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RESUMO

ABORDAGEM NORMALIZADA PARA
CONVERSORES RESSONANTES

Autor: Lucas Sangoi Mendonça
Orientador: Fábio Ecke Bisogno

Coorientador: Mário Lúcio da Silva Martins

Conversores ressonantes revelam sua excelência por meio da filosofia de moldar as
formas de onda dos conversores de maneira senoidal, possibilitando operação com comuta-
ção suave, aumento da frequência de operação e redução de interferência eletromagnética,
requisitos importantes para miniaturização de conversores de alta eficiência. Além disso,
aplicações em fontes renováveis, veículos elétricos, LED, dispositivos portáteis, transfe-
rência de energia sem fio, entre outras, têm sido alvo de estudo e fazem uso dos atributos
únicos destes conversores. Não obstante, a análise de conversores ressonantes é mais com-
plicada que seus contrapartes PWM devido às multirressonâncias envolvidas no processo
de conversão de energia, o que dificulta obter soluções analíticas. A presente dissertação
tem por objetivo o desenvolvimento de uma abordagem normalizada para análise e pro-
jeto de conversores ressonantes. A abordagem desenvolvida representa o sistema em um
modelo de espaço de estados normalizado independente de parâmetros de circuito, tais
como indutâncias, capacitâncias e resistências. Ademais, o procedimento de normalização
é realizado por meio de uma transformação de equivalência, em que um novo vetor de
estados considerando a raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos
é utilizado para modelar o sistema, tornando-o independente da entrada e frequência de
operação. Logo, curvas de ganho podem ser obtidas para qualquer ponto de operação, e
são utilizadas para projetar os conversores. Diversos conversores são analisados, projeta-
dos e utilizados para obtenção de um comparativo entre resultados teóricos, de simulação
e experimentais. Um método de projeto orientado à escolha do conversor é desenvolvido,
no qual, partindo de especificações, é possível comparar diversos conversores e elucidar a
escolha do mais adequado. As vantagens da abordagem desenvolvida são: análise de con-
versores para qualquer ponto de operação, independentemente de parâmetros de circuito;
projeto normalizado do conversor; obtenção de curvas de ganho e estresse e realização de
comparativo entre topologias. Os resultados podem ser usados como base teórica para o
desenvolvimento de sistemas de alto desempenho, operando em frequências elevadas, que
são uma tendência nas aplicações de eletrônica de potência.

Palavras-chave: conversores ressonantes, análise normalizada, transformação de equi-
valência, modelagem de circuitos.





ABSTRACT

NORMALIZED APPROACH FOR RESONANT
POWER CONVERTERS

Author: Lucas Sangoi Mendonça
Advisor: Fábio Ecke Bisogno

Coadvisor: Mário Lúcio da Silva Martins

Resonant converters reveal their excellence by means of the philosophy of sha-
ping the converters waveforms in a sinusoidal fashion, allowing soft-switching, increase
the operating frequency and reduce electromagnetic interference, which are important
miniaturization requirements for high efficiency converters. Furthermore, applications in
renewable energy sources, electric vehicles, LED, mobile devices, wireless power transfer
and so on, have been recent research and make use of unique attributes of these converters.
Notwithstanding, resonant converters analysis is more complex than their pwm counter-
parts due to multiresonant procedure in the converter, so the analytical solutions are hard
to be obtained. This master’s thesis aims the development of a normalized approach for
resonant converters analysis and design. The method is used to represent the system in
a normalized state-space model that is independent of real circuit parameters, such as,
inductances, capacitances and resistances. In addition, the normalization procedure is
performed by means of an equivalence transformation, in which, a new state vector that
is composed by terms as the square root of the stored energy in reactive components, is
used to system modeling, making the system independently of input and operating fre-
quency. Therefore, gain and component stress curves can be obtained for any operating
point, and they can be used to converters design. Analysis and design of several conver-
ters are performed and a comparison of theoretical, simulation and experimental results
is conducted. A converter selection design procedure is developed, in which, starting from
specifications, it is possible to compare a number of converters and elucidate the choice
of the most suitable topology. The main advantages of the methodology are: converters
analysis for any operating point independently of circuit parameters; normalized design;
obtaining gain and component stress curves and topologies comparison. The results can be
used as theoretical basis for high efficiency systems development that operate in increased
frequency, which are a trend in power electronics applications.

Keywords: resonant converters, normalized analysis, equivalence transformation, circuit
modeling.
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Ci Matriz de saída para modo de operação genérico
Di Matriz de transmissão para modo de operação genérico
y(t) Vetor de saída
εj Corrente no indutor ou tensão no capacitor como variável de estado gené-

rica
xe(t) Vetor de estados baseado na energia armazenada nos componentes reativos
P Matriz de transformação de equivalência
Ej Componente reativo genérico
Ai Matriz de estados baseada na transformação de equivalência para modo de

operação genérico



Bi Matriz de entrada baseada na transformação de equivalência para modo
de operação genérico

Ci Matriz de saída baseada na transformação de equivalência para modo de
operação genérico

Di Matriz de transmissão baseada na transformação de equivalência para
modo de operação genérico

amn Termo da matriz de estados relacionado à linha m e coluna n

bm Termo da matriz de entrada relacionado à linha m

Ei Matriz de estados normalizada para modo de operação genérico
Fi Matriz de entrada normalizada para modo de operação genérico
Gi Matriz de saída normalizada para modo de operação genérico
Hi Matriz de transmissão normalizada para modo de operação genérico
D Diodo
S Interruptor
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1 INTRODUÇÃO

1.1 CONVERSÃO RESSONANTE DE ENERGIA: CONTEXTUALIZAÇÃO HISTÓ-

RICA

Ao longo dos anos, sistemas de conversão de energia passaram de reguladores line-

ares para tecnologia pwm devido às vantagens da modulação por largura de pulso, visando

realizar fluxo desejável de energia. Sistemas com tecnologia linear, utilizam componentes

dissipativos para transformar a energia através do efeito Joule, resultando em um sistema

de baixa eficiência.

Com o desenvolvimento da eletrônica de potência foi possível a concepção de con-

versores estáticos, ou seja, sistemas constituídos por elementos passivos, tais como re-

sistores, capacitores e indutores e elementos ativos, conhecidos como interruptores. Em

diversas aplicações, conversores estáticos utilizam a técnica de modulação por largura de

pulso para controle do fluxo de energia elétrica, o que propicia maior eficiência em com-

paração com reguladores lineares, contudo, maior complexidade. Sistemas modulados por

largura de pulso ainda produzem perdas de comutação oriundas das não idealidades do

circuito e das formas de onda quadrada nos interruptores.

Na busca pelo aumento da eficiência aliada com a necessidade de operação em alta

frequência, estudos sobre conversão ressonante se iniciaram nos anos 70 através do uso de

indutores, capacitores e interruptores on-off para formar um circuito elétrico idealmente

sem perdas. (SCHWARZ, 1970). Ademais, nos anos 70 e 80, as técnicas de comutação

suave conhecidas por ZVS (zero voltage switching) e ZCS (zero current switching) foram

reportadas por Buchanan e Miller (1975), Liu, Oruganti e Lee (1985). Contudo, estas

técnicas foram introduzidas pela primeira vez em 1959, para um amplificador Classe-D.

(BAXANDALL, 1959). Posteriormente, células ressonantes, foram usadas para aprimo-

rar o desempenho dos conversores estáticos, como os conversores quase ressonantes e os

conversores híbridos (ressonante/pwm). Uma célula ressonante é uma estrutura com-

posta por um indutor ressonante, um capacitor ressonante e um interruptor, adicionada

ao conversor de forma que um ou mais mecanismos de perdas possam ser minimizados.

(ERICKSON, 2000). Deste ponto em diante, tecnologias ressonantes para conversão de

energia evoluíram para conversores ZVS/ZCS de elevado rendimento para diversas apli-

cações, tais como, iluminação artificial, energy harvesting e fontes renováveis de energia,

reportadas recentemente na literatura como nos trabalhos de Yuta, Kunihisa e Hirotaka

(2016), Odulio et al. (2016), Menke et al. (2015) e Ajith, Dhanalakshmi e Gayithri (2016).

Conversores ressonantes apresentam diversas vantagens em relação aos conversores

pwm, tais como, baixas perdas de comutação, redução de interferência eletromagnética,
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possibilidade de configuração dos interruptores para operar em condições de ZVS/ZCS,

operação em maiores frequências de comutação, volume menor e custo menor. Contudo,

conversores ressonantes são mais difíceis de ser analisados e regulados do que seus contra-

partes pwm devido sua complexidade, consumo de tempo necessário para análise e multi-

ressonâncias no processo de conversão de energia.(GU; HARADA, 1992). Isto promanou

diversas direções de estudo onde estes problemas são considerados com metodologias que

evoluíram paralelamente com o progresso da tecnologia ressonante. No trabalho de King

e Stuart (1981), curvas normalizadas para o conversor ressonante série (SRC) são apre-

sentadas para realizar sua análise. Sendo este, um dos primeiros trabalhos reportados na

literatura que faz o uso de normalização para estudo de um conversor ressonante visando

a obtenção de equações com soluções algébricas para regime permanente. Posteriormente,

diversos trabalhos utilizaram a teoria do plano de fase para analisar conversores resso-

nantes, como em Oruganti e Lee (1985) e Kazimierczuk e Morse (1989). Além do mais,

estudos para averiguar modelagem dinâmica são destacados através das técnicas de cir-

cuito aproximado e modelo médio generalizado. Esta segunda, notavelmente marcada

pela precisão em reconstruir as formas de onda ressonantes de um circuito através da

consideração de harmônicas para representá-las em séries de Fourier. (XU; LONG; LEE,

1994). (SANDERS et al., 1991).

Em 1987, uma análise detalhada do conversor Class-E foi realizada por Kazimierc-

zuk e Puczko (1987). Neste, são mostradas as equações analíticas que regem a operação

do conversor como função do fator de qualidade do circuito e constantes que relacionam

a frequência de ressonância e frequência de operação. Esta abordagem permite analisar o

conversor para qualquer ponto de operação. Com base nisso, em 2006, uma metodologia

de normalização baseada na decomposição de circuitos em parâmetros ressonantes foi do-

cumentada por Bisogno (2006). Esta abordagem é baseada em soluções de um modelo de

espaço de estados normalizado, o que permite soluções generalizadas que são independen-

tes de parâmetros, tais como a potência, frequência, tensão de entrada e tensão de saída.

Além disso, esta metodologia permite o projeto normalizado dos componentes, análise de

interferência eletromagnética e levantamento de curvas de ganho para qualquer ponto de

operação. Alguns trabalhos, retratados na literatura, utilizam normalização para análise

de conversores, não obstante, a obtenção de um modelo normalizado em espaço de estados

exige exaustivas operações matemáticas. Em geral, nota-se que a implementação em al-

goritmos também pode ser morosa, visto que na maioria das abordagens, se faz necessário

analisar cada equação diferencial separadamente, para então buscar de forma heurística

uma maneira de representar os elementos das matrizes de espaço de estados em função

de parâmetros ressonantes, o que resulta em estados fictícios.

A Figura 1.1 mostra uma compilação das principais técnicas e tecnologias de con-

versão de energia organizadas cronologicamente, servindo de base para a contextualização

deste trabalho.
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Figura 1.1 – Evolução das técnicas e tecnologias de conversão de energia
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Atualmente, conversores ressonantes são utilizados em aplicações que necessitam

alta eficiência. Com a evolução da tecnologia dos semicondutores, um conversor pode

ter alta eficiência e ao mesmo tempo ser construído com componentes extremamente

pequenos. Nestes casos, a frequência de operação deve ser aumentada para a faixa de

megahertz, como carregadores de baterias e drivers de LED. Nestas frequências, os com-

ponentes reativos podem atingir valores extremamente baixos, o que permite a utilização

de conversores integrados e indutores com núcleo de ar. (ZHANG et al., 2016). Em geral,

aumentando a frequência de operação, reduz os requisitos de armazenamento de energia

dos conversores. Contudo, considerando o material utilizado, por exemplo em indutores, e

projetos otimizados para redução de perdas, a relação volume por frequência não é linear.

Para indutores com núcleo de ferrite, o volume decresce com o aumento da frequência

até aproximadamente 300 kHz, a partir disso, o volume aumenta. Para indutores com

núcleo de ar, o volume até aproximadamente 500 kHz é maior que indutores com núcleo
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de ferrite, contudo, aumentando a frequência, é notável a drástica redução do volume até

frequências muito altas na faixa de 100 MHz. (PERREAULT et al., 2009).

1.2 ANÁLISE E PROJETO DE CONVERSORES RESSONANTES

Considerando fatores qualitativos para avaliar metodologias de projeto, pode-se

obter uma percepção da necessidade de métodos mais complexos para análise de um sis-

tema. No caso dos conversores ressonantes, é necessário uma metodologia que apresente

um balanço adequado entre precisão, assunções e tempo consumido. Devido ao compor-

tamento senoidal das formas de onda, relação entre os componentes reativos, fator de

qualidade do filtro, entre outros, algumas simplificações podem comprometer a precisão

no método. Alguns pontos são destacados como segue:

• Aproximação de pequenas ondulações (small-ripple approximation): Uma forma

de onda pode ser aproximada apenas por sua componente CC. Esta assunção não

pode ser utilizada para formas de onda com comportamento senoidal com amplitude

considerável. Por exemplo, ondulações≥ 1%. Em geral, a modelagem de conversores
ressonantes utilizando esta aproximação fica comprometida, apesar de reduzir o

tempo gasto para análise;

• Circuito ressonante modelado como fonte senoidal ideal: Circuito ressonante série
pode ser representado como uma fonte de corrente senoidal ideal e o circuito res-

sonante paralelo pode ser representado como uma fonte de tensão senoidal ideal.

Esta premissa permite um bom equilíbrio entre simplificação e precisão, contudo, a

percepção física dos componentes reativos acaba sendo prejudicada.

• Alto fator de qualidade do filtro (Maior que 5): O filtro de saída pode ser simplificado
por um resistor equivalente, contudo, conforme a frequência entre os componentes

reativos se aproxima da frequência de ressonância, esta assunção compromete o

modelo.

• Componentes ideias: Negligenciando capacitâncias e indutâncias parasitas assim
como perdas nos componentes, é possível simplificar consideravelmente a modela-

gem. Contudo, especialmente para frequências altas, a inclusão destes fatores pode

ser importante para projetar conversores com um melhor desempenho.

Em geral, o procedimento de análise e projeto de conversores é realizado de forma

iterativa. Os passos para este tipo de projeto podem ser descritos como segue:

1. Parte-se de um sistema, que pode incluir subsistemas, como diferentes tipos de

entrada, carga e processadores de energia, direcionados à solução de um problema

de engenharia específico;
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2. Especificações de projeto: Define-se os parâmetros necessários para o projeto, assim

como requisitos da aplicação em estudo;

3. Proposição de um conversor: A escolha de um conversor, geralmente, é realizada

através da utilização de linhas gerais, como fatores qualitativos ou conversores con-

vencionais utilizados em aplicações parecidas;

4. Análise orientada ao projeto: O conversor escolhido é estudado através de ferramen-

tas de análise de circuitos, ferramentas computacionais e métodos empíricos para

obtenção de um modelo matemático;

5. Projeto do conversor: Os componentes do conversor são projetados levando em conta

às especificações de projeto;

6. Simulação: O procedimento entra em um processo iterativo de simulação para vali-

dar o conversor;

7. Resultados: Obtém-se respostas para o conversor projetado que são avaliadas para

definir se o resultado é adequado ou não.

8. Testes experimentais: Validação através de experimentos.

Este tipo de procedimento pode ser chamado de Arquitetura orientada ao projeto,

sendo a sequência de etapas mais utilizada e simples. Para muitos casos, este procedimento

é útil e pode resolver problemas de engenharia de forma rápida. Contudo, para sistemas

com maior complexidade, o processo iterativo pode ser moroso, visto que a solução não é

banal. Além disso, este tipo de metodologia é direcionada à solução de projetos específicos,

isto porque, o segundo passo já define especificações para o sistema em estudo, ou seja, o

resto da metodologia está confinada aos requisitos iniciais.

Como alternativa, o presente trabalho propõe um método de análise e projeto que

seja independente das especificações, no qual, previamente as respostas são obtidas. Este

tipo de método pode ser chamado de Arquitetura orientada ao resultado. A Figura 1.2

mostra os dois tipos citados de arquiteturas de análise e projeto. A Figura 1.2(a) traça o

fluxograma para arquitetura orientada ao projeto citada anteriormente, em que destaca-se

de forma gráfica os passos descritos. Nota-se a presença de um bloco de decisão. Este

bloco identifica o processo iterativo no qual o método é regido.

A Figura 1.2(b) mostra o fluxograma para arquitetura orientada ao resultado,

foco de estudo deste trabalho. Percebe-se que os blocos de Projeto e Resultados são

invertidos na sequência do fluxograma. Isto sugere que as respostas são previamente

obtidas e o projeto do conversor resultará nas mesmas. A condição imposta para isso é

que as respostas obtidas sejam normalizadas, ou seja, sejam válidas para qualquer ponto

de operação e especificação de projeto. Em outras palavras, a priori, os valores reais do

circuito são abdicados em troca da obtenção de formas de onda genéricas.
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Figura 1.2 – Arquiteturas de análise e projeto
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Em um segundo momento, as respostas normalizadas podem ser armazenadas em

um banco de dados, visto que são sempre válidas. Após isso, define-se as especificações

de projeto. Neste ponto, outra vantagem é aparente, ou seja a escolha do conversor pode

ser elucidada através de fatores quantitativos. Visto que as respostas normalizadas são

válidas para qualquer especificação e ponto de operação, pode-se prever quais conversores

são candidatos adequados para resolver o problema de engenharia independentemente do

projeto destes.

Após a escolha adequada de um conversor (ou mais), realiza-se o projeto norma-

lizado do conversor. Nesta etapa, os componentes são projetados através de parâmetros

adimensionais relacionados com as curvas normalizadas. Com esta metodologia, o pro-

cesso iterativo da arquitetura orientada ao projeto pode ser eliminado.

Como dito anteriormente, outras trabalhos utilizam normalizações para análise de

conversores ressonantes. O primeiro trabalho em destaque é o de Kazimierczuk e Puczko
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(1987). Este trabalho analisa o conversor Classe E assumindo que o indutor de entrada

é grande o suficiente para que o ripple de corrente de entrada possa ser desprezado. A

normalização considerada está relacionada às variáveis de circuito, que são normalizadas

em relação à corrente ou à tensão de entrada. Cada variável de circuito é equacionada

separadamente em função de parâmetros ressonantes do conversor, o que exige um tra-

balho moroso, resultando em equações extensas (mostradas em Kazimierczuk e Puczko

(1987), p. 151-152). Porém este trabalho tem muito mérito, visto que pode ser conside-

rado precursor da análise normalizada considerando a modelagem através de parâmetros

ressonantes.

Após isso, o trabalho de Bisogno (2006) esquematiza o processo de normalização

utilizando a representação em espaço de estados. Logo, é um passo adiante em relação

ao trabalho de Kazimierczuk e Puczko (1987). O cerne do método é a decomposição

do circuito em parâmetros ressonantes que são utilizados para reescrever as equações

diferenciais que regem o comportamento do conversor em função destes. Contudo, a

estruturação das equações normalizadas é realizada de forma empírica. Nesta etapa, o

esforço matemático pode ser vagaroso e depende muito de intuições em relação à operações

algébricas. O mesmo trabalho expande a análise para o conversor Classe E sem assunção

do indutor de entrada, e analisa também o conversor Half-bridge Classe D.

O presente estudo tem por objetivo dar um passo adiante nesta metodologia atra-

vés do desenvolvimento de um método generalizado de análise normalizada que possa

ser aplicado facilmente em qualquer conversor. Para isso, em comparação com Bisogno

(2006), uma transformação de equivalência é proposta como ferramenta para automatizar

o processo de modelagem que a priori, é empírico. A transformação de equivalência é ge-

rada através de um novo vetor de estados, que será formado por termos que representam a

raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos. Com isso, diversos con-

versores podem ser analisado e comparados, o que não é encontrado na literatura através

de um método genérico. A Figura 1.3 mostra um comparativo destas três metodologias

de análise normalizada.

Fundamentado nestes conceitos, tendo em vista a importância dos conversores

ressonantes para diversas aplicações, como citadas, em contraponto com a necessidade de

uma metodologia adequada para obter o potencial destes circuitos, o principal objetivo

desta dissertação é o desenvolvimento de uma metodologia de análise normalizada para

conversores ressonantes, na qual possa ser obtido um comprometimento adequado entre

precisão, entendimento do sistema e complexidade.
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Figura 1.3 – Arquiteturas de metodologias normalizadas

Kazimierczuk e Puczko (1987)
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1.3 OBJETIVOS E ESCOPO DA PRESENTE DISSERTAÇÃO

O objetivo principal deste trabalho é o desenvolvimento de uma metodologia de

análise normalizada e projeto de conversores ressonantes. Os atributos buscados para a

metodologia são:

1. Abordagem de análise normalizada na qual seja possível prever o comportamento

de conversores para qualquer ponto de operação independentemente de parâmetros

de circuito e especificações de projeto. Esta característica é vantajosa para análise

de um sistema pois após realizada a modelagem de um conversor, este conteúdo

pode ser usado para diversos projetos, o que representa um benefício em relação

a diversas metodologias apresentadas na literatura, nas quais é necessário repetir

procedimentos para cada requisito.

2. Utilização de conceitos de sistemas lineares visando generalizar e aprimorar o proce-

dimento de normalização de conversores. Entende-se por normalização, o processo

de modelagem do conversor independentemente de especificações de projeto e valo-

res reais de um circuito, como indutâncias e capacitâncias. Algumas metodologias

utilizam abordagens analíticas, contudo o procedimento de normalização é realizado

de forma empírica.

3. Estabelecer relações entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes. Busca-

se derivar as relações entre termos dependentes de parâmetros de circuitos e parâ-

metros adimensionais, que serão utilizados como parâmetros para avaliar o compor-

tamento de conversores para qualquer ponto de operação.

4. Comparação entre diferentes topologias. Busca-se desenvolver um método que per-

mita atender às especificações de projeto através da comparação das curvas nor-

malizadas de conversores. Com isso, pode-se selecionar um conversor (ou diversos)

que atenda às especificações sem a necessidade de projeto dos componentes. Este

atributo é benéfico em comparação com metodologias que, em geral, seguem os pas-

sos de: propor um conversor, projetar os componentes, simular o conversor e então

avaliar se a resposta é adequada.

Este trabalho busca realizar uma revisão bibliográfica das principais metodologias

e técnicas utilizadas para análise e projeto de conversores ressonantes, visando situar o

estado da arte neste assunto para mapear os procedimentos utilizados nesta área e vislum-

brar a demanda teórica para estudo e desenvolvimento de sistemas para as expectativas de

aplicações. Ademais, busca-se comparar diversas topologias e desenvolver um método de

projeto normalizado dos conversores, assim como uma metodologia de projeto orientada

à escolha do conversor, visto que geralmente esta parte do projeto não é explorada.
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Este trabalho está organizado da seguinte forma: O Capítulo 1 apresenta a in-

trodução geral, contextualização histórica do desenvolvimento da conversão ressonante

de energia elencando os principais trabalhos que contribuíram na análise e projeto de

conversores ressonantes e os objetivos da dissertação.

No Capítulo 2, a revisão bibliográfica sobre conversão ressonante de energia é apre-

sentada, destacando os principais trabalhos encontrados na literatura sobre o tema, ex-

plicando a problemática envolvida e os resultados obtidos. No mesmo capítulo, conceitos

fundamentais são explorados, tais como: definição de conversores ressonantes, células res-

sonantes e comutação suave; fator de qualidade; frequência de ressonância e classificação

de conversores ressonantes.

A abordagem teórica é desenvolvida no Capítulo 3. Esta parte do trabalho pode

ser considerada como a essência da dissertação, visto que o desenvolvimento da aborda-

gem teórica é apresentada detalhadamente. Nesta etapa, o procedimento de modelagem,

transformação de equivalência e normalização é apresentado, assim como os resultados

teóricos da metodologia.

No Capítulo 4, a metodologia de projeto normalizado de conversores ressonantes é

apresentada. Diversos exemplos de projeto são considerados, servindo de base metodoló-

gica para obtenção dos resultados.

Os resultados são mostrados no Capítulo 5. Nesta parte do texto, um compa-

rativo entre resultados teóricos, simulação e experimental é realizado visando validar a

metodologia desenvolvida. Além disso, o método é comparado com outras metodologias

encontradas na literatura.

Por fim, o Capítulo 6 mostra as conclusões. Os principais assuntos abordados no

trabalho são descritos resumidamente, assim como sugestões para trabalhos futuros.

1.4 PROCEDIMENTOS METODOLÓGICOS

Utilizaram-se artigos, dissertações, teses e bases de periódicos para realizar a revi-

são bibliográfica de forma a visualizar o estado da arte em metodologia de análise e projeto

de conversores ressonantes. Nesta etapa, os principais trabalhos na área são destacados,

mostrando de forma descritiva o tema e resultados de cada um. A metodologia desen-

volvida foi implementada computacionalmente no software matemático Mathematica 10,

considerando a necessidade de cálculos simbólicos. Os conversores foram simulados no

software de simulação de circuito PSIM.

Para os resultados experimentais, os conversores foram construídos e testados em

bancada. Os protótipos desenvolvidos não têm finalidade de aspecto de produto, mas

para validar os resultados teóricos.
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2.1 CONVERSÃO RESSONANTE DE ENERGIA: REVISÃO BIBLIOGRÁFICA

Considerando o estado da arte em metodologia de projeto, análise e modelagem

de conversores ressonantes, destacam-se os seguintes trabalhos: Um método para mode-

lagem em regime permanente de conversores ressonantes através de um modelo de espaço

de estados aumentado é mostrado no trabalho de Kumar, Lu e Afridi (2015), onde a

abordagem visa prever as formas de onda do conversor em regime permanente através de

um algoritmo numérico otimizado. A vantagem do método é a aplicação em conversores

compostos por múltiplos inversores/retificadores. No trabalho de Fincan, Gucin e Bibero-

glu (2016), uma abordagem refinada da análise por plano de fase é usada para o conversor

ressonante paralelo incluindo perdas, para mostrar melhoramentos na abordagem por es-

paço fásico para estudo de conversores ressonantes. Outro trabalho que resgata o plano de

fase para análise de conversores ressonantes é o de Ibanez et al. (2015), onde o conversor

ressonante série é analisado considerando baixo fator de qualidade do filtro e operação

acima e abaixo da ressonância. Este trabalho investiga o comportamento anômalo de

funcionamento como elevador de tensão para este conversor quando o fator de qualidade

é baixo, mostrando uma comparação entre a solução no domínio do tempo e no plano de

fase.

Metodologias envolvendo abordagens analíticas para análise de conversores resso-

nantes são alvo de estudo considerando a necessidade de avaliar a influência da redução do

capacitor eletrolítico assim como a inclusão de não-idealidades e de elementos parasitas.

Com isso, o trabalho de Bertoni et al. (2016) apresenta uma abordagem analítica para

projeto de conversores ressonantes Classe E CC-CC. A metodologia apresentada propõe

a inclusão de não-idealidades e elementos parasitas no modelo visando obter um compro-

metimento aprimorado entre o comportamento do circuito e resultados experimentais, em

comparação com metodologias que utilizam simplificações. O método proposto apresenta

uma normalização para modelar o sistema independentemente de parâmetros de circuito.

Esta abordagem resulta em curvas de ganho do conversor que consideram o efeito de para-

sitas. Contudo, a implementação do algoritmo para resolver o sistema exige grande esforço

computacional, visto que para considerar todas as não-idealidades que o método propõe,

é necessário considerar diversos parâmetros, identificados como constantes tecnológicas,

o que resulta em equações de ordem elevada e difícil solução algébrica.

O trabalho de Wang et al. (2014) apresenta um método para análise e projeto de

um conversor Buck quase ressonante, avaliando a ressonância entre a corrente no indutor

de saída e a tensão no capacitor ressonante para encontrar o tempo em que a tensão no
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interruptor é zero. O método proposto analisa cada modo de operação separadamente

para equacionar as variáveis de circuito em função do tempo de duração dos modos. O

projeto do conversor é verificado experimentalmente através da implementação de um

protótipo para 3 kW com operação ZVS. O projeto resulta em um conversor de alto

rendimento. Contudo, o método é orientado ao projeto do conversor, e sua extensão para

outras topologias requer análise detalhada de cada conversor e mudança na arquitetura

de passos para análise e projeto, visto que as equações de projeto são dependentes de

parâmetros de circuito e do tempo de cada etapa de operação do conversor.

Tendo em vista as vantagens de conversores ressonantes RPCs, tais como: condi-

ções favoráveis de comutação ZVS/ZCS, redução do tamanho dos componentes magnéti-

cos, redução de peso e volume do conversor. Além disso, as topologias na configuração

RPCs podem ser analisados considerando apenas o tanque ressonante, visto que os ele-

mentos com funcionamento não-linear, estão separados na rede de interruptores. Estas

vantagens levam estes conversores a serem usados em diversas aplicações, sendo alvo de

estudos. O trabalho de Huang, Lee e Fu (2011) apresenta um método sistemático para

classificação de topologias ressonantes formados por diversos elementos reativos. Destaca-

se que para topologias com 3 elementos, existem 26 possibilidades de tanques ressonantes;

para 4 elementos, 182 possibilidades; para 5 elementos, centenas de possibilidades. Este

trabalho destaca algumas topologias que são inviáveis, pois não apresentam ressonância.

Conversores ressonantes clássicos como o série, paralelo, LCC e LLC são analisados em

detalhe. A contribuição deste trabalho é a classificação dos tanques de ordem elevada de

acordo com suas características, que podem servir de base para estudo de outros traba-

lhos. Análise de conversores RPCs com multielementos pode ser encontrada no trabalho

de Mizutani, Mishima e Nakaoka (2013), no qual uma comparação entre um conversor

LLC-LC e o conversor LLC é descrita em termos de eficiência e suas características de

regulação de potência.

Em Srivani e Lokesha (2015), o conversor RPC LLC é projetado e analisado atra-

vés da aproximação pela harmônica fundamental. Características como; comutação suave,

operação como elevador e abaixador, utilização da indutância do primário do transfor-

mador como indutor ressonante, baixas perdas por energia circulante entre outras; são

discutidas para embasar a utilização desta topologia. O projeto do conversor é simples,

porém depende de parâmetros atípicos em outros trabalhos, como capacitância do MOS-

FET e o tempo morto do sinal de gate nos interruptores, para garantir operação com

comutação suave.

Aplicações automotivas são alvos de estudo de conversores ressonantes, tais como

veículos elétricos, que fazem uso de baterias que podem ser carregadas sem necessidade

de fios (wireless). Nesta aplicação, a tecnologia WPT (Wireless power transfer) pode ser

usada para carregar a bateria, o que resulta na possibilidade de re-carga enquanto o veículo

está em movimento. Nesta tecnologia, circuitos ressonantes são candidatos promissores
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pois oferecem alta eficiência na transferência de energia. Sendo assim, diversas toplogias

RPCs são alvos de estudo para estas aplicações, como no trabalho de Mousavi et al.

(2015) onde topologias de conversores utilizando capacitores de comutação são analisadas

e comparadas. Uma simulação para conversão de 48 V para 24 V para aplicações de

veículos elétricos é realizada.

Considerando tecnologiasWPT, um grupo de físicos do MIT utilizou a transferên-

cia de energia sem fio para alimentar uma lâmpada de 60 W considerando um distância

de 2 metros. A eficiência deste sistema foi aproximadamente 45 %. (KURS et al., 2007).

Este trabalho balizou o estudo desta tecnologia, como o trabalho de Samanta e Rathore

(2015) que mostra a análise qualitativa dos estágios CC-CA e CA-CC de alta frequência

do sistema WPT. A topologia de tanque ressonante adotada visa reduzir os esforços nos

interruptores pela metade em comparação com a topologia LC paralela convencional. O

conversor é avaliado em simulação e implementado em protótipo.

Uma tendência em eletrônica de potência é o aumento da frequência de operação,

tendo em vista reduzir o volume do conversor. Neste cenário, conversores ressonantes

aparecem com constância, sendo alvos de metodologias de projeto. O trabalho de Jayash-

ree e Uma (2011) apresenta a análise, projeto e sistema de regulação de um conversor

ZVS quase ressonante. O trabalho apresenta análise do conversor considerando uma sim-

plificação na saída do conversor, onde o capacitor e a carga são simplificados por uma

fonte de tensão constante. As equações de projeto dependem de parâmetros de circuito e

uma simulação é proposta para verificar o projeto do conversor. Além disso, o trabalho

propõe um sistema de controle analógico através do circuito integrado UC3861 visando

regular a tensão de saída considerando variações na carga e distúrbios na entrada. Os

resultados experimentais mostram que o conversor mantém a tensão de saída mesmo para

variação de aproximadamente 15 % na tensão de entrada e de 25 % na corrente na carga.

Contudo, em relação a análise em regime permanente, as simplificações realizadas limitam

o projeto do conversor, visto que o projeto dos componentes reativos é dependente dos

parâmetros de circuito. Logo, considerando a simplificação no capacitor de saída e na

carga, as equações de projeto não podem ser utilizadas se a frequência de ressonância for

maior que a frequência de comutação.

O trabalho de Yanik e Isen (2013) também tem por escopo o projeto de conversores

quase ressonantes. Neste trabalho, uma metodologia de projeto é apresentada e validada

através de simulação. As equações de projeto são dependentes de uma restrição imposta

em relação à corrente de saída. Com isso, a equação do ganho estático do conversor não é

válida para certa relação entre frequência de ressonância e frequência de comutação para

determinada relação de tensão de entrada e de saída.

Já o trabalho de (LI; GAO; MOK, 2016) propõe um método para análise de conver-

sores quase ressonantes sem considerar este tipo de simplificação. Para isso, as equações

de projeto consideram um fator extra que depende da corrente de pico do indutor do filtro
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de saída ao invés de uma fonte de saída constante. Neste caso, quando o indutor do fil-

tro for relativamente grande, tanto esta metodologia quanto as simplificadas, são válidas.

Contudo, quando o indutor é relativamente pequeno, a influência deste não pode ser ne-

gligenciada na equação do ganho estático, e o método proposto é mais preciso. O método

é validado através de uma comparação entre os resultados teóricos do método proposto,

resultados teóricos de um método simplificado e resultados de simulação como paradigma.

As equações de projeto dependem de parâmetros de circuito e para outras topologias é

necessário derivar uma equação para o ganho do conversor e um fator para considerar a

influência de uma variável de circuito que relaciona-se com o ripple da corrente de saída.

Em Annie et al. (2016), um conversor quase ressonante é projetado e analisado

para aplicações de cozimento por indução. O trabalho propõe o projeto usando painéis

solares como entrada, com aproximadamente 2 kW de potência de entrada. O inversor do

sistema utiliza interruptores IGBT e o conversor utilizado é o quase ressonante paralelo.

A relação entre a frequência de ressonância e razão cíclica do conversor é comparada para

diferentes valores de carga, assim como a eficiência em função da razão cíclica. A principal

conclusão é que para razão cíclica de 50 % para uma carga fixa, a eficiência do conversor é

máxima; aproximadamente 93 %, para todos os valores de irradiação solar considerados.

Uma tecnologia explorada atualmente na busca de miniaturização de conversores é

a utilização de capacitores de comutação. No trabalho de Turhan, Hendrix e Duarte (2017)

um conversor quase ressonante elevador utilizando capacitor de comutação é apresentado.

O trabalho apresenta o conversor proposto, descrição dos modos de operação e derivação

de equações para o ganho estático considerando quantidades diferentes de capacitores de

comutação. A eficiência do conversor é comparada com um conversor baseado em flying

capacitor para as mesmas especificações; tensão de entrada, 30 − 40 V ; tensão de saída,

120 − 180 V ; frequência de operação, 215 kHz e potência de saída, 100 W . O conversor

proposto têm uma eficiência de aproximadamente 95, 1 %, em comparação com o flying

capacitor que resulta em 92, 7 %.

Uma aplicação de baixa potência que faz uso de conversores ressonantes são os

sistemas de Energy Harvesting. Aplicação para captura de energia através de painéis

solares de baixa potência, visando alimentar um nó sensor é mostrada no trabalho de

Naidon (2015) fazendo uso de um conversor ressonante auto-oscilante. O foco principal

deste projeto é fornecer tensão de saída adequada considerando níveis de entrada em

torno de 46 − 297 mV , para potência de entrada de 86, 6 mW . Visto que nesta faixa de

potência a utilização de circuitos integrados é inviável, o conversor é projetado para operar

em ZVS com funcionamento auto-oscilante. O projeto do conversor é realizado através

de parâmetros ressonantes do circuito, considerando a ressonância entre a corrente na

magnetizante do indutor acoplado do conversor e a tensão em um capacitor ressonante.

A eficiência do conversor é 12, 49 %, porém, este conversor pode operar com níveis baixos

de tensões de entrada em comparação com outros conversores de baixa potência.
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O trabalho de Fravaldsky, Dobrucky e Pridala (2016) apresenta uma metodologia

de análise e projeto de um conversor ressonante LCLC. Os principais objetivos são repro-

duzir as formas de onda do conversor em regime permanente e projetar os componentes

do tanque ressonante. Para isso, a metodologia segue os passos; especificações de pro-

jeto, tais como tensão de entrada, tensão de saída, frequência de operação e potência;

projeto dos elementos ressonantes através de equações dependentes das especificações de

projeto; método iterativo de cálculo das equações diferenciais do conversor, dependentes

de parâmetros de circuito para cada modo de operação; obtenção das formas de onda

do conversor em regime permanente. Os principais resultados são as formas de onda do

conversor em simulação para um ponto de projeto e obtenção da curva de ganho do con-

versor destacando as regiões de operação em ZVS ou ZCS. Esta metodologia apresenta

seus méritos pois demonstra uma forma simples de projeto para um conversor de ordem

elevada. Contudo, mudando as especificações de projeto, é necessário recalcular os com-

ponentes e resolver as equações diferenciais em um processo iterativo para obter as curvas

de onda do conversor. Um exemplo claro é a curva de operação que destaca as regiões de

operação de comutação suave, que só é válida para os valores de componentes calculados

previamente, assim como especificações de projeto definidas inicialmente.

Além destes trabalhos, diversas aplicações utilizam conversores ressonantes. Ou-

tros trabalhos que merecem destaques são citados: os trabalhos de Huang et al. (2015),

Sa, Antunes e Perin (2008) e Wang et al. (2015) para LEDs, os trabalhos de Radga-

ard, Andersen e Andersen (2012) e Imtiaz, Khan e Walling (2015) para piezelétricos e os

trabalhos de Chen et al. (2015) e Cecati et al. (2017) em aplicações de fontes renováveis.

2.1.1 Conversores ressonantes, células ressonantes e comutação suave

Um conversor ressonante é um sistema de adequação de energia que utiliza um cir-

cuito ressonante, formado por elementos reativos, como parte do processo de conversão da

energia. (MAMMANO, 2001). O circuito ressonante seleciona a harmônica fundamental.

Se a frequência de operação for maior que a frequência de ressonância, a corrente no indu-

tor ressonante atrasa a tensão no tanque ressonante, logo, os interruptores são acionadas

com zero de tensão (ZVS). Como consequência, as perdas por comutação são reduzidas,

o que possibilita aumento da frequência de operação, resultando em conversores menores

com alta eficiência. (CASANUEVA et al., 2010). A Figura 2.1 mostra o diagrama de

blocos de um conversor ressonante.

Através desta configuração, diversas topologias de conversores ressonantes foram

desenvolvidas e analisadas, como no trabalho de Kazimierczuk e Czarkowski (1995), onde

configurações para retificadores, inversores e conversores ressonantes são tema de estudo.

Além disso, circuitos convencionais como os encontrados em conversores do tipo abaixador
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Figura 2.1 – Diagrama de blocos de um conversor ressonante
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e elevador, podem ser configurados para operar no modo ressonante como parte do sistema

de conversão, mostrados por Funk, Schwalbe e Reimann (2016).

No trabalho de Liu e Lee (1984), o conceito de interruptor ressonante é apresentado.

Também conhecido por célula ressonante, um interruptor ressonante é um sub-circuito

composto por um interruptor, indutor e um capacitor, que pode ser inserido em um con-

versor para moldar as formas de onda de corrente e de tensão em formato senoidal. Desta

forma, um ou mais mecanismos de perdas de comutação são eliminados. A topologia

resultante é chamada de conversor híbrido ressonante/PWM ou de conversor quase resso-

nante. Posteriormente, Freeland e Middlebrook (1987) definiram regras para a construção

de células ressonantes que proporcionam comutação suave para o conversor. Dois tipos

de células ressonantes são mostradas na Figura 2.2:

Figura 2.2 – Tipos de células ressonantes: (a)ZCS (b)ZVS

(a) (b)

Fonte: Autor.

Com a inserção de uma célula ressonante, um conversor pode eliminar um me-

canismo de perda de comutação através da comutação suave. A célula ressonante ZCS,

mostrada na Figura 2.2(a), fornece comutação suave através da comutação com zero de

corrente no interruptor. Já a célula ressonante ZVS, mostrada na Figura 2.2(b), através

da comutação com zero de tensão no interruptor. Com estes conceitos, a patente de Lee

e Liu (1988) reivindica diversas topologias de conversores ressonantes, onde a inserção

de células ressonantes em topologias clássicas de conversores estáticos transforma-os em
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conversores ressonantes ZVS ou ZCS.

Diversas classificações para os conversores estáticos são encontradas na literatura.

As classificações podem levar em conta diversos fatores, tais como:

• Tipo de função: Retificador (CA-CC), inversor (CC-CA), conversor (CC-CC) e
conversor matricial (CA-CA);

• Tipo de tecnologia empregada: Linear, PWM ou ressonante;

• Tipo de comutação: Forçada ou suave;

• Tipo de condução: Contínua ou descontínua;

• Tipo de carga: Série ou paralela;

• Tipo do filtro: 2a ordem, 3a ordem,...;

• Tipo da rede controlada de interruptores: Meia-ponte (half-bridge) ou ponte com-
pleta (full-bridge);

• Tipo de amplificação: Classe A, classe B, classe C, classe D, classe E,...

No presente trabalho, os conversores estáticos em geral são classificados em 4 ca-

tegorias principais. Cada categoria possui sub-categorias, e então os conversores são

ordenados de acordo com o nome usual encontrado na literatura. Esta classificação tem

como objetivo preservar os nomes de conversores clássicos da eletrônica de potência, que

em geral, são encontrados em diversas bibliografias. Além disso, busca-se ratificar o tipo

de comutação empregada. A classificação adotada é retratada na Figura 2.3.

De modo evidente, esta classificação não é imutável. Os conversores nomeados

aqui, Classe D e Classe E, por exemplo, podem ser usados como tipo de classificação

em outros trabalhos. Outro aspecto a ser destacado, são as siglas adotadas. Preza-se as

siglas em inglês, como mostrado na Figura 2.3, devido ao uso corriqueiro na literatura.

Em relação a classificação, alguns pontos são destacados:

• Conversores PWM, como o nome diz, utilizam modulação por largura de pulso, em

geral, apresentam comutação forçada;

• Conversores QRCs (quase ressonantes) utilizam uma célula ressonante de forma a
eliminar um mecanismo de perda através da comutação suave (ZVS ou ZCS);

• Conversores MRCs (multirressonantes) utilizam células ressonantes de forma a eli-
minar mais de um mecanismo de perda através de comutações suaves (duplo-ZVS

ou duplo-ZCS);
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Figura 2.3 – Classificação dos conversores estáticos
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• Conversores RPCs (conversores ressonantes) são formados por um inversor resso-
nante e um retificador de alta frequência. Também podem ser identificados como

um arranjo formado por uma rede de interruptores controlados, tanque ressonante e

um circuito de condicionamento que fornece a demanda CC ou CA necessária para

a carga;

• RTN identifica que o conversor é composto por um tanque ressonante. O número

de elementos reativos do tanque determina a quantidade de possibilidades de topo-

logias, o que pode resultar em centenas de combinações possíveis.
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A maioria destes conversores utiliza as características da ressonância para operar

com comutação suave. A comutação suave é um tipo de comutação no qual as perdas

relevantes de comutação são nulas. Quando o interruptor entra em condução com tensão

zero, a comutação suave é chamada de ZVS. De forma análoga, quando o interruptor cessa

de conduzir com corrente nula, a comutação é chamada de ZCS. Em geral estas premissas

caracterizam a comutação suave. Porém, para análise dos conversores, alguns aspectos

importantes são apresentados.

A comutação suave em conversores quase ressonantes, ocorre através da inserção

de uma célula ressonante como dispositivo auxiliar para o interruptor. Assim, pode-

se transformar um conversor que opera com comutação forçada em um conversor quase

ressonante. Como exemplo, a Figura 2.4 mostra um comparativo entre o conversor PWM

Buck CCM e o conversor ZCS-QRC Buck. A Figura 2.4(a) mostra o conversor PWM

Buck CCM destacando o interruptor S e sua corrente iS. Nota-se que a forma de onda

é mostrada em um intervalo de tempo até Ts, que corresponde ao tempo de um ciclo,

e a comutação é indicada pelo intervalo de tempo DcTs, sendo Dc a razão cíclica. O

interruptor opera com comutação forçada pois em DcTs, quando o interruptor bloqueia, a

corrente no interruptor muda abruptamente para zero. Já no conversor ZCS-QRC Buck,

a corrente no interruptor assume forma de onda quase senoidal, e quando o interruptor

bloqueia a corrente neste é zero.

Figura 2.4 – Comparação entre os conversores PWM Buck CCM e ZCS-QRC Buck
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Fonte: Autor.
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A comutação suave em conversores multirressonantes, ocorre através da inserção

de componentes reativos como dispositivos auxiliares dos interruptores para estender a

comutação suave para o diodo. A Figura 2.5 mostra a comparação entre um conversor

PWM Boost CCM e o conversor ZVS-MRC Boost. A Figura 2.5(a) mostra o conversor

PWM Boost CCM e suas formas de onda de tensão no interruptor vS e tensão no diodo

vD. Destaca-se a comutação forçada em ambas formas de onda. A tensão no interruptor

e no diodo mudam abruptamente para zero quando são bloqueados. Já no conversor

multirressonante ZVS Boost, as tensões no interruptor e diodo são iguais a zero quando

são bloqueados. Esta operação é chamada de duplo-ZVS (De forma análoga, conversores

ZCS-MRC operam com duplo-ZCS). A Figura 2.5(b) mostra o conversor ZVS-MRC Boost

e suas formas de onda para tensão no interruptor e no diodo.

Figura 2.5 – Comparação entre os conversores PWM Boost CCM e ZVS-MRC Boost
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Fonte: Autor.
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Para os conversores ressonantes RPCs a análise da comutação suave é realizada

através da corrente ressonante e da tensão ressonante. Os RPCs são formados por uma

rede de interruptores controlados excitada por uma fonte de alimentação, tanque resso-

nante (RTN ), retificador de alta-frequência e uma carga. A rede de interruptores geral-

mente é usada na configuração Half-bridge ou Full-bridge. O tanque ressonante é uma

estrutura formada por elementos reativos, de modo que dependendo da ordem do tanque,

centenas de configurações diferentes podem ser obtidas. (BATARSEH, 1994).

2.1.2 Fator de qualidade do circuito ressonante

Conversores ressonantes, como o próprio nome diz, são caracterizados pelo fenô-

meno físico da ressonância, que pode ser descrito como uma condição em que um sistema

adquire máxima amplitude sob influência de uma força excitadora com frequência igual a

uma das frequências do sistema. Em circuitos elétricos, a ressonância é uma condição na

qual a parte reativa desaparece em uma ou mais frequências. Essas frequências são cha-

madas frequências de ressonância e nessa condição, a máxima transferência de potência é

transferida para a carga.

Circuitos ressonantes ideais respondem a uma determinada frequência, rejeitando

as demais. Porém, devido a presença de resistências parasitas nos circuitos reais, a res-

sonância acontece em frequências discretas, caracterizando uma curva de resposta do cir-

cuito. A faixa de frequência no qual o circuito é aproximadamente ressonante é a largura

de banda usável do circuito. A largura de banda é frequentemente relacionada com uma

quantidade, chamada fator de qualidade do circuito ressonante, Q. O fator de qualidade

pode ser definido genericamente como a razão da energia instantânea máxima armazenada

no circuito pela energia dissipada por ciclo, e define a seletividade do circuito. Avaliar

esta definição, algumas vezes, é complicado devido à subjetividade conceptual, sendo ne-

cessário encontrar o fator de qualidade equacionando-o em função de outros parâmetros

do circuito.

A Figura 2.6 mostra as curvas de resposta para diferentes fatores de qualidade.

Nota-se que aumentando o fator de qualidade Q, aumenta-se a seletividade, e o sistema

responde melhor a uma determinada frequência, rejeitando as demais.

2.1.3 Frequências angulares de ressonância normalizadas

Em um conversor estático, a interação entre os elementos reativos pode ser carac-

terizada através de uma frequência angular, que é chamada de frequência de ressonância

angular ωi. Sabe-se que um conversor opera em uma determinada frequência de comu-
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Figura 2.6 – Curvas de resposta para diferentes valores de fator de qualidade Q
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tação, também conhecida por frequência de operação, na forma angular, indicada por

ω. A relação entre ωi e ω define um parâmetro ressonante adimensional chamado de

frequência angular de ressonância normalizada, Ai. Através deste parâmetro, pode-se

avaliar o comportamento das formas de onda do circuito independente dos valores dos

componentes.

Para compreensão da influência da variação da frequência angular de ressonância

normalizada, considera-se um conversor genérico representado através do diagrama de

blocos na Figura 2.7.

Figura 2.7 – Conversor estático genérico
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Fonte: Autor.

Considera-se que este conversar é alimentado através de uma fonte de tensão cons-
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tante Vin e opera em modo de condução descontínuo (DCM) através de três etapas de

operação. Uma etapa de aumento linear da corrente do indutor relacionada ao tempo

de operação T1, outra etapa ressonante pelo tempo de operação T2 e uma etapa onde

os interruptores estão bloqueados pelo tempo de operação T3, caracterizando a etapa na

qual a corrente no indutor é zero. A Figura 2.8 mostra o efeito da variação da frequência

angular de ressonância normalizada, A1, relacionada ao indutor ressonante e ao capacitor

ressonante.

Figura 2.8 – Conversor estático genérico
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Fonte: Autor.

Conforme a Figura 2.8(a), nota-se que para A1 igual a 0, 1, o conversor não opera de

modo ressonante, visto que na segunda etapa, a corrente no indutor decresce linearmente.

Isto pode ser entendido considerando que para este valor de A1, a frequência de operação é

muito maior que a frequência angular de ressonância entre o indutor e capacitor. Conforme

A1 aumenta, é possível notar a caracterização da etapa ressonante no segundo intervalo de

tempo. Da mesma forma, constata-se a influência de A1 na tensão no capacitor, conforme

Figura 2.8(b), onde o aumento de A1 intensifica a ressonância na segunda etapa e aumenta

a amplitude na tensão normalizada do capacitor. Em ambos os casos, em A1 igual a 1, 0,

a frequência de operação é igual a frequência de ressonância, este ponto é chamado de

operação na ressonância. Para A1 menor que 1, 0, diz-se que o conversor opera abaixo da

ressonância, de forma análoga, para A1 acima de 1, 0, diz-se que o conversor opera acima

da ressonância.





3 ABORDAGEM NORMALIZADA PARA CONVERSORES
RESSONANTES

3.1 ABORDAGEM TEÓRICA

A principal característica do método proposto é a utilização de fatores de qualidade

e frequências angulares de ressonância normalizadas para representar o sistema em um

modelo de espaço de estados no qual os termos das matrizes de estado são compostos por

parâmetros ressonantes adimensionais. Além disso, definindo um novo vetor de estados

como a raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos para realizar uma

transformação de equivalência, o processo de normalização pode ser realizado de forma

automática através da definição de relações entre parâmetros de circuito e parâmetros

ressonantes.

Considera-se como parâmetros de circuito:

• Fontes de entrada (tensão e corrente): Vin e Iin;

• Componentes reativos (capacitores e indutores): Li e Ci;

• Resistores: Ri;

• Frequência angular de operação: ω.

Considera-se como parâmetros ressonantes:

• Frequências angulares de ressonância normalizadas: Ai;

• Fatores de qualidade: Qi;

• Inverso da taxa de transferência de potência: a.

Trata-se, nesta parte do texto, o termo subscrito i como um índice para repre-

sentar a possibilidade da presença de múltiplos elementos. Para realizar esta mudança

de representação de parâmetros de circuito para parâmetros ressonantes, utiliza-se um

procedimento chamado de normalização. Isto porque os termos das matrizes de estados

resultantes são adimensionais e durante os passos para realização do procedimento, o sis-

tema é normalizado em relação à entrada e à frequência de operação. Em um grau de

percepção global, o procedimento segue à metodologia mostrada na Figura 3.1.

As etapas globais do procedimento são a identificação da topologia considerando

assunções a partir do sistema, modelagem nas variáveis de circuito, modelagem baseada

na energia armazenada nos componentes reativos e a normalização. Através das assun-

ções, busca-se identificar o comportamento dominante do sistema e consequentemente a
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Figura 3.1 – Visão global do procedimento de normalização
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precisão da abordagem é estabelecida. Considerando conversores estáticos, após a topolo-

gia ser identificada, realiza-se a modelagem considerando as variáveis de circuito, na qual

o conversor é descrito através de equações diferenciais que regem seu comportamento.

Nesta etapa o sistema é representado em modelo de espaço de estados em que os termos

das matrizes de estados são parâmetros de circuito. A próxima etapa consiste na mo-

delagem baseada na energia dos componentes reativos através de uma transformação de

equivalência. Define-se um novo vetor de estados composto por termos que representam

a raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos do sistema. A energia

armazenada em um indutor, WL e a energia armazenada em um capacitor, WC , podem

ser equacionadas por

WLi
=

LiiLi

2

2
(3.1)

e

WCi
=

CivCi

2

2
, (3.2)

em que iLi
é a corrente no indutor e vCi

a tensão no capacitor. A seleção do novo vetor de
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estados considerando a raiz quadrada da energia dos elementos é realizada em virtude dos

termos quadráticos presentes nas equações (3.1) e (3.2), evitando que o vetor de estados

possua termos quadráticos como argumento da derivada.

A normalização do sistema é realizada através da decomposição dos parâmetros

de circuito em parâmetros ressonantes. Assim, é possível estabelecer relações entre estes

parâmetros resultando em um modelo de espaço de estados com termos adimensionais

nas matrizes de estados, visto que são parâmetros ressonantes. Além disso, o sistema

resultante não depende da tensão de entrada.

No decorrer do capítulo estas etapas serão expostas em detalhe. Será mostrado que

a transformação de equivalência faz com que os termos das matrizes de espaço de esta-

dos possam ser facilmente normalizados utilizando as relações envolvendo os parâmetros

ressonantes extraídos do sistema.

3.1.1 Modelagem nas variáveis de circuito e representação em espaço de es-

tados

Através da Lei das Tensões de Kirchhoff, Lei das Correntes de Kirchhoff e das

equações inerentes que regem o comportamento dos elementos passivos, um circuito elé-

trico pode ser descrito através de equações diferenciais, o que possibilita a representação

no modelo de espaço de estados, representado por:

ẋ(t) = AIx(t) + BIu

...

ẋ(t) = Aix(t) + Biu

(3.3)

y(t) = CIx(t) + DIu

...

y(t) = Cix(t) + Diu

(3.4)

em que Ai representa a matriz de estados, Bi a matriz de entrada, Ci a matriz de saída

e Di a matriz de transmissão. O subscrito i é o índice para o modo do conversor e u a

fonte de entrada. O vetor de estados é representado por x(t) e o vetor de saída por y(t).

O vetor de estados x(t) pode ser representado genericamente, na forma matricial

diagonal, por:

x(t) =











ε1 . . . 0
...
. . .

...

0 · · · εj











(3.5)

em que εj representa uma corrente no indutor ou uma tensão no capacitor e o subscrito
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j é o índice para o número de componentes reativos. Comumente, o vetor de estados

é representado pelas variáveis de circuito: corrente no indutor e tensão no capacitor. A

representação na forma matricial diagonal é utilizada para transformação de equivalência.

O vetor de saída y(t) pode ser composto por todas as variáveis desejadas. Con-

tudo, estas devem ser divididas pela tensão de entrada, se a variável for uma tensão, ou

pela corrente de entrada, se a variável for uma corrente. Esta representação permite a

representação dos conversores e a base para as próximas etapas.

3.1.2 Transformação de equivalência

Em sistemas lineares, transformação de equivalência é uma operação que permite

representar um vetor através de outros termos mediante uma multiplicação por uma

matriz real não-singular. (CHEN, 1999). Em geral, a operação,

xe(t) = Px(t) (3.6)

é chamada de transformação de equivalência, em que x(t) e xe(t) são bases, e P é uma

matriz real não-singular. Visto que xe(t) representa um novo vetor de entrada, este vetor

é construído utilizando a raiz quadrada da energia armazenada nos elementos reativos. O

novo vetor de entrada é expressado genericamente por:

xe(t) =











√

WE1 . . . 0
...

. . .
...

0 · · ·
√

WEj











=













ε1

√

E1
√

2

. . . 0
...

. . .
...

0 · · · εj

√
Ej

√

2













(3.7)

em que Ej representa um componente reativo. Através de (3.6), a matriz P pode ser

obtida como se segue:

P = xe(t)x(t)−1 (3.8)

P =













√

E1
√

2

. . . 0
...

. . .
...

0 · · ·
√

Ej
√

2













(3.9)

A matriz P é usada na obtenção de novas matrizes de espaço de estados relaciona-

das ao novo vetor de entrada xe(t). O novo modelo de espaço de estados é formado pela

matriz de estados para o primeiro modo de operação, AI e a matriz de entrada para o

primeiro de operação, BI , em que:

AI =
1
ω

PAIP−1 (3.10)
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BI =
1
ω

PBI (3.11)

Nesta etapa, alguns pontos são discutidos:

As equações (3.10) e (3.11) apresentam uma modificação quando comparadas com

as suas formas originais encontradas na literatura, a presença do termo 1

ω
. Este termo

indica que o operador da derivada do vetor de estados do modelo de espaço de estados foi

multiplicado por 1

ω
.

Lema 1. A multiplicação das matrizes de estados e de entrada, de um modelo de

espaço de estados genérico (descrito em(3.3) e (3.4)) por um operador linear, modifica

a variável independente do operador derivada e do argumento da função relacionada,

proporcionalmente.

Prova. Considerando um modelo de espaço de estados genérico, descrito por:

dx(t)
dt

= Aix(t) + Biu =
d

dt











x1(t)
...

xm(t)











=











a11 . . . a1n

...
. . .

...

am1 · · · amn





















x1(t)
...

xm(t)











+











b1

...

bm











u (3.12)

O modelo em (3.12) pode ser escrito através de um conjunto de equações diferen-

cias:
dx1(t)

dt
= a11x1(t)...a1nxm(t) + b1u

...
dxm(t)

dt
= am1x1(t)...amnxm(t) + bmu

(3.13)

Multiplicando as matrizes de estados e entrada por 1

ω
, têm-se:

1
ω

Ai =











a11

ω
. . . a1n

ω
...

. . .
...

am1

ω
· · · amn

ω











(3.14)

1
ω

Bi =











b1

ω
...

bm

ω











u (3.15)

Se (3.14) e (3.15) são verdadeiras para quaisquer valores dos termos das matrizes,

então o termo 1

ω
é um operador linear, logo a seguinte relação é válida:

ẋ(t) =
dx(t)

dt
⇔ 1

ω
ẋ(t) =

dx(ωt)
dωt

(3.16)

Esta operação modifica a variável independente, tempo; t, para o domínio da

frequência ωt, o que é uma condição importante para obtenção das curvas normalizadas.

Além disso, através desta operação, é dito que o sistema esta normalizado em relação à
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frequência.

Lema 2. A multiplicação de um escalar ω pela variável independente do operador

derivada, é considerada uma multiplicação de um escalar por um vetor, preservando a

forma da função.

Prova. Considerando o tempo t como variável independente do operador derivada,

um vetor, e f(t) uma função qualquer, por exemplo, f(t) = t2 +30sen(t). Multiplicando t

por um escalar ω, pode-se considerar uma nova função f(ωt) = ωt2 + 30sen(ωt). Grafica-

mente, pode-se concluir que o comportamento da função é preservado com a multiplicação

do escalar mesmo com modificação do valores do eixo das abcissas, como mostrado na

Figura 3.2.

Figura 3.2 – Funções dependentes de t e ωt

2 4 6 8 10

t

20

40

60

80

100

f t

(a)

t

20

40

60

80

100

f t

2ππ

(b)

Fonte: Autor.

A Figura 3.2(a) mostra a função f(t) e a Figura 3.2(b) a função f(ωt), obtida

através da multiplicação da variável independente t por um escalar ω.

As equações (3.10) e (3.11), representam as novas matrizes de estados e entrada,

respectivamente. Estas matrizes foram apresentadas, até o momento, para o modo I, ou

seja, a primeira etapa de operação de um conversor, isso em razão de que é importante

investigar os termos da matriz BI . Esta matriz deve ser composta apenas por termos

iguais a 0 ou 1. Em alguns casos, por exemplo conversores no qual o primeiro modo de

operação depende da fonte de entrada, a matriz BI pode apresentar termos diferentes de

0 e 1, nestes casos, uma adequação é necessária.

A adequação desenvolvida no método de normalização proposto, é a utilização de

um fator de correção K. Este fator deve ser equacionado de forma que o termo diferente

de 0 ou 1 em BI se torne 1. Além disso, o fator K é equacionado de forma a normalizar

o sistema em relação a entrada através da multiplicação pela fonte de entrada. De forma

genérica, o fator K pode ser equacionado como:

K =
b−1

u
(3.17)
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em que b é o termo em BI que é diferente de 0 ou 1. Se todos os termos de BI forem

iguais a 0 ou 1, então b = 1. O termo u, que representa a entrada do sistema, em (3.17),

automaticamente normaliza o sistema em relação à entrada, visto que o fatorK é utilizado

como modificador da matriz P. Deve-se obter a matriz P com o ajuste de K da seguinte

forma:

P = K
(

xe(t)x(t)−1

)

(3.18)

Daí em diante, as matrizes de espaço de estados considerando o novo vetor de

estados xe(t) e o fator de correção K, para todos os modos de operação, são obtidas como

se segue:

Ai =
1
ω

PAiP−1 (3.19)

Bi =
1
ω

PBi (3.20)

Ci = CiP−1 (3.21)

Di = Di (3.22)

Sendo assim, o sistema em espaço de estados pode ser descrito por:

ẋe(ωt) = AI [Ri,Li,Ci,ω]
xe(ωt) + BI

...

ẋe(ωt) = Ai[Ri,Li,Ci,ω]
xe(ωt) + Bi

(3.23)

y(ωt) = CI [Vin,Iin,Ri,Li,Ci,ω]
xe(ωt) + DI

...

y(ωt) = Ci[Vin,Iin,Ri,Li,Ci,ω]
xe(ωt) + Di

(3.24)

Tendo em vista as operações realizadas, o sistema está normalizado em relação à

entrada e é dependente de parâmetros de circuito e da frequência angular de operação

ω. Esta configuração permite que os termos das matrizes de espaço de estados sejam

representados através de termos equivalentes formados por parâmetros ressonantes.

3.1.3 Decomposição em parâmetros ressonantes

O princípio da metodologia é a representação através de parâmetros ressonantes.

Para isto, seguem-se as seguintes regras: (BISOGNO, 2006).

nAi
= nEj

− 1 (3.25)
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em que nAi
indica o número de frequências angulares de ressonância normalizadas e nEj

representa o número de componentes reativos. Além disso, o número de resistores define

o número de fatores de qualidade:

nQi
= nRi

(3.26)

em que nQi
indica o número de fatores de qualidade e nRi

representa o número de resis-

tências. Através dessas regras, é possível decompor o circuito em parâmetros ressonantes.

A relação entre a frequência angular de ressonância ωi e a frequência angular de operação

ω, define a frequência angular de ressonância normalizada, Ai:

Ai =
ωi

ω
(3.27)

ωi =
1√

LnCm

(3.28)

Onde Ln representa um indutor e n seu índice, Cm representa um capacitor em seu índice.

Nesta etapa do texto, adota-se os índices n e m para denotar que qualquer combinação

de indutores e capacitores pode ser usada para formar uma frequência de ressonância

relacionada a estes elementos. Em geral, o fator de qualidade de um circuito ressonante

pode ser equacionado da seguinte forma, para circuito série e paralelo, respectivamente:

Q
(série)

=
Lnωi

R
=

1
CmωiR

(3.29)

Q
(paralelo)

=
R

Lnωi

= CmωiR (3.30)

Para ilustrar a decomposição de um circuito em parâmetros ressonantes, o con-

versor quase ressonante Cùk é utilizado como exemplo. Visto que este conversor possui

6 elementos reativos e uma resistência, 5 frequências angulares de ressonância e 1 fator

de qualidade são obtidos. A Figura 3.3 mostra o conversor quase ressonante Cùk e sua

decomposição em parâmetros ressonantes. Desta forma, busca-se identificar o método de

desenvolvimento dos parâmetros ressonantes e posteriormente, mostrar que qualquer re-

lação entre os componentes reativos pode ser usada. Percebe-se que o conversor possui 3

indutores: L1, L2 e Lx; 3 capacitores: C1, C2 e Cx; e uma resistência R. Logo, as seguintes

frequências angulares de ressonância podem ser obtidas: ω1, ω2, ω3, ω4 e ωx. Além disso,

L2, C2 e R formam o fator de qualidade, para circuito paralelo, Q1. As seguintes relações

são consideradas:

A1 =
ω1

ω
, ω1 =

1√
L1C1

(3.31)

A2 =
ω2

ω
, ω2 =

1√
L2C2

(3.32)
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Figura 3.3 – Conversor quase ressonante Cùk e decomposição em parâmetros ressonantes

Vin

Lx

L2

Cx C2 R

C1L1

ω1 ω2ω3

ω4 ωx Q1

Fonte: Autor.

A3 =
ω3

ω
, ω3 =

1√
L2C1

(3.33)

A4 =
ω4

ω
, ω4 =

1√
L1Cx

(3.34)

Ax =
ωx

ω
, ωx =

1√
LxCx

(3.35)

Q1 =
R

L2ω2

= C2ω2R (3.36)

Qualquer combinação entre um capacitor e um indutor pode ser utilizada para

desenvolver as frequências angulares de ressonância pois estas são interdependentes umas

das outras.

Lema 3. Na decomposição em parâmetros ressonantes, as frequências de resso-

nância entre os elementos passivos são interdependentes entre si.

Prova. Considera-se o conversor quase ressonante Cùk e sua decomposição em

parâmetros ressonantes mostrados na Figura 3.3. Além das frequências angulares de

ressonância mostradas, outras relações podem ser encontradas da seguinte forma:

A5 =
ω5

ω
, ω5 =

1√
L1C2

(3.37)

A6 =
ω6

ω
, ω6 =

1√
LxC1

(3.38)
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A7 =
ω7

ω
, ω7 =

1√
LxC2

(3.39)

A8 =
ω8

ω
, ω8 =

1√
L2Cx

(3.40)

Manipulando (3.32), (3.34) e substituindo em (3.40), obtém-se:

ω8 =
1

√

1

C2ω2
2

1

L1ω2
4

(3.41)

Da mesma forma, manipulando (3.39), (3.31) e substituindo em (3.41), obtém-se:

ω8 =
1

√

Lxω2
7

ω2
2

C1ω2
1

ω2
4

(3.42)

Seguindo esta lógica, as relações (3.33), (3.37) e (3.38) também são usadas para provar que

ω8 depende das outras frequências: ω8 = 1
√

Lxω2
7

ω2
2

C1ω2
1

ω2
4

= 1
√

ω2
7

Cxω2
2

ω2
x

ω2
1

L2ω2
3

ω2
4

= 1
√

Lxω2
xω2

7
ω2

2
ω2

x

C2ω2
2

ω2
1

ω2
3

ω2
4

=

1
√

ω2
7

ω2
6

ω2
1

ω2
5

ω2
3

ω2
4

1
L1C1

L2C2
L2C2

LxCx
LxCx

= 1
√

ω2
7

ω2
6

ω2
1

ω2
5

ω2
3

ω2
4

ω2
7

ω2
2

ω2
xL1C1

1
L2

1
Cx

= 1
√

ω2
7

ω2
6

ω2
1

ω2
5

ω2
3

ω2
4

ω2
7

ω2
1

ω2
8

ω2
2

ω2
x

⇔ ω8

2 = 1

ω2
7

ω2
6

ω2
1

ω2
5

ω2
3

ω2
4

ω2
7

ω2
1

ω2
8

ω2
2

ω2
x

⇔ ω8

4 = ω2
2ω2

3ω2
4ω2

5ω2
6ω2

x

ω4
1ω4

7
A seguinte relação é obtida:

ω8

4 =
ω2

2
ω2

3
ω2

4
ω2

5
ω2

6
ω2

x

ω4

1
ω4

7

(3.43)

Além da interdependência das frequências, o fator de qualidade do circuito é depende

destas. Sendo assim, as equações (3.29) e (3.30) podem ser usadas para análise de qualquer

topologia, respeitando o tipo de circuito, mediante esta abordagem.

3.1.4 Relação entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes

Considerando a representação do sistema através das equações (3.23) e (3.24),

o sistema está independente da entrada, porém ainda é dependente dos parâmetros de

circuito: Ri, Li, Ci e ω. Para representar o sistema em parâmetros ressonantes; Ai, Q e

a; utiliza-se as relações (3.27), (3.28), (3.30) e (3.29) de forma a manipular os termos das

matrizes de (3.23) e (3.24). Além disso, utiliza-se a relação entre o inverso da taxa de

transferência de potência, a e os parâmetros de circuito Vin, Iin e R: (BISOGNO, 2006).

a =
Vin

RIin

(3.44)

Nesta etapa, os resultados da transformação de equivalência são determinantes
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para facilitar a representação em parâmetros ressonantes. No decorrer do texto, será

mostrado através da aplicação da metodologia em conversores, que os termos das ma-

trizes de (3.23) e (3.24) apresentam um padrão na sua configuração. Sendo assim, é

possível estabelecer relações entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes que

são válidas para diversas topologias, desde que seja respeitado o tipo de relação entre

os componentes e a escolha das frequências angulares de ressonância. Tendo em conta a

infinidade de circuitos gerados entre combinações de elementos reativos e dissipativos, é

muito difícil generalizar relações entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes

sem adotar simplificações. Contudo é possível induzir linhas gerais através de topologias

comumente utilizadas. Para isso, considera-se em um primeiro momento, o circuito mos-

trado na Figura 3.4, na sequência, o método será aplicado neste circuito, como exemplo da

metodologia e ponto de partida para exemplificar a relação entre parâmetros de circuito

e parâmetros ressonantes.

Figura 3.4 – Circuito para análise

Vin

L1

C1 R1

iL1

iC1 iout

+

vL
1

vC1

+

+

-

Fonte: Autor.

Este circuito é encontrado em alguns modos de operação de diversos conversores.

Considera-se L1 e C1 os componentes armazenadores de energia, R1 a carga e iL1 , vL1 ,

iC1 , vC1 e iout as variáveis de circuito.

Este sistema é representado no formato (3.3) e (3.4), da seguinte forma:

x(t) =





iL1 0

0 vC1



 ; y(t) =
[ iL1

Iin

vC1

Vin

]T

; (3.45)

AI =





0 − 1

L1

1

C1
− 1

R1C1



 ; BI =





1

L1

0



 ; CI =





1

Iin
0

0 1

Vin



 ; DI =





0

0



 (3.46)

Seguindo a metodologia, um novo vetor de estados considerando a raiz quadrada da

energia armazenada nos componentes reativos é usado para realizar uma transformação

de equivalência:

xe(t) =





iL1

√

L1
√

2

0

0 vC1

√

C1
√

2



 ; P =





√

L1
√

2

0

0
√

C1
√

2



 (3.47)
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Através das equações 3.10 e 3.11 obtém-se:

AI =





0 − 1
√

C1L1ω

1
√

C1L1ω
− 1

C1R1ω



 ; BI =





1
√

2L1ω

0



 (3.48)

Percebe-se que BI apresenta um termo diferente 1 ou 0, logo, o fator de correção

K é equacionado como se segue:

K =
√

2L1ω

Vin

(3.49)

A matriz P é realizada novamente com a inclusão do fator K como na equação

3.18, este termo torna o sistema independente da entrada e não influência na matriz de

estados. As novas matrizes de espaço de estados são obtidas através de 3.19, 3.20, 3.21 e

3.22, logo:

AI =





0 − 1
√

C1L1ω

1
√

C1L1ω
− 1

C1R1ω



 ; BI =





1

0



 ; CI =





Vin

IinL1ω
0

0 1
√

C1L1ω



 ; DI =





0

0



 (3.50)

Os termos das matrizes são transformados em termos adimensionais da seguinte

forma:

• 1
√

L1C1ω
= ω1

ω
= A1;

• 1

C1R1ω
= ω1

R1C1ω1ω
= A1

Q
;

• Vin

IinL1ω
= Ra

L1ω
= Raω1

L1ωω1
= QA1a.

Desta maneira, o sistema pode ser descrito através de novas matrizes com termos

adimensionais:

EI =





0 −A1

A1 −A1

Q



 ; FI =





1

0



 ; GI =





QA1a 0

0 −A1



 ; HI =





0

0



 (3.51)

Onde EI é a matriz de estados normalizada, FI é a matriz de entrada normali-

zada, GI é a matriz de saída normalizada e DI é a matriz de transmissão normalizada,

relacionadas ao vetor xe(t). Desta forma, o circuito encontra-se normalizado em rela-

ção à entrada, sendo independente da frequência de operação e parâmetros de circuito,

tais como indutâncias, capacitâncias e resistências. O exemplo apresentado tem por finali-

dade mostrar as relações entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes. Contudo,

quando o circuito apresenta mais componentes, outras relações são formadas. Além do

mais, os conversores estáticos podem apresentar circuitos diferentes para cada modo de

operação, então cada modo é modelado separadamente. Para ilustrar outras relações,

algumas topologias serão abordadas a seguir, mostradas na Figura 3.5.

A topologia da Figura 3.5(a) possui 2 elementos reativos, logo, possui apenas uma

frequência de ressonância, gerando uma constante de normalização A1. Por mais que esta
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Figura 3.5 – Topologias comuns de tanques ressonantes

L1 C1

(a)

L1

C1

L2

(b)

L1

C1

L2

C2

(c)

L1

C1

L2 C2

(d)

Fonte: Autor.

topologia seja um circuito RLC série, utilizando a relação série para o fator de qualidade

Q, os elementos das matrizes de espaço de estados resultantes para o sistema normali-

zado, para este circuito, serão idênticos aos mostrados em 3.51. A topologia da Figura

3.5(b) possui 3 elementos reativos, logo, duas frequências de ressonância são geradas: por

exemplo, ω1 = 1
√

C1L1
e ω2 = 1

√

C1L2
. Para este circuito, após a transformação de equiva-

lência, as matrizes de estados vão apresentar termos em função destes componentes no

mesmo formato mostrado em 3.50, e podem ser equacionados em funções de parâmetros

ressonantes da seguinte forma:

• 1
√

C1L1ω
= ω1

ω
= A1;

• 1
√

C1L2ω
= ω2

ω
= A2.

Estas relações, são chamadas relações diretas. Já o circuito da Figura 3.5(c) possui

4 elementos reativos. Neste caso, 3 frequências de ressonância serão obtidas, porém, 4

possibilidades de relação entre um indutor e um capacitor são possíveis. Sendo assim,

após a transformação de equivalência, 3 possibilidades geradas serão relações diretas,

e uma será relação cruzada pois o termo adimensional resultante será dependente das
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outras constantes de normalização. Além disso, visto que L2 e C2 estão formando o fator

de qualidade que representa filtro paralelo, o termo Vin

IinL1ω
, gerado após a transformação

de equivalência, será dependente das outras frequências de ressonância, como segue:

• 1
√

L1C1ω
= ω1

ω
= A1;

• 1
√

L2C2ω
= ω2

ω
= A2;

• 1
√

L2C1ω
= ω3

ω
= A3;

• 1
√

C2L1ω
=

√

L2
√

C1
√

C2L2
√

L1C1ω
= ω2ω1

ω3ω
= ω2ω1ω

ω3ωω
= A1A2

A3
;

• Vin

IinL1ω
= Ra

L1ω
= RaL2ω2

L1ωL2ω2
= QaA2L2

L1
= QaA2L2C1

L1C1
=

QaA2(
√

L2C1)2

(
√

L1C1)2 = QaA2
1A2

A2
3
.

A topologia da Figura 3.5(d) segue a lógica da topologia da Figura 3.5(c). Contudo,

como os elementos L2 e C2 formam um filtro série com a carga, o termo Vin

IinL1ω
também é

modificado tendo em vista o uso da relação 3.29 para o equacionamento, Vin

IinL1ω
= Ra

L1ω
=

RaL2ω2

L1ωL2ω2
= aA2L2

QL1
= aA2L2C1

QL1C1
=

aA2(
√

L2C1)2

Q(
√

L1C1)2 = aA2
1A2

QA2
3
.

De modo evidente, outras relações são geradas de acordo com os circuitos. Po-

rém, com a transformação de equivalência realizada usando o novo vetor como a raiz

quadrada da energia armazenada nos elementos reativos, o raciocínio da utilização de re-

lações diretas, relações cruzadas e tipo de filtro LC conectado à carga, pode ser utilizado

para representar os termos das matrizes de espaço de estados do sistema representado em

3.23 e 3.24 em função de termos adimensionais formados por parâmetros ressonantes. De

forma genérica, o sistema normalizado no novo vetor de estados pode ser representado

como segue:
ẋe(ωt) = EI [Ai,Qi,a]

xe(ωt) + FI

...

ẋe(ωt) = Ei[Ai,Qi,a]
xe(ωt) + Fi

(3.52)

y(ωt) = GI [Ai,Qi,a]
xe(ωt) + HI

...

y(ωt) = Gi[Ai,Qi,a]
xe(ωt) + Hi

(3.53)

Onde Ei é a matriz de estados normalizada, Fi é a matriz de entrada normalizada,

Gi é a matriz de saída normalizada eHi é a matriz de transmissão normalizada. O índice i

representa o modo de operação do conversor. Nesta configuração, o sistema é independente

de parâmetros de circuito e está normalizado em relação à entrada. Posteriormente esta

abordagem será aplicada em topologias de conversores ressonantes para exemplificar o

método, visando obter curvas de ganho, curvas de estresse nos componentes e balizar o

projeto normalizado dos conversores.
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3.2 ALGORITMO PARA RESOLUÇÃO DO SISTEMA NORMALIZADO

Considerando o modelo mostrado em 3.52 e 3.53, o sistema deve ser resolvido para

cada modo considerando as condições iniciais e condições de contorno. De forma genérica,

as condições iniciais serão as correntes e tensões iniciais nos indutores e capacitores,

respectivamente, descritas por iL1(0)...iLn
(0) e vC1(0)...vCm

(0).

A solução de 3.52 para o modo I, considerando as condições iniciais, retorna

iL1(ωt)...iLn
(ωt) e vC1(ωt)...vCm

(ωt) que são equações que dependem de Ana, Qnq e ωt, em

que, na varia de 1 até nAi
e nq varia de 1 até nQi

. Visto que n+m determina o número de

componentes reativos, este será o número de equações que a solução do sistema retornará.

Substitui-se ωt por uma variável que representa o final do primeiro modo, por exemplo, t1.

Logo, as equações oriundas da solução do sistema para o modo I serão condições iniciais

para o modo II, descritas por iL1(t1)...iLn
(t1) e vC1(t1)...vCm

(t1). A solução deste sistema

retorna iL1(ωt)...iLn
(ωt) e vC1(ωt)...vCm

(ωt) que são equações que dependem de Ana, Qnq,

ωt e das condições iniciais do modo I, iL1(0)...iLn
(0) e vC1(0)...vCm

(0). Substitui-se ωt

por t2 − t1, identificando o período de transcorrência do modo II.

Resolve-se todos os modos do conversor, porém, visto que o funcionamento dos con-

versores é regido pela razão cíclica Dc, o tempo que ocorre a comutação é identificado por

Dc2π. Destarte, as condições iniciais do modo em que ocorre a comutação, são identifica-

das por iL1(Dc2π)...iLn
(Dc2π) e vC1(Dc2π)...vCm

(Dc2π). Para o último modo do conver-

sor, as condições iniciais são identificadas por iL1(ti−1)...iLn
(ti−1) e vC1(ti−1)...vCm

(ti−1).

A resolução deste modo retorna iL1(2π)...iLn
(2π) e vC1(2π)...vCm

(2π), que são equa-

ções dependentes de Ana, Qnq, t1...ti−1; iL1(0)...iLn
(0) e vC1(0)...vCm

(0), iL1(tz)...iLn
(tz) e

vC1(tz)...vCm
(tz), em que z varia de 1 até i − 1.

O número de variáveis resultantes, é dado por:

nvr = nAi
+ nQi

+ (i − 2)(n + m) + 1 (3.54)

Onde nvr é o número de variáveis. Identifica-se novamente; nAi
, número de frequên-

cias angulares de ressonância normalizadas; nQi
, número de fatores de qualidade; i, nú-

mero de modos de operação do conversor; n, número de indutores e m, número de ca-

pacitores. Nota-se que o termo (i − 2) decrementa 2 pois desconsidera o intervalo no

qual surge Dc no equacionamento. Sendo assim, esta variável é contabilizada no final da

equação 3.54. O sistema descrito em 3.52 é resolvido simbolicamente.

As equações que o sistema retorna são necessárias para resolver numericamente

as equações de saída. Adota-se uma estratégia de variação paramétrica. Por exemplo,

varia-se a razão cíclica Dc de 0, 1 até 0, 9 (valores comumente empregados), então define-

se o fator de qualidade, Qnq ou frequência angular de ressonância normalizada Ana, de

forma a encontrar as condições iniciais. Em alguns casos pode ser vantajoso encontrar
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os parâmetros ressonantes ou até mesmo utilizar variação paramétrica nestes, sendo que

esta escolha depende do objetivo do projeto.

Considerando o sistema em regime permanente, as condições finais do último modo

de operação do conversor devem ser iguais as condições iniciais do primeiro modo de

operação. O sistema pode ser representado como se segue:



































iL1(2π)
[Ana,Qnq,t1...ti−1,iL1

(0)...iLn
(0),vC1

(0)...vCm
(0),iL1

(tz)...iLn
(tz),vC1

(tz)...vCm
(tz),Dc]

...

iLn
(2π)

[Ana,Qnq,t1...ti−1,iL1
(0)...iLn

(0),vC1
(0)...vCm

(0),iL1
(tz)...iLn

(tz),vC1
(tz)...vCm

(tz),Dc]

vC1(2π)
[Ana,Qnq,t1...ti−1,iL1

(0)...iLn
(0),vC1

(0)...vCm
(0),iL1

(tz)...iLn
(tz),vC1

(tz)...vCm
(tz),Dc]

...

vCm
(2π)

[Ana,Qnq,t1...ti−1,iL1
(0)...iLn

(0),vC1
(0)...vCm

(0),iL1
(tz)...iLn

(tz),vC1
(tz)...vCm

(tz),Dc]



































=































iL1(0)
...

iLn
(0)

vC1(0)
...

vCm
(0)































(3.55)

Este sistema pode ser resolvido considerando o número de equações e variáveis

presentes. Nesta etapa são encontrados os parâmetros ressonantes ou condições iniciais

através de métodos numéricos. Após o sistema ser resolvido para condições iniciais e de

contorno, deve-se solucionar as equações de saída mostradas em 3.53. Visto que o inverso

da taxa de transferência de potência, a, necessita de um valor numérico, este pode ser

obtido através de: (BISOGNO, 2006).

a =
1

Tpot

(3.56)

,

Tpot =
1

2π

2π
∫

0

[vout(ωt)]2dωt (3.57)

em que Tpot representa a taxa de transferência de potência.

Como o sistema está normalizado em relação à entrada, o valor médio da corrente

de entrada deve ser igual a 1, o que pode ser verificado em cada iteração, como parte do

algoritmo, através de:

〈Iin〉 =
1

2π

2π
∫

0

iin(ωt)dωt (3.58)

Desta forma, a arquitetura de tarefas do algoritmo para resolver o sistema é ilus-

trada através do fluxograma da Figura 3.6. O algoritmo considera a razão cíclica Dc

como variável para iteração. Contudo, pode-se substituí-la por um parâmetro ressonante

para avaliar a influência de outros aspectos para uma razão cíclica fixa. Além disso, no

loop do algoritmo, pode-se incluir cálculo de valores de pico nos interruptores, distorção

harmônica, capacidade, entre outros.

Os conceitos descritos para desenvolvimento do algoritmo foram expostos de ma-
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Figura 3.6 – Algoritmo para resolução do sistema

Cálculo da taxa de transferência de

potência, , em (3.57)

Início

Sistema normalizado da

equação (3.52)

Definições

0,01
c c
D D= +

Aproximações iniciais para encontrar

raízes por métodos numéricos

Resolve o sistema em regime

permanente da equação (3.55)

Solução das equações de saída para

cada modo de operação em (3.53)

potT

Cálculo da corrente média de entrada,

, em (3.58)inIá ñ

Cálculo do inverso da taxa de

transferência de potência, , em

(3.56)

a

Formas de onda normalizadas

para ponto de operação

cálculado

Fim

max
?c cD D=

0

1

Fonte: Autor.

neira genérica. Contudo, considerando a ordem dos conversores comumente utilizados, a

resolução do sistema é veemente simplificada. Além do mais, o sistema em regime perma-

nente descrito em 3.55 pode ser modificado considerando as condições iniciais de alguns

conversores. Por exemplo, um conversor pode apresentar condição inicial igual a zero,

para determinado modo de operação e com isso, simplifica-se uma variável do sistema.

Também pode-se substituir as condições de regime permanente por condições de ZVS

ou ZCS. Estas características serão apresentadas com mais detalhes posteriormente, na

aplicação da metodologia em conversores ressonantes.
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3.3 APLICAÇÃO DA METODOLOGIA EM CONVERSORES RESSONANTES

3.3.1 Conversor Boost

Como primeiro exemplo para aplicação da metodologia, considera-se o conversor

Boost, mostrado na Figura 3.7. Este conversor é considerado elevador de tensão e comu-

mente empregado no modo CCM com modulação PWM. Como será mostrado, o conver-

sor possui uma frequência de ressonância que influencia no formato das formas de onda.

Além disso, esta frequência determina se o conversor opera em CCM ou DCM, o que é

importante visto as propriedades de dependência da carga dos conversores ressonantes.

Figura 3.7 – Conversor Boost

C1
S

L1

RVin

iout

vout

+

+

+ +

vC1

vS

vL1

iC1
iS

iL1 iD
vD

+iin

Fonte: Autor.

Onde iin é a corrente de entrada, iL1 é a corrente no indutor L1, iS é a corrente

no interruptor S, iD é a corrente no diodo D, iC1 é a corrente no capacitor C1, iout é a

corrente na carga, Vin é a tensão de entrada, vL1 é a tensão no indutor L1, vS é a tensão no

interruptor S, vD é a tensão no diodo D, vC1 é a tensão no capacitor C1 e vout é a tensão

de saída. Quando o interruptor S está conduzindo, o diodo está bloqueado e a corrente

iL1 cresce linearmente. A topologia resultante é mostrada na Figura 3.8(a). Quando o

interruptor S está bloqueado, o diodo está conduzindo e a corrente iL1 decresce linear-

mente ou de forma ressonante, dependendo da relação entre a frequência de ressonância

e a frequência de operação. A topologia para este modo é mostrada na Figura 3.8(b).

O conversor opera segundo uma razão cíclica Dc, e as equações que regem seu

comportamento são descritas por:

Modo I (0≤t<Dc2π), S: "On" e D: "Off":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

(3.59)

dvC1(t)
dt

= −vC1(t)
RC1

(3.60)
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Figura 3.8 – Conversor Boost: Modos de operação

C1

L1

RVin

iout

vout

+

+

+

vC1

vL1

iC1

iL1iin

(a)

C1

L1

RVin

iout

vout

+

+

+

vC1

vL1

iC1

iL1iin

(b)

Fonte: Autor.

Modo II (Dc2π≤t<2π), S: "Off" e D: "On":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

− vC1(t)
L1

(3.61)

dvC1(t)
dt

=
iL1(t)

C1

− vC1(t)
RC1

(3.62)

O vetor de estados x(t) e o vetor de saída y(t) são definidos:

x(t) = [iL1
vC1

]T (3.63)

y(t) =
[ iL1

Iin

iC1

Iin

iS

Iin

iD

Iin

Vin

Vin

vL1

Vin

vC1

Vin

vS

Vin

vD

Vin

]T

(3.64)

Em modelo de espaço de estados, o conversor é representado por:

AI =





0 0

0 − 1

RC1



, BI =





1

L1

0



, AII =





0 − 1

L1

1

C1
− 1

RC1



 e BII =





1

L1

0



.

Além disso:
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CI =















































1

Iin
0

0 − 1

RIin

1

Iin
0

0 0

0 0

0 0

0 1

Vin

0 0

0 − 1

Vin















































, DI =















































0

0

0

0
1

Vin

1

Vin

0

0

− 1

Vin















































, CII =















































1

Iin
0

1

Iin
− 1

RIin

0 0
1

Iin
0

0 0

0 − 1

Vin

0 1

Vin

0 1

Vin

0 0















































e DII =















































0

0

0

0
1

Vin

1

Vin

0

0

0















































.

Nota-se que as matrizes de saída e de transmissão apresentam seus termos dividi-

dos por uma corrente de entrada constante ou tensão de entrada constante para correntes

e tensões, respectivamente. Define-se um novo vetor de estados escrito na forma matricial

diagonal, xe(t) =





iL1

√

L1
√

2

0

0 vC1

√

C1
√

2



, realiza-se uma transformação de equivalência de

acordo com 3.8, obtém-se novas matrizes de estados e entrada através de 3.10 e 3.11. A

nova matriz de entrada é dada por: BI =





1
√

2L1ω

0



. O fator de correção K é equacionado

como
√

2L1ω
Vin

. Logo, obtém-se uma transformação de equivalência levando em considera-

ção K, e obtém-se novas matrizes de espaços de estados através de (3.18), (3.19), (3.20),

(3.21) e (3.22):

AI =





0 0

0 − 1

ωRC1



,BI =





1

0



,BI =





1

0



, AII =





0 − 1
√

C1L1ω

1
√

C1L1ω
− 1

ωRC1



 e BII =





1

0



.

CI =















































Vin

IinL1ω
0

0 − Vin

IinR
√

C1L1ω
Vin

IinL1ω
0

0 0

0 0

0 0

0 1
√

C1L1ω

0 0

0 − 1
√

C1L1ω















































, DI =















































0

0

0

0

1

1

0

0

−1















































,CII =















































Vin

IinL1ω
0

Vin

IinL1ω
− Vin

IinR
√

C1L1ω

0 0
Vin

IinL1ω
0

0 0

0 − 1
√

C1L1ω

0 1
√

C1L1ω

0 1
√

C1L1ω

0 0















































e DII =















































0

0

0

0

1

1

0

0

0















































.

O conversor possui 2 elementos reativos e um resistor. Logo, uma frequência

angular de ressonância, ω1; um fator de qualidade, Q e uma constante de normalização,

A1 são definidos:

ω1 =
1√

L1C1

(3.65)

Q =
R

L1ω1

= C1ω1R (3.66)
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A1 =
ω1

ω
(3.67)

Estas relações e a equação 3.44 são usadas para modelar o conversor através de parâmetros

ressonantes resultando em termos adimensionais:

• 1
√

C1L1ω
= ω1

ω
= A1;

• 1

RC1ω
= A1

Q
;

• Vin

IinL1ω
= aQA1;

• Vin

IinR
√

C1L1ω
= aA1.

O modelo em espaço de estados normalizados pode ser representado através de

3.52 e 3.53 como segue:

EI =





0 0

0 −A1

Q



, FI =





1

0



, EII =





0 −A1

A1 −A1

Q



, FII =





1

0



,

GI =















































aQA1 0

0 −aA1

aQA1 0

0 0

0 0

0 0

0 A1

0 0

0 −A1















































, HI =















































0

0

0

0

1

1

0

0

−1















































, GII =















































aQA1 0

aQA1 −aA1

0 0

aQA1 0

0 0

0 −A1

0 A1

0 A1

0 0















































e HII =















































0

0

0

0

1

1

0

0

0















































.

O modelo em espaço de estados formado por EI , EII , FI e FII , é resolvido consi-

derando as condições iniciais das variáveis de estado; corrente inicial no indutor L1, iL1(0)

e tensão inicial no capacitor C1, vC1(0). A solução do primeiro modo de operação retorna

duas respostas; uma equação para corrente no indutor e uma equação para tensão no

capacitor, que dependem de A1, Q, a, iL1(0), vC1(0) e ωt. Realiza-se a substituição de ωt

por Dc2π, pois o modo I é referente ao período no qual o interruptor está conduzindo.

Para a resolução do modo II, considera-se que as condições iniciais deste modo são iguais

às condições finais do modo I, ou seja, tendo em vista que o modo I está relacionado

ao intervalo 0 ≤ ωt < Dc2π, e o modo II em Dc2π ≤ ωt < 2π, considerando a subs-

tituição de ωt por Dc2π realizada, as respostas do modo I; iL1(Dc2π) e vC1(Dc2π), são

utilizadas como condições iniciais para resolver o modo II. A resposta do modo II é

uma função para iL1(ωt) e uma função para vC1(ωt), ambas dependentes de A1, Q, a,

iL1(Dc2π), vC1(Dc2π) e ωt. Realiza-se a substituição de ωt por 2π pois o modo II é

referente ao intervalo no qual o interruptor não está conduzindo. Observa-se que para
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considerar a operação em regime permanente, as condições finais do modo II devem ser

iguais às condições iniciais do modo I, o sistema em 3.55, é descrito, para o conversor

Boost, por:






iL1(2π)
[A1,Q,Dc,iL1

(0),vC1
(0)]

vC1(2π)
[A1,Q,Dc,iL1

(0),vC1
(0)]





 =





iL1(0)

vC1(0)



 (3.68)

Esta relação torna possível o projeto considerando duas formas principais:

1. Encontrar as condições iniciais, iL1(0) e vC1(0): Define-se A1, Q e Dc, obtém-se 2

equações com 2 incógnitas, visto que as equações de iL1(2π) e vC1(2π) passam a

depender apenas de iL1(2π) e vC1(2π);

2. Encontrar os parâmetros ressonantes: Define-se Dc, iL1(2π) e vC1(2π), obtém-se 2

equações com 2 incógnitas, visto que as equações de iL1(2π) e vC1(2π) passam a

depender apenas de A1 e Q.

Sendo assim, é possível criar um banco de dados e encontrar diversas possibilidades.

Varia-se os parâmetros de interesse, visando encontrar uma solução desejada. A solução

das equações de espaço de estados definem a dinâmica do sistema. Para encontrar as

respostas normalizadas para as variáveis de circuito, deve-se resolver as equações de saída

para o modo I e modo II. A resolução destas equações necessita de um valor numérico

para a, que é encontrado através das equações 3.56 e 3.57.

Com o valor numérico de a é possível solucionar as equações de saída para cada

modo. Para o modo I, as condições iniciais utilizadas são os valores de iL1(0) e vC1(0)

estabelecidos ou calculados, dependendo da forma de projeto, e para o modo II, as con-

dições iniciais são os valores de iL1(Dc2π) e vC1(Dc2π). O resultado do modo I apresenta

uma resposta em função de ωt para cada variável de interesse, assim como o resultado do

modo II. Observa-se que devido às condições cíclicas estabelecidas, em que as condições

finais do modo I são as condições iniciais do modo II, a resposta obtida é avaliada em

regime permanente.

A Figura 3.9 mostra as formas de onda normalizadas para as variáveis de saída do

conversor Boost considerando A1 = 0, 1; Q = 10 e Dc = 0, 7.

Percebe-se nas Figuras 3.9(a)-(i) que como a frequência de ressonância é considera-

velmente menor que a frequência de operação, visto que A1 = 0, 1, as formas de onda são

típicas de um conversor PWM em modo CCM . Contudo, pode-se encontrar a solução

para o conversor, na qual a ressonância entre os elementos reativos se torna evidente, ape-

nas variando A1, como mostra a Figura 3.10, que considera A1 = 1, ou seja, o conversor

opera na frequência de ressonância.

Nestas condições, o conversor opera em modo DCM, como mostrado na Figura

3.10(a). Além disso o ripple da tensão de saída normalizada aumenta consideravelmente,

como mostrado na Figura 3.10(g) em comparação com a Figura 3.9(g). Para analisar a
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influência da frequência angular de ressonância normalizada nas formas de onda, a Figura

3.11 mostra a corrente normalizada no indutor L1 para diferentes valores A1.

É importante destacar que a parte negativa da corrente no indutor é um resul-

tado teórico. Na realidade, desconsiderando a parametrização, esta parcela é zero até o

conversor retornar para o primeiro modo.

Figura 3.9 – Formas de onda normalizadas do conversor Boost para A1 = 0, 1; Q = 10 e
Dc = 0, 7
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Fonte: Autor.
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Figura 3.10 – Formas de onda normalizadas do conversor Boost para A1 = 1, 0; Q = 10 e
Dc = 0, 7
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Fonte: Autor.

Para estas condições, apenas com A1 = 0, 1 o conversor opera em CCM, como

mostrado na Figura 3.11(a). Mesmo assim, é possível projetar o conversor com valores

de A1 próximos da ressonância e manter a operação em CCM, como mostrado na Figura

3.12. Contudo, o conversor deve ser projetado com razão cíclica acima de 0, 85 para estas

condições, ou seja, a parte linear prevalece em relação a parte ressonante.
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Figura 3.11 – Corrente normalizada no indutor L1 do conversor Boost para Q = 10 e
Dc = 0, 3 com diferentes valores de A1
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Fonte: Autor.

Figura 3.12 – Corrente normalizada no indutor L1 do conversor Boost para A1 próximo
da ressonância e Dc > 0, 85
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Fonte: Autor.

Estas faixas de operação influenciam a taxa de transferência de potência do con-

versor, como mostrado a seguir nas curvas de ganho. A Figura 3.13 mostra a taxa de

transferência de potência em função da razão cíclica para diferentes valores de A1 e Q.
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Figura 3.13 – Taxa de transferência de potência Tpot em função da razão cíclica Dc do
conversor Boost para diferentes valores de A1 e Q
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Fonte: Autor.

Conforme a razão cíclica se aproxima de 0, 8 a taxa de transferência de potência

aumenta consideravelmente. Para Q = 1, as curvas de A1 são muito próximas quando a

razão cíclica é menor que 0, 6, contudo, acima disso a taxa de transferência de potência é

maior para curvas abaixo da ressonância, como mostrado na Figura 3.13(a). Conforme Q
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aumenta, em geral acima de 10, as curvas de A1 acima da ressonância apresentam valores

maiores de taxa de transferência de potência para pontos específicos de razão cíclica, como

mostrado nas Figuras 3.13(e)-(f).

3.3.2 Conversor quase ressonante ZCS Buck

Adicionando um tanque ressonante na rede de interruptores de um conversor tra-

dicional, de modo que um ou mais mecanismos de perdas por comutação são eliminados,

o resultado é um conversor híbrido ressonante/PWM, conhecido também por quase res-

sonante. A Figura 3.14 apresenta a topologia de um conversor quase ressonante ZCS

Buck.

Figura 3.14 – Conversor ZCS-QRC Buck
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Fonte: Autor.

Onde Vin é a tensão de entrada, iin a corrente de entrada, iL1 a corrente no indutor

L1, iL2 a corrente no indutor L2, iC1 a corrente no capacitor C1, iC2 a corrente no capacitor

C2, iD a corrente no diodo D, iS a corrente no interruptor S, iout a corrente de saída, vL1

a tensão no indutor L1, vL2 a tensão no indutor L2, vC1 a tensão no capacitor C1, vC2 a

tensão no capacitor C2, vD a tensão no diodo D, vS a tensão no interruptor S e vout a

tensão de saída na carga R.

Este conversor possui 4 modos de operação regidos pela operação do interruptor S

e do diodo D. A Figura 3.15 mostra os 4 modos de operação do conversor. No modo I,

mostrado na Figura 3.15(a), o interruptor e o diodo estão conduzindo, logo o capacitor

C1 está "em curto"e sua tensão é zero. Esta etapa termina em t1 quando o diodo para de

conduzir, caracterizando o início do modo II, mostrado na configuração da Figura 3.15(b).

Neste modo, iL1 começa a carregar C1, aumentando até o valor de pico e depois atinge

zero no final desta etapa em Dc2π. O interruptor S é bloqueado com comutação suave.

No modo III, mostrado na Figura 3.15(c), C1 descarrega através do filtro de saída e sua

tensão atinge zero no final desta etapa, t3. No modo IV , mostrado na Figura 3.15(d), o

diodo está conduzindo e a corrente de saída flui através deste. Esta etapa termina em 2π,

encerrando um ciclo de operação do conversor.
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Figura 3.15 – Conversor ZCS-QRC Buck: Modos de operação
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Fonte: Autor.

As equações diferenciais do conversor são apresentadas a seguir:

Modo I (0≤t<t1), S: "On" e D: "On":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

(3.69)

diL2(t)
dt

= −vC2(t)
L2

(3.70)

dvC1(t)
dt

= 0 (3.71)
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dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.72)

Modo II (t1≤t<Dc2π), S: "On" e D: "Off":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

− vC1(t)
L1

(3.73)

diL2(t)
dt

=
vC1(t)

L2

− vC2(t)
L2

(3.74)

dvC1(t)
dt

=
iL1(t)

C1

− iL2(t)
C1

(3.75)

dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.76)

Modo III (Dc2π≤t<t3), S: "Off" e D: "Off":

diL1(t)
dt

= 0 (3.77)

diL2(t)
dt

=
vC1(t)

L2

− vC2(t)
L2

(3.78)

dvC1(t)
dt

= −iL2(t)
C1

(3.79)

dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.80)

Modo IV (t3≤t<2π), S: "Off" e D: "On":

diL1(t)
dt

= 0 (3.81)

diL2(t)
dt

= −vC2(t)
L2

(3.82)

dvC1(t)
dt

= 0 (3.83)

dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.84)

Definindo o vetor de estados e o vetor de saída, respectivamente por:

x(t) = [iL1
iL2

vC1
vC2

]T (3.85)
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y(t) =
[ iin

Iin

iL1

Iin

iL2

Iin

iC1

Iin

iC2

Iin

iD

Iin

iS

Iin

Vin

Vin

vL1

Vin

vL2

Vin

vC1

Vin

vC2

Vin

vD

Vin

vS

Vin

]T

(3.86)

Realize-se a transformação de equivalência P através da definição de um novo vetor

de estados, xe(t) com os estados representando a raiz quadrada da energia armazenada

nos componentes reativos:

xe(t) =

[

iL1

√
L1√
2

iL2

√
L2

2
vC1

√
C1√
2

vC2

√
C2√
2

]T

(3.87)

P = xe(t)x(t)−1 (3.88)
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(3.89)

Considera-se o conversor modelado em espaço de estados para cada modo de ope-

ração como:
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e DIII = DIV =
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. As

novas matrizes de estado e entrada considerando o novo vetor de estados são equacionadas

por:

AI =
1
ω

PAIP−1 (3.90)

BI =
1
ω

PBI (3.91)

Logo,

AI =
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√
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(3.92)
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BI =

















1
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(3.93)

Percebe-se que BI apresenta um termo diferente de 1 ou 0, logo, o fator de correção

K é equacionado como segue:

K =
√

2L1ω

Vin

(3.94)

Logo, obtém-se uma transformação de equivalência levando em consideração K, e

obtém-se novas matrizes de espaços de estados através das equações (3.18), (3.19), (3.20),

(3.21) e (3.22). Sendo assim, as matrizes considerando o novo vetor de estados são dadas

por:
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, DII =
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CIII =
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√
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0 − Vin√
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0 0 1
√
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√
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0 0 1
√

L1C1ω
0

0 0 0 1
√
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√
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√
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0













































































, DIII =
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,

CIV =
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√
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Iin

√
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0 − Vin√
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0 Vin

Iin

√
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0 0 0 0
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0 0 0 − 1
√

C2L1ω
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√
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e DIV =
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.

Os elementos das matrizes devem ser representados através de parâmetros resso-

nantes. As seguintes relações são usadas:

ω1 =
1√

L1C1

; ω2 =
1√

L2C2

; ω3 =
1√

L1C2

(3.95)

A1 =
ω1

ω
; A2 =

ω2

ω
; A3 =

ω3

ω
(3.96)

Q =
R

L2ω2

= ω2C2R (3.97)
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Ra =
Vin

Iin

(3.98)

Onde; ω1, ω2 e ω3 são as frequências angulares de ressonância; A1, A2 e A3 são as

frequências angulares de ressonância normalizadas em relação à frequência de operação

angular, ω; Q é o fator de qualidade e a representa o inverso da taxa de transferência de

potência. Estas relações são utilizadas para normalizar os termos das matrizes de espaço

de estados como segue:

• 1
√

C1L1ω
= A1;

• 1
√

C2L2ω
= A2;

• 1
√

C2L1ω
= A3;

• 1
√

C1L2ω
= A1A2

A3
;

• 1

C2Rω
= A2

Q
;

• Vin

IinL1ω
= A2

3Qa

A2
;

• Vin

Iin

√

L1L2ω
= A3Qa;

• Vin

Iin

√

L1C2Rω
= A3a.

O conversor pode ser representado como um sistema normalizado com vetor de

estados formado pela raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos, da

seguinte forma:

ẋe(ωt) = EI[A2,Q]
xe(ωt) + FI (3.99)

ẋe(ωt) = EII[A1,A2,A3,Q]
xe(ωt) + FII (3.100)

ẋe(ωt) = EIII[A1,A2,A3,Q]
xe(ωt) + FIII (3.101)

ẋe(ωt) = EIV [A2,Q]
xe(ωt) + FIV (3.102)

y(ωt) = GI[A1,A2,A3,Q,a]
xe(ωt) + HI (3.103)

y(ωt) = GII[A1,A2,A3,Q,a]
xe(ωt) + HII (3.104)

y(ωt) = GIII[A1,A2,A3,Q,a]
xe(ωt) + HIII (3.105)
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y(ωt) = GIV [A1,A2,A3,Q,a]
xe(ωt) + HIV (3.106)

Onde,

EI =

















0 0 0 0

0 0 0 −A2

0 0 0 0

0 A2 0 −A2

Q

















, EII =

















0 0 −A1 0

0 0 A1A2

A3
−A2

A1 −A1A2

A3
0 0

0 A2 0 −A2

Q

















,

EIII =

















0 0 0 0

0 0 A1A2

A3
−A2

0 −A2 0 0

0 A2 0 −A2

Q

















, EIV =

















0 0 0 0

0 0 0 −A2

0 0 0 0

0 A2 0 −A2

Q

















,

FI =

















1

0

0

0

















, FII =

















1

0

0

0
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, FIV =
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A2
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0 0 0

0 0 0 0

0 0 0 0
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0 0 0 0













































































, HI =
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GII =
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0 0 0

A2
3Qa

A2
0 0 0

0 A3Qa 0 0
A2

3Qa

A2
−A3Qa 0 0

0 A3Qa 0 −A3a

0 0 0 0
A2

3Qa

A2
0 0 0

0 0 0 0

0 0 −A1 0

0 0 A1 −A3

0 0 A1 0

0 0 0 A3

0 0 −A1 0

0 0 0 0













































































, HII =
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,

GIII =
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0 0 0

A2
3Qa
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0 0 0

0 A3Qa 0 0

0 −A3Qa 0 0
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0 0 0 0

0 0 0 0

0 0 0 0

0 0 0 0

0 0 A1 −A3

0 0 A1 0

0 0 0 A3

0 0 −A1 0

0 0 −A1 0













































































, HIII =
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GIV =
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0 0 0 0
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e HIV =
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.

Primeiro resolve-se o sistema de equações diferenciais para cada modo do conversor,

representados por 3.99, 3.100, 3.101 e 3.102. Para o modo I, considera-se as condições

iniciais iL1(0) = 0 e vC1(0) = 0, devido à operação inerente do conversor; iL2(0) e vC2(0)

ficam simbólicas. A solução deste sistema retorna iL1(ωt), iL2(ωt), vC1(ωt) e vC2(ωt), que

são equações que dependem de iL2(0), vC2(0), A1, A2, A3, Q e ωt. O final desta etapa

ocorre quando a corrente no diodo for zero, ou seja, iL1(ωt) = iL2(ωt). Substitui-se ωt

por uma variável que representa o fim do modo I, neste caso, t1. Logo, a condição que

representa o fim do modo I é:

iL1(t1) = iL2(t1) (3.107)

Para o modo II, as condições iniciais são as soluções do modo I considerando

a substituição de ωt por t1, ou seja; iL1(t1), iL2(t1), vC1(t1) e vC2(t1). A solução deste

sistema retorna iL1(ωt), iL2(ωt), vC1(ωt) e vC2(ωt), que são equações que dependem de

iL2(0), vC2(0), A1, A2, A3, Q e ωt. Substitui-se ωt por Dc2π − t1, para representar o

modo II que termina em Dc2π, quando o interruptor bloqueia, sendo Dc a razão cíclica.

A condição de contorno para entrar no modo III é:

Vin = vC1(Dc2π) (3.108)

No início do modo III, a corrente no indutor L1 é zero, caracterizando a operação

em ZCS. Com isso, as condições iniciais deste modo são; iL1(Dc2π) = 0, iL2(Dc2π),

vC1(Dc2π) e vC2(Dc2π). Este modo termina quando o diodo volta a conduzir. Uma nova

variável é inserida no sistema para conduzir quando ocorre o término desta etapa, t3.

Sendo assim, substitui-se ωt das equações da solução deste sistema por t3 − Dc2π, para

considerar o modo III. A condição de contorno para entrar no próximo modo é descrita
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por:

vC1(t3) = 0 (3.109)

No início do modo IV a corrente no indutor L1 e a tensão no capacitor C1 são

nulas. As condições iniciais deste modo são; iL1(t3) = 0, vC1(t3) = 0, iL2(t3) e vC2(t3).

Substitui-se ωt por 2π − t3 para caracterizar o modo IV . Este modo termina quando o

interruptor volta a conduzir em 2π.

Considerando o sistema em regime permanente, as condições finais do modo IV

devem ser iguais às condições iniciais do modo I. Uma estratégia para resolver este sistema

é considerar duas equações igualando as condições finais do modo IV com as condições

iniciais do modo I, e utilizar as condições de contorno para criar um sistema linear com

6 equações e 9 variáveis da seguinte forma:






























iL2(2π)
[A1,A2,A3,Q,t1,t3,iL2

(0),vC2
(0),Dc]

vC2(2π)
[A1,A2,A3,Q,t1,t3,iL2

(0),vC2
(0),Dc]

iL2(t1)[A1,A2,A3,Q,t1,iL2
(0),vC2

(0)]

vC1(Dc2π)
[A1,A2,A3,Q,t1,iL2

(0),vC2
(0),Dc]

iL1(Dc2π)
[A1,A2,A3,Q,t1,iL2

(0),vC2
(0),Dc]

vC1(t3)[A1,A2,A3,Q,t1,t3,iL2
(0),vC2

(0),Dc]































=





























iL2(0)

vC2(0)
A3

A2
iL1(t1)[A1,A2,A3,Q,t1,iL2

(0),vC2
(0)]

1

A1

0

0





























(3.110)

Neste sistema, as duas primeiras linhas igualam as condições finais do modo IV

com as condições iniciais do modo I. A terceira linha representa a condição de contorno

para entrar no segundo modo de operação, no qual as correntes dos indutores se igualam.

As linhas quatro e cinco do sistema representam as condições de contorno para entrar

no modo III, em que a tensão no capacitor é igual a tensão de entrada, para considerar

que a derivada da corrente no indutor L1 seja zero, caracterizando a operação em ZCS. A

corrente no indutor L1 é igualada a zero também. A última linha do sistema representa

a condição para entrar no modo IV , em que a tensão no capacitor é nula.

Percebe-se no sistema que as linhas 3 e 4 mostram os parâmetros ressonantes

A1, A2 e A3. Este equacionamento é necessário pois os estados foram alterados com

a transformação de equivalência, logo, devem ser normalizados quando colocados como

condições de contorno. Segue a derivação destas equações:

iL1 = iL2 ⇔ iL1

[

L1ω
Vin

]

= iL2

[√

L1L2ω
Vin

]

⇔ iL1

[

1

A2
3

]

= iL2

[

1

A2A3

]

, ou seja, para igualar estas

equações, é necessário multiplicar iL1 por
A3

A2
. O mesmo procedimento é realizado para a

igualdade da linha 4 do sistema.

O sistema 3.110 possui 6 equações e 9 variáveis. Diversas combinações de defi-

nições e variações paramétricas podem ser adotadas para resolver este sistema. Uma

possibilidade é definir A2 e Q, variar a razão cíclica Dc e encontrar A1, A3, t1, t3, iL2(0)

e vC2(0).

Após isto, resolve-se as equações de saída mostradas em 3.103, 3.104, 3.105 e
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3.106. O valor de a é encontrado através das equações 3.56 e 3.57. A cada iteração

de Dc pode-se encontrar as respostas para todos os modos de operação do conversor e

reproduzir as formas de onda das variáveis de saída. A Figura 3.16 mostra as formas

de onda normalizadas do conversor ZCS-QRC Buck obtidas através da metodologia para

Dc = 0, 25 e Q = 13. A Figura 3.17 mostra as formas de onda para Dc = 0, 5 e Q = 13 e

a Figura 3.18 para Dc = 0, 75 e Q = 13. Percebe-se nas Figuras 3.16(g), 3.17(g) e 3.18(g)

a caracterização da operação em ZCS do conversor.
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Figura 3.16 – Formas de onda normalizadas do conversor ZCS-QRC Buck para Dc = 0, 25
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Fonte: Autor.
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Figura 3.17 – Formas de onda normalizadas do conversor ZCS-QRC Buck para Dc = 0, 5
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Fonte: Autor.
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Figura 3.18 – Formas de onda normalizadas do conversor ZCS-QRC Buck para Dc = 0, 75
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A Figura 3.19 mostra a taxa de transferência de potência em função da razão cíclica

para diferentes valores de A2 e Q.

Figura 3.19 – Taxa de transferência de potência Tpot em função da razão cíclica Dc do
conversor ZCS-QRC Buck para diferentes valores de A2 e Q
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Fonte: Autor.

Conforme as Figuras 3.19(a)-(f), a diferença entre as curvas de A2 se torna menor

quando este parâmetro é menor que 0, 5. Para Q maior que 10, as curvas de A2 igual
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a 1, 0 e 2, 0 a taxa de transferência de potência aumenta consideravelmente, contudo, a

faixa de operação é reduzida, como mostrado nas Figuras 3.19(e) e 3.19(f).

3.3.3 Conversor ressonante Classe E

Dentre as topologias de conversores ressonantes, o conversor Classe E tem sido

vastamente explorado na literatura. Este tipo de conversor é considerado um dos mais

eficientes e pode operar ZVS ou ZCS. (KAZIMIERCZUK; CZARKOWSKI, 1995). A

topologia do conversor Classe E é mostrada na Figura 3.20, e os circuitos resultantes

para cada modo de operação na Figura 3.21

Figura 3.20 – Conversor Classe E

C1S

L1 L2
C2

RVin

iout

vout

+

+ ++

+ +

vC1

vS

vL1 vL2 vC2

iC1iS

iL1 iL2 iC2

Fonte: Autor.

Onde Vin é a tensão de entrada, L1 e L2 os indutores, C1 e C2 os capacitores, R

a carga, S o interruptor e iL1 , iL2 , iC1 , iC2 , iS, iout, vL1 , vL2 , vC1 , vC2 , vS e vout são as

variáveis de circuito. Para análise, este conversor será considerada operando em ZVS.

Quando o interruptor S está conduzindo, o circuito resultante possui a entrada

desacoplada da carga, mostrado na Figura 3.21(a), sendo este o primeiro modo de ope-

ração. Quando o interruptor S está bloqueado, o circuito ressonante é formado por C1,

L2, C2 conectados em série com a carga, mostrado na Figura 3.21(b), sendo este o se-

gundo modo de operação. Considerando Dc como razão cíclica, as equações que regem o

comportamento do conversor são descritas a seguir:

Modo I (0≤t<Dc2π), S: "On":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

(3.111)

diL2(t)
dt

= −vC2(t)
L2

− RiL2(t)
L2

(3.112)

dvC1(t)
dt

= 0 (3.113)
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Figura 3.21 – Conversor Classe E : Modos de operação
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+

+ ++
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iL1 iL2 iC2

(b)

Fonte: Autor.

dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

(3.114)

Modo II (Dc2π≤t<2π), S: "Off":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

− vC1(t)
L1

(3.115)

diL2(t)
dt

=
vC1(t)

L2

− vC2(t)
L2

− RiL2(t)
L2

(3.116)

dvC1(t)
dt

=
iL1(t)

C1

− iL2(t)
C1

(3.117)

dvC2(t)
dt

=
iL2(t)

C2

(3.118)

O vetor de estados x(t) e o vetor de saída y(t) são definidos como segue:

x(t) = [iL1
iL2

vC1
vC2

]T (3.119)

y(t) =
[Iin

Iin

iL2

Iin

iC1

Iin

iC2

Iin

iS

Iin

iout

Iin

vC1

Vin

vC2

Vin

vS

Vin

vout

Vin

]T

(3.120)
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Em modelo de espaço de estados, o conversor é representado por:

AI =

















0 0 0 0

0 − R
L2

0 − 1

L2

0 0 0 0

0 1

C2
0 0

















, BI =

















1

L1

0

0

0

















, AII =

















0 0 − 1

L1
0

0 − R
L2

1

L2
− 1

L2

1

C1
− 1

C1
0 0

0 1

C2
0 0

















e BII =

















1

L1

0

0

0

















Além disso:

CI =





















































1

Iin
0 0 0

0 1

Iin
0 0

0 0 0 0

0 1

Iin
0 0

1

Iin
− 1

Iin
0 0

0 1

Iin
0 0

0 0 1

Vin
0

0 0 0 1

Vin

0 0 1

Vin
0

0 R
Vin

0 0





















































, DI =





















































0

0

0

0

0

0

0

0

0

0





















































, CII =





















































1

Iin
0 0 0

0 1

Iin
0 0

1

Iin
− 1

Iin
0 0

0 1

Iin
0 0

0 0 0 0

0 1

Iin
0 0

0 0 1

Vin
0

0 0 0 1

Vin

0 0 1

Vin
0

0 R
Vin

0 0





















































e DII =





















































0

0

0

0

0

0

0

0

0

0





















































.

Definindo um novo vetor de estados escrito na forma matricial diagonal, xe(t) =
















iL1

√

L1
√

2

0 0 0

0 iL2

√

L2
√

2

0 0

0 0 vC1

√

C1
√

2

0

0 0 0 vC2

√

C2
√

2

















, realiza-se uma transformação de equivalência de

acordo com 3.8. Obtém-se novas matrizes de estados e de entrada através de 3.10 e

3.11. A nova matriz de entrada é dada por: BI =

















1
√

2L1ω

0

0

0

















. O fator de correção K

é equacionado como
√

2L1ω
Vin

. Logo, obtém-se uma transformação de equivalência levando

em consideração K, e obtém-se novas matrizes de espaços de estados através de (3.18),

(3.19), (3.20), (3.21) e (3.22):

AI =

















0 0 0 0

0 − R
L2ω

0 − 1
√

C2L2ω

0 0 0 0

0 1
√

C2L2ω
0 0

















,BI =

















1

0

0

0

















,AII =

















0 0 − 1
√

C1L1ω
0

0 − R
L2ω

1
√

C1L2ω
− 1

√

C2L2ω

1
√

C1L1ω
− 1

√

C1L2ω
0 0

0 1
√

C2L2ω
0 0
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e BII =

















1

0

0

0

















.

CI =





















































Vin

IinL1ω
0 0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 0 0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

Vin

IinL1ω
− Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 0 1
√

C1L1ω
0

0 0 0 1
√

C2L1ω

0 0 1
√

C1L1ω
0

0 R
√

L1L2ω
0 0





















































eCII =





















































Vin

IinL1ω
0 0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

Vin

IinL1ω
− Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 0 0 0

0 Vin

Iin

√

L1L2ω
0 0

0 0 1
√

C1L1ω
0

0 0 0 1
√

C2L1ω

0 0 1
√

C1L1ω
0

0 R
√

L1L2ω
0 0





















































.

DI = DII = 0.

Visto que o conversor possui 4 elementos reativos e um resistor, 3 frequências de

ressonância e um fator de qualidade são definidos como segue:

ω1 =
1√

L2C2

; ω2 =
1√

L2C1

; ω3 =
1√

L1C1

(3.121)

A1 =
ω1

ω
; A2 =

ω2

ω
; A3 =

ω3

ω
(3.122)

Q =
L2ω1

R
=

1
C2ω1R

(3.123)

Estas relações são utilizadas para normalizar os termos das matrizes de espaço de estados

da seguinte forma:

• 1
√

C2L2ω
= ω1

ω
= A1;

• 1
√

C1L1ω
= ω3

ω
= A3;

• 1
√

C1L2ω
= ω2

ω
= A2;

• R
L2ω

= Rω2

L2ω2ω
= A2

Q
a;

• Vin

IinL1ω
= Ra

L1ω
= RaL2ω2

L1ωL2ω2
= aA2L2

QL1
= aA2L2C1

QL1C1
= aA2ω2

3

Qω2
2

= aA2
3

QA2
;

• Vin

Iin

√

L1L2ω
= RaC1√

L1C1
√

L2C1ω
= ω2ω3RaC1

ω
= ω2ω3RaC1L2ω2

ωL2ω2
= aω2ω3ω2

Qωω2
2

= aA3

Q
;

• R
√

L1L2ω
= A3

Q
;

• 1
√

C2L1ω
=

√

L2
√

C2L2
√

L1ω
= A1

√

L2C1
√

L1C1
= A1A3

A2
.
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O modelo em espaço de estados normalizados pode ser representado através de

3.52 e 3.53 como segue:

EI =

















0 0 0 0

0 −aA2

Q
0 −A1

0 0 0 0

0 A1 0 0

















, FI =

















1

0

0

0

















, EII =

















0 0 −A1 0

0 −aA2

Q
A2 −A1

A3 −A2 0 0

0 A1 0 0

















, FII =

















1

0

0

0

















,

GI =





















































aA2
3

QA2
0 0 0

0 aA3

Q
0 0

0 0 0 0

0 aA3

Q
0 0

aA2
3

QA2
−aA3

Q
0 0

0 aA3

Q
0 0

0 0 A3 0

0 0 0 A2

0 0 A3 0

0 A3

Q
0 0





















































, HI =





















































0

0

0

0

0

0

0

0

0

0





















































, GII =





















































aA2
3

QA2
0 0 0

0 aA3

Q
0 0

aA2
3

QA2
−aA3

Q
0 0

0 aA3

Q
0 0

0 0 0 0

0 aA3

Q
0 0

0 0 A3 0

0 0 0 A2

0 0 A3 0

0 A3

Q
0 0





















































e HII =





















































0

0

0

0

0

0

0

0

0

0





















































.

A Figura 3.22 mostra as formas de onda normalizadas do conversor Classe E,

obtidas através da metodologia considerando; Dc = 0, 5, A1 = 0, 8, A2 = 1, 02, A3 = 1, 18

e Q = 1.
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Figura 3.22 – Formas de onda normalizadas do conversor Classe E
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Fonte: Autor.

As Figuras 3.22(a)-(j) mostram o comportamento das variáveis de saída. Percebe-

se na Figura 3.22(i) a tensão no interruptor S, nota-se a operação em ZVS. Através da

metodologia, é possível realizar uma variação paramétrica para avaliar o comportamento

do conversor. A Figura 3.23 mostra a taxa de transferência de potência do conversor, Tpot,
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em função da razão cíclica, Dc, para diferentes valores de A1. Na Figura 3.24, os valores

de pico no interruptor são mostrados em função da razão cíclica Dc, são apresentados. É

Figura 3.23 – Curva de ganho do conversor Classe E para diferentes valores de Q
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Fonte: Autor.

visto que a taxa de transferência de potência, Tpot aumenta para valores maiores de Dc em

quase toda a faixa de operação. Contudo, para razão cíclica acima de 0, 5, os valores de

pico de tensão no interruptor S aumentam, como mostrado na Figura 3.24(a). A partir

desta faixa de operação, os valores de pico de corrente no interruptor S diminuem na

Figura 3.24(b). A curva de A1 = 2 apresenta esforço de tensão na chave notavelmente

superior às outras curvas, como mostra na Figura 3.24(a).

Figura 3.24 – Curvas normalizadas de esforços no interruptor S do conversor Classe E
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Fonte: Autor.

A Figura 3.25 mostra a capacidade, Cp, do conversor. Esta curva pode ser utilizada
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para o projeto visando obter um ponto de operação que resulte em um bom balanço entre

esforços de corrente e de tensão no interruptor S.

Figura 3.25 – Curva de ganho do conversor Classe E para diferentes valores de Q
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Fonte: Autor.

3.3.4 Conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC

Ométodo pode ser aplicado da mesma forma para RPCs. Como exemplo, considera-

se o conversor Full-bridge RTN-H. Este conversor é composto por uma rede de interrup-

tores do tipo Full-bridge conectado em um tanque ressonante formado por um indutor

L1, capacitor C1 e capacitor C2, conhecido na literatura como filtro LCC. A topologia

do conversor é mostrada na Figura 3.26:

Figura 3.26 – Conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC

+ir

Vin

L1C1
C2 R

vC1 vL1
+

vC2

+

iL1

iC1 iC2 iout

S1 S3

S2 S4

+

vr

Fonte: Autor.
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Identifica-se as seguintes variáveis de circuito; corrente ressonante, ir; corrente no

indutor L1, iL1 ; corrente no capacitor C1, iC1 ; corrente no capacitor C2, iC2 ; corrente de

saída, iout; tensão no indutor L1, vL1 ; tensão no capacitor C1, vC1 ; tensão no capacitor

C2, vC2 e tensão ressonante, vr. O conversor é alimentado por uma fonte de entrada Vin.

A rede de interruptores é formada por S1, S2, S3 e S4. O conjunto de interruptores {S1,

S4} operam de modo complementar com o conjunto {S2, S3} que definem os dois modos
de operação do conversor.

Modo I (0≤t<Dc2π), {S1, S4}: "On" e {S2, S3}: "Off":

diL1(t)
dt

=
Vin

L1

− vC1(t)
L1

− vC2(t)
L1

(3.124)

dvC1(t)
dt

=
iL1(t)

C1

(3.125)

dvC2(t)
dt

=
iL1(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.126)

Modo II (Dc2π≤t<2π), {S1, S4}: "Off" e {S2, S3}: "On":

diL1(t)
dt

=
−Vin

L1

− vC1(t)
L1

− vC2(t)
L1

(3.127)

dvC1(t)
dt

=
iL1(t)

C1

(3.128)

dvC2(t)
dt

=
iL1(t)

C2

− vC2(t)
RC2

(3.129)

Considerando as equações que regem o comportamento do conversor e definindo

os vetores de estados e saída, x(t) e y(t), respectivamente, o sistema pode ser descrito em

espaço de estados:

x(t) = [iL1
vC1

vC2
]T (3.130)

y(t) =
[ ir

Iin

iL1

Iin

iC1

Iin

iC2

Iin

Vin

Vin

vL1

Vin

vC1

Vin

vC2

Vin

vr

Vin

]T

(3.131)

As matrizes de espaço de estados são representadas por: AI =
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L1
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0 0
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,

AII =
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, BI =
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0











e BII =
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0

0











.
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Além disso, CI =
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, CII =
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, DI =
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.

Define-se um novo vetor de entrada xe(t), então uma transformação de equivalência

P é realizada: xe(t) =











iL1

√

L1
√

2

0 0

0 vC1

√

C1
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0

0 0 vC2

√

C1
√

2











e P =











√

L1
√

2

0 0

0
√

C1
√

2

0

0 0
√

C1
√

2











. Através

das equações (3.10) e (3.11), as matrizes de estados e entrada para o primeiro modo de

operação, considerando o novo vetor, são obtidas: AI =











0 − 1
√

L1C1ω
− 1

√

L1C2ω

1
√

L1C1ω
0 0

1
√

L1C2ω
0 − 1

RC2ω











e BI =











1
√

2L1ω

0

0











. Então, o fator de correção é equacionado por: K =
√

2L1ω
Vin

. Através de

(3.18), (3.19), (3.20), (3.21) e (3.22), o modelo em espaço de estados para todos os modos

de operação é obtido considerando o novo vetor: AI =











0 − 1
√

L1C1ω
− 1

√

L1C2ω

1
√

L1C1ω
0 0

1
√

L1C2ω
0 − 1

RC2ω











,

BI =











1

0

0











, AII =











0 − 1
√

L1C1ω
− 1

√

L1C2ω

1
√

L1C1ω
0 0

1
√

L1C2ω
0 − 1

RC2ω











e BII =











−1

0

0











.
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CI =
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√
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√
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0 0 0















































,DI =
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√
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√
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e DII =
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.

Nesta configuração, o sistema é independente da tensão de entrada e deve ser

normalizado através dos parâmetros ressonantes. Para isso, as frequências angulares de

ressonância ω1 e ω2 e as constantes de normalização A1 e A2 e um fator de qualidade Q

são definidos:

ω1 =
1√

L1C1

, A1 =
ω1

ω
(3.132)

ω2 =
1√

L1C2

, A2 =
ω2

ω
(3.133)

Q =
R

L1ω2

= ω2C2R (3.134)

Os termos das matrizes são manipulados através dos parâmetros ressonantes ge-

rando termos adimensionais, como segue:

• 1
√

L1C1ω
= ω1

ω
= A1;

• 1
√

L1C2ω
= ω2

ω
= A2;

• 1

RC2ω
= ω2

RC2ω2ω
= A2

Q
;

• Vin

IinL1ω
= Ra

L1ω
= Raω2

L1ωω2
= QA2a;

• Vin√

C2L1ωRIin
= A2a.
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Nesta etapa o sistema é descrito como um modelo em espaço de estados indepen-

dente da frequência de operação, de entrada e de parâmetros do circuito. O sistema é

exposto por:

EI =











0 −A1 −A2

A1 0 0

A2 0 −A2

Q











, FI =











1

0

0











, EII =











0 −A1 −A2

A1 0 0

A2 0 −A2

Q











, FII =











−1

0

0











,

GI =















































QA2a 0 0

QA2a 0 0

QA2a 0 0

QA2a 0 −A2a

0 0 0

0 −A1 −A2

0 A1 0

0 0 A2

0 0 0















































, HI =















































0

0

0

0

1

1

0

0

1















































, GII =















































QA2a 0 0

QA2a 0 0

QA2a 0 0

QA2a 0 −A2a

0 0 0

0 −A1 −A2

0 A1 0

0 0 A2

0 0 0















































e HII =















































0

0

0

0

1

−1

0

0

−1















































.

O modelo em espaço de estados normalizado para o primeiro modo de operação

pode ser resolvido considerando as condições iniciais; corrente inicial no indutor L1, iL1(0);

tensão inicial no capacitor C1, vC1(0) e tensão inicial no capacitor C2, vC2(0). Este sistema

retorna as condições iniciais para o segundo modo de operação, que deve ser resolvido

simbolicamente para encontrar as condições finais do segundo modo. Através do algoritmo

de resolução do sistema pode-se utilizar uma varredura de parâmetros para obter curvas

de ganho e curvas de estresse nos componentes.

Os conversores RPCs são analisados através da relação entre a frequência de resso-

nância do tanque ressonante e a frequência de operação. Para isso, as seguintes relações

são definidas:

ω0 =
1

√

CeqL1

(3.135)

e

Ceq =
C1C2

C1 + C2

, (3.136)

em que ω0 é a frequência angular de ressonância do tanque ressonante e Ceq é

o capacitor equivalente. Manipulando (3.135) através das equações (3.132), (3.133) e

(3.136) a seguinte relação é obtida:

ω

ω0

=
1

√

A2

1
+ A2

2

(3.137)

Se ω0>ω, o conversor opera em ZCS e se ω0<ω o conversor opera em ZVS. A Figura

3.27 mostra as formas de onda normalizadas obtidas para o conversor Full-bridge RTN-

LCC, utilizando a metodologia exposta, para um conjunto de parâmetros ressonantes e
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ω
ω0

= 1, 04.

Figura 3.27 – Formas de onda normalizadas do conversor Full-bridge RTN-LCC para
operação em ZVS
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Fonte: Autor.

As Figuras 3.27(a)-(i) mostram as formas de onda para as variáveis definidas no

vetor de saída y(t). Percebe-se na Figura 3.27(i) que a tensão ressonante normalizada
vr

Vin
se torna zero antes que a corrente ressonante normalizada se torne zero, mostrada

na Figura 3.27(a), ou seja, os interruptores são bloqueados com tensão zero (ZVS), e as

perdas relevantes por comutação são zero. As formas de onda normalizadas para operação

em ZCS são mostradas na Figura 3.28, em que ω
ω0

= 0, 98. As Figuras 3.28(a)-(i) mostram

as formas de onda das variáveis normalizadas do vetor y(t).
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Figura 3.28 – Formas de onda normalizadas do conversor Full-bridge RTN-LCC para
operação em ZCS
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Fonte: Autor.

Percebe-se na Figura 3.28(a) em comparação com a Figura 3.28(i) que a corrente

ressonante atravessa zero antes da tensão se tornar zero, ou seja, antes dos interruptores

bloquearem. Logo, o os interruptores são bloqueados com corrente zero (ZCS) e as perdas

relevantes por comutação são zero. Sendo assim, esta abordagem prevê o comportamento

do conversor para qualquer ponto de operação independente dos parâmetros de circuito,

assim como o tipo de comutação suave através da relação de ω
ω0
. No caso dos conversores

RPCs, se faz interessante analisar a curva de ganho considerando diferentes valores para o

fator de qualidade e realizando uma varredura paramétrica na frequência de ressonância.

O sistema foi resolvido para o conjunto Q = {1, 5, 10, 20, 25, 30}, com isso a curva de



3 ABORDAGEM NORMALIZADA PARA CONVERSORES RESSONANTES 101

ganho do conversor é mostrada na Figura 3.29 identificando as regiões de ZCS e ZCS.

Figura 3.29 – Curva de ganho do conversor Full-bridge RTN-LCC para diferentes valores
de Q
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Fonte: Autor.

Conforme o fator de qualidade aumenta, taxa de transferência de potência aumenta

também para frequência de operação próxima da frequência de ressonância. Para valores

menores de fator de qualidade, o conversor se torna menos seletivo as frequências, ou seja,

o ganho varia menos com a variação da frequência.

3.3.5 Conversor ressonante Full-bridge RTN-LLC

Da mesma maneira que o conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC foi modelado,

outros conversores RPCs podem ser analisados considerando outros tanques ressonantes.

Visto o padrão topológico dos conversores RPCs (rede de interruptores/tanque resso-

nante/carga), facilmente é possível analisar diversos conversores, visto que apenas com

as matrizes de espaço de estados, é possível utilizar o mesmo algoritmo para modelar o

conversor.

Nesta parte, apenas será mostrado o sistema normalizado no vetor baseado na raiz

quadrada da energia armazenada nos elementos reativos do conversor Full-bridge RTN-

LLC e suas respectivas curvas de ganho e curvas de estresse nos componentes. A topologia
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do conversor é mostrada na Figura 3.30.

Figura 3.30 – Conversor ressonante Full-bridge RTN-LLC
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Fonte: Autor.

Em que, ir é a corrente ressonante, iL1 é a corrente no indutor L1, iC1 é a corrente

no capacitor C1, iL2 é a corrente no indutor L2, iout é a corrente de saída, Vin é a tensão

de entrada, vr é a tensão ressonante, vL1 é a tensão no indutor L1, vC1 é a tensão no

capacitor C1, vL2 é a tensão no indutor L2 e vout é a tensão de saída.

Define-se o vetor de estados x(t) e o vetor de saída y(t):

x(t) = [iL1
vC1

iL2
]T (3.138)

y(t) =
[ ir

Iin

iL1

Iin

iC1

Iin

iL2

Iin

Vin

Vin

vL1

Vin

vC1

Vin

vL2

Vin

vr

Vin

]T

(3.139)

O modelo em espaço de estados normalizado no vetor de estados baseado na raiz

quadrada da energia armazenada nos elementos reativos é representado por:

ẋe(ωt) = EI[A1,A2,Q]
xe(ωt) + FI (3.140)

ẋe(ωt) = EII[A1,A2,Q]
xe(ωt) + FII (3.141)

y(ωt) = GI[A1,A2,Q,a]
xe(ωt) + HI (3.142)

y(ωt) = GII[A1,A2,Q,a]
xe(ωt) + HII (3.143)

Sendo,

EI =
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−A1 QA1

A1 0 0

QA1 0 −QA2
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,
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.

Neste conversor, a frequência angular de ressonância do tanque ressonante, ω0 é descrita

por:

ω0 =
1√

L1C1 + L2C1

(3.144)

A relação de ω0 pela frequência angular de operação ω define se o conversor opera

em ZCS ou ZVS. Esta relação pode ser descrita por:

ω

ω0

=

√

A2

1
+ A2

2

A1A2

(3.145)

Se ω0 > ω, o conversor opera em ZCS. Se ω0 < ω, o conversor opera em ZVS. A

taxa de transferência de potência, Tpot em função de ω
ω0
para diferentes valores de fator

de qualidade Q, é mostrada na Figura 3.31.

A Figura 3.32 mostra a corrente de pico nos interruptores normalizada em função

de ω
ω0
e a Figura 3.33 mostra a capacidade, Cp em função de ω

ω0
.
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Figura 3.31 – Curva de ganho do conversor Full-bridge RTN-LLC para diferentes valores
de Q
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Figura 3.32 – Corrente de pico nos interruptores normalizada em função de ω
ω0
do conversor

Full-bridge RTN-LLC para diferentes valores de Q
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Figura 3.33 – Capacidade Cp em função de ω
ω0
do conversor Full-bridge RTN-LLC para

diferentes valores de Q
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3.3.6 Curvas normalizadas para outros conversores

A abordagem teórica pode ser aplicada para qualquer conversor através da mo-

delagem em espaço de estados, definição de um novo vetor de estados baseado na raiz

quadrada da energia armazenada nos componentes reativos, transformação de equivalên-

cia e normalização. Esta parte do trabalho visa apresentar as curvas normalizadas para

outros conversores, sem detalhar o desenvolvimento da modelagem do sistema normali-

zado, visto que a metodologia para qualquer topologia, em geral, segue o procedimento

apresentado até aqui. A Figura 3.34 mostra as topologias dos conversores Buck na Figura

3.34(a), Cúk na Figura 3.34(b), Flyback na Figura 3.34(c) e ZVS-QRC Boost na Figura

3.34(d).
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Figura 3.34 – Outros conversores: (a)Buck (b)Cùk (c)Flyback (d)ZVS-QRC Boost
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Fonte: Autor.

A Figura 3.35 mostra a taxa de transferência de potência em função da razão cíclica

para o conversor Buck para diferentes valores de A1 e Q, em que A1 é a frequência angular

de ressonância normalizada entre os componentes reativos. A Figura 3.36 mostra a taxa de

transferência de potência em função da razão cíclica para o conversor Cùk para diferentes

valores de A1 e Q, em que A1 é a frequência angular de ressonância normalizada entre os

componentes reativos do filtro de saída. A Figura 3.37 mostra a taxa de transferência de

potência em função da razão cíclica para o conversor Flyback para diferentes valores de

A1, em que A1 é a frequência angular de ressonância normalizada entre os componentes

reativos do filtro de saída e a capacidade Cp. A Figura 3.37(a) mostra a curva de ganho do

conversor considerando relação de transformação 1:10. A Figura 3.37(b) mostra a relação

da corrente de pico e tensão de pico no interruptor S, variando A1.
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Figura 3.35 – Taxa de transferência de potência Tpot em função da razão cíclica Dc do
conversor Buck para diferentes valores de A1 e Q
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Fonte: Autor.

A Figura 3.38 mostra as curvas normalizadas do conversor ZVS-QRC Boost para

diferentes valores de A1, em que A1 é a frequência angular de ressonância normalizada

entre os componentes reativos do filtro de saída. A Figura 3.38(a) apresenta a curva de

ganho para Q = 5 e a Figura 3.38(b) para Q = 25. A Figura 3.38(c)-(d) mostram a

capacidade Cp em função da razão cíclica. A Figura 3.39 a corrente de pico no interrup-

tor S normalizada em função da razão cíclica, onde a Figura 3.39(a) considera fator de

qualidade Q = 5 e a Figura 3.39(b) considera Q = 25. A Figura 3.40 mostra a tensão

de pico no interruptor S normalizada em função da razão cíclica para Q = 5 e Q = 25,

respectivamente nas Figuras 3.40(a) e 3.40(b).
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Figura 3.36 – Taxa de transferência de potência Tpot em função da razão cíclica Dc do
conversor Cùk para diferentes valores de A1 e Q
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Fonte: Autor.

Figura 3.37 – Curvas normalizadas do conversor Flyback
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Figura 3.39 – Corrente de pico no interruptor normalizada em função da razão cíclica Dc

para o conversor ZVS-QRC Boost
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Fonte: Autor.

Figura 3.38 – Curvas normalizadas do conversor ZVS-QRC Boost
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Figura 3.40 – Tensão de pico no interruptor normalizada em função da razão cíclica Dc

para o conversor ZVS-QRC Boost
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Fonte: Autor.

3.4 CONCLUSÃO

A abordagem teórica foi desenvolvida neste capítulo. Primeiramente, a definição

de parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes foi relatada. Posteriormente, os pas-

sos para modelar o sistema foram apresentados de forma genérica, em que primeiramente,

o conversor é modelado nas variáveis de circuito e representado em matrizes de espaço de

estados; a transformação de equivalência foi demonstrada considerando um novo vetor de

estados formado pela raiz quadrada da energia armazenada nos componentes reativos, as

novas matrizes de espaço de estados automaticamente normalizam o sistema em relação à

tensão de entrada e frequência de operação, contudo o sistema ainda é dependente de pa-

râmetros de circuito nesta etapa; o processo de decomposição em parâmetros ressonantes

e normalização foi demonstrado para representar o sistema em um modelo de espaço de

estados normalizado dependente das frequências angulares de ressonância normalizadas,

fatores de qualidade e o inverso da taxa de transferência de potência.

Neste capítulo, também foi desenvolvido um algoritmo genérico para resolução do

sistema. As curvas de ganho e curvas de esforços nos componentes foram mostradas para

diversos conversores.
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4.1 INTRODUÇÃO

Neste capítulo, o algoritmo de projeto de conversores, derivado da abordagem

teórica desenvolvida, é apresentado. Tendo em vista que a metodologia é normalizada,

o projeto utiliza os parâmetros ressonantes para encontrar o valor dos componentes do

conversor. Inicialmente, as equações de projeto são derivadas. Em um segundo momento,

o algoritmo de projeto é apresentado. Diversos exemplos de projeto são considerados e

por fim, um exemplo orientado à escolha do conversor é mostrado.

4.1.1 Equações de projeto

As equações de projeto dos componentes são obtidas partindo das equações dos

fatores de qualidade (série/paralelo) e das relações entre as frequências angulares (resso-

nância/operação). Utilizando as equações 3.27, 3.28, 3.29 e 3.30, encontra-se os elementos

reativos através de manipulação algébrica. As equações de projeto dos indutores são en-

contradas por:

Q
(série)

=
Lnωi

R
=

Lnωiω

Rω
=

LnAiω

R
(4.1)

Q
(paralelo)

=
R

Lnωi

=
Rω

Lnωiω
=

R

LnAiω
(4.2)

Manipulando 4.1 e 4.2 obtêm-se:

Ln =
Q

(série)
R

Aiω
(4.3)

Ln =
R

Q
(paralelo)

Aiω
(4.4)

As equações de projeto dos capacitores são encontradas através de:

Q
(série)

=
1

CmωiR
=

ω

CmωiRω
=

1
CmAiRω

(4.5)

Q
(paralelo)

= CmωiR =
CmωiRω

ω
= CmAiRω (4.6)
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Manipulando 4.5 e 4.6 obtêm-se:

Cm =
1

Q
(série)

AiRω
(4.7)

Cm =
Q

(paralelo)

AiRω
(4.8)

Estas equações são válidas se ωi corresponder aos elementos reativos. Por exemplo,

se ωi for formado por Li e Ci. Contudo as equações também podem ser aplicadas para

projeto dos outros componentes reativos, considerando as outras frequências angulares de

ressonância, visto que as frequências são interdependentes, como mostrado no Lema3.

4.1.2 Algoritmo de projeto do conversor

O projeto do conversor é realizado através da escolha de um ponto de operação

desejado a partir das curvas normalizadas. Com isso, utiliza-se os parâmetros ressonantes

para o ponto de operação especificado e qualquer projeto, em relação às especificações

de projeto, pode ser realizado. A Figura 4.1 mostra o fluxograma de uma possibilidade

de projeto do conversor utilizando a metodologia desenvolvida, em que vout é a tensão de

saída e fs a frequência de operação.

Existem outras possibilidades de sequência de projeto. Por exemplo: as equações

de projeto dos elementos reativos podem ser usadas para projetar a carga R, tendo em

vista que pode-se definir um valor de um elemento reativo de acordo com disponibili-

dade; as equações dos cálculos auxiliares podem ser manipuladas em conjunto com as

especificações de projeto; pode-se definir tensão de entrada e de saída, e obter a taxa

de transferência de potência e a razão cíclica necessárias para estas especificações; entre

outras.

4.1.3 Exemplos de projeto de conversores

A seguir serão apresentados projetos de conversores utilizando a metodologia de-

senvolvida. Estes projetos serão usados para obtenção dos resultados, comparação com

outras metodologias e validação dos resultados teóricos.

4.1.3.1 Projeto normalizado do conversor quase ressonante ZCS Buck

Um exemplo de projeto do conversor ZCS-QRC Buck, analisado no capítulo ante-

rior, será mostrado a seguir. A Tabela 4.1 mostra os parâmetros normalizados do conversor
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Figura 4.1 – Fluxograma do algoritmo de projeto

Cálculos auxiliares:

Início

Projeto dos componentes através de 
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Fonte: Autor.

para Q = 5 e A2 = 0, 1, obtidos através da metodologia da abordagem teórica variando a

razão cíclica Dc.
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Tabela 4.1 – Parâmetros normalizados do conversor ZCS-QRC Buck variando Dc para
Q = 5

Parâmetros normalizados do conversor ZCS-QRC Buck

Dc A1 A2 A3 a Tpot

0, 1 5, 95 0, 1 0, 18 76, 67 0, 013

0, 2 3, 04 0, 1 0, 17 19, 38 0, 051

0, 3 2, 07 0, 1 0, 16 8, 710 0, 114

0, 4 1, 59 0, 1 0, 16 4, 950 0, 201

0, 5 1, 30 0, 1 0, 15 3, 210 0, 311

0, 6 1, 12 0, 1 0, 15 2, 250 0, 443

0, 7 0, 98 0, 1 0, 15 1, 670 0, 596

0, 8 0, 89 0, 1 0, 14 1, 290 0, 770

Fonte: Autor.

Para cada ponto de operação, também obtém-se os valores de máximos normaliza-

dos, que podem ser utilizados para escolha da resposta normalizada desejada. A Tabela

4.2 mostra os valores máximos das formas de onda normalizadas do conversor.

Tabela 4.2 – Valores máximos das formas de onda normalizadas do conversor ZCS-QRC
Buck para Q = 5

Valores máximos normalizadas do conversor ZCS-QRC Buck

Dc
iS

Iin

iD

Iin

vC2

Vin

vD

Vin

0, 1 17, 00 19, 7 0, 116 1, 51

0, 2 8, 70 10, 0 0, 236 1, 53

0, 3 5, 90 6, 00 0, 344 1, 54

0, 4 4, 20 4, 00 0, 456 1, 56

0, 5 3, 40 3, 10 0, 565 1, 58

0, 6 3, 00 2, 50 0, 674 1, 65

0, 7 2, 26 1, 90 0, 783 1, 68

0, 8 2, 35 1, 60 0, 887 1, 90

Fonte: Autor.

Como os valores estão normalizados, é possível prever os valores máximos das

formas de onda do conversor para qualquer ponto de operação; multiplicando estes por

Vin, para tensões; ou por Iin para correntes. Como exemplo de projeto, considera-se

Dc = 0, 5 e os respectivos valores para parâmetros normalizados obtidos na Tabela 4.1.

Os passos para projeto são mostrados a seguir:
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1. Escolha da resposta normalizada desejada e ponto de operação:

Com base na abordagem teórica, obtém-se todos os pontos de operação. Com isso

deve-se escolher a resposta normalizada desejada e obter os respectivos parâmetros

ressonantes e ponto de operação;

2. Parâmetros ressonantes baseados no ponto de operação escolhido:

Ponto de operação: Dc = 0, 5;

Frequências angulares de ressonâncias normalizadas: A1 = 1, 3, A2 = 0, 1 e A3 =

0, 15;

Fator de qualidade: Q = 5;

Taxa de transferência de potência: Tpot = 0, 311;

Inverso da taxa de transferência de potência: a = 3, 21.

3. Especificações de projeto:

Tensão de entrada: Vin = 20 V ;

Frequência de operação: fs = 500 kHz;

Potência de saída: Pout = 1 W .

4. Cálculos auxilares:

Vout =
√

TpotVin = 11;

ω = 2πfs;

Iin = Vin

Ra
= 0, 05.

5. Projeto da carga R:

R = V 2
out

Pout
= 120 Ω.

6. Projeto dos indutores:

L1 = RA2

QA1A2
3ω

= 31 µH;

L2 = R
QA2ω

= 79 µH.

7. Projeto dos capacitores:

C1 = QA2
3

A2
1A2Rω

= 1.8 nF ;

C2 = Q

A2Rω
= 120 nF .

Como pode ser constatado, as equações para L1 e C1 apresentam formatação um

pouco diferente das equações 4.1 e 4.2. Como L1 e C1 são componentes da entrada do

conversor, as equações são adaptadas, pois estas são dependentes das outras frequências

de ressonâncias do circuito.
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4.1.3.2 Projeto normalizado do conversor ressonante Classe E

Considerando o conversor ressonante Classe E mostrado no capítulo anterior, a

metodologia de projeto é realizada seguindo os passos:

1. Escolha da resposta normalizada desejada e ponto de operação:

Com base na abordagem teórica, o sistema é resolvido para todos os pontos de

operação. Com isso deve-se escolher a resposta normalizada desejada e obter os

respectivos parâmetros ressonantes e ponto de operação;

2. Parâmetros ressonantes baseados no ponto de operação escolhido:

Ponto de operação: Dc = 0, 5;

Frequências angulares de ressonâncias normalizadas: A1 = 0, 8, A2 = 1, 02 e A3 =

1, 18;

Fator de qualidade: Q = 1;

Taxa de transferência de potência: Tpot = 1, 217;

Inverso da taxa de transferência de potência: a = 0, 821.

3. Especificações de projeto:

Tensão de entrada: Vin = 10 V ;

Frequência de operação: fs = 500 kHz;

Potência de saída: Pout = 5 W .

4. Cálculos auxilares:

voutrms
=

√

TpotVin;

ω = 2πfs.

5. Projeto da carga R:

R =
v2

outrms

Pout
= 22 Ω.

6. Projeto dos indutores:

L1 = RA2
2

QA1A2
3ω

= 7, 31 µH;

L2 = R
QA1ω

= 9, 68 µH.

7. Projeto dos capacitores:

C1 = QA1

A2
2Rω

= 10 nF ;

C2 = Q

A1Rω
= 15 nF .
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4.1.3.3 Projeto normalizado do conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC

Considerando o conversor ressonante RPC Full-bridge com tanque ressonante LCC,

mostrado no capítulo anterior, o projeto normalizado é apresentado. Com a metodologia

de análise, é possível obter um banco de dados com os valores encontrados de parâmetros

ressonantes e estresse nos componentes para todos os pontos de operação e então, decidir

uma resposta normalizada para realizar o projeto. A Tabela 4.3 mostra os valores dos

parâmetros normalizados variando ω
ω0
para Q = 10

Tabela 4.3 – Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LCC variando ω
ω0

para Q = 10

Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LCC
ω
ω0

A1 A2 a Tpot ISpico
VSpico

0, 69 0, 71 0, 97 0, 2790 3, 5830 7, 57000 1

0, 74 0, 71 0, 92 0, 2150 4, 6490 7, 03000 1

0, 83 0, 71 0, 83 0, 1010 9, 8780 5, 40000 1

0, 96 0, 71 0, 73 0, 0110 85, 907 2, 10000 1

1, 23 0, 71 0, 55 0, 5140 1, 9440 19, 2800 1

1, 48 0, 71 0, 41 4, 7080 0, 2120 80, 8900 1

1, 72 0, 71 0, 29 29, 600 0, 0330 291, 969 1

Fonte: Autor.

Sabe-se que ω
ω0
define se o conversor opera em ZCS ou ZVS. Para exemplo de

projeto considera-se ω
ω0

= 1, 23 e seus respectivos parâmetros normalizados. Neste ponto

o conversor opera em ZVS. Os passos de projeto são descritos a seguir:

1. Parâmetros ressonantes baseados no ponto de operação escolhido:

Ponto de operação: ω
ω0

= 1, 23;

Frequências angulares de ressonâncias normalizadas: A1 = 0, 71 e A2 = 0, 55;

Fator de qualidade: Q = 10;

Taxa de transferência de potência: Tpot = 1, 944;

Inverso da taxa de transferência de potência: a = 0, 514.

2. Especificações de projeto:

Tensão de entrada: Vin = 5 V ;

Frequência de operação: fs = 80 kHz;

Razão cíclica: Dc = 0, 5;
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Indutor disponível: L1 = 1 mH

3. Cálculos auxilares:

voutrms
=

√

TpotVin;

ω = 2πfs.

4. Projeto da carga R:

R = QL1A2ω = 2, 7 kΩ.

5. Projeto dos capacitores:

C1 = QA2

A2
1Rω

= 8, 2 nF ;

C2 = Q

A2Rω
= 13 nF .

4.1.3.4 Projeto normalizado do conversor ressonante Full-bridge RTN-LLC

Como exemplo de projeto do conversor ressonante Full-bridge RTN-LLC desenvol-

vido no capítulo anterior, considera-se os parâmetros normalizados obtidos com a meto-

dologia de análise. A Tabela 4.4 mostra os parâmetros normalizados para Q = 0, 1, e a

Tabela 4.5 para Q = 1.

Tabela 4.4 – Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LLC para Q = 0, 1

Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LCC
ω
ω0

A1 A2 Tpot a ISpico
VSpico

0, 711 2, 50 1, 7 0, 0163 61, 2800 13, 28 1

0, 769 2, 02 1, 7 0, 0068 145, 390 18, 78 1

0, 841 1, 66 1, 7 0, 0074 133, 960 16, 42 1

1, 062 1, 13 1, 7 0, 0591 16, 9100 5, 840 1

1, 315 0, 85 1, 7 0, 0172 58, 0000 11, 57 1

1, 564 0, 69 1, 71 0, 0022 451, 180 34, 236 1

1, 769 0, 60 1, 7 0, 0008 1165, 50 56, 29 1

Fonte: Autor.
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Tabela 4.5 – Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LLC para Q = 1

Parâmetros normalizados do conversor Full-bridge RTN-LLC
ω
ω0

A1 A2 Tpot a ISpico
VSpico

0, 711 2, 50 1, 7 0, 2826 3, 5370 5, 8890 1

0, 769 2, 02 1, 7 0, 3128 3, 1960 5, 4300 1

0, 841 1, 66 1, 7 0, 4547 2, 1990 4, 3810 1

1, 043 1, 16 1, 7 3, 1590 0, 3160 1, 5630 1

1, 315 0, 85 1, 7 0, 1670 5, 9560 7, 3470 1

1, 564 0, 69 1, 7 0, 0392 25, 386 15, 958 1

1, 769 0, 60 1, 7 0, 0177 56, 367 24, 196 1

Fonte: Autor.

Os passos para projeto são descritos a seguir:

1. Parâmetros ressonantes baseados no ponto de operação escolhido da Tabela 4.4

Ponto de operação: ω
ω0

= 0, 841 ZCS ;

Frequências angulares de ressonâncias normalizadas: A1 = 1, 66 e A2 = 1, 7;

Fator de qualidade: Q = 0, 1;

Taxa de transferência de potência: Tpot = 0, 0074;

Inverso da taxa de transferência de potência: a = 133, 962.

2. Especificações de projeto:

Tensão de entrada: Vin = 127 V ;

Frequência de operação: fs = 1 MHz;

Razão cíclica: Dc = 0, 5;

3. Cálculos auxilares:

voutrms
=

√

TpotVin = 10 V ;

ω = 2πfs;

Iin = Vin

Ra
= 120 mA.

4. Projeto da carga R:

R =
v2

outrms

Pout
= 10 Ω.

5. Projeto dos indutores:

L1 = RA2
2

QA2
1ω

= 7, 81 µH;

L2 = R
QA2ω

= 7, 44 µH.
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6. Projeto do capacitor:

C1 = Q

A2Rω
= 1, 1 nF .

Outro exemplo de projeto é mostrado a seguir:

1. Parâmetros ressonantes baseados no ponto de operação escolhido da Tabela 4.5

Ponto de operação: ω
ω0

= 1, 043 ZVS ;

Frequências angulares de ressonâncias normalizadas: A1 = 1, 16 e A2 = 1, 7;

Fator de qualidade: Q = 1;

Taxa de transferência de potência: Tpot = 3, 159;

Inverso da taxa de transferência de potência: a = 0, 316.

2. Especificações de projeto:

Tensão de entrada: Vin = 3 V ;

Frequência de operação: fs = 800 kHz;

Razão cíclica: Dc = 0, 5;

3. Cálculos auxilares:

voutrms
=

√

TpotVin = 5, 3 V ;

ω = 2πfs;

Iin = Vin

Ra
= 33 mA.

4. Projeto da carga R:

R =
v2

outrms

Pout
= 270 Ω.

5. Projeto dos indutores:

L1 = RA2
2

QA2
1ω

= 88 µH;

L2 = R
QA2ω

= 33 µH.

6. Projeto do capacitor:

C1 = Q

A2Rω
= 390 pF .

4.1.3.5 Projeto orientado à escolha do conversor

Uma vantagem da metodologia desenvolvida é a possibilidade de comparar con-

versores e escolher uma topologia (ou diversas) adequada às especificações de projeto.

Através das curvas normalizadas de esforços nos componentes é possível determinar quais

conversores e pontos de operação destes, são adequados para determinado projeto.
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Os conversores para a comparação são mostrados na Figura 4.2, em que a Figura

4.2(a) mostra o conversor Buck, Figura 4.2(b) o conversor Boost, Figura 4.2(c) o conversor

Buck-Boost, Figura 4.2(d) o conversor ZVS-QRC Boost, Figura 4.2(e) o conversor Classe

E e Figura 4.2(f) o conversor ressonante baseado em oscilador de Armstrong. Como

informação extrapauta, o conversor baseado em oscilador de Armstrong é uma topologia

de conversor elevador que utiliza um indutor acoplado em que a indutância magnetizante

está em série com o indutor ressonante, e este conjunto, em paralelo com o capacitor

ressonante. Este conversor é explorado em aplicações de Energy harvesting no trabalho

de Naidon (2015). Como nomenclatura, é adotada a sigla RPC-OA para este conversor.

Figura 4.2 – Conversores para comparação: (a)Buck (b)Boost (c)Buck-Boost (d)ZVS-
QRC Boost (e)Classe E (f)RPC-OA

(a) (b) (c)

(d) (e) (f)

Fonte: Autor.

Dois exemplos de aplicações de conversores ressonantes são utilizados para demons-

trar o método de projeto. O primeiro exemplo considera aplicações de Energy Harvesting

para baixa tensão. Em geral, estes sistemas visam capturar e gerenciar energia que seria

"desperdiçada"para alimentar um sensor ou microcontrolador no qual um conversor de

alta eficiência realiza o fluxo adequado de energia. Para exemplo, será considerada uma

aplicação em que a tensão de saída é uma faixa típica de alimentação de um microcon-

trolador, e os valores de entrada são típicos de sistemas de Energy Harvesting. (RAJU;

GRAZIER, 2010). A Tabela 4.6 mostra as especificações de projeto para este exemplo.
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Tabela 4.6 – Exemplo de aplicação 1 - Energy Harvesting

Especificação Valor

Tensão de entrada, Vin 900 mV

Tensão de saída, Vout 3, 3 − 5 V

Corrente de entrada, Iin 1 A

Interruptor, MOSFET BSH105 - Philips −
Corrente em condução máxima no interruptor, Idmax

1, 05 A

Fonte: Autor.

O segundo exemplo considera aplicação de LED automotivo. Nestas aplicações,

pode ser necessário elevar ou rebaixar a tensão oriunda da bateria do veículo para alimen-

tar o LED. A Tabela 4.7 mostra as especificações de projeto para este exemplo.

Tabela 4.7 – Exemplo de aplicação 2 - LED automotivo

Especificação Valor

Tensão de entrada, Vin 24 V

Tensão de saída, Vout 9 − 15 V

Corrente de entrada, Iin 0, 85 A

Interruptor, MOSFET K1445 - Sanyo −
Tensão nos terminais máxima no interruptor, Vdemax

450 V

Corrente em condução máxima no interruptor, Idmax
5 A

Fonte: Autor.

Tendo em vista as especificações para os dois exemplos de aplicação de converso-

res ressonantes, através das curvas de ganho e curvas de estresse nos componentes, um

comparativo entre os conversores é apresentado. Para o primeiro exemplo, a taxa de

transferência de potência necessária é calculada para os extremos dos valores de tensão

de saída:

Tpot =
[

Vout

Vin

]2

=

[

3, 3
0, 9

]

2

= 13, 44 (4.9)

Tpot =
[

Vout

Vin

]2

=

[

5
0, 9

]

2

= 30, 86 (4.10)

Para o segundo exemplo, o cálculo da taxa de transferência de potência necessária

é:

Tpot =
[

Vout

Vin

]2

=
[ 9
24

]

2

= 0, 14 (4.11)
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Tpot =
[

Vout

Vin

]2

=
[15
24

]

2

= 0, 4 (4.12)

Logo, considerando os conversores apresentados, deve-se verificar nas curvas de

ganho quais apresentam a taxa requisitada. A Figura 4.3 mostra as curvas de ganho dos

conversores destacando as regiões que cumprem às especificações.

Estas curvas mostram a taxa de transferência de potência em função da razão cí-

clica para diferentes valores de frequência de ressonância normalizada, A1. Além disso, as

regiões nas quais os pontos de operação atendem às especificações, são destacados, para

cada aplicação. Com isso, busca-se determinar os possíveis candidatos para às especifica-

ções das Tabelas 4.6 e 4.7.

As regiões delimitadas são traçadas através dos valores de Tpot calculados para os

valores extremos de Vout. Logo, para aplicação 1, é necessário operar em uma faixa entre

13, 44 e 30, 86 para Tpot, e para aplicação 2, entre 0, 14 e 0, 4. Dentro desta janela, o

conversor atende às especificações para conversão de energia.

As curvas de ganho mostradas nesta parte, consideram fator de qualidade igual a 1,

e curvas de A1 considerando: ressonância entre os elementos reativos para os conversores

de ordem 2, ou seja, Buck, Boost, Buck-Boost e RPC-OA; ressonância entre os elementos

reativos que formam o circuito ressonante para o conversor Classe E e ressonância do

filtro de saída para o conversor ZVS-QRC Boost. O intuito destes exemplos é mostrar a

possibilidade da metodologia de comparar diferentes conversores e obter diretrizes para

seleção do mais adequado ante-projeto dos componentes reativos, e não fornecer fatores

quantitativos que servem para qualquer especificação. Deve-se observar que em curvas

de ganho com outros valores de fator de qualidade, os conversores podem obter ganhos

diferentes, e se tornarem adequados às especificações, assim como, para os conversores de

ordem elevada, outras curvas de frequências angulares de ressonância normalizadas podem

ser avaliadas. Uma análise mais detalhada direcionada para uma aplicação específica está

além do escopo deste trabalho e será sugerida como trabalho futuro.

Para a aplicação 1 (Energy Harvesting), os conversores Boost, Buck-Boost, ZVS-

QRC Boost e RPC-OA são candidatos pois apresentam regiões de operação em que a taxa

de transferência de potência requisitada pode ser obtida. Contudo o conversor ZVS-QRC

Boost apresenta uma região limitada à curva de A1 = 1, 5 para razão cíclica acima de 0, 7.

Visto que a aplicação 2 (LED automotivo) exige abaixar a tensão, apenas os con-

versores Buck, Buck-Boost e Classe E são candidatos. Estes conversores cumprem às

especificações para razão cíclica menor que aproximadamente 0, 55, como mostrado nas

Figuras 4.3(a), 4.3(c) e 4.3(e).
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Figura 4.3 – Regiões de projeto dos conversores relacionadas às curvas de ganho
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Fonte: Autor.

Considerando os interruptores e seus valores máximos, é necessário avaliar as curvas

normalizadas de esforços nos componentes. A Figura 4.4 mostra curvas de corrente de

pico no interruptor normalizadas para os conversores. Já a Figura 4.5 mostra curvas de

tensão de pico no interruptor normalizadas. Como estas curvas estão normalizadas, basta

multiplicar os valores de tensão de entrada ou corrente de entrada, pelos valores mostrados
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nas curvas, para obter o valor real de esforço no interruptor. Este valor é comparado com

o valor máximo no interruptor oriundo do datasheet. Logo, é possível visualizar quais

conversores atendem às especificações.

Na aplicação 1, um requisito para corrente máxima no interruptor é imposto. Sabe-

se também que a corrente de entrada é 1 A, logo, este valor multiplicado pelos valores de

corrente de pico no interruptor normalizada mostrados na Figura 4.4, deve ser igual ou

menor que Idmax
, ou seja, 1, 05 A. Da mesma forma, a aplicação 2 apresenta requisitos

para corrente e tensão no interruptor. Sabe-se da Tabela 4.7 que a tensão de entrada é

24 V , este valor é multiplicado aos valores das curvas de tensão de pico no interruptor

normalizada na Figura 4.5, e deve ser menor ou igual a Vdemax
. A corrente de entrada Iin

é avaliada da mesma forma que a descrita para aplicação 1.

Através das curvas de esforços nos componentes mostradas nas Figuras 4.4 e 4.5,

para aplicação 1, nota-se que o conversor Boost pode ser utilizado considerando curvas com

A1 < 0, 8. Isto porque a corrente de entrada multiplicada pelo valor da curva mostrada

em 4.4(b), é aproximadamente 1 para Dc > 0, 7, que é a região avaliada pois o conversor

apresenta taxa de transferência de potência adequada às especificações, como mostrado

na Figura 4.3(b). Para A1 > 0, 8, a multiplicação da corrente de entrada, Iin pela corrente

de pico normalizada, tende a ser maior que 1, 05, que é o valor máximo do interruptor. Já

o conversor ZVS-QRC Boost não é adequado, pois como mostrado anteriormente, a única

curva em que este conversor cumpre o requisito de taxa de transferência de potência, é

a curva com A1 = 1, 5. Nesta curva, para corrente de pico normalizada, o esforço de

corrente é maior do que o permitido, como mostrado na Figura 4.4(d). Na região que

atende às especificações para o conversor RPC-OA, o esforço de corrente tende a se tornar

muito pequeno (Dc > 0, 65) e quase todas as curvas de A1 podem ser utilizadas para o

projeto.
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Figura 4.4 – Corrente de pico no interruptor normalizada
C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

Buck

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

5

10

15

20

25

Aplicação 2

(a)

C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

Boost

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

1

2

3

4

Aplicação 1

(b)

C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

Buck-Boost

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

5

10

15

20

25

Aplicação 1

Aplicação 2

(c)

C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

ZVS-QRC Boost

0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

2

4

6

8

10

12

14

(d)

C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

Classe E

0,2 0,4 0,6 0,8

5

10

15

20

Aplicação 2

(e)

C
o
rr
en
te
d
e
p
ic
o
n
o
in
te
rr
u
p
to
r
n
o
rm
al
iz
ad
a

A1=2,0

A1=1,5

A1=1,2

A1=1,0

A1=0,8

A1=0,5

A1=0,1

Razão cíclica, Dc

RPC-OA

0,2 0,4 0,6 0,8

5

10

15

20

Aplicação 1

(f)

Fonte: Autor.
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Figura 4.5 – Tensão de pico no interruptor normalizada
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Fonte: Autor.

Para aplicação a 2, a tensão de entrada, Vin = 24 V , multiplicada pelos valores

de tensão de pico no interruptor normalizada, deve ser menor que 450 V , que é o valor

de Vdemax retirado da Tabela 4.7. O conversor Buck é um candidato, pois o esforço

de tensão no interruptor é igual à Vin para todos os pontos de operação. A mesma

conclusão é obtida para o conversor Buck-Boost. Para o conversor Classe E, com exceção
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de pontos extremos da curva A1 = 2, a tensão de pico no interruptor normalizada atende

às especificações. É necessário avaliar a corrente para este exemplo. A corrente em

condução máxima no interruptor é Idmax
= 4, 5 A. Logo, visto que para os conversores

Buck e Buck-Boost, a faixa de operação que atende os requisitos de taxa de transferência

de potência é para Dc < 0, 6 e Dc < 0, 5, respectivamente, nesta faixa, os esforços de

corrente destes conversores é elevado para Dc < 0, 22, o que restringe a faixa de operação

destes conversores. Já para o conversor Classe E, todas as curvas de A1, com exceção de

A1 = 2, podem ser utilizadas como requisito de taxa de transferência de potência. Para

Dc > 0, 35, estas curvas atendem aos requisitos de corrente, como mostrado na Figura

4.4(e). A Tabela 4.8 mostra uma compilação dos resultados obtidos desta análise.

Tabela 4.8 – Resumo dos resultados do comparativo entre conversores

Conversor Aplicação Faixa de operação A1

Buck 2 0, 22 < Dc ≤ 0, 6 0, 1 a 2, 0

Boost 1 Dc > 0, 7 0, 1 e 0, 5

Buck-Boost 1; 2 Dc > 0, 75;0, 22 < Dc ≤ 0, 5 0, 1 a 1, 2;0, 1, 0, 1 a 2, 0

ZVS-QRC Boost 1 Inadequado −
Classe E 2 0, 35 < Dc ≤ 0, 55 0, 1 a 1, 5

RPC-OA 1 Dc > 0, 65 0, 1 a 1, 5

Fonte: Autor.

4.2 CONCLUSÃO

Este capítulo apresentou a metodologia de projeto normalizado para os conversores.

Em um primeiro momento as equações de projeto foram derivadas.

Em um segundo momento, o algoritmo de projeto foi mostrado. Posteriormente

diversos exemplos de projeto foram considerados para os conversores ZCS-QRC Buck,

Classe E, Full-bridge RTN-LCC e Full-bridge RTN-LLC.

Por fim, um projeto orientado à escolha do conversor foi desenvolvido considerando

dois exemplos de aplicação, Energy Harvesting e LED automotivo. Um comparativo

entre os conversores Buck, Boost, Buck-Boost, Classe E, ZVS-QRC Boost e RPC-OA

foi realizado para determinar a faixa de operação destes conversores considerando os

requisitos de projeto.
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5.1 RESULTADOS TEÓRICOS, SIMULAÇÃO E EXPERIMENTAL

Este capítulo apresenta os resultados obtidos através da abordagem teórica e pro-

jeto dos conversores, relatada nos capítulos anteriores, através de comparativos entre

resultados teórico, simulação e experimental. Os parâmetros utilizados para simulação

e experimento, assim como especificação dos componentes, são mostrados em tabelas.

Um comparativo com outras metodologias é discutido utilizando o conversor ZCS-QRC

Buck como exemplo. Os resultados teóricos foram obtidos utilizando o software para

computação simbólica Wolfram Mathematica 10.

5.1.1 Resultados para o conversor quase ressonante ZCS-QRC Buck

O conversor ZCS-QRC Buck analisado e projetado nos capítulos anteriores foi

simulado e implementado em protótipo para validação dos resultados teóricos. Os parâ-

metros de simulação são mostrados na Tabela 5.1 e os parâmetros para implementação

são mostrados na Tabela 5.2.

Tabela 5.1 – Parâmetros de simulação do conversor ZCS-QRC Buck

Parâmetros de simulação Valor

Tensão de entrada, Vin 20 V

Frequência de operação, fs 500 kHz

Razão cíclica, Dc 0, 5

Resistor, R 120 Ω

Indutor, L1 31 µH

Indutor, L2 79 µH

Capacitor, C1 18 nF

Capacitor, C2 120 nF

Passo de simulação, Tstep 10 ns

Fonte: Autor.
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Tabela 5.2 – Parâmetros para implementação do conversor ZCS-QRC Buck

Parâmetros para implementação Valor Modelo

Tensão de entrada, Vin 20 V −
Frequência de operação, fs 500 kHz −
Razão cíclica, Dc 0, 5 −
Resistor, R 120 Ω/5 W −
Indutor, L1 31 µH Núcleo de ferrite

Indutor, L2 79 µH Núcleo de ferrite

Capacitor, C1 18 nF −
Capacitor, C2 120 nF −
Interruptor, MOSFET Vgmin

= 2, 5 V K03H1202 - Infineon

Diodo − MUR460 - ONSemi

Fonte: Autor.

A Figura 5.1 mostra um comparativo entre o resultado teórico, 5.1(a) e resultado de

simulação, 5.1(b) para tensão de gate no interruptor e corrente no interruptor. Constantes

foram multiplicadas nos gráficos para facilitar a visualização.

Figura 5.1 – Tensão de gate e corrente no interruptor do conversor ZCS-QRC Buck:
(a)Teórico (b)Simulação

TeóricoiS
Vin

5vg

2

1

3

0
1 2 3 4 5 6

(a)

Simulação

1,851 1,852 t(ms)

0

1

5,5iS (A)

1,8531,85

vg (V)

(b)

Fonte: Autor.

A Figura 5.2 mostra o comparativo entre; resultado teórico, 5.2(a); resultado de

simulação, 5.2(b) e resultado experimental, 5.2(c) para tensão de saída do conversor. Um

comparativo para tensão no capacitor C1, vC1 , é mostrado na Figura 5.3, na qual, tensão

normalizada no capacitor é mostrada na Figura 5.3(a), tensão no capacitor simulado é
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mostrada na Figura 5.3(b) e tensão no capacitor experimental é mostrada na Figura

5.3(c).

Figura 5.2 – Tensão de saída vout do conversor ZCS-QRC Buck: (a)Teórico (b)Simulação
(c)Experimental: 5V/div, 2µs/div
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Fonte: Autor.

Figura 5.3 – Tensão no capacitor C1, vC1 , do conversor ZCS-QRC Buck: (a)Teórico
(b)Simulação (c)Experimental: 5V/div, 500ns/div
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Fonte: Autor.

5.1.2 Resultados para o conversor ressonante Classe E

O conversor ressonante Classe E foi simulado e implementado para comparação

com os resultados teóricos. A Tabela 5.3 mostra os parâmetros para simulação e a Tabela

5.4 mostra os parâmetros para implementação.
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Tabela 5.3 – Parâmetros de simulação do conversor Classe E

Parâmetros de simulação Valor

Tensão de entrada, Vin 10 V

Frequência de operação, fs 500 kHz

Razão cíclica, Dc 0, 5

Resistor, R 22 Ω

Indutor, L1 7, 31 µH

Indutor, L2 9, 68 µH

Capacitor, C1 10 nF

Capacitor, C2 15 nF

Passo de simulação, Tstep 10 ns

Fonte: Autor.

Tabela 5.4 – Parâmetros para implementação do conversor Classe E

Parâmetros para implementação Valor Modelo

Tensão de entrada, Vin 10 V −
Frequência de operação, fs 500 kHz −
Razão cíclica, Dc 0, 5 −
Resistor, R 22 Ω/5 W −
Indutor, L1 7, 31 µH Núcleo de ar AWG18

Indutor, L2 9, 68 µH Núcleo toroidal AWG28

Capacitor, C1 10 nF −
Capacitor, C2 15 nF −
Interruptor, MOSFET Vgmin

= 2, 5 V K03H1202 - Infineon

Fonte: Autor.

A Figura 5.4 mostra o comparativo entre; resultado teórico, 5.4(a); simulação,

5.4(b) e experimental, 5.4(c) para tensão no interruptor S do conversor Classe E. Como

pode ser visto, a tensão normalizada de pico é aproximadamente 3, 7, que multiplicado pela

tensão de entrada Vin, resulta nos valores máximos obtidos na simulação e experimental.

Ademais, destaca-se a comutação suave, característica do conversor operando em ZVS.
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Figura 5.4 – Tensão no interruptor S do conversor Classe E : (a)Teórico (b)Simulação
(c)Experimental: 10V/div, 2µs/div
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Fonte: Autor.

A Figura 5.5 mostra a tensão de saída normalizada, 5.5(a); tensão de saída para

simulação, 5.5(b) e tensão de saída experimental, 5.5(c). A Figura 5.6 mostra os resultados

experimentais do conversor Classe E para tensão de gate no interruptor, Vg; tensão no

interruptor, vS e tensão de saída vout.

Figura 5.5 – Tensão de saída vout do conversor Classe E : (a)Teórico (b)Simulação
(c)Experimental: 10V/div, 2µs/div
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Fonte: Autor.
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Figura 5.6 – Resultados experimentais para o conversor ressonante Classe E
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Fonte: Autor.

5.1.3 Resultados para o conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC

A Tabela 5.5 mostra os parâmetros de simulação e a Tabela 5.6 mostra os parâ-

metros para implementação do conversor ressonante Full-bridge RTN-LCC projetado no

capítulo anterior. A Tabela 5.7 mostra os parâmetros ressonantes utilizados.

Percebe-se na Tabela 5.7 que o parâmetro ressonante, ω
ω0
é maior que 1, então

o tipo de comutação suave é ZVS. Esta condição de comutação á avaliada através da

comparação entre corrente e tensão ressonantes. Se a corrente ressonante cruza por zero

antes da tensão ressonante, a comutação suave é do tipo ZCS, pois a tensão ressonante

está atrasada em relação à corrente ressonante. Se a tensão ressonante atinge zero antes

da corrente ressonante, a comutação suave é do tipo ZVS, pois a corrente ressonante está

atrasada em relação à corrente ressonante.
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Tabela 5.5 – Parâmetros de simulação do conversor Full-bridge RTN-LCC

Parâmetros de simulação Valor

Tensão de entrada, Vin 5 V

Frequência de operação, fs 80 kHz

Razão cíclica, Dc 0, 5

Resistor, R 2, 7 kΩ

Indutor, L1 1 mH

Capacitor, C1 8, 2 nF

Capacitor, C2 13 nF

Passo de simulação, Tstep 1 ns

Fonte: Autor.

Tabela 5.6 – Parâmetros para implementação do conversor Full-bridge RTN-LCC

Parâmetros para implementação Valor Modelo

Tensão de entrada, Vin 5 V −
Frequência de operação, fs 80 kHz −
Razão cíclica, Dc 0, 5 −
Resistor, R 2, 7 kΩ/5 W −
Indutor, L1 1 mH Núcleo de ferrite

Capacitor, C1 8, 2 nF −
Capacitor, C2 13 nF −
Interruptor, MOSFET Vgmin

= 10 V IRFP360LC - International

Rectifier

Fonte: Autor.

Tabela 5.7 – Parâmetros ressonantes do conversor Full-bridge RTN-LCC

Parâmetros ressonantes Valor
ω
ω0

1, 23 ZVS

Constante de normalização, A1 0, 71

Constante de normalização, A2 0, 55

Taxa de transferência de potência, Tpot 1, 944

Fator de qualidade, Q 10

Fonte: Autor.
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A Figura 5.7 mostra o comparativo entre resultado de simulação e experimental

para tensão ressonante e corrente ressonante. A Figura 5.7(a) mostra os resultados de

simulação e a Figura 5.7(b) os resultados experimentais.

Figura 5.7 – Tensão e corrente ressonante do Full-Bridge RTN-LCC : (a)Simulação
(b)Experimental
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Fonte: Autor.

Percebe-se tanto na simulação como no resultado experimental, que a corrente

ressonante está atrasada em relação à tensão ressonante, que atinge nível zero antes da

corrente ressonante atingir zero, caracterizando o comportamento com comutação suave

ZVS.

A Figura 5.8 mostra um comparativo entre resultado teórico, simulação e expe-

rimental para tensão de saída do conversor. A Figura 5.8(a) mostra a tensão de saída

normalizada. A Figura 5.8(b) mostra a tensão de saída oriunda da simulação. A Figura

5.8(c) mostra a tensão de saída experimental.

Figura 5.8 – Tensão de saída do conversor Full-bridge RTN-LCC : (a)Teórico (b)Simulação
(c)Experimental: 10V/div, 5µs/div
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Fonte: Autor.
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5.2 COMPARAÇÃO QUANTITATIVA COM OUTRAS METODOLOGIAS

Para comparar a metodologia com outros trabalhos, considera-se em um primeiro

momento o conversor quase ressonante ZCS-QRC Buck. O conversor foi projetado e

simulado utilizando a metodologia desenvolvida e utilizando outras duas metodologias de

projeto encontradas na literatura, as metodologias dos trabalhos de Yanik e Isen (2013)

e Li, Gao e Mok (2016).

Os projetos foram analisados através de uma variação paramétrica na frequência

de ressonância do filtro de saída do conversor. O trabalho de Yanik e Isen (2013) não

utiliza nomenclatura específica para este parâmetro, já o trabalho de Li, Gao e Mok (2016)

utiliza uma equação dependente de parâmetros do circuito, em que este parâmetro pode

ser identificado por β. Para efeito de comparação, este parâmetro será chamado de A2,

ou seja, frequência angular de ressonância normalizada, para as três metodologias em

comparação, seguindo a nomenclatura adotada no texto deste trabalho.

Os conversores foram simulados considerando tensão de entrada Vin = 20 V e

tensão de saída Vout = 12 V . Logo, o paradigma utilizado é a diferença entre entrada e

saída, equacionado por:

∆V = Vin − Vout (5.1)

O conversor foi projetado e simulado considerando as três metodologias para diver-

sos valores de A2, buscando verificar as curvas em que os projetos resultam em ∆V = 8 V .

A Figura 5.9 mostra o gráfico que relaciona ∆V em função de A2 para as três metodologias

em estudo.

Como pode ser observado, o método de Yanik e Isen (2013) só é válido para A2 <

0, 2. Isto pode ser atribuído ao fato de que esta metodologia apresenta simplificações

na análise que resultam em equações de projeto que não são válidas com o aumento

da frequência. Já o presente estudo e o método de Li, Gao e Mok (2016) apresentam

bons resultados para praticamente todos os pontos. Para A2 = 1, 2, as três metodologias

apresentaram pontos fora da curva ideal.

Considerando a influência do A2 na metodologia, um grau de liberdade é obtido

para projetar o conversor. Este parâmetro influência diretamente no tamanho dos com-

ponentes. A Figura 5.10 mostra os componentes reativos em função de A2.

5.3 COMPARAÇÃO QUALITATIVA COM OUTRAS METODOLOGIAS

Para avaliar a metodologia apresentada, serão considerados fatores qualitativos,

descritos por:

1. Arquitetura: Considera-se o tipo de arquitetura de análise e projeto, descritas no
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Figura 5.9 – Comparação entre metodologias
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Fonte: Autor.

Capítulo 1 através da Figura 1.2. Os dois tipos são; Arquitetura orientada ao projeto

(AOP) em que o fluxograma utiliza um processo iterativo para validar uma topologia

proposta de acordo com as especificações e Arquitetura orientada aos resultados

(AOR) na qual respostas genéricas são obtidas previamente;

2. Conversores: Este fator tem por objetivo pontuar os tipos de conversores que o

método pode ser utilizado para análise;

3. Análise: Determina se o método obtém soluções Numéricas ou Analíticas;

4. Modelo: Define qual tipo de modelo representa o conversor utilizado pelo método.

Parâmetros de circuito denota que o modelo é dependente de parâmetros reais de

circuito e Normalizado denota que o sistema é independente de parâmetros de cir-

cuito.
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Figura 5.10 – Valor dos componentes reativos em função de A2 para o conversor ZCS-QRC
Buck
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Fonte: Autor.

5. Simplificação: Especifica o tipo de simplificação adotada pelo método para realizar

a análise.

As metodologias utilizadas para comparação são trabalhos citados na revisão bi-

bliográfica que apresentam métodos de análise e projeto de conversores. A Tabela 5.8

mostra o comparativo entre diversos trabalhos e o presente estudo:

Tabela 5.8 – Comparação qualitativa com outras metodologias

Método Arquitetura Conversores Análise Modelo Simplificação
Liu
(1984)

AOP PWM QRC Numérica Parâmetros
de circuito

Fonte de cor-
rente

Yanik
(2013)

AOP PWM QRC Numérica Parâmetros
de circuito

Fonte de cor-
rente

Lokesha
(2014)

AOP RPC Numérica Parâmetros
de circuito

Q > 5

Lisong
(2016)

AOP PWM QRC Numérica Parâmetros
de circuito

Componentes
ideais

Bertoni
(2016)

AOR RPC Analítica Normalizado −

Zhang
(2016)

AOP QRC Numérica Parâmetros
de circuito

Q > 5

Presente
estudo

AOR PWM QRC
MRC RPC

Analítica Normalizado Componentes
ideais

Fonte: Autor.

Os trabalhos de Liu e Lee (1984) e Yanik e Isen (2013) analisam conversores QRC,
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porém a metodologia pode ser aplicada em conversores PWM. Estes trabalhos analisam

os conversores através de parâmetros de circuito através da simplificação do filtro de saída

por uma fonte de corrente. Já o trabalho de Li, Gao e Mok (2016) apresenta uma van-

tagem em relação a estes pois não simplifica o filtro de saída, então, reduzindo o valor

dos componentes reativos do filtro, tornando a abordagem válida. Os trabalhos de Lo-

kesha e Srivani (2014) e Zhang et al. (2016) apresentam metodologias válidas para fator

de qualidade maior que 5, ou seja, o filtro de saída pode ser representado por um resistor

equivalente. O trabalho de Bertoni et al. (2016) assim como o presente estudo, são os

únicos que apresentam arquitetura orientada ao resultado e permitem análise numérica.

Os conversores analisados no presente estudo consideram os componentes ideais, porém,

a metodologia pode ser aplicada adotando componentes parasitas e resistências para re-

presentar perdas, assim como é realizado em Bertoni et al. (2016). Neste caso, cada

resistência extra gera um novo fator de qualidade, e elementos reativos extras devem ser

usados para gerar novas frequências angulares de ressonância normalizada. Estes casos

mais complexos estão além do escopo deste trabalho, ficam como sugestão para trabalhos

futuros. O método de Bertoni et al. (2016) prevê praticamente todas as perdas do conver-

sor analisado, contudo o esforço computacional deste método é muito grande, além disso,

o método é aplicado apenas para o conversor ressonante Classe E e visto que as perdas

são direcionadas para a configuração desta topologia, a aplicação do método em outros

conversores exige modificações na análise.
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Conversores ressonantes apresentam um papel fundamental nos requisitos de mi-

niaturização em aplicações da eletrônica de potência, tais como: fontes renováveis, ilumi-

nação artificial, dispositivos portáteis (smart phones, tablets, notebooks,...), entre outras.

Por meio das características de moldar as formas de onda de conversores de maneira se-

noidal, a conversão ressonante de energia mostra diversas vantagens, como: redução de

esforços nos componentes, redução de interferência eletromagnética, comutação suave e

redução do tamanho dos componentes. Contudo, a análise e o projeto dos conversores

ressonantes é mais complexa que para os conversores modulados por largura de pulso, isso

porque as multiressonâncias envolvidas na conversão de energia dificultam a obtenção de

soluções analíticas nos componentes ressonantes.

Neste âmbito, a presente dissertação apresentou o desenvolvimento de uma meto-

dologia normalizada de análise e projeto de conversores ressonantes na qual o sistema é

descrito em um modelo de espaço de estados que é independente de parâmetros de cir-

cuito, tais como indutâncias, capacitâncias e resistências. Para isso, uma transformação

de equivalência é utilizada, na qual um novo vetor de estados que considera a raiz qua-

drada da energia armazenada nos componentes reativos é utilizado para automatizar o

processo de normalização.

Primeiramente, o método foi desenvolvido para o caso genérico. Em um segundo

momento, a metodologia foi demostrada em diversos conversores, tais como, Boost, ZCS-

QRC Buck, Classe E, Full-bridge RTN-LCC, entre outros. A abordagem permite analisar

o conversor para qualquer ponto de operação independentemente de especificações de

projeto. Além disso, curvas de ganho e esforços nos componentes são obtidas, servindo

de base para o projeto normalizado dos conversores.

Uma metodologia de projeto foi desenvolvida e mostrada em diversos exemplos,

na qual, a partir dos parâmetros ressonantes, os conversores são projetados. Ademais,

uma metodologia de projeto orientada à escolha do conversor foi proposta. Os resulta-

dos teóricos são comparados com resultados de simulação e experimentais para validar a

abordagem desenvolvida.

O método foi comparado de forma quantitativa com outros métodos de projeto

de conversores. Foi possível avaliar a influência de simplificações através de uma varia-

ção paramétrica, na qual, especialmente para conversores ressonantes, é necessário que o

método considere a influência das ressonâncias entre os elementos reativos para prever o

comportamento do conversor quando a frequência é aumentada. Além disso, o método foi

comparado de forma qualitativa com outras metodologias. O tipo de arquitetura de aná-

lise e projeto foi pontuado para cada método, assim como a abrangência e simplificações

utilizadas.

As principais contribuições deste trabalho são: desenvolvimento de uma aborda-
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gem normalizada para conversores ressonantes, na qual, através de uma transformação

de equivalência é possível automatizar o processo de normalização e estabelecer relações

entre parâmetros de circuito e parâmetros ressonantes; desenvolvimento de uma meto-

dologia de projeto normalizado de conversores ressonantes na qual os componentes são

projetados a partir de informações de parâmetros ressonantes; comparação entre diversas

topologias de conversores ressonantes através de um método orientado à escolha do con-

versor; formalização de uma abordagem de análise de conversores que é independente de

especificações de projeto.

Os resultados podem ser usados para análise e projeto de conversores. Além disso,

o método pode ser facilmente implementado para qualquer topologia, visto que o processo

de modelagem em formato de um sistema adimensional é realizado de forma automática.

Ademais, os resultados servem de base teórica para desenvolvimento de sistemas de alta

eficiência, em geral, com frequências elevadas, que são uma tendência nas aplicações de

eletrônica de potência.
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Ressonante para Sistemas de Energy Harvesting. Eletrônica de Potência, 2017.

6.2 TRABALHOS FUTUROS

Como sugestão para trabalhos futuros, alguns tópicos são elencados:

• Aplicação da metodologia direcionada a resolver problemas específicos de engenha-
ria, tais como os encontrados em aplicações de LED, WPT, Energy harvesting,

Piezoelétricos, entre outras;

• Ampliar a metodologia para análise normalizada considerando variação da carga em
diversos conversores;

• Ampliar a metodologia para análise dos conversores considerando perdas e compo-
nentes parasitas;
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• Implementar outros conversores para ampliar o escopo de comparação com outros
métodos;

• Realizar um comparativo entre diversas topologias direcionado a uma aplicação

específica.
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