EMI Conexdo de 2 Filtros © em cascata

O comportamento do volume do indutor com a varia¢do dos pontos de operagédo para
nucleos constituidos por ferrite é apresentado na Figura A1-1. O comportamento apresentado
é semelhante ao dos nucleos anteriores, contudo o volume final obtido é inferior. A area cinza
corresponde a regido em que a realizacdo do projeto ndo é possivel devido a inexisténcia de
nucleos de ferrite para o indutor boost.

Yolume do Indutor Boost
200

150

cm3

00 Do

Yol

4
%10

AT [A] fs [Hz]

Figura Al-1: Comportamento do volume do indutor boost para nucleos de ferrite.
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J& o comportamento do filtro de EMI com nucleos de ferrite € mostrado na Figura Al-
2. E perceptivel que o volume do filtro utilizando ferrite apresenta comportamento
semelhante aos filtros anteriores em que o material dos nucleos magnéticos era constituido
por ligas de p6 de ferro. A area cinza corresponde a regido em que a realizacdo do projeto ndo

é possivel devido a inexisténcia de nucleos de ferrite para o indutor boost.

Yolume do Filtro de EMI

Figura Al1-2: Comportamento do volume do filtro de EMI para nucleos de ferrite.

O comportamento do volume total para nacleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ 15ETHO06 é o mostrado na Figura Al-3. O novo ponto de
operacdo selecionado é [16 A@ 25 kHz] e volume igual a 885 cm?®.

Wolume Total

ot

\‘1\‘ i

L e
Ay
ll““!!“““

Figura A1-3: Comportamento do volume total do conversor para nicleos de ferrite e
par IRFP460A/ 15ETHO06.
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O comportamento do volume total para nacleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 é o mostrado na Figura Al-4. O novo ponto de

operacdo selecionado é [9,5 A@ 36 kHz] e volume igual a 746 cm®.

Volume Total

2500
2000 -

1500 L TR

Yaolume [cma]

1000 -

=

f5 [Hz] AT [A]

Figura Al-4: Comportamento do volume total do conversor para nicleos de ferrite e
par IRFP460A/ SDT12S60 .

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de

semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura Al-5. O novo ponto de

operacdo selecionado é [19 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 568 cm®.

Yolume Total

Figura A1-5: Comportamento do volume total do conversor para nicleos de ferrite e
par SPW20N60C3/ 15ETHO6.
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O comportamento do volume total para nacleos de ferrite e para o par de
semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-6. O novo ponto de

operacdo selecionado é [10 A@ 72,5 kHz] e volume igual a 519 cm?®.

Yolume Total

fa [Hz] AT[A]

Figura Al-6: Comportamento do volume total do conversor para nucleos de ferrite e
par SPW20N60C3/ SDT12S60.

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / 15ETHO06 é o mostrado na Figura Al-7. O novo ponto de

operacdo selecionado é [20 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 497cm®.

Yolume Total

k
2500
2000 -

1500 .-

Yolume [cm3]

)
=
o

fs [Hz] AT [A]

Figura Al-7: Comportamento do volume total do conversor para nucleos de ferrite e
par IRGB60PD / 15ETHO6.
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O comportamento do volume total para nacleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-8. O novo ponto de
operacdo selecionado é [10 A@ 72,5 kHz] e volume igual a 483 cm?®.

Wolume Total

fa [Hz]

Figura Al1-8: Comportamento do volume total do conversor para ndcleos de ferrite e
par IRGB60PD / SDT12S60.

Com base nas figuras anteriores, e com a intencdo de minimizar volume, a lista de

prioridades de componentes e pontos de operacao € mostrada na Tabela A1-2.

Tabela Al-2: Caracterizacdo dos materiais e respectivos pontos de operagao.

Nucleo Magnético | Filtro de EMI Semicondutores [Al@fs]

IRGP20B60PD/ SDT12S60N | [10 A@ 72,5 kHz]
IRGP20B60PD/ 15ETH06 | [20 A@ 47,5 kHz]

Filtro = em cascata

Ferrite _ SPW20N60C3/ SDT12S60N | [10 A@ 72,5 kHz]
E Feg'te SPW20N60C3/ 156ETH06 | [19 A@ 47,5 kHz]
IRFP460A/SDT12S60N | [9,5 A@ 36 kHz]

IRFP460A/15ETHO06 [16 A@ 25 kHz]

Al.2 Comportamento da Poténcia Dissipada

Nesta secdo é mostrado o comportamento da poténcia dissipada com a variacdo do
ponto de operacdo do conversor.
No capitulo 3 foi mostrado que no projeto do indutor boost para ripples e frequéncias

menores, Sd0 necessarias maiores indutancias, que implicam em maiores nucleos, com
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comprimentos de condutores maiores, acarretando em poténcias dissipadas mais elevadas. O
mesmo ocorre com o filtro de EMI, nos ponto de operacdo que sdo necessarias as maiores
indutdncias, estdo as maiores perdas. Analisando as perdas nos semicondutores, o
comportamento com relacdo a frequéncia é bastante previsivel: a poténcia dissipada €
diretamente proporcional a frequéncia de comutagdo. Todavia, como mostrado no capitulo 5,
existe um ponto de ripple de corrente sobre o indutor que minimiza as perdas.

A poténcia dissipada pelo conversor esta interligada ao seu volume. Por exemplo, a
medida que aumentam as perdas nos semicondutores, se faz necessario um dissipador mais
volumoso para garantir o funcionamento dos dispositivos dentro das temperaturas limites
estabelecidas pelos fabricantes.

Dessa forma, foram plotados os graficos que mostram o comportamento da poténcia
dissipada com o ponto de operagdo. Os parametros utilizados para simulacdo do conversor
séo 0s mesmos mostrados na tabela A1-1.

O comportamento da poténcia total dissipada para nucleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ 15ETHO06 é o mostrado na Figura A1-9. O novo ponto de
operacdo selecionado é [17,5 A@ 25 kHz] e poténcia dissipada igual a 106 W.

Poténcia Total Dissipada

Poténcia Dissipada Y]

NS
R
kS

fs [HzZ] AT[A]

Figura A1-9: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e
par IRFP460A/ 15ETHO06.

O comportamento da poténcia total dissipada para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 ¢ o mostrado na Figura A1-10. O novo ponto de
operacdo selecionado é [8,5 A@ 47,5 kHz] e poténcia dissipada igual a 98 W.
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Figura A1-10: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e

par IRFP460A/ SDT12S60 .

O comportamento da poténcia total dissipada para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura Al-11. O novo ponto de

operacdo selecionado € [17,5 A@ 25 kHz] e poténcia dissipada igual a 75 W.
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Foténcia Dissipada [vY]
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Foténcia Total Dissipada
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Figura Al-11: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e

par SPW20N60C3/ 15ETHO6.

O comportamento da poténcia total dissipada para nucleos de ferrite e para o par de
semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-12. O novo ponto de

operacdo selecionado é [11 A@ 36 kHz] e poténcia dissipada igual a 70 W.
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Figura Al1-12: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e

par SPW20N60C3/ SDT12S60.

O comportamento da poténcia total dissipada para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / 15ETHO06 é o mostrado na Figura A1-13. O novo ponto de
operacdo selecionado € [20 A@ 24 kHz] e poténcia dissipada igual a 55 W.
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Figura Al1-13: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e

par IRGB60PD / 15ETHO6.

O comportamento da poténcia total dissipada para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura Al-14. O novo ponto de
operacdo selecionado € [19,5 A@ 27 kHz] e poténcia dissipada igual a 51 W.
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Figura Al-14: Comportamento da poténcia total dissipada do conversor para nucleos de ferrite e
par IRGB60PD / SDT12S60.

Com base nas figuras anteriores, e com a intencdo de minimizar a poténcia dissipada,

a lista de prioridades de componentes e pontos de operacdo é mostrada na Tabela A1-3.

Tabela Al1-3: Caracterizacdo dos materiais e respectivos pontos de operagao.

Nucleo Magnético

Filtro de EMI

Semicondutores

[Al@fs]

Ferrite
E

Filtro = em cascata
Ferrite
E

IRGP20B60PD/ SDT12S60N | [19,5 A@ 27 kHz]
IRGP20B60PD/ 15ETH06 [20 A@ 24 kHz]
SPW20N60C3/ SDT12S60N | [11 A@ 36 kHz]
SPW20N60C3/ 15ETHO06 | [17,5 A@ 27 kHz]
IRFP460A/SDT12S60N [8,5A@ 47,5 kHz]
IRFP460A/15ETHO6 [17,5 A@ 25 kHz]

A1.3 Uso de Circuitos de Auxilio a Comutacéao

Visando reduzir o impacto da frequéncia de comutacdo no aumento da poténcia

dissipada nos semicondutores, pode-se escolher, basicamente, entre dois caminhos: a

alteracdo da tecnologia dos interruptores ou o uso de circuitos de auxilio a comutacdo (CAC).

Como a primeira alternativa foi abordada anteriormente no decorrer deste trabalho, o

emprego de CAC é abordado nesta segdo.

Esta secdo é baseada no artigo apresentado em [61].
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Este artigo traz como primeiro caso analisado, o conversor boost operando sem
circuito de auxilio a comutacdo, como pode ser visto na Figure A1-15. Como a poténcia de
entrada e os modelos adotados nesse artigo diferem dos adotados nesse trabalho, alguns
resultados apresentam pequenas diferencas quando comparados. Assim, o0 ponto de
minimizacdo do volume apontado para o conversor operando sem circuito de auxilio a

comutacdo é [11 A@ 14 kHz] com volume total igual a 638 cm®.

ol Total Hard x input ripple % fs

w0, Vol= 638 cm®

30004 fS = 14kHZ
E L R
= e . : 4
5 2000 | )
= /
: j
2 04
1000
15 |
X 104
ooa
Mormalized Pk-Pk Input Ripple 2

Figura A1-15: Comportamento do volume total do conversor para nucleos de ferrite sem o uso de circuito
de auxilio a comutacao.

Conforme o artigo, o uso do snubber regenerativo usado em [62] altera o ponto de
operacao selecionado, como mostrado na Figura Al1-16. Isto se deve ao fato de que a insercéo
de um circuito auxiliar reduz significativamente as perdas de entrada em conducéo,
permitindo maiores freqiiéncias de comutacdo e menores ripples de corrente. O novo ponto

de operacdo é [9,5 A@ 29 kHz] com volume total igual a 586 cm®.

%ol Total Snubber x input ripple x fs

Vol=586.cm® |
1400~ : o’
fs = 29 kHz
‘QDDH‘AIPK_PK - 915A
OEWDDH_._...;..._.. : :
£
3
Marmalized Pk-Pk Input Ripple Switching Fregquency [Hz]

Figura Al-16: Comportamento do volume total do conversor para nucleos de ferrite usando o snubber
apresentado em [62] .
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Neste mesmo artigo, também foi testado outro CAC, o circuito ZVT apresentado em
[63]. Este circuito permite a entrada em conducdo do interruptor principal sob tensdo nula
reduzindo ainda mais a poténcia dissipada. Com isso a frequéncia de comutacdo pode ser
elevada ainda mais, e 0 novo ponto de operacdo que minimiza volume passa a ser [7,5 A@ 47

kHz] com um volume total igual a 557 cm®, como mostrado na Figura A1-17.

1000 2xs
900 ... 4
80O ......-: 1k

700....ccone

Volume [em?)

600 ..

05
Mormalized Pk-Pk Input Ripple

Figura Al1-17: Comportamento do volume total do conversor para nucleos de ferrite usando 0 ZVT
apresentado em [63].

Uma vez que os pontos de minimizacdo do volume foram demonstrados, torna-se
possivel construir um gréafico de barras a fim de compara-los, como mostrado na Figura Al-
18. E perceptivel que as diferencas entre os pontos de minimo para cada CAC s&o inferiores a
15%. Entretanto, se 0 método de comparacao tradicional for empregado, adotando o ponto de
operagéo [20% Il @ 100 kHz], as diferencas podem atingir 400%.
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v

O 2500
L 2000
U 1500
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=

Figura Al1-18: Comparacdo dos volumes totais apresentados em [63].
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A andlise dos resultados demonstra que o dissipador domina a curva do volume total
para conversores operando com entrada universal, e o ponto de operacao € fortemente afetado
pelo uso de CAC.

Al.4 Substituicdo da Tensao de Entrada

Nos casos anteriores a tensdo de entrada era considerada universal. Nesta secdo é
mostrado o impacto da alteracdo da tensdo de entrada para 220 V.

A utilizacdo de uma tensdo de entrada mais elevada implica em amplitudes menores
de corrente de entrada, reduzindo a poténcia dissipada nos nudcleos magnéticos e nos
dispositivos semicondutores, conseqlientemente reduzindo o volume final do conversor.

Os parametros utilizados na simulagdo sdo os mostrados na Tabela Al-4, em que a
Unica diferenca para as simulacdes apresentadas no capitulo 6 se refere exatamente a tensdo

de entrada (antes universal e agora igual a 220V).

TabelaAl-4: Parametros de Simulacéo.

Frequéncia de Comutacgéo fs =15 - 150 kHz
Ripple de Corrente Maximo Alpkpk=1,5-20 A
Tensdo de Saida Vo=400V
Tensdo de Entrada Vinrms = 220 V
Poténcia de Entrada Pin = 1200 W
Temperatura da Jungao Tisw = 125°C, T;p=125°C
Resisténcia de Gatilho RemosreT = 4,3 Q, Recooimos = 3,6 2, Rg 1eeT = 10 Q

15ETHO6, SDT12S60N,
IRFP460A, IRGP20B60PD, SPW20N60C3

Semicondutores Analisados

Fluxo de Ar v=5mls

Perfil Utilizado HS4425
Material do Ndcleo Magnético MPP

Permeabilidade inicial ur = 26uH

Geometria do Nucleo Magnético Toroidal

Topologias do Filtro de EMI Conexao de 2 Filtros = em cascata
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O comportamento do volume do indutor com a varia¢do dos pontos de operagédo para
tensdo de entrada igual a 220 V é apresentado na Figura A1-19. O comportamento
apresentado é semelhante ao dos nucleos anteriores, contudo o volume final obtido € muito

inferior, uma vez que a amplitude da corrente sobre o indutor foi bastante reduzida.

Yolume do Indutor Boost

Figura A1-19: Comportamento do volume do indutor boost para tensédo de entrada igual 220 V.

J& o comportamento do filtro de EMI com tensdo de entrada igual a 220 V é mostrado
na Figura A1-20. E perceptivel que o volume do filtro para essa tensdo apresenta

comportamento semelhante aos filtros anteriores, sendo caracterizado pela sensivel reducéo

de volume.

Yolume do Filtro de EMI
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Figura A1-20: Comportamento do volume do filtro de EMI para tensdo de entrada igual 220 V.
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O comportamento do volume total para nacleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ 15ETHO06 é o mostrado na Figura Al-21. O novo ponto de
operacdo selecionado é [19,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 61 cm®.

Yolume Total

AL [A] fs [Hz]

Figura Al-21: Comportamento do volume total do conversor para tensdo de entrada igual a 220 V e
par IRFP460A/ 15ETHO06.

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRFP460A/ SDT12S60 é o mostrado na Figura Al1-22. O novo ponto de
operacdo selecionado é [14,5 A @ 70 kHz] e volume igual a 58 cm®.

Wolume Total
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Figura Al1-22: Comportamento do volume total do conversor para tensdo de entrada igual a 220 V e
par IRFP460A/ SDT12S60 .

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores SPW20N60C3/ 15ETH06 é o mostrado na Figura A1-23. O novo ponto de
operacdo selecionado é [19,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 56 cm®.
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Yolume Total
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Figura A1-23: Comportamento do volume total do conversor para tensédo de entrada igual a 220 V e
par SPW20N60C3/ 15ETHO6.

O comportamento do volume total para nucleos de ferrite e para o par de
semicondutores SPW20N60C3/ SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-24. O novo ponto de

operacdo selecionado é [14,5 A@ 70 kHz] e volume igual a 53 cm®.

Yolume Total

Yolume [cma]

AT[A] 5 [H7] %Al

Figura Al-24: Comportamento do volume total do conversor para tensdo de entrada igual a 220 V e
par SPW20N60C3/ SDT12S60.

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / 15ETHO06 é o mostrado na Figura A1-25. O novo ponto de

operacdo selecionado é [16,5 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 62 cm®.
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Yolume Total
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Figura A1-25: Comportamento do volume total do conversor para tensdo de entrada igual a 220 V e
par IRGB60PD / 15ETHO06.

O comportamento do volume total para ndcleos de ferrite e para o par de
semicondutores IRGB60PD / SDT12S60 é o mostrado na Figura A1-26. O novo ponto de
operacdo selecionado é [14,5 A@ 47,5 kHz] e volume igual a 60 cm®.
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Figura A1-26: Comportamento do volume total do conversor para tensdo de entrada igual a 220 V e
par IRGB60PD / SDT12S60.

Com base nas figuras anteriores, e com a intencdo de minimizar volume, a lista de
prioridades de componentes e pontos de operacdo € mostrada na Tabela A1-5.
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Tabela Al1-5: Caracterizacdo dos materiais e respectivos pontos de operacao.

Nucleo ) )
. Filtro de EMI Semicondutores [Al@fs]
Magnetico
SPW20N60C3/ SDT12S60N [14,5 A@ 70 kHz]
Filtro = em
SPW20N60C3/ 15ETHO06 [19,5 A@ 70 kHz]
MPP cascata
_ IRFP460A/SDT12S60N [14,5 A@ 70 kHZz]
Toroidal MPP
_ IRGP20B60PD/ SDT12S60N | [14,5 A@ 47,5 kHz]
Ur = 26Uo Toroidal
26 IRFP460A/15ETHO06 [19,5 A@ 70 kHz]
Ur = UO
IRGP20B60PD/ 15ETH06 [16,5 A@ 47,5 kHz]

De posse dos pontos de operacdo e dos volumes totais, percebe-se que o aumento da

tensdo de entrada implica em uma reducdo significativa do volume final do conversor. Isto

ocorre porque, com o aumento da tensdo, ha uma reducdo da amplitude da corrente sobre o

indutor, reduzindo as perdas nos semicondutores e nos indutores, consequentemente

necessitando de menores dissipadores e nicleos magnéticos.



