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RESUMO

CONTROLADOR DIGITAL MULTI-AMOSTRAS PID E V2 COT HIiBRIDO PARA
REGULADOR BUCK SINCRONO

AUTOR: Renan Borges de Vasconselos
ORIENTADOR: Mario Lucio da Silva Martins

Este trabalho apresenta uma técnica de controle digital hibrido para um conversor ponto de
carga abaixador (buck) sincrono implementado de forma digital em um processador digital de
sinais, com objetivo de apresentar alta eficiéncia em cargas reduzidas e respostas transitorias
rapidas para variagdes de carga. Inicialmente, um estudo de possiveis modulagdes e modos de
operacao e seu impacto na eficiéncia do conversor ¢ realizado. Também so discutidos métodos
de controle, apresentando comportamento, particularidades da implementagado digital, além da
metodologia de projeto. Na proposta dois controladores sdo utilizados em diferentes condigdes
de carga, buscando unir as melhores caracteristicas e eliminar alguns problemas encontrados
em cada técnica quando empregada individualmente. Para cargas reduzidas e modo de
conducio descontinua, um controlador V2 COT ¢ utilizado produzindo uma modulagio em
frequéncia resultando em ganhos de eficiéncia. Para cargas elevadas, um controle PID com
modulag¢do por largura de pulso ¢ utilizado, devido a melhor estabilidade em modo de conducao
continua, para acelerar a resposta transitoria ¢ aplicada uma técnica multi-amostrada de
controle. O projeto foi realizado para um conversor abaixador alimentado em 3,3V e com carga
regulada de 1,2V com uma demanda de corrente maxima de 5A. A viabilidade do controle
proposto ¢ verificada a partir de simulagdes e resultados experimentais. Demonstrou-se
experimentalmente que a eficiéncia se manteve proxima a 90% em cargas mais elevadas com
um valor minimo acima de 80% na carga minima enquanto o tempo de resposta para degraus
de carga ficou entre 100us e 150us.

Paravras-chave: buck sincrono, multi-amostrado, controle digital, tempo de condugdo

constante.






ABSTRACT

HYBRID DIGITAL CONTROLLER WITH MULTISAMPLED PID AND V2 COT
FOR A SYNCHRONOUS BUCK CONVERTER

AUTHOR: Renan Borges de Vasconselos
ADVISOR: Mario Lucio da Silva Martins

This work presents a hybrid digital control method for a point-of-load synchronous buck
converter implemented in a digital signal processor, seeking to achieve high efficiency in light
loads and good transitory responses. To present the control system proposal, a study of the
modulation on buck converter is presented analyzing the impact on losses. The control methods
are also presented, analyzing behavior and particularities of digital implementation with design
methodology. In the proposal two different controllers are used, seeking out to join good
characteristics while eliminating drawbacks under different load conditions. For light loads, a
constant on-time pulse frequency modulation controller is used, in order to reduce power losses.
For high loads, a linear pulse width modulation PID controller is applied due to its better
stability, with improved transitory response achieved by multisampling. The study was carried
out for a step-down power converter from 3.3V to 1.2V with a maximum load current of 5A.
The feasibility of the proposed control method is shown with simulation and experimental
results. An efficiency close to 90% was obtained for high loads with a reduction to 80% on the

minimum load, the transient time results for load step remained between 100us and 150us.

Keywords: constant on-time, multisampled, digital control, synchronous buck.
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1 INTRODUCAO

O estudo das técnicas de gerenciamento de energia em equipamentos eletronicos vem
aumentando dramaticamente nos ultimos anos. Isso corresponde ao grande aumento no uso de
dispositivos portateis alimentados por baterias, tais como telefones celulares, cameras e outros
equipamentos multimidia. Com os dispositivos eletronicos agregando funcionalidades mais
complexas através de Circuitos Integrados (Cls) com maior poder de processamento e tamanho
reduzido, os requisitos para o gerenciamento de energia sdo cada vez mais rigorosos, visando
garantir a alimentacdo adequada e autonomia.

A medida que as tecnologias avangaram ao longo dos anos, os métodos para alimentar
esses sistemas complexos também amadureceram. Em 1965, Gordon Moore, o co-fundador da
Intel, estabeleceu que o nimero de transistores em um circuito integrado dobrasse a cada dois
anos, o que ficou conhecido como Lei de Moore (INTEL, 2011). Com o crescente aumento na
velocidade e capacidade de processamento dos processadores digitais, ha um niumero cada vez
maior de transistores integrados e, com o aumento do numero de transistores, o consumo de
energia dos processadores também tem aumentado (INTEL, 2007).

Para os dispositivos moveis, o gerenciamento de energia busca em esséncia melhorar a
eficiéncia do dispositivo, resultando em uma vida 1til prolongada da bateria e, portanto, no
tempo de operagao do dispositivo sem a necessidade de recarga (PATOUNAKIS et al., 2004).
O desempenho eficiente, a alta funcionalidade, o perfil pequeno, o transiente rapido e o baixo
custo sdo alguns dos requisitos mais buscados para os sistemas de gerenciamento de energia
modernos. Um sistema de gerenciamento de energia contém varios subsistemas, incluindo
reguladores lineares, reguladores chaveados e o sistema de controle do regulador, que podem
estar arranjados de forma discreta ou integrados em um unico CI.

A regulacdo da tensdo e o tempo de recuperagdo transitoria sao as principais questdes a
serem atendidas para se assegurar a qualidade da fonte de alimentacdo do sistema. Essa
demanda por alta qualidade se faz necessaria, pois a instabilidade da tensao de alimentacao em
periodos de variacdes de carga pode causar operacdo anormal ou até mesmo deteriorar o
desempenho dos dispositivos portateis.

Portanto, uma resposta transitéria rapida associada a uma alta eficiéncia sdo as
consideragdes mais relevantes para o projeto dos reguladores chaveados, também chamados de
conversores estaticos ou conversores CC-CC, empregados nas fontes de alimentagdo dos

dispositivos portateis.
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As caracteristicas rigidas de alimentacao requeridas pelas cargas de sistemas eletronicos
em conjunto com a necessidade de diferentes tensdes de alimentacao para as diversas cargas
presentes em um unico sistema moderno, popularizou o uso arquiteturas distribuidas de
alimentacdo com aplicacdo de conversores ponto de carga (POL - Point-Of-Load) (WHITE,
2003); (REUSCH, 2012); (YINGYT et al., 2013).

Conversores POL sdao conversores posicionados proximos a carga e especificamente
projetados para atender suas necessidades, garantindo assim, uma regulacdo mais precisa,
melhor resposta transitoria e ganhos em eficiéncia (YINGYT et al., 2013).

Diversos trabalhos analisam diferentes técnicas para melhorar a resposta transitoria e
eficiéncia nos conversores POL, esses estudos podem ser divididos em duas principais areas:
topologia e técnicas de controle.

Analisando primeiramente estudos voltados a topologia, de um modo geral, a topologia
abaixadora (buck) ¢ a mais utilizada em conversores POL, devido as baixas tensdes das cargas
normalmente alimentadas. As técnicas de aprimoramento de resposta transitoria nessa topologia
sdo voltadas em acelerar o tempo de carga ou descarga para o capacitor de saida do conversor
CC-CC (ZHENYU et al., 2014). Para tanto foram introduzidas varias modificacdes na
topologia buck (MARVI et al., 2016).

Reduzir o valor da indutancia do conversor pode aumentar a taxa de variacao da corrente
de saida e reduzir a variagdao da tensdo de saida durante as transi¢des de carga, melhorando a
resposta dindmica do conversor. Todavia esse método também produzird uma maior ondulacao
de tensdo na carga em regime permanente, o que pode inviabilizar as especificagdes de
regulacao de tensao da carga, o que nao ¢ aceitdvel em alguns casos (BJELETIC et al., 2011).

Como alternativa para aumentar a taxa de varia¢do da corrente de saida é possivel
paralelizar varios conversores, o que ¢ conhecido como operagdo intercalada. Com isso
consegue-se a reducdo do valor equivalente de indutincia sem comprometer a ondulagdo de
tensao na carga em regime permanente (MARVI et al., 2016); (BEHJATI e DAVOUDI, 2011).
Utilizando essa abordagem ¢ possivel reduzir os indutores até o seu valor critico aumentando o
nimero de conversores em paralelo. Contudo, a grande ondulagdo de corrente em cada
conversor resulta em maiores perdas e maiores esfor¢os de corrente para os MOSFETs. Para
reduzir esses esfor¢os o emprego do acoplamento indutivo dos indutores foi proposto
(BEHJATI e DAVOUDI, 2011); (NAGARAIJA et al., 2011). Entretanto, na abordagem
intercalada o numero de componentes ¢ aumentado e ¢ necessario um circuito de controle

complexo.
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Para reduzir o nimero de conversores em paralelo e os problemas associados, o conceito
de indutancia chaveada foi apresentado (SENANAYAKE e NINOMIYA, 2005); (LU et al.,
2007). A modificacdo instantdnea do valor da indutdncia melhora significativamente a
eficiéncia do conversor e, também, reduz o seu custo devido a reducdo do numero de
componentes adicionais. Contudo, essa abordagem requer o uso de um indutor customizado, o
que em muitas aplica¢des pode nao ser viavel. Além disso, nessas solugdes os componentes do
circuito adicional sdo colocados no caminho do fluxo de poténcia do conversor ou estdo
associados aos componentes principais do circuito, de modo que, em regime permanente, a
eficiéncia desses conversores ¢ degradada.

Ainda visando aumentar as variagdes de corrente através do indutor ¢ reduzir os
transistorios de tensdo na carga sem modificar o valor do indutor, Hwang et al. (2014) propos
a variacao da tensao aplicada sobre o mesmo por meio da inser¢do de um circuito com capacitor
chaveado (SC — Switched Capacitor) na entrada do conversor buck sincrono. Com a utilizagao
do SC a tensdo de entrada ¢ dobrada quando se necessita injetar ou remover corrente na carga.

Outra solugdo possivel ¢ o uso de um circuito em paralelo com o indutor de filtro que
seja capaz de fornecer ou remover a energia necessaria para o capacitor de saida. O emprego
de um circuito para bombear corrente foi proposto por Barrado et al. (2005), esse circuito
consiste de um conversor buck auxiliar que € projetado para ter uma resposta dinamica mais
rapida que o conversor buck principal. Alternativamente, Lambert et al. (2009) propos o uso de
um regulador auxiliar bidirecional em paralelo com o regulador principal, chamado de
compensador de tensdo transitoria (TVC — Transient Voltage Compensator), projetado para
regular rapidamente os transientes de carga. Um circuito semelhante foi apresentado como
sendo um armazenador de energia (energy buffer) (SHAN et al., 2013). Todas essas técnicas se
baseiam no uso de um circuito auxiliar, o qual depende de uma detec¢do a posteriori do
transitorio para atuacdo, gerando um atraso inevitavel, no entanto, uma comunicagdo direta
entre o processador que estd sendo alimentado e o sistema de controle do regulador de tensao
pode mitigar esse problema (SHAN et al., 2014).

Se por um lado varios trabalhos discutem mudangas no circuito do conversor buck,
outros trabalhos abordam melhorias com respeito aos aspectos dindmicos do conversor, a partir
da analise de técnicas de controle.

Controles em modo-corrente sdo amplamente utilizados para conversores POL devido
a simplicidade de projeto e os bons resultados de resposta dinamica (YINGYT et al., 2013).

Nesse tipo controladores, o controle ¢ realizado a partir da corrente no indutor do conversor,
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podendo ser utilizadas uma grande variedade de esquemas de controle (REDL ¢ SOKAL,
1985).

Dentre os esquemas de controle em modo-corrente destaca-se o controle V2 com tempo
de conducgao constante (COT — Constant On-Time). Esse controle utiliza a modulagdo COT que
possui excelente eficiéncia em cargas reduzidas através da redugdo da frequéncia de
chaveamento (YU e LEE, 2010). Para obter essa modulagao ¢ utilizado o ripple de corrente,
medido de forma indireta na tensdo de saida do conversor através da queda de tensdo sobre a
Resisténcia Série Equivalente (RSE) do capacitor, essa medi¢do indireta elimina a necessidade
de um sensor de corrente com alta banda passante. Contudo, o projeto de cada sistema deve ser
feito de forma personalizada tendo em vista que a RSE depende de diversos fatores, como a
tecnologia e o valor da capacitancia de cada capacitor.

A realiza¢do do controle através de um ripple torna a sua implementagdo de forma
digital bastante complexa, pois os atrasos e erros envolvidos na amostragem prejudicam a
resposta transitoria e estabilidade do sistema, fazendo com que para esse tipo de aplicagao
controladores analdgicos ainda representem uma expressiva maioria (CHENG et al., 2014).

No entanto, a implementacdo digital possui diversas vantagens associadas a sua
flexibilidade, como por exemplo: reprogramagdo, supervisdo ¢ possibilidade de uso de
estruturas mais complexas de controle (JAKOBSEN et al., 2008). Essas vantagens, em conjunto
com redugdo de pregos e aumento de poder de processamento de microprocessadores, tornaram
interessante o estudo de técnicas digitais de controle.

Algumas técnicas que buscam solucionar os problemas do controle V> COT com
implementagao digital. Essas técnicas fazem uso de rampas externas e internas em conjunto
com o ripple de tensdo na geragdo da modulacdo, e com isso visam reduzir as oscilagdes e
instabilidades causadas pela amostragem. Em contraponto, com a utiliza¢do dessas técnicas a
resposta dinamica do controle acaba sendo prejudicada (CHENG et al., 2014).

Outros trabalhos apresentam uma abordagem diferente para obtencdo de respostas
transitorias rapidas com controladores digitais. Nesses trabalhos ¢ apresentada uma técnica a
partir um controle linear PID (Proporcional, Integral e Derivativo), porém, com a utilizacdo de
multiplas amostras em um periodo de chaveamento para obter melhor resposta dinamica, a
partir da reducao de atrasos em conjunto com técnicas especificas de controle (CORRADINI et
al., 2008); (CORRADINI e MATTAVELLLI, 2008).

Finalmente, ¢ possivel observar que as exigéncias crescentes impostas a conversores
POL por dispositivos eletronicos modernos torna o estudo de técnicas para melhorar a eficiéncia

e resposta dindmica muito importante, o que gerou o surgimento de diversas técnicas, com
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diferentes caracteristicas. Duas abordagens se destacam nesse estudo, a primeira considera
modificagdes na topologia e especificacdo dos elementos do circuito, a segunda busca ganhos
através da técnica de controle aplicada.

Nesse trabalho sera proposta uma técnica de controle digital para atingir os objetivos de
eficiéncia e resposta transitdria necessarios para conversores POL, aplicados em sistemas
alimentados por baterias.

A técnica de controle proposta ¢ composta de dois controladores digitais para diferentes
situagdes de consumo. Um controle ndo linear COT ¢ utilizado em cargas reduzidas garantindo
elevada eficiéncia através da reducdo da frequéncia de chaveamento. Essa técnica ja ¢ bastante
estabelecida na literatura, no entanto, sua aplicacao na forma digital resulta em problemas de
estabilidade verificados principalmente em cargas elevadas. Para contornar o problema de
estabilidade um controlador PID ¢ aplicado em cargas elevadas, utilizando multiplas amostras
em um unico periodo de chaveamento para atingir melhores respostas transitdrias.

Para justificar o controlador proposto cada uma das técnicas de controle sera
apresentada de forma detalhada, analisando teoricamente e através de simulagdes as vantagens

e desvantagens de cada uma em diferentes situacdes de carga.

1.1 OBJETIVOS

1.1.1 Objetivo principal

Esse trabalho tem como objetivo propor um sistema de controle digital implementado a
partir de um processador digital de sinais (DSP — Digital Signal Processor) para um conversor
POL utilizando a topologia buck sincrono, visando a aplicagdo para sistemas alimentados por
baterias. Considerando a aplicagdo pretende-se conseguir uma elevada eficiéncia em cargas
leves sem sacrificios na resposta transitoria, o que sera obtido através da aplicagdo de duas

técnicas de controle para diferentes situagdes de consumo de energia.

1.1.2 Objetivos especificos

Para alcancar os objetivos serdo utilizadas as seguintes metas:
a) Realizar uma revisao tedrica de técnicas de controle em modo corrente utilizadas

em controle de conversores POL.
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b) Apresentar o conversor buck sincrono, fazendo uma analise de possiveis estratégias
de modulagao e modos de operacao.

c) Verificar, a partir da apresentacio das perdas, os impactos das diferentes
modulacdes sobre a eficiéncia. Definir o modo de funcionamento para maximizar a
eficiéncia a partir dessa analise.

d) Analisar diferentes técnicas de controle digital e definir uma proposta de sistema de
controle para o conversor, buscando atender as necessidades de resposta transitoria
apresentando uma metodologia de projeto para o controle proposto.

e) Definir os parametros de projeto e projetar o conversor e o sistema de controle. Usar
simulagdo para verificar o funcionamento adequando do conversor e caracteristicas
estaticas e dindmicas do controle.

f) Implementar o sistema projetado e realizar testes experimentais para verificar o
funcionamento e caracteristicas do conversor.

g) Apresentar as conclusdes obtidas com a realizagdo do trabalho, evidenciando
caracteristicas positivas e negativas verificadas. Identificar possiveis melhorias a

serem realizadas em trabalhos futuros.

1.1.3 Organizacao da dissertaciao

Este trabalho esta organizado em 7 capitulos. No Capitulo 1 ¢ realizada a introducao e
apresentacdo dos objetivos. No Capitulo 2 ¢ apresentada a revisdo tedrica com técnicas de
controle modo-corrente. No Capitulo 3 ¢ analisado o conversor buck sincrono em diferentes
modulag¢des, apresentando uma analise de perdas. No Capitulo 4 ¢ apresentada a proposta para
o sistema de controle digital, com apresentacao e analise dos dois controladores utilizados. No
Capitulo 5 ¢ realizado o projeto do conversor e do sistema de controle, utilizando simulagao
para verificacdo do funcionamento. No Capitulo 6 ¢ discutida a implementagdo e testes
experimentais do conversor, analisando resultados para regime permanente, transitorio e
eficiéncia. No Capitulo 7 sdo apresentadas as conclusdes finais do trabalho realizado, sugerindo

propostas para trabalhos futuros.
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2 REVISAO TEORICA

2.1 INTRODUCAO

Ha duas formas de se controlar a tensdo de saida em reguladores de tensdo. A primeira
forma usa diretamente o erro de tensdo para alimentar o controlador. Este modo ¢ conhecido
como controle em modo tensdo. A segunda forma de controle usa a medigao da tensdo de saida
e uma medicdo da corrente no indutor de filtro. Este ultimo modo de regulacao de tensao ¢
conhecido como controle em modo corrente. Nesse capitulo serdo apresentados funcionamento

e caracteristicas de algumas técnicas de controle, com énfase em técnicas em modo-corrente.

2.2 TECNICAS DE CONTROLE PARA CONVERSORES

Existem varias técnicas de controle que fazem uso do sinal da corrente do indutor para
de uma forma ou de outra, controlar a tensdo em reguladores CC-CC (LI, 2009). De um modo
geral, todas essas técnicas podem ser definidas como controle em modo-corrente (RIDLEY,
1990). Essas técnicas se diferenciam na maneira em que a corrente do indutor de um conversor
buck sincrono ¢ utilizada como parte do mecanismo de realimentacao e do sistema de controle.

No entanto, antes do surgimento do controle em modo-corrente, as técnicas de controle
em modo-tensdo se popularizaram (KAZIMIERCZUK et al., 1993), principalmente devido a
sua simplicidade de implementacdo ¢ do uso de uma tnica malha de realimentacdo. Como
exemplo pode ser citado o controle linear modo-tensao com modulagdo por largura de pulso
(PWM — Pulse Width Moduation), amplamente utilizado. Nesse controle a modulagdo ¢
produzida a partir da comparacdo de um sinal modulante (V¢) e uma portadora de frequéncia
fixa com forma de onda triangular ou dente de serra. O sinal modulante, por sua vez, é gerado
por um compensador, utilizando o erro de tensdo do conversor. A estrutura de controle € o
principio de modulacdo para o controle modo-tensdo sao apresentados na Figura 2.1.

A Figura 2.1 (a) mostra o diagrama do circuito onde pode-se observar que o sinal de
referéncia Vs € comparado com o sinal medido da tensdo V.. Este sinal passa por um
diferenciador com ganho definido como Hy. O sinal de saida (diferenga) do diferenciador ¢
comparado com um sinal dente-de-serra em um comparador. O sinal de saida do comparador ¢
um trem de pulsos que ¢ aplicado no driver que aciona os transistores S1 e S2. A Figura 2.1 (b)
mostra os sinais que entram no comparador ¢ o sinal de saida (trem de pulsos). Observa-se que

a amplitude do sinal V¢ deve estar entre os valores minimo e maximo do sinal dente-de-serra
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para que a modulacdo ocorra de forma adequada. O sinal dente-de-serra pode ser obtido

digitalmente por meio de um contador digital.

Figura 2.1 — Controle em modo-tensao

— -
A
vo® Driver [-#= l S2 %RC %RL
1 4

(b)

(a) estrutura de controle; (b) principio de modulagéo.
Fonte: Adaptagdo de Li (2009).

No final da década de 1960 e inicio dos anos 1970, existia uma forte motivagdo para o
emprego de sinais (modulante e portadora) que fossem obtidos a partir de formas de onda do
conversor para gerar os sinais de controle. Observou-se que com o uso da corrente do indutor
para geracdo da modulagdo, controle em modo-corrente, sdo obtidos ganhos na resposta
dindmica do conversor, em comparagdo com o uso de controles modo-tensdo, pois o
comportamento sinal de corrente do indutor estd diretamente relacionado ao sinal de
modulagdo. Na Figura 2.2, ¢ apresentado um circuito basico para obter a modulagao a partir da
corrente do indutor, observa-se que o proprio formato triangular da corrente do indutor é
utilizado, medido através de um sensor com ganho Ri, substituindo um sinal gerado

externamente.
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Figura 2.2 — Controle em modo-corrente
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Fonte: Adaptagdo de Li (2009).

Uma possivel modulagdao faz uso do sinal da saida do comparador para bloquear o
transistor, enquanto que, sua entrada em conducdo ¢ determinada definindo-se o intervalo de
bloqueio com um valor fixo (7op). Essa modulagdo, apresentada na Figura 2.3, ¢ conhecida
como Controle em Frequéncia-Varidvel com Tempo de Bloqueio Constante (VFC COffT —
Variable-Frequency Control with Constant Off-Time), (RIDLEY, 1990); (LAU e SANDERS,
1997).

Figura 2.3 — Modula¢do em modo-corrente com tempo de bloqueio constante

- I_ i 4|

Fonte: Adaptagdo de Li (2009).

De maneira semelhante, ¢ possivel gerar a modulagao utilizando o sinal da saida do
comparador para acionar o transistor, enquanto que, seu bloqueio ¢ determinado definindo-se o
intervalo de conducdo com um valor fixo (7o), conforme Figura 2.4. Essa modulagdo ¢
conhecida como Controle em Frequéncia-Variavel com Tempo de Condugdo Constante (VFC

— CONT Variable-Frequency Control with Constant On-Time), (HONG e CHOI, 2000).
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Figura 2.4 — Modulagao em modo-corrente com tempo de bloqueio constante

_.:Ton:‘_

PWM |

Fonte: Adaptagdo de Li (2009).

Para se obter uma frequéncia constante de operacao, pode ser utilizado um sinal de clock
(CLK) como temporizador. Nesse caso, ou o instante de entrada em condugao, ou bloqueio sao
definidos pelo temporizador. Utilizando o clock para inicio da condugdo ¢ gerada a modulacao
denominada de Frequéncia-Constante com Controle de Valor de Pico (CF-PVC — Constant-
Frequency Peak Value Control), apresentada na Figura 2.5, (PAPATHOMAS, 1986); (QIU et
al., 2007). De modo analogo, com o clock interrompendo a conducdo ¢ gerada a modulacao
denominada de Frequéncia-Constante com Controle de Valor de Vale (CF-VVC — Constant-

Frequency Valley Value Control), apresentada na Figura 2.6, (ZHOU et al., 2010).

Figura 2.5 — Modulagao em modo-corrente por valor de pico

Fonte: Adaptagdo de Li (2009).
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Figura 2.6 — Modulagdo em modo-corrente por valor de vale

- I— 5 _|

Fonte: Adaptagdo de Li (2009).

Com uma pequena modificacdo no circuito, uma patente de Gallaher e Redner (1967)
propde o uso de um comparador Schmitt para controle de um conversor buck. Assim, a
implementagdo de um controle por histerese € realizada, utilizando as informagdes CA e CC do
sinal da corrente do indutor. Nessa modulagado, apresentada na Figura 2.7, a forma de onda da
corrente do indutor € utilizada para controlar ambas as transi¢des do transistor, i.e., entrada em
condugdo e bloqueio, através de dois sinais para comparagao (Vc- e Ve+), o que assegura que
ndo se faz necessario o uso de qualquer circuito temporizador (clock). Uma grande vantagem
desse circuito € sua inerente estabilidade, além de proporcionar uma rapida resposta transitoria

(LEUNG et al., 2003); (TSAI et al., 2009).

Figura 2.7 — Modula¢do em modo-corrente por histerese

PWM|_ 4|

Fonte: Adaptagdo de Li (2009).



24

Um circuito semelhante ¢ descrito por Schwarz (1972), onde a forma de onda de
corrente ¢ obtida por meio da integracao do sinal de tensdo através do indutor, que foi aplicada
em conversores ressonantes e, posteriormente, em conversores PWM (SCHOENFELD e YU,
1973). Esse circuito ficou conhecido como moédulo de controle padronizado (SCM -
Standardized Control Module). Deve-se ressaltar que as caracteristicas do controle em modo-
corrente estao presentes nesse circuito (RIDLEY et al., 1988).

Uma maneira mais pratica de se implementar o controle em modo-corrente ¢
apresentada por Deisch (1978), na qual a corrente do indutor ¢ medida indiretamente junto ao
terminal da fonte do MOSFET, uma vez que essa corrente ¢ idéntica a corrente que circula pelo
indutor no intervalo de condugdo do mesmo para a topologia buck. Esta técnica ficou conhecida
como controle com injegdo de corrente (CIC — Current-Injection Control). Por utilizar somente
parcialmente as informagdes da corrente do indutor, as modula¢des que podem ser usadas sdo
limitadas, permitindo a utilizagdo de VFC COffT e a modulagdo em CF-PVC.

De um modo geral, os controladores em modo-corrente fazem uso de uma malha interna
de corrente e uma malha externa de tensdo, como se pode observar através do diagrama que
representa o controle em modo-corrente na Figura 2.2. Partindo desse conceito, outra maneira
para se obter o controle de corrente ¢ se incluir uma malha interna com compensador conforme
apresentado por Sun e Bass (1999), o diagrama de blocos para esse controle pode ser
visualizado na Figura 2.8. Desta forma, a representacdo dindmica para malha interna pode ser
aplicada por meio da modelagem do sistema (LU et al., 2004). Esta técnica ¢ conhecida como

controle em modo-corrente do valor médio (average current-mode control).

Figura 2.8 — Diagrama de blocos do controle modo-corrente através do modelo médio

Vin Modelo médio do Vo
d o CStagio de poténcia -1
Km | Modulador Rs

A
HC(S) + VC
Compensador

Fonte: Adaptagdo de Sun e Bass (1999).
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Outra técnica que nao faz uso de varidveis instantaneas ¢ conhecida como controle de
carga (charge control), esse método de controle ¢ apresentado na Figura 2.9. Nessa técnica o
sinal de corrente sobre a chave S1 (corrente na entrada do conversor) ¢ utilizado para carregar
um capacitor (Cr), o sinal de tensdo desse capacitor, o qual esta relacionado a sua carga, ¢

utilizado para bloquear a chave S1 e descarregar o proprio capacitor (TANG et al., 1993).

Figura 2.9 — Conversor buck com controle de carga

I, S1 L I
—
° — N

Vo
Vi Driver [~ S2 %RC %RL
I T

&
o

(@)

SN g E ol N ol B ol

dTs Ts

(b)

(a) Esquema de controle; (b) Formas de onda.
Fonte: Adaptagdo de Tang et al. (1993).

Uma caracteristica comum as técnicas de controle em modo-corrente discutidas até o
momento € a necessidade de se utilizar algum tipo de sensor para medicao da corrente, seja esta

realizada no MOSFET ou no proéprio indutor. Para eliminar essa necessidade, o emprego da

varia¢do da tensdo sobre o capacitor de saida foi proposto por Qu (2001), essa técnica ficou
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conhecida como controle V? devido a utilizacdo de duas malhas de tensdo, embora uma delas
seja usada para medicdo indireta de corrente. A medicao indireta de corrente baseia-se no
conceito de que o RSE do capacitor ird produzir uma variagdo de tensao proporcional ao valor
da corrente que passa pelo capacitor, sendo essa variagdo utilizada para medi¢do indireta da
corrente. Contudo o valor de RSE depende do tipo de capacitor utilizado, e a qualidade da
medicao de corrente dependera de uma relagao entre valores de capacitancia, RSE e ripple de
corrente (YU e LEE, 2010). Dessa forma ¢ necessaria uma analise aprofundada para projeto do

conversor. Na Figura 2.10 ¢ apresentada a estrutura do controlador V2.

Figura 2.10 — Conversor buck empregando controle V>

! L& Vo
o S l 211A ' '
vo® Driver |- /S2 %RC %RL
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VC _L Vref

A possibilidade de implementac¢do do controle sem uma medicao instantanea de corrente
no V? é extremamente vantajosa, devido a complexidade e custo desse sensor. Ao mesmo
tempo, esse modo de controle consegue manter as excelentes caracteristicas de resposta
transitoria para variagdo de carga presentes em controladores em modo-corrente, no entanto, a
qualidade da medic¢ao de corrente ndo ¢ garantida, devido a medi¢ao indireta, fator que deve ser

considerado durante o projeto.

2.3 CONCLUSAO

Nesse capitulo foram apresentadas diversas técnicas de controle encontradas na
bibliografia para conversores chaveados. Uma énfase foi dada ao controle em modo-corrente,
mostrando sua evolucdo e algumas das modulagdes possiveis, chegando finalmente ao controle
V2, o qual, devido suas vantagens, sera analisado com mais detalhes para aplicagdo nesse

trabalho.
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3 CONVERSOR BUCK SINCRONO

3.1 INTRODUCAO

Nesse capitulo serd realizada uma andlise completa do conversor abaixador buck
sincrono, apresentando descricdo do circuito e modos de operagdo. Nessa andlise, serdo
desenvolvidas equagdes que descrevem o funcionamento do conversor, equagdes essas,
importantes para realizar o projeto do conversor.

Duas possiveis modulagdes serdo apresentadas, ambas muito utilizadas em fonte
chaveadas: modulagdo em largura de pulso (PWM) e modulagdo em frequéncia (PFM — Pulse
Frequency Modulation) obtida pela utilizagdo de um tempo de condugao constante (COT) para
chave S1.

Também serdo apresentadas as perdas presentes no conversor, relacionadas a conducao
e chaveamento. Diante dos conceitos discutidos, sera realizada uma andlise de eficiéncia, para
as diferentes modulagdes e modos de operacdo, com o intuito de identificar parametros de

projeto e funcionamento adequados para os objetivos do trabalho.

3.2 DESCRICAO DO CIRCUITO

O conversor buck ¢ uma topologia ndo isolada abaixadora de conversores chaveados,
produzindo a partir de uma tensdo de entrada (77) uma tensao de saida (V,) menor. Para isso, a
tensao de entrada ¢ modulada a partir dos elementos ativos do sistema, MOSFET (S1) e diodo
(D), e posteriormente filtrada através de um filtro composto por um indutor e um capacitor
(filtro LC), resultando na tensdo de saida. Na Figura 3.1 ¢ visualizada a topologia buck, com a

identificagdo dos componentes citados.

Figura 3.1 — Topologia buck
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A topologia buck sincrono, apresenta como diferenga a substituigao do diodo por um
MOSFET (S2), Figura 3.2. Para aplicagdes em baixa tensdo, as perdas no diodo podem ser
muito elevadas, devido ao valor relativamente alto da sua tensao de conducao, assim, o uso de
um MOSFET, que possui baixa resisténcia de condug¢do para baixas tensdes de ruptura, reduz

significativamente as perdas do conversor.

Figura 3.2 — Topologia buck sincrono
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Com relagdo ao funcionamento, o buck sincrono ¢ muito semelhante ao conversor buck,
necessitando de um sinal de controle extra para a chave S2. O uso de um MOSFET permite, no
entanto, a condugdo de corrente negativa sobre o indutor, o que nao € possivel com o uso de
diodo. Contudo, um comportamento igual ao de um diodo pode ser obtido através do controle
do acionamento de S2, o qual pode ser inibido ou habilitado.

A utilizagdo da topologia sincrona necessita também de um cuidado relativo ao
acionamento das chaves, com a aplicacdo de um tempo morto para eliminar o risco de curto-
circuito da fonte V; nos momentos de transicdo de estado. Durante esse intervalo, o diodo

intrinseco presente no MOSFET efetua a conducao de corrente.

3.3 MODOS DE OPERACAO

A caracteristica de condugdo de corrente sobre o indutor define os modos de operacao
possiveis para um conversor buck, tendo influéncia sobre algumas caracteristicas fundamentais
do sistema, como ganho e modelo do sistema. Dessa forma, ¢ importante a analise dos modos

de operacdo para realizacdo de um projeto adequado do conversor.
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O conversor buck pode operar em modo de condugdo continua (CCM — Continuous
Conduction Mode) e em modo de condugao descontinua (DCM — Discontinuous Conduction
Mode), sendo essa nomenclatura referente ao comportamento da corrente no indutor. Ainda ¢é
possivel uma operagdo critica, ponto de transi¢ao entre os modos de operacao citados.

Para a analise de modos de operagdo ¢ considerado um circuito com componentes ideais
(sem perdas), ou seja, com resisténcias nulas. Também ¢ considerado que o conversor opera em
regime permanente. Além disso, a tensdo de entrada ¢ considerada como uma fonte de tensao

ideal, cujo valor ¢ constante e igual a V.. De forma andloga, a tensdo de saida também ¢

O~

considerada constante com valor Vs, uma vez que a variacdo de tensdo no capacitor (C)
desprezada por possuir um valor muito pequeno.
O diagrama esquematico do circuito utilizado na analise ¢ apresentado na Figura 3.3,

com a identificacdo dos componentes e variaveis.

Figura 3.3 — Circuito ideal do conversor buck sincrono

Iy, s1 IL L
LT TyY
~__ llsz >~ llc llo
Ve, Vi

; Vi Vsz JE} 52 Ve :: C Vo § R,

O periodo de chaveamento do conversor (7) ¢ dado pelo inverso da frequéncia de

chaveamento (fs), conforme (3.1).

T == 3.1)

O periodo de condugdo da chave S1, definido por Ton, pode ser descrito como uma
razdo do periodo de chaveamento, designando a razdo ciclica (D) do conversor (3.2). Para a
chave S2 o tempo de conducao foi definido como Tonz, descrito por D’ como razdo do periodo

de chaveamento (3.3).
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Ton
D=2 3.2
T (3.2)

TONZ
D' = 33
T (3.3)

3.3.1 Modo de conduc¢io continua (CCM)

Em modo de conducao continua o conversor apresenta duas etapas de funcionamento.
A primeira etapa ocorre durante o intervalo de condugdo de S1 (0 <¢ < DT). O diagrama do

circuito para este intervalo é representado na Figura 3.4.

Figura 3.4 — Primeira etapa de operagdo (S1 em condugio)

ISI IL
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Pode-se observar, através da analise do circuito, que a tensdo sobre o indutor (V1) é igual

a diferencga entre a tensao de entrada (V7) e a tensdo de saida (Vo).

V=V, -V, (3.4)

A equagdo diferencial que relaciona a tensao e corrente sobre um indutor ¢ apresentada
em (3.5). Utilizando as consideracdes acima e a caracteristica abaixadora do conversor,
verifica-se que Vi possui um valor positivo constante, fazendo com que a corrente sobre o
indutor aumente de forma linear, a partir de um valor inicial (/2(0)), durante essa etapa de

operacao, conforme (3.6).
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o dl ()
N =L— (3.5)
L(®) :IL(0)+Vizv"t (3.6)

Os esforgos de tensao e corrente sobre as chaves para essa etapa sdao apresentados nas
equacdes (3.7) a(3.10). A corrente sobre a chave S1 ¢ igual ao valor de corrente sobre o indutor,
enquanto a tensao ¢ zero, por estar em conducdo. Para a chave S2 a tensdo ¢ igual a tensdo de

entrada, e a corrente é zero, pois se encontra em corte.

Is; (1) = 1,(0) (3.7)
Vs1 =0 (3.8)
I =0 (3.9)
Vsa =V (3.10)

A primeira etapa de condugao ¢ encerrada com o bloqueio da chave S1, no instante de
tempo t = DT, onde as equagdes apresentadas de (3.4) a (3.10) deixam de ser validas.

Na segunda etapa de operagdo, ocorre a conducdo da chave S2 e corte da chave S1
conforme a Figura 3.5. Em CCM essa etapa ocorre até o fim do periodo, assim, a relagdo entre

os intervalos de conducdo das chaves e o periodo ¢ apresentada em (3.11).

TON + TONZ = T (311)

A mesma relacdo pode ser escrita de outra forma em func¢do das razdes ciclicas (3.12).

D+D =1 (3.12)
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Figura 3.5 — Segunda etapa de operagao (S2 em conducao)

e -

No intervalo de condugdo de S2 (DT <t < T) a tensdo sobre o indutor ¢ a mesma tensao

de saida com polaridade invertida (3.13), causando uma reducao linear na corrente do indutor.

Vv, = -V, (3.13)

Utilizando novamente a equagao diferencial para o indutor apresentada em (3.5), pode-

se encontrar a fungao da corrente no indutor para a segunda etapa de condugao (3.14).

1.(t) = 1,(DT) — % (t — DT) (3.14)

A corrente sobre a chave S2 serd a corrente do indutor com polaridade invertida,
enquanto a tensdo sobre a chave S1 serd igual a tens@o na entrada, o que pode ser verificado na
Figura 3.5. Os esforgos sobre as chaves para esta etapa sdo apresentados nas equagdes (3.15)

até (3.18).

Is; =0 (3.15)
Vs1 =V, (3.16)
Isp(t) = —1,(t) (3.17)

Vey = 0 (3.18)
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Com o fim desta etapa em ¢ = T, ocorre o bloqueio de S2 e condugao de S1, iniciando
um novo periodo de chaveamento.

A Figura 3.6 apresenta algumas formas de onda para o conversor operando em CCM,
considerando os dois intervalos apresentados. Sao mostrados os estados de condugdo das chaves
(a) e (b), a tensdo sobre o indutor (c) e sua corrente (d).

Para funcionamento em regime permanente a corrente média que circula sobre o

capacitor em um periodo de chaveamento ¢ zero (3.19).

T
Ic(med) = j I(t)=0 (3.19)
0

Utilizando analise nodal ¢ possivel relacionar os valores médios de corrente na carga,
no indutor e no capacitor (3.20). A corrente na carga ¢ considerada constante e, portanto, ¢ igual

ao seu valor médio.

IL(med) =1, + Ic(med) (3.20)

Utilizando as equacdes (3.19) e (3.20), conclui-se que a corrente média no indutor ¢

igual a corrente na carga (3.21).

IL(med) =1, (3.21)

A variagdo de corrente no indutor (AlL), ou ripple de corrente, pode ser encontrado a
partir dos valores minimo e maximo de corrente (3.22), respectivamente em 1 =0 e = DT como

verificado na Figura 3.6 (d).

Al = Iy (max) = ligminy = 1,(DT) — 1,(0) (3.22)

Utilizando a equag@o da corrente no indutor para a primeira (3.6) ou segunda (3.14)

etapa, encontra-se o ripple de corrente em fungdo de pardmetros do conversor (3.23).

D(V; = V)T

- (3.23)

AIL ==
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Figura 3.6 — Curvas do conversor em CCM
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(a) Estado de condugdo da chave S1; (b) Estado de conducdo da chave S2; (c) Tensdo sobre o indutor (Vi); (d)
Corrente sobre o indutor (Ir).
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Ainda utilizando a Figura 3.6 (d) os valores de corrente maximo e minimo no indutor
podem ser utilizados para célculo de sua corrente média (corrente na carga), considerando a

forma de onda triangular, esse calculo ¢ feito por (3.24).

I + I} (i
Io _ L(max) . L(min) (3.24)

Os valores minimo e maximo de corrente sobre o indutor ainda podem ser encontrados

em funcdo da corrente da carga usando as relacdes (3.22) e (3.24), resultando nas equacdes e

(3.25) ¢ (3.26).

Al

IL(max) =1, — 7 (3.25)
Al
Iyominy = 1o + TL (3.26)

Assim como a corrente média sobre o capacitor, a tensdo média sobre o indutor ¢ zero

para um periodo de chaveamento em regime permanente, conforme (3.27).

1 T
Vigmea =7 | 96 =0 (3.27)

0

Utilizando o valor da tensao no indutor na primeira e na segunda etapa, pode ser feito o

calculo da tensdo média, usando as respectivas razdes ciclicas (3.28).

DV, —V,)=D'V,= 0 (3.28)

A partir dessa equagdo, ¢ possivel calcular o ganho para operacdo em CCM (3.29),
definido como M, o qual representa a razao entre a tensdo de entrada e saida. Verifica-se que
para funcionamento em CCM o ganho sera fungdo apenas da razdo ciclica, ndo dependendo de

demais parametros do circuito.

M—VO—D 3.29
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Até o momento a variacao de tensdo (ripple de tensao) na carga foi desconsiderado para
simplificacdo da andlise, o que ¢ justificavel devido ao efeito minimo sobre as tensdes e
correntes nas chaves e indutor, considerando que ¢ desejado um ripple pequeno na carga.
Porém, o ripple de tensdo ¢ um parametro importante de projeto, € portanto, seu comportamento
¢ analisado a seguir.

Para um célculo preciso do ripple de tensdao na carga, ¢ necessario incluir resisténcia
série (Rc) do capacitor (C) no circuito mostrado na Figura 3.5. Com isso, o modelo do capacitor
do conversor passa a ser conforme mostrado na Figura 3.7. A partir desse modelo, a variagao
da tensdo de saida fica composta por duas parcelas, a primeira referente a variacao de corrente
sobre o resistor (R¢), € a segunda devido a variagdo de carga no capacitor, conforme mostrado

na Figura 3.7.

Figura 3.7 — Componentes do ripple de tensdo sobre o capacitor

A primeira parcela, observada sobre o resistor série, pode ser calculada da seguinte
forma. Considerando que a corrente na carga é constante, o ripple de corrente do indutor sera
igual ao ripple de corrente no capacitor, gerando um ripple de tensdo sobre a resisténcia série

apresentado em (3.30).

Virey = AR, (3.30)

A segunda parcela, referente a variacao de carga (AQ) no capacitor, pode ser calculada
utilizando a area da corrente /. acima de I, (Ic = I - Io), Figura 3.8. Esse calculo pode ser
realizado através da formula para area de um triangulo resultando em (3.31). O ripple de tensdo

¢ calculado para o valor do capacitor conforme (3.32).
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AQ = (3.31)

AQ _TAIL

Vry = =g

(3.32)

Figura 3.8 — Variagao de carga sobre o capacitor
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As parcelas de ripple ndo estdo em fase, o que pode ser observado na Figura 3.7, mas a
soma direta das duas parcelas pode ser considerado como um critério conservador de projeto

(3.33).

v _TAIL,
T 8C

+ AR, (3.33)

A partir da analise realizada ¢ possivel observar que o ganho em CCM ¢ independente
da corrente da carga, assim como os ripple de corrente e de tensdo.

O buck sincrono permite a utilizagdo do modo CCM para qualquer valor de corrente da
carga, apenas pelo acionamento complementar das chaves S1 e S2, permitindo a circulagao de
corrente negativa sobre o indutor. Como a operagdo com corrente negativa ¢ um caso de
funcionamento especifico, com algumas diferengas de comportamento, essa operagdo ¢
chamada de CCM forg¢ado, ou FCCM, para diferenciagao.

Porém correntes negativas sobre o indutor podem ser indesejadas devido as perdas
envolvidas, para evitar isso, S2 pode atuar de forma similar a um diodo, através do bloqueio de
S2 nao permitindo a circulagdo de corrente negativa. Nessa situagcdo o conversor opera em DCM
para uma dada regido de carga, o ponto de transicdo de modos (operagdo critica) e a operacao

DCM sio analisados a seguir.
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3.3.2 Modo de operacio critica

A operacao critica ¢ a fronteira entre os modos CCM e DCM. Essa operagao possui o
mesmo comportamento que CCM, apresentando duas etapas de condugdo, com a
particularidade de a corrente comegar (e terminar) o periodo exatamente em zero. Nesse caso a
corrente minima /zmin) Seré igual a zero e, utilizando as equagdes para corrente (3.23) e (3.24)
em conjunto com a equagdao do ganho (3.29), chega-se ao valor de corrente da carga para

operacao critica (3.34), chamada de corrente de fronteira (Is - Boundary current).

_ MV, -W)T

Iy = 3.34
B 2L (3-34)

Essa equacgdo ¢ usada no projeto do indutor para definicdo do tipo de opera¢do do

conversor, ou valor de corrente para o qual ocorrera a troca entre DCM e CCM.
3.3.3 Modo de conducio descontinua (DCM)

A operacdo em DCM, no conversor buck sincrono, ocorre quando a corrente da carga ¢
menor que a corrente de operacdo critica do conversor, considerando a chave S2 em operacgao
semelhante a um diodo, cortando a conducdo quando a corrente atinge o valor zero. Em
decorréncia disso, além das duas etapas de conducao observadas em CCM, ha uma terceira
etapa onde a tensdo e corrente no indutor se mantém zero e as chaves S1 e S2 se encontram

abertas, Figura 3.9.

Figura 3.9 — Terceira etapa de operacao (S1 e S2 em corte)
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Para as duas primeiras etapas o comportamento ¢ semelhante a operacio CCM, com a
corrente partindo de zero no primeiro estagio e terminando em zero ao fim do segundo estagio.
Além disso, a soma dos tempos de condugdo das chaves S1 e S2 ndo ¢ igual ao periodo de
chaveamento devido a existéncia da terceira etapa.

Para a primeira etapa, com condugdo de S1 (0 < ¢ < DT), a corrente pode ser calculada

por (3.35).

L

i

°t (3.35)

L) =

Para a segunda etapa, com conducdo de S2 (DT < ¢ < (D+D’)T), a corrente ¢ calculada

por (3.36).

Vi Y
I,(t)= —DT ——t 3.36
WO = 7o - (336)

Na terceira etapa ((D+D")T < t < T), onde ambas as chaves estdo abertas, a corrente

possui valor zero, conforme (3.37).

L) =0 (3.37)

Os esforcos sobre as chaves também sdo iguais aos da operagdo CCM, para a primeira
e segunda etapa. Na terceira etapa, a tensdo sobre a chave S1 sera igual a diferenga entre a
tensdo de entrada e saida (3.39), sobre a chave S2 sera igual a tensdo de saida (3.41), e as

correntes serdo iguais a zero (3.38) e (3.40).

Iy =0 (3.38)
Vor =V, =V, (3.39)
I, =0 (3.40)

Ve, =V, (3.41)
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A Figura 3.10 apresenta as formas de onda do conversor para operacdo em DCM.
Observa-se na Figura 3.10 (d) que a corrente inicia o periodo em zero, sendo esse seu valor

minimo (3.42), o valor maximo serd igual a variacdo de corrente A/ (3.43).

I (miny = 0 (3.42)

IL(maX) = AIL (343)

O valor do ripple de corrente ¢ calculado de forma semelhante a operacao CCM, através
da equagdo de corrente para a primeira etapa (3.35), resultando em (3.44). O mesmo pode ser

feito analisando a corrente na segunda etapa (3.36), o que resulta em (3.45).

Al = w (3.44)
V,D'T
Al = "L (3.45)

A partir das equagdes (3.44) e (3.45) ¢ possivel encontrar a relagdo entre a razdes

ciclicas das chaves em DCM (3.46).

p'=p~—Lt_" (3.46)

Ainda observando a Figura 3.10 (d), ¢ visualizada uma forma de onda triangular para a
corrente, abrangendo apenas a parcela do periodo referente a primeira e segunda etapa. O
calculo, para essa forma de onda, da corrente média no indutor (corrente da carga), ¢

apresentado em (3.47).

D@+ D)

. > (3.47)

A substitui¢do da relacao entre as razoes ciclicas (3.46) na equacao de corrente da carga
(3.47), resulta na corrente de saida expressa em func¢do das tensdes de entrada e saida, ripple de

corrente e razao ciclica (3.48).
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Figura 3.10 — Curvas do conversor em DCM
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(a) Estado de conduc¢ao da chave S1; (b) Estado de conducao da chave S2; (¢) Tensao

sobre o indutor (VL); (d) Corrente sobre o indutor (IL).
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. _ ALY,
o — 2]/0

(3.48)

Desta equacdo pode ser derivada a equagdo para o ganho (M) do conversor em DCM
(3.49). E observado que, para operagdo em DCM o ganho do conversor depende nio apenas da

razdo ciclica, como em CCM, mas também da corrente de saida e do ripple de corrente.

o = AL
21,

(3.49)

O ripple de tensao ¢ calculado da mesma forma que em CCM, com a consideragdo das
parcelas referentes a varia¢ao de carga do capacitor e ao resistor série, Figura 3.7. Para o ripple
de tensdo sobre o resistor série a equagao ¢ semelhante a0 modo CCM (3.50), utilizando o ripple

de corrente e a resisténcia série equivalente.

VT(RC) == AILRC (3.50)

A variacao de carga no capacitor também ¢ calculada de forma semelhante 8 CCM, pela
area da corrente em acima da corrente da carga, mas, para esse caso a curva de corrente €
diferente, apresentada na Figura 3.11. A partir dos valores identificados na Figura 3.11 a

variacao de carga sobre o capacitor ¢ calculada por (3.51).

_ (D + DAL, - 1,)°T
B 2AI,

AQ (3.51)

Figura 3.11 — Variagdo de carga no capacitor em DCM

(D+DYAL-I)T/AL,
| . |

0 DT (D+DT T
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Substituindo a soma das razoes ciclicas apresentada na equacao (3.47) e utilizando o
valor do capacitor, ¢ possivel calcular o valor do ripple de tensdao devido a carga do capacitor

através de (3.52).

IO(AIL B Io)zT
AIL*C

(3.52)

r(c) =

O ripple total de tensdo ¢ calculado pela soma das duas parcelas apresentadas para

operacao DCM (3.50) e (3.52), resultando em (3.53).

Io (AIL - Io)ZT

V. =AILR. +
r L™c AILZC

(3.53)

3.4 ANALISE DA MODULACAO

Nesta se¢do serdo analisados dois tipos de modulagio PWM e COT (PFM),
apresentando o comportamento do conversor, em CCM e DCM, para uma situacdo de ganho
constante. Esse comportamento serd utilizado para anélise de eficiéncia e avaliagdo do método

de modulag¢do mais adequado para os requisitos de projeto.
3.4.1 Modulacio por largura de pulso (PWM)

A modulagdo por largura de pulso ¢ amplamente utilizada em fontes chaveadas, devido
a sua simplicidade de implementagdo em malha aberta ou fechada em conjunto com
compensadores lineares. Seu funcionamento consiste na utilizacdo de uma frequéncia
constante, com atuagao sobre a razao ciclica de S1 (D) e, portanto, sobre o ganho do conversor.

Essa modulagdo ¢ facilmente obtida analogicamente a partir de um comparador, um
sinal modulador (y(¢)) e uma portadora triangular ou dente de serra na frequéncia de
chaveamento, Figura 3.12 (a). Na Figura 3.12 (b) pode ser observado como o sinal PWM ¢
gerado a partir do comparador. Em abordagens digitais ¢ utilizado o mesmo conceito, através
da utilizagdo de contadores como portadora, com modulos especificos para esse fim presentes
nos microcontroladores e DSPs.

Para CCM, o ganho do conversor ¢ dado diretamente pela razio ciclica (3.29), logo,

para um ganho constante a razdo ciclica sera constante (3.54). Essa situacdo ocorrerd sempre
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para correntes acima da corrente critica, € para correntes abaixo da critica no caso de operagao

CCM forgada (FCCM), com aplicacao de sinal complementar as chaves.

D=M (3.54)

Figura 3.12 — Modulagdo PWM

y(t) —F PWM
N\ —= IL

(a)

(b)

(a) Modulador PWM através de um comparador; (b) Analise grafica da modulagdo PWM com portadora triangular.

O ripple de corrente também sera constante em CCM dado pela equacao (3.55).

(V; =V,)DT

AIL == L ZIB (3'55)

Para operagdo em DCM a razio ciclica pode ser calculada através de (3.56), derivada
das equacdes (3.44) e (3.49).

_20,ML (3.56)
TV —V,) '
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Como a operagdao DCM ocorre para correntes abaixo da corrente de fronteira (/5), €
interessante calcular a razao ciclica em fun¢do de uma razao entre a corrente da carga ¢ a

corrente de fronteira (3.57), a qual ¢ obtida substituindo (3.34) em (3.56).

I
D=M |2 (3.57)
Ip

Em DCM a razdo ciclica é proporcional a raiz quadrada da razdo entre a corrente da
carga ¢ a corrente de fronteira para um ganho constante.

A Figura 3.13 apresenta as curvas de razao ciclica para PWM em operagdo CCM, FCCM
e DCM, para diferentes valores de ganho. E observado que a corrente de fronteira varia para
diferentes ganhos, com um valor maximo no ganho M = 0,5, usado para normaliza¢do da
corrente. Para correntes superiores a corrente de fronteira, a razao ciclica se mantém constante
conforme a equacdo (3.54). Para correntes abaixo da corrente de fronteira, drea destacada, o
conversor opera em DCM com a razdo ciclica definida por (3.57), ou em FCCM mantendo a

razao ciclica constante.

Figura 3.13 — Curvas de razdo ciclica para o conversor buck em PWM
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Corrente na carga normalizada ( Iol IB(maX_PWM) )
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Trés pontos de operacao sao destacados na Figura 3.13 para um ganho M = 0,4, sendo:
A para operacao em CCM, B para operagdao FCCM e C para operacdo em DCM. A modulagao
PWM ¢ apresentada para cada ponto, através da curva de corrente sobre o indutor, na
Figura 3.14, respectivamente em (a), (b) e (c).

E verificado que em todos os casos a frequéncia ¢ mantida constante. Em operagio CCM
(e FCCM) a razao ciclica ¢ a mesma, assim como o ripple de corrente, com um deslocamento
da corrente média do indutor conforme a carga. Em operacio DCM a corrente minima ¢

limitada em zero, e a razdo ciclica ¢ reduzida assim como o ripple de corrente.

Figura 3.14 — Corrente no indutor para PWM em diferentes pontos de operagao

I
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(b)

Lo
0

0 DT (DIDYT T | ' | t
(c)

(a) Operagao em CCM; (b) Operacao em FCCM; (c) Operagcdo em DCM.
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Em funcionamento DCM o comportamento ¢ visualizado para o ripple de corrente no
indutor ¢ semelhante ao comportamento da razao ciclica, podendo ser calculado por (3.58), em

funcao da corrente da carga e corrente de fronteira.

1
Al =21 |2 (3.58)

3.4.2 Modulacio com tempo de conduc¢io constante (COT)

A modulagao COT ¢ realizada mantendo o tempo de conducao da chave S1 constante,
atuando portanto, sobre a frequéncia de chaveamento para modificar a razdo ciclica e ganho do
conversor, o que pode ser observado na Figura 3.15. Essa modulacao ¢ um tipo de modulagao
em frequéncia, o que a torna interessante devido a reducdo a frequéncia de chaveamento para

baixas cargas quando em operacao DCM, como sera analisado a seguir.

Figura 3.15 — Modulagdo COT

v

Ton Ton Ton Ton Ton t

A alteragdo da frequéncia de chaveamento torna dificil de se obter um modelo linear
para o conversor, assim, para esse tipo de modulacdo sdo comumente utilizadas técnicas de
controle ndo lineares.

Em funcionamento CCM e ganho constante, a razdo ciclica sera constante (3.29).
Utilizando a relagdo entre a razao ciclica e o tempo de condugao da chave S1 (3.2), € possivel
relacionar a frequéncia de chaveamento ao ganho (3.59), onde verifica-se uma frequéncia de

chaveamento constante.
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fi=— (3.59)

Assim como para PWM, em COT também ¢ possivel utilizar FCCM para correntes
abaixo da corrente de fronteira, mantendo a frequéncia constante para qualquer carga.
O ripple de corrente também esta relacionado ao tempo de conducao da chave S1, logo,

para essa modulagdo, se mantera constante em toda a faixa de operacao (3.60).

AIL = ZIB (3.60)

Para funcionamento em DCM pode-se encontrar a frequéncia em fun¢do da corrente da
carga a partir da equagdo (3.61). Utilizando a relagdo entre tempo de condugdo da chave S1 e
razdo ciclica (3.2), em conjunto com o ripple de corrente constante para DCM (3.44). E
observado que, quando em operagdo DCM, o valor da frequéncia de chaveamento ¢

proporcional a carga.

MI
f;,_ o

_ (3.61
Tonls )

O comportamento da frequéncia de chaveamento para modula¢do COT ¢ observado na
Figura 3.16 para diferentes ganhos, derivado das equagdes (3.59) para CCM e (3.61) para DCM.
A frequéncia de chaveamento ¢ normalizada pela frequéncia maxima hipotética (1/7on), que
ocorreria em uma situacao de ganho M = 1. Assim como em funcionamento PWM, a corrente
de fronteira varia para diferentes ganhos, porém nesse caso de forma linear, com seu valor
maximo ocorrendo para o caso de ganho minimo.

Sao identificados, na Figura 3.16, dois pontos de operacao: A para operagao CCM ¢ B
para operagdo DCM, ambos para um ganho M = 0,4. A modulagdo COT ¢ apresentada para os
dois pontos de operagdo, através da curva de corrente sobre o indutor, na Figura 3.17,
respectivamente em (a) e (b).

Observa-se que, em CCM o comportamento da modulagdo COT ¢ semelhante a
operagdo PWM, considerando a escolha do tempo de condugdo da chave S1 para obter-se a
mesma frequéncia de chaveamento. Para funcionamento em DCM, ocorre variacdo na
frequéncia de chaveamento, enquanto o ripple de corrente é mantido fixo. Também ¢
importante observar que o tempo de conducao da chave S2 também ¢ mantido constante o que

simplifica a implementacdo de seu acionamento.



Figura 3.16 — Curvas de frequéncia de chaveamento para o conversor buck em COT
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Figura 3.17 — Corrente no indutor para COT em diferentes pontos de operagao
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(a) Modulag¢ao COT para funcionamento em CCM; (b) Modulagéo COT para funcionamento em DCM.
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3.5 PERDAS E EFICIENCIA DO CONVERSOR

Como analisado nas se¢des 3.3 e 3.4, o modo de operagdo e o tipo de modulacao
possuem grande influéncia no funcionamento do conversor buck, alterando comportamento e
valor de diversas varidveis. Como uma das prioridades do trabalho ¢ obter uma eficiéncia
elevada, especialmente em cargas reduzidas, é importante a realizacdo de uma analise dos
mecanismos de perdas do conversor, para verificagdo de como os tipos de funcionamento
apresentados influenciam nas perdas.

Essa se¢do apresentard uma analise das perdas mais importantes presentes para o
circuito do conversor buck sincrono, identificando a influéncia de alguns parametros de projeto
e modos de funcionamento sobre os diferentes tipos de perdas. Todas as perdas sao dadas em
Watts (W) e, como referéncia para apresentacdo dos equacionamentos foram utilizados Wen
(2014), Jauregui et al. (2011) e Fu et al. (2013).

Apds apresentadas as equagdes para as perdas e eficiéncia, sera estudado o
comportamento da eficiéncia para diferentes cargas e situacdes de funcionamento. Essa analise
sera feita de forma tedrica e através de simulagdo, apresentando curvas de eficiéncia em fung¢ao
da carga.

Por fim, serdao avaliados os resultados tedricos e graficos de eficiéncia para diferentes
parametros do conversor e diferentes modos de funcionamento, sendo esses resultados

utilizados na defini¢do do projeto e funcionamento do conversor.
3.5.1 Perdas de conducao

As perdas de condugdo sdo geradas devido a circulagdo de corrente sobre as resisténcias
intrinsecas dos componentes do circuito. Foram considerados na analise os resistores séries para
o indutor (Rz) e capacitor (Rc), além da resisténcia de conducao para as chaves S1 (Rsion) € S2
(Rs2(0m)).

O célculo das perdas de conducdo ¢ feito a partir do valor de corrente eficaz (RMS —
Root Mean Square) sobre cada elemento do circuito. O valor RMS de uma variavel pode ser

calculado por (3.62).

1 T
X(rms) = ?f x(t)*dt (3.62)
0
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A aplica¢dao da equagao do valor eficaz nas fungdes de corrente em operacio CCM,
considerando as duas etapas de condugao, resulta nas correntes RMS apresentadas nas equagdes

de (3.63) a (3.66) para cada componente do conversor.

; N (3.63)
S1(RMS) 0 12
2 AL (3.64)
ISZ(RMS) =1-D) |, + 12 ’

P APV (3.65)
AIL*

- / (3.66)
C(RMS) 12

Realizando o célculo para operacdo DCM, chega-se as equagoes de (3.67) a (3.70).

D
151(RMS) = Al § (3.67)
DI
Is2(rmsy = Al 3 (3.68)
2A1 1
Iy (rus) = —3L 2 (3.69)

2AI1
Ie(rms) = 3 2 — o (3.70)
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As perdas em cada componente sdo calculadas através dos respectivos valores de

resisténcia e correntes eficazes (3.71) - (3.74), para ambos modos de operacao (CCM e DCM).

P, = ISl(RMS)2R51(on) (3.71)
Pg, = ISZ(RMS)ZRSZ(on) (3.72)
P = IL(RMS)ZRL (3.73)
P = IC(RMS)ZRC (3.74)

Observa-se que as correntes RMS e, portanto, as perdas de condugdo estao relacionadas
ao ripple de corrente, esse por sua vez esta relacionado a corrente de fronteira (/z), conforme
(3.55) para PWM/CCM, (3.58) para PWM/DCM e (3.60) para COT, assim, a escolha do valor
da corrente de fronteira sera relevante para as perdas de conducio.

O total de perdas de conducdo (Pcr) pode ser calculado pela soma de perdas em cada

componente (3.75).

PCT=P51+PSZ+PL+PC (375)

3.5.2 Perdas de chaveamento

As perdas de chaveamento ocorrem nos elementos ativos do conversor (MOSFETS),
devido a carga e descarga gerada sobre os efeitos capacitivos presentes nas chaves, além de
tempos de chaveamento ndo instantaneos. Essas perdas podem ser divididas em diversos tipos,

com diferentes comportamentos, analisados separadamente a seguir.

3.5.2.1 Perdas na transicdo de estado das chaves

A transicdo de estado das chaves do sistema nao ocorre de forma instantanea. Assim,
durante o tempo de transi¢do de cada chave os valores de corrente e tensdo variam de seu valor
inicial ao seu valor final, gerando uma sobreposi¢do de corrente e tensao sobre o MOSFET, o

que causa perdas.
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As perdas de transi¢do, para cada troca de estado, podem ser aproximadas por (3.76)
considerando uma transicao linear (WEN, 2014). Sao utilizados para o calculo, os valores de
tensdo (V#) e corrente (/) no momento da transi¢do, o tempo de transi¢do (#») e a frequéncia
de chaveamento (fs) para considerar o numero de chaveamentos em um segundo. Como
dependem dos valores de tensdo e corrente durante a transicao, essas perdas sofrem influéncia

do modo de operagao CCM ou DCM.

_ Verlerter

tr 2 S (376)

Como a transi¢do ndo ocorre de forma instantanea, deve ser utilizado um tempo morto
entre o acionamento das chaves, pois se ambas as chaves sofrerem a transicdo a0 mesmo tempo
surge uma conducao de corrente direta entre a fonte e o potencial de aterramento do conversor
(GND) causando perdas elevadas.

Para operagdo CCM as formas de onda sdo apresentadas na Figura 3.18, com énfase nos
momentos de transi¢do, considerando o tempo morto (7pe4p) entre a condugdo das chaves.

Na Figura 3.18 (a) e (b), sdo mostrados os tempos de transi¢cdo respectivamente para as
chaves S1 e S2. Na Figura 3.18 (¢), pode ser observado a variagdo de tensdo Vsw (medida no
no entre as chaves), resultando em um valor igual a V; durante a condugdo de S1 e zero durante
a condugdo de S2. Durante o tempo morto, a tensdo fica definida pela tensao de condugdo do
diodo de corpo (Vp), com operagdo CCM convencional apenas o diodo de corpo da chave
inferior conduz, o que resulta em um valor de tensio igual a —Vp no né analisado. E mostrado
também uma possivel operagdo com corrente negativa sobre o indutor (em cinza), onde durante
o tempo morto o diodo de corpo da chave superior entra em condugao fazendo com que a tensao
analisada fique com valor de Vi+Vp. Por fim, na Figura 3.18 (d), é apresentada a corrente no
indutor, que ¢ igual a corrente nas chaves durante o chaveamento.

Em um periodo ocorrem um total de 4 transi¢cdes de estados das chaves: conducao de
S1, bloqueio de S1, conducdo de S2 e bloqueio de S2 identificados respectivamente na
Figura 3.18 por A, B, C e D. Para cada um desses momentos serd analisado as perdas de
transi¢dao. Essa andlise sera feita apenas para a situacdo de corrente positiva, situacdo mais
comum de operagao.

No momento de condugdo de S1 (identificado por A), verifica-se que a tensdo Vsw
possui um valor inicial de —Vp, o que resulta em uma tensdo de Vi +Vp sobre S1. Nesse
momento, a corrente minima do indutor circula sobre S1. Logo, para essa transi¢do a perda ¢

calculada por (3.77).
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Figura 3.18 — Curvas com transi¢des de estado ndo ideias CCM
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(a) Sinal de acionamento da chave S1; (b) Sinal de acionamento da chave S2; (¢) Tensdo no n6 de chaveamento;
(d) Corrente no indutor.
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(Vi + Vo)L minytsiom)
PSl(on) = 2 fs

(3.77)

No bloqueio de S1 (identificado por B) a tensdo sobre a chave S1 tem um valor final de
Vi+ Vb, enquanto a corrente no indutor apresenta seu valor maximo, resultando na equagao

(3.78).

(Vi + VD)IL(max) tSl(off)

Psiorp) = > fs (3.78)

Na condugdo de S2 (identificado por C), a tensdo inicial sobre a chave S2 ¢ de —Vb, e a
corrente ¢ igual oposto da corrente maxima do indutor -/zmax), para essa transi¢ao o calculo da

perda pode ser feito por (3.79).

VD I L(max) ts2 (on)

Psa(on) = > fs (3.79)

No bloqueio de S2 (identificado por D) a tensdo final sobre a chave S2 ¢ de -Vb e sua

corrente € igual ao oposto da corrente minima do indutor -/zamin), resultando na equacao (3.80).

Vplymimyts2(ors)
Psaorp) = mmz 2 (3.80)

Para o caso de operagdo com corrente negativa, os valores de tensdo na condugao de S1
e no bloqueio de S2 possuem valores diferente, resultando na reducdo de perdas sobre S1 e
aumento de perdas sobre S2. No entanto, para uma situagao de chaves semelhantes, as variagdes
acabam sendo compensadas, permitindo, em uma andlise simplificada, o uso dessa formulagao
para qualquer caso de operacao.

Para analise das perdas em DCM as formas de onda sdo apresentadas na Figura 3.19, de
forma semelhante a andlise em CCM. Na Figura 3.19 (c) verifica-se que, para o estagio de
bloqueio de ambas as chaves, a tensdao Vsw fica igual a tensdo de saida, devido a auséncia de
corrente sobre o indutor nesse estagio. Na Figura 3.19 (d) observa-se que a corrente ¢ zero

durante os chaveamentos A e D eliminando as perdas nessas transigoes.
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Figura 3.19 — Transi¢des nao ideias DCM
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(a) Sinal de acionamento da chave S1; (b) Sinal de acionamento da chave S2; (¢) Tensdo no n6 de chaveamento;
(d) Corrente no indutor.
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Na conducgao de S1 (identificado por A) devido ao valor de corrente ser zero nao ocorre
perda de transi¢ao (3.81).

Ps1onm) =0 (3.81)

No bloqueio de S1 (identificado por B) o comportamento ¢ semelhante ao caso CCM,
com a tensdo ao final da transi¢do sendo igual a Vi+ Vb, porém em DCM a corrente maxima

serd igual a variagdo de corrente AlL, resultando na equagdo (3.82).

(Vi + VDAL ts1o5p)
Psiorry = > s

(3.82)

A condugdo de S2 (identificado por C), também apresenta comportamento semelhante
ao modo CCM, com tensdo sobre S2 igual a -V'p e corrente igual ao oposto da corrente maxima

-AlL, a equagdo de perda para condugdo de S2 ¢ apresentada em (3.83).

VDAILtSZ( )
PSZ(on) = > o fs (3.83)

Por fim, no bloqueio de S2 (identificado por D) a corrente novamente ¢ de zero

eliminando a perda nesta transi¢do (3.84).

Psa0r7) = 0 (3.84)

3.5.2.2 Perdas no gate

As perdas no gate ocorrem devido a carga e descarga da capacitincia presente entre o
gate ¢ a fonte (Cas), essa perda depende da carga do gate (Qgs) que pode ser obtido no datasheet
do MOSFET, da tensdo do driver (Vpr) utilizado para acionamento dos MOSFETs e da

frequéncia de chaveamento (fs). A perda total para as duas chaves pode ser calculada por (3.85).

P; = (Qgs(Sl) + Qgs(SZ))VDRfs (3.85)
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3.5.2.3 Perdas na capacitancia de saida das chaves
Na saida das chaves também existe um efeito capacitivo, a carga dessa capacitancia

(Qoss), que pode ser obtido no datasheet, causa as perdas calculadas por (3.86) para as duas

chaves em conjunto.

- Vi
P(;oss — (Qoss(Sl) 2Qoss(Sz)) lfs (3.86)

3.5.2.4 Perdas no diodo de corpo durante o tempo morto

Durante o tempo morto, entre o acionamento dos MOSFETs, a conducdo de corrente
ocorre sobre o diodo intrinseco, o que gera perdas devido a tensdo de conducdo do mesmo.
Embora essa perda seja uma perda de condugao sobre o diodo, no caso do buck sincrono, esse
comportamento estd muito mais relacionado ao evento de chaveamento e, portanto, foi
considerada como uma perda de chaveamento.

Na Figura 3.18 (¢) e (d) é observado que o tempo morto ocorre nos momentos de
corrente maxima e minima, estas correntes podem ser consideradas constantes durante esse
momento, por ser um tempo muito curto. Utilizando um tempo morto igual para os dois
momentos de chaveamento (7pe4p) € a tensdo de conducdo do diodo (Vb) € possivel calcular as
perdas por (3.87). Em DCM, Figura 3.19 (c), o tempo morto ¢ utilizado em apenas um
momento, o que reduz esse tipo de perda em DCM, mas como a corrente minima ¢ zero, a

mesma equagdo continua valida.

Ppr = (IL(max) + IL(min))VDTDEADfs (3.87)

3.5.2.5 Perda de recuperagdo reversa no diodo

Para que o diodo passe de um estado de condugdo para um estado de corte € necessaria
uma movimentacao de cargas em forma de corrente, quando essa comutacao do diodo ¢é forcada
devido ao acionamento de uma chave ocorre a perda de recuperacao reversa (HAAF e
HARPER, 2007).

Em CCM no momento anterior ao chaveamento de S1 o diodo de corpo de S2 se

encontra em condug¢do devido ao tempo morto, com o acionamento de S1 ocorre o corte forcado



59

na conducao do diodo, gerando perdas de recuperagao reversa. Esta perda pode ser calculada
através da carga de recuperagao reversa do diodo de corpo de S2 (QOrr(s2)), obtida no datasheet,

em conjunto com a tensdo de entrada e frequéncia de chaveamento, conforme (3.88).

Ppgp = er(SZ)Vifs (3.88)

Em DCM o diodo de corpo de S2 ndo se encontra em comutagdo no momento de

acionamento de S1, fazendo com que ndo ocorram perdas de recuperagao reversa.

3.5.2.6 Total de perdas de chaveamento

O total de perdas de chaveamento Psw ¢ calculado pela soma de todas perdas de

chaveamento apresentadas (3.89).

Psyw = Psiony + Psi0rr) + Psz2con) + Ps2corr) + P + Peoss + Por + Pre - (3.89)

Embora as diferentes perdas possuam origens e comportamentos diferentes ¢ possivel
observar que todas sdo dependentes da frequéncia de chaveamento. Outro fator que tem um
papel importante nas perdas de chaveamento, ¢ 0 modo de operagdo, com o0 modo DCM sendo

vantajoso devido a eliminacdo de algumas das perdas.

3.5.3 Eficiéncia

O total de perdas do conversor (Pr) € calculado pela soma das perdas de chaveamento

com as perdas de condugao (3.90).

PT=PCT+PSW (390)

Com a poténcia de saida do conversor (Po), que pode ser calculada através da tensdo e
corrente (3.91), ¢ possivel calcular a poténcia de entrada (P:;) do conversor, de forma

aproximada, adicionando as perdas (3.92).

B=1,-V, (3.91)

P,=PF,+Pr (3.92)
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A eficiéncia quantifica a porcentagem da poténcia que ¢ transferida para saida do
conversor, a partir da razao entre a poténcia de saida e a poténcia de entrada do conversor,

considerando as perdas do sistema (3.93).

B Py
+100% = —2—- 100% (3.93)

T=7P P, + Py

Os valores de poténcia de saida e perdas estdo relacionados com a carga, dessa forma,
o conversor apresentara diferentes valores de eficiéncia para diferentes cargas. A eficiéncia,

portanto, deve ser analisada para toda a faixa de carga do conversor.
3.5.3.1 Andlise teorica de perdas e eficiéncia

Nas secdes anteriores foram apresentadas as diversas perdas presentes no conversor
buck sincrono, separadas em perdas de condugdo e de chaveamento, apresentando as equagdes
para cada uma. Nessa secdo ¢ realizado um estudo tedérico do comportamento dessas perdas,
considerando uma faixa de carga ampla, analisando como alguns parametros de projeto podem
influenciar na eficiéncia.

Observando as equagdes de perdas de conducdo apresentadas em 3.5.1 percebe-se que
essas perdas estdo relacionadas principalmente com a corrente da carga, sofrendo influéncia
também do ripple de corrente do conversor. Para as perdas de chaveamento apresentadas em
3.5.2, as perdas sdo proporcionais a frequéncia de chaveamento, sendo afetada também pelo
modo de operagdo (CCM ou DCM).

Como as perdas de condugdo sdo proporcionais ao quadrado da corrente eficaz, com o
aumento da carga seu impacto sobre a eficiéncia serd cada vez maior. Para cargas leves, o
impacto das perdas de conducdo sobre a eficiéncia ¢ reduzido, tornando as perdas de
chaveamento mais relevantes para a eficiéncia do conversor.

Quanto as perdas de condugdo, ndo ha muito o que possa ser feito para sua redugao, pois
o aumento de corrente ¢ inerente ao aumento de carga. O inico parametro que pode ser alterado
a partir do projeto € o ripple de corrente, que possui um pequeno impacto sobre as perdas. Nesse
aspecto, para uma carga semelhante, o funcionamento CCM apresentard menor ripple
resultando em uma eficiéncia maior.

As perdas de chaveamento, por sua vez, sdo muito influenciadas pelo funcionamento do
conversor. A modulagdo COT em DCM reduz a frequéncia de chaveamento, reduzindo também

as perdas de chaveamento, em baixas cargas. Além disso, a operacdo DCM elimina algumas
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perdas, devido aos chaveamentos ocorrendo sobre corrente zero (soft switching) e auséncia de
perdas de recuperagdo reversa no diodo.

Levando em consideragdo o apresentado, conclui-se que, para uma operacao buscando
eficiéncia elevada em cargas reduzidas, a modulacdo COT ¢ mais adequada. Isso porque, as
perdas de chaveamento possuem grande relevancia para a eficiéncia em cargas leves, sendo
minimizadas pela reducao da frequéncia de chaveamento.

Para que ocorra a reducdo na frequéncia de chaveamento, o conversor deve operar em
DCM em situagdo de baixa carga. Contudo, em cargas elevadas, o funcionamento em CCM ¢
mais adequado, por apresentar um menor ripple de corrente, que além de reduzir as perdas de
conducao, permite a utilizacdo de um capacitor de saida de menor valor.

Portanto, o ponto de transi¢ao entre DCM e CCM possui um papel importante no projeto
desse conversor, e sua escolha, deve ser feita para maximizar a eficiéncia do conversor. Para
analise do ponto transi¢do € necessaria uma avaliagdo quantitativa das perdas, o que foi feito

através de analise grafica.

3.5.3.2 Andlise numérica de perdas e eficiéncia

Para melhor visualizagdo do comportamento das perdas e da eficiéncia do conversor,
uma andlise numérica de perdas foi realizada através das equagdes apresentadas nas segoes
anteriores. Um script no software Matlab, foi utilizado para calcular as perdas para em cada
valor de corrente da carga, resultando na curva de eficiéncia.

Para o célculo das perdas sdo necessarios os dados completos do conversor, o que sé ¢
possivel obter com precisdo apds o projeto e defini¢do dos componentes. Porém, para a faixa
de cargas e frequéncia de chaveamento desejados, ¢ possivel a obtengdo de valores
convencionais em datasheets, suficientes para a analise desejada. Os parametros aproximados,
utilizados para o célculo de perdas, sdo apresentados na Tabela 3.1.

A Figura 3.20 apresenta as perdas no conversor para diferentes valores de carga. As
perdas sdo separadas entre chaveamento e condugdo, para identificagdo do comportamento e
verificagdo do impacto sobre a eficiéncia. Os resultados sdo apresentados para PWM-
DCM/CCM, COT-CCM/DCM e FCCM o qual apresenta o mesmo resultado para ambas
modulagdes (PWM e COT). Nessa analise ¢ considerada uma modulagdo COT com frequéncia
de 100kHz durante a operacdo CCM, mesma frequéncia utilizada na modulagdo PWM, para
comparac¢do adequada de resultados. A corrente de fronteira ¢ definida como metade da carga

maxima (/5=2,5A) para observacdo do comportamento das perdas abaixo e acima da mesma.



62

Tabela 3.1 — Parametros aproximados para conversor

Parametro Simbolo Valor
Tensdo na entrada Vi 3,3V
Tensdo na carga Vo 1,2V
Ganho M 0,3636
Faixa de carga Lo 0,05 -5A
Resistencia série do capacitor Re 2mg
Resisténcia série do indutor RL 10mQ
Tempo de transi¢ao dos MOSFETs tS1(on), 1Si(off), 1S2(on), 1S2(of) 10ns
Frequéncia de chaveamento em CCM Jsccem 100kHz
Carga da saida dos MOSFETs Qoss(si), Qoss(s2) 20nC
Carga de recuperagdo reversa do diodo Orrs2) 50nC
Tensdo de conducdo do diodo Vb 0,7V
Dead time TpE4aD 20ns
Tensao do driver dos MOSFETs Vbr 5V
Carga do gate dos MOSFETs Ogs(s1), Ogs(s2) 20nC

E observado na Figura 3.20 que, em operagio CCM, o comportamento de perdas é
semelhante para todos os casos, pois todos mantem a frequéncia de chaveamento constante. Em
CCM, as perdas de chaveamento sofrem pouca alteracdo com o aumento de carga, apenas
devido ao aumento da corrente nos momentos de transi¢ao, o que ¢ causado pelo aumento da
corrente média no indutor. Para as perdas de condugdo, ¢ observado uma variagao proporcional
ao quadrado da corrente.

Para correntes abaixo da corrente de fronteira (DCM e FCCM), ocorrem diferencas do
comportamento das perdas nos diferentes modos. Nesse caso as perdas de conducao passam a
ser menos significativas, aumentando impacto das perdas de chaveamento sobre o total de
perdas. Em PWM, pouca redugdo das perdas de chaveamento ¢ observada com a reducdo das
cargas, enquanto para COT as perdas de chaveamento sdo reduzidas de forma proporcional a
carga, reduzindo também o total de perdas. O funcionamento FCCM apresenta o pior resultado,
pois além de ndo reduzir as perdas de chaveamento, as perdas de condu¢dao reduzem mais

lentamente, devido a condugdo de corrente negativa.



Figura 3.20 — Variagao das perdas de chaveamento e de conducdo com a carga
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(a) Perdas para PWM funcionando em DCM/CCM com corrente de fronteira de 2,5A; (b) Perdas para COT
funcionando em DCM/CCM com corrente de fronteira de 2,5A; (c¢) Perdas para PWM e COT (mesmo resultado)

funcionando em FCCM/CCM com corrente de fronteira de 2,5A.
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O impacto sobre a eficiéncia ¢ apresentado na Figura 3.21, onde os mesmos parametros
sdo aplicados. Acima da corrente de fronteira, as efici€éncias observadas sdo iguais identificadas
em conjunto através da curva na cor preta, pois as modulagdes PWM e COT apresentam a
mesma frequéncia de operagdo. Abaixo da corrente de fronteira, nota-se que a melhor opgao ¢
a utilizagdo da modulagdo COT-DCM mantendo uma eficiéncia elevada, mesmo para cargas
bastante reduzidas. Ainda se verifica que a operagdo PWM-DCM ¢ vantajosa em relagdo a
PWM-FCCM (ou COT-FCCM), pois o funcionamento em DCM elimina algumas perdas de

chaveamento, além de possuir um menor ripple de corrente.

Figura 3.21 — Curvas de eficiéncia para diferentes modulagdes
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A partir da analise grafica € possivel observar que a modulagao COT apresenta a melhor
curva de eficiéncia, confirmando a andlise tedrica da secdo anterior. Para o projeto adequado
do sistema, ainda é necessario definir o momento de transi¢cao entre DCM e CCM (corrente de
fronteira). Em uma nova analise, apresentada na Figura 3.22, foram comparadas as curvas de
eficiéncia para a modulagdo COT com diferentes valores de corrente de fronteira, buscando

entender o efeito desse parametro sobre a eficiéncia.
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Figura 3.22 — Curvas de eficiéncia em COT para diferentes correntes de fronteira
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Para a analise da Figura 3.22 ¢ importante observar que, na modulagdo COT o ripple de
corrente serd sempre o dobro da corrente de fronteira, conforme (3.60). Em cargas reduzidas ¢
verificado que, com o aumento da corrente de fronteira a eficiéncia inicialmente aumenta, pois
para uma mesma carga a frequéncia de chaveamento ¢ menor, reduzindo as perdas de
chaveamento. Em um certo valor de /s, as perdas de chaveamento sdo reduzidas o suficiente, e
as perdas de condugdo passam a causar maior impacto, mesmo em baixas cargas. A partir desse
valor de /s, 0 acréscimo de ripple de corrente assume maior relevancia na eficiéncia, fazendo
com que um aumento da corrente de fronteira reduza a eficiéncia em baixas cargas. Ja em cargas
elevadas observa-se uma reduc¢ao da eficiéncia com o aumento da corrente de fronteira.

A partir dessas curvas, ¢ possivel escolher um valor de corrente de fronteira que
apresente o melhor resultado de eficiéncia para a faixa de carga do conversor, essa escolha deve
levar em consideragdo a propor¢ao em que o conversor ficard em cargas baixas e elevadas. O
valor de corrente de fronteira igual a 1A apresentou uma eficiéncia média mais elevada, sendo
considerada a situagdo mais adequada para a aplicagdo, por possuir uma relagdo melhor entre

eficiéncia em baixas cargas e cargas elevadas.
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3.6 CONCLUSAO

Nesse capitulo foi apresentado o conversor buck sincrono, com analise e
equacionamento de possiveis modos de modulagdo e operacdo. As perdas no conversor foram
avaliadas de forma teodrica por meio do uso de modelos de perdas nos principais mecanismos
de perdas do conversor. Com essa analise, foi possivel identificar a forma de funcionamento
que melhor atende os objetivos desse trabalho, o que foi feito através andlise tedrica e
simulagdo, obtendo assim dados importantes para realizagdo do projeto.

A proposta considerou um foco em eficiéncia em cargas reduzidas, analisando os
resultados para uma frequéncia maxima de chaveamento de 100kHz, carga maxima de 5A e
ganho constante com Vi = 3,3V e V, = 1,2V. Para esse caso, a operacdo que se mostrou mais
adequada foi a modulacdo COT com a transi¢dao entre modos CCM e DCM ocorrendo em 1A
(20% da carga maxima), o que pode variar para outros parametros de projeto necessitando de
uma analise para cada caso. E necessario ainda definir um sistema de controle, buscando uma

resposta transitoria adequada para a aplicagdo, essa discussao ¢ feita no Capitulo 4.
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4 CONTROLE DIGITAL

4.1 INTRODUCAO

Como visto, para aplicacdo desse trabalho, ¢ necessario, além de uma boa eficiéncia,
uma resposta transitoria rapida, o que ¢ obtido através da utilizacdo de um sistema de controle
adequado. Diversas técnicas sdo encontradas na literatura para conseguir boas respostas
transitorias, porém, apenas trabalhos mais recentes analisam a utiliza¢ao de técnicas digitais
para esse tipo de aplicacdo (CHENG et al., 2014); (CORRADINI ef al., 2008); (CORRADINI
e MATTAVELLI, 2008).

Nesse trabalho optou-se pela utilizagdo de um controle digital com implementacao feita
através de um DSP, considerando principalmente sua flexibilidade e custos reduzidos. Além
disso, procurou-se minimizar a0 maximo o uso de circuitos auxiliares para modulagdo
utilizando apenas os modulos e fungdes comumente presentes em DSPs.

Dentre opgdes de controle utilizadas destaca-se a técnica V2 COT, que além de gerar a
modulagdo proposta no Capitulo 3, apresenta uma excelente resposta transitdria para variagao
de carga (principalmente variacdes positivas). No entanto, alguns problemas relativos a
estabilidade estdo presentes e precisam ser analisados. Os problemas de estabilidade se agravam
ainda mais em aplicacdes digitais, fazendo com que apenas recentemente técnicas para solugao
desse problema fossem estudadas, mas sempre com algum sacrificio da resposta transitéria em
compara¢do com abordagens analogicas.

Outra opg¢ao ¢ o uso de controle linear PID, amplamente utilizadas em controle digital,
com metodologias de projeto consolidadas. Esse controle, no entanto, ¢ normalmente utilizado
para modulacado PWM, e suas respostas transitorias costumam ser mais lentas se comparadas a
abordagens ndo lineares, a op¢ao por modulagao COT e a necessidade de respostas transitorias
rapidas acabam dificultando sua utiliza¢do na aplicagdo desejada. Porém, alguns trabalhos
conseguem resultados adequados a aplicagdo com a utilizagdo de multiplas amostras por
periodo de chaveamento, reduzindo atrasos € melhorando a resposta transitoria do controlador
(CORRADINI et al., 2008); (CORRADINI e MATTAVELLI, 2008).

Esse capitulo, inicialmente discute o controlador V2 COT em sua versdo analogica. Em
seguida, apresenta a implementagcdo digital desse mesmo controlador, identificando seus
problemas de instabilidade, principalmente quando o conversor buck opera em modo de CCM.

Sendo apresentado ao final uma metodologia para projeto desse controlador.
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Identificados os problemas no controlador V2 COT em CCM, e tendo em vista que, o
funcionamento CCM possui comportamento semelhante para as modulagdes PWM e COT, o
controle linear PID em PWM ¢ apresentado como uma solugdo para controle na faixa de
operacdo CCM. Sdo discutidas as versdes analogica e digital para esse controle, a modelagem
do conversor para CCM, ¢ ao final uma metodologia para projeto do compensador de forma
digital.

Por fim, ¢ apresentado a proposta de controle com a utilizacdo dos dois métodos de
controle discutidos. Com essa proposta busca-se associar caracteristicas boas dos métodos em
diferentes situacdes de operagdo e eliminar caracteristicas ruins, aproveitando-se da

flexibilidade da implementacgdo de forma digital.

4.2 CONTROLE V2 COT

O controlador V2 COT ¢ classificado como um controle nio linear com funcionamento
baseado na corrente do indutor (controle modo-corrente), utilizando um sensor virtual de
corrente através da medi¢do do ripple de tensao sobre o resistor série do capacitor, eliminando
a necessidade de um sensor de corrente (SUN, 2008).

A arquitetura de controle V2> COT ¢é amplamente utilizada em conversores buck
principalmente devido a trés caracteristicas: arquitetura de controle simples, resposta transitoria
rapida para variagdes de carga e alta eficiéncia em baixas cargas. Caracteristicas essas desejadas
para o sistema de controle proposto (TIAN et al., 2011).

No entanto, alguns problemas surgem em sua implementacdo digital, além da
necessidade de utilizacdo de capacitores com resisténcia série elevada, para garantir uma

medicao mais adequada da corrente do indutor através do ripple de saida (SUN, 2008).

4.2.1 Descri¢io do controlador V2COT

A realizacdo da modulacdo ¢ feita através de um comparador, utilizando a tensdo de
saida do conversor, a qual apresenta um ripple, e um sinal de um compensador V¢ de variagdo
lenta gerado a partir do erro. O compensador ¢ utilizado para eliminar erros em regime
permanente, utilizando uma referéncia V: para célculo do erro. O diagrama esquematico do

controlador ¢ apresentado na Figura 4.1.
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Figura 4.1 — Estrutura do controle V> COT
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4.2.2 Principio de operacio

A modulacdo ¢ obtida através da comparagao entre o valor medido da tensdo de saida
(vo(f)) com o sinal de tensdo (ve(f)) do compensador. Esse sinal de tensdo (ve(f)) carrega a
informacdo do erro existente entre a tensdo de saida (vo(¢)) e o valor de referéncia (vi(¢)). O
objetivo do compensador ¢ apenas a eliminagdo de pequenos erros em regime permanente que
ocorrem devido a variagdes no ripple de tensdo, com ordem de grandeza semelhante a esse
ripple, ndo sendo determinante para a resposta transitoria do sistema de controle, assim, ¢
suficiente o uso de um integrador. Portanto, o sinal de tensao (vc(¢)) apresentara uma variagao
lenta, se comparada com a variagdo que ocorre na tensao vo(f), como pode ser observado pela
Figura 4.2.

O pulso de tempo constante para conducao de S1 ¢ iniciado, através do comparador, no
momento que a tensdo de saida (vo(£)) atinge um valor menor que o sinal do compensador (vc(?)).
Durante a conducdo a corrente no indutor e a tensdo no capacitor de saida crescem. Como a
duracdo do pulso ¢ constante, no final do pulso, a chave S1 ¢ bloqueada reduzindo a corrente
do indutor assim como a tens3o de saida. O comportamento das varidveis do conversor para
essa modulacao pode ser visualizado na Figura 4.2.

O comportamento ndo linear garante uma excelente resposta transitoria para o
controlador, principalmente para aumento de carga, pois a regulagdo de tensdo ¢ realizada logo
que a tensao assume um valor inferior a referéncia. Porém, essa analise considera que a tensao
na saida possua um comportamento semelhante a corrente no indutor, ou seja, o ripple de tensao
sobre a resisténcia série deve ser predominante, o que gera a necessidade da utilizagdo de

capacitores com resistor série elevado, o que pode gerar impacto na eficiéncia do sistema.
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Figura 4.2 — Funcionamento do controlador V2 COT
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(a) Comparagao do sinal do compensador com a tensdo de saida; (b) Corrente no indutor em operagdo DCM,; (c)
Modulagdo COT gerada pelo comparador.

Para valores pequenos de resisténcia série, o ripple de tensdo referente a carga do
capacitor passa a ter um valor mais significativo. Esse ripple esta atrasado em relagdo a variagao
de corrente sobre o indutor, pois a carga do capacitor sé € iniciada quando a corrente do indutor
supera a corrente da carga (esse comportamento ¢ observado na Figura 3.7 e na Figura 3.8).
Portanto, o aumento da tensdo na carga sofre com atrasos prejudicando a resposta transitoria do

controlador.
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A Figura 4.3 analisa os efeitos do valor da resisténcia série sobre a modulagdo COT em
operagdo CCM, mostrando o ripple de tensdo sobre cada elemento e seu valor total. Na
Figura 4.3 (a) o ripple de tensdo sobre a resisténcia série possui amplitude igual ao ripple de
tensdo sobre o capacitor, representando uma resisténcia série relativamente elevada. Na
Figura 4.3 (b) ¢ representada uma resisténcia série menor, resultando em um ripple de tensdo
proporcionalmente inferior sobre a resisténcia.

Sdo destacados quatro pontos na Figura 4.3. O ponto A indica 0 momento em que a
tensdo da carga Vo ¢ menor que o sinal de comparagdo Ve, gerando o pulso no modulador. O
ponto B mostra o inicio da condugao da chave, identificado instantaneamente sobre a resisténcia
série devido ao aumento da corrente do indutor. O ponto C indica a tensao minima de saida. E
o ponto D indica o momento em que a tensdo volta a superar a referéncia usada para criacdo do
pulso de condugao.

Observa-se comparando a Figura 4.3 (a) com a Figura 4.3 (b) que, com o aumento da
predominancia do ripple sobre o capacitor, ocorre um aumento do atraso entre o inicio da
condugdo (A) e o aumento da tensdo na carga (D), o que prejudica a resposta transitéria do
conversor para variagdes de carga. Em certas situagdes o atraso pode levar a pulsos de condugao
sequenciais e instabilidade no controlador. Logo, em CCM observa-se um grande efeito
negativo do uso de capacitores com resisténcia série baixa.

Na Figura 4.4, o mesmo efeito ¢ analisado para operagdo DCM, com as mesmas relagdes
entre o ripple no capacitor e na resisténcia série. Observa-se que, em DCM, o efeito do uso de
uma resisténcia série pequena ¢ significativamente reduzido, isso porque, em operagdo DCM,
0 atraso entre a carga do capacitor e a corrente do indutor ¢ menor, diminuido o atraso entre o
inicio da condug¢do e aumento da tensdo de saida, observado no ripple total.

Portanto, identifica-se que a resposta transitéria do controlador V> COT em CCM est4
relacionada diretamente com o valor da resisténcia série do capacitor exigindo um valor elevado
para um resultado bom e estavel. JA em DCM a influéncia da resisténcia série nao € tao relevante

para o resultado, gerando boas respostas mesmo para valores baixos.



Figura 4.3 — Atraso entre acionamento da chave e crescimento da tensdo da carga CCM
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Figura 4.4 — Atraso entre acionamento da chave e crescimento da tensdo da carga DCM
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4.2.3 Abordagem digital

A mesma estrutura do controle V> COT pode ser implementada de forma digital,
conforme a Figura 4.5. Nesse trabalho ¢ utilizado um DSP para o controle, sendo os célculos,
a comparacdo e a geracao de pulso realizados através de soffware. Na implementacao digital o
controle ¢ realizado de forma discreta a partir de um sinal amostrado por um conversor

analogico-digital (ADC — Analog-to-Digital Converter) da tensao de saida.

Figura 4.5 — Controle V> COT implementado digitalmente.

| Vr[t] - ! COMPENSADOR >_ Ton | DRIVER — S

Os efeitos de amostragem, quantizagdo e tempo de processamento, caracteristicos da
implementagdo digital, inserem atrasos e erros no sistema de controle, prejudicando seu
funcionamento, principalmente em uma abordagem baseada em ripple. Os efeitos negativos na
resposta transitoria e estabilidade limitam muito a aplicagdo de controladores V> COT digitais,
com seu uso crescendo apenas recentemente com o estudo de técnicas para mitigar esses
problemas (CHENG et al., 2014).

Com utilizagdo de um DSP para o controle, o maior problema estd relacionado a
frequéncia de amostragem. Em um controle baseado em ripple, ¢ evidente a necessidade de
multiplas amostras em um periodo de chaveamento, para permitir a visualizagdo do ripple pelo
controlador. Considerando que os conversores POL operam com uma frequéncia de
chaveamento elevada, o nimero de amostras em um periodo de chaveamento, com utiliza¢ao
de DSP, fica limitado a poucas amostras.

O efeito da utilizagcdo de poucas amostras ¢ visualizado na Figura 4.6, nesse caso ¢ usado
um tempo de amostragem (7%) relativamente proximo a frequéncia de chaveamento. E possivel
observar que hé um atraso, identificado por A¢, entre o momento que o sinal de tensao real fica

menor que a referéncia Ve e 0 momento que isso ¢ identificado no sinal amostrado, gerando o
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pulso e fazendo com que a tensao volte a aumentar. Esse atraso € variavel de zero até um periodo
de amostragem, e se soma aos atrasos identificados na se¢ao anterior, entre o acionamento de
chave e o aumento da tensdo, prejudicando ainda mais a resposta transitéria e estabilidade do

sistema.

Figura 4.6 — Atraso devido a amostragem e oscilacdo na tensdo de saida.
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Outro efeito visualizado devido a amostragem ¢ que o periodo de chaveamento, variavel
em COT, serd sempre multiplo do periodo de amostragem, pois apenas nos momentos de
amostragem que ocorre a comparagao e possivel geragao de pulso. Como a variagdo de periodo
de chaveamento em COT ocorre de forma continua, valores intermedidrios de periodo de
chaveamento s3o obtidos de forma média, através da variacdo do periodo de chaveamento. Esse
comportamento ¢ salientado na Figura 4.6 pela identificagdo dos periodos de chaveamento
T1=3Tae T2=2Ta A variagdo do periodo de chaveamento gera uma oscilagdo sub harmonica
tensdo da carga, identificada por AV%.

Em CCM a oscilagao de periodo de chaveamento ndo afeta apenas a tensdo de saida,
ocorrendo também sobre a corrente no indutor, devido a variacdo no tempo de conducao da
chave S2. Esse comportamento agrava ainda mais a oscilagdo de tensdo na carga, prejudicando
a estabilidade do sistema de controle.

Em DCM o problema de oscilagdo da corrente de saida ndo ocorre, pois a mesma parte
do valor zero sendo limitada pelo tempo de conducgdo constante, deixando o sistema estavel.
Além disso, com a reducdo da carga, a frequéncia de chaveamento ¢ reduzida em DCM,
permitindo mais amostras em um periodo de chaveamento, diminuindo assim os efeitos da

amostragem.
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Tanto os efeitos negativos da utilizacdo de capacitores com resisténcia série baixa,
caracteristica visada para obter melhor eficiéncia e menor ripple de tensao, quanto os efeitos
negativos da amostragem, sao muito prejudiciais na operagdo CCM. Isso torna a implementagado
digital desse controle com boa resposta transitoria bastante dificil, sendo as solucdes
apresentadas na literatura focadas principalmente na utilizagdo de FPGAs. Contudo, em
operagdo DCM, os efeitos negativos sdo minimizados significativamente, permitindo a
aplicacdo desse controle com bons resultados em um DSP.

Do ponto de vista de eficiéncia, a operagdo COT ¢ melhor em DCM, porém ¢
equivalente a operagdo PWM em CCM, conforme analisado no Capitulo 3, portanto, o
controlador COT pode ser aplicado apenas para operacido DCM garantindo os ganhos em

eficiéncia. Para operagdo CCM ¢ utilizado um controle PWM, analisado posteriormente,

aproveitando a flexibilidade do controle digital.
4.2.4 Metodologia de projeto do controle V2 COT

Por ser uma técnica de controle baseada apenas na comparagao do ripple com um sinal
de referéncia o projeto de controle ¢ simplificado. E necessario para projeto desse controlador
a definicdo do compensador e a defini¢do do tempo de condugdo das chaves.

O tempo de conducao da chave S1 (7on) € calculado para obter uma frequéncia maxima

para o ganho desejado, que ocorrerd no ponto critico, através da equacao (4.1).

M

Ton = 4.1)

fs(max)

Para evitar a necessidade de um circuito de detec¢do de corrente negativa, o tempo de

condugdo de S2 também pode ser calculado, a partir de (4.2).

_ Ton2(Vi = V5) 42
Tonz = v (4.2)

o
O compensador consiste em um integrador do erro, e seu projeto deve levar em
consideracdo que a tensdo de referéncia (Vc¢) deve possuir variagdo lenta, mantendo-se
aproximadamente constante em um periodo de chaveamento. Para garantir essa condicdo, a

minima frequéncia de chaveamento (4.3), observada na carga minima, pode ser usada para

determinar a frequéncia de cruzamento do integrador.
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MIo(min) (4'3)

s(min) = Tonlp

Definida uma frequéncia de cruzamento (fc) para o integrador, a sua fungdo de

transferéncia (Gc) no plano S pode ser calculada por (4.4).

2nf,

Ge(s) = (4.4)
Como o compensador ¢ implementado de forma digital, a fungdo de transferéncia deve
ser discretizada para a frequéncia de amostragem. A discretizacao utilizando retentor de ordem

zero (ZOH — Zero Ordem Holder) ¢ apresentada na equacao (4.5).

o= ()

S

Como o integrador € responsavel apenas por um ajuste fino, ndo ha grande preocupacao
com a velocidade do compensador. Também por esse motivo, a saida do compensador (Vc)
pode ser saturada em valores proximos da tensdo desejada para carga, garantindo uma
referéncia de comparagdo dentro de uma faixa especificada, tornando o controle mais robusto.
Com o uso da saturacao ¢ desejavel a utilizagdo de um integrador anti-windup para evitar a

saturacao da lei de controle.
4.3 CONTROLE PID

Técnicas de controle linear com modulagdo PWM sdo amplamente utilizadas para
controle de conversores chaveados, seja em versdes analogicas ou digitais. Em geral, o controle
linear apresenta transitorios mais lentos que controles ndo lineares baseados em ripple, como o
controle V2 COT, quando implementados analogicamente. Mas, conforme a andlise realizada,
o niimero reduzido de amostras da versio digital do V> COT prejudica muito seu funcionamento
em CCM, tornando o controle linear uma op¢ao viavel para sua substituicao nessa operacao.

Embora para um compensador linear a implementagdo digital também apresente alguns
efeitos negativos, devido a atrasos e erros de quantizacdo, a perda de desempenho ndo ¢ tao
significativa, pois € considerado para o modelo o comportamento médio em um periodo de
chaveamento. Além disso, em aplicacdes digitais o uso de multiplas amostras em um periodo

de chaveamento melhora consideravelmente o desempenho do compensador, principalmente
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devido a redugdo de atrasos entre a aquisi¢ao e a atualizacao da saida PWM (CORRADINI et
al., 2008); (CORRADINI e MATTAVELLLI, 2008).

Devido as necessidades de resposta transitoria rdpida e erro zero em regime permanente
¢ adequado o uso de um compensador PID. A seguir o controle linear PID ¢ descrito em
detalhes, apresentando também caracteristicas especificas da sua versdo digital. Ao final ¢
apresentada a modelagem do conversor para operacdo em CCM e uma metodologia para projeto

digital do compensador.
4.3.1 Descricao do controlador PID

No controle linear a agdo de controle ocorre sobre a razao ciclica do conversor, a qual é
obtida a partir de um compensador PID utilizando o erro de tensdo ou corrente na saida
conversor. Essa razao ciclica ¢ entdo utilizada para geragdo do PWM, utilizando a comparagao

com um sinal triangular. A Figura 4.7 apresenta a estrutura do controlador.

Figura 4.7 — Estrutura do controlador
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O sistema de controle linear em malha fechada pode ser representado por diagramas de
blocos incluindo o modelo da planta do sistema, a instrumentacao e o compensador, Figura 4.8.
Nesse caso o modelo da planta, representado pela fung@o de transferéncia Garo(s), descreve o
seu comportamento para uma entrada em razao ciclica (sinal controlado) e com a saida em
tensdo na carga (sinal medido). A dindmica e ganho do circuito de instrumenta¢ao também deve

ser considerada.



Figura 4.8 — Diagrama de blocos do sistema de controle
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Utilizando o modelo do conversor e do sistema de instrumentacao ¢ possivel projetar o

compensador para obter a resposta desejada, dentro das limitagdes dinamicas do sistema, o que

pode ser feito a partir de diversas técnicas. No projeto € utilizado um modelo linear que descreve

o comportamento médio do conversor em um periodo de chaveamento para pequenas variagdes

na entrada. Esse modelo ndo leva em consideracdo dindmicas que ocorrem dentro de um

periodo de chaveamento, sendo impreciso em frequéncia proximas ¢ maiores que a frequéncia

de chaveamento.

O compensador PID ¢é composto por um compensador proporcional (P), um

compensador integral (I) e um compensador derivativo (D), sendo sua saida igual a soma das

trés parcelas apresentadas, Figura 4.9. O compensador PID ¢ amplamente utilizado devido a

sua capacidade de oferecer boas respostas transitorias, a partir da parcela derivativa, em

conjunto com erro nulo em regime permanente, a partir da parcela integral.

Figura 4.9 — Compensador PID
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4.3.2 Abordagem digital

A implementagio do controle PID de forma digital, assim como para o controle V2 COT,
modifica algumas caracteristicas do sistema de controle devido amostragem. A Figura 4.10
mostra o diagrama de blocos do sistema de controle com uma implementacao digital, nesse
caso sdo adicionados fungdes de transferéncia referentes a amostragem (Hap(s)), PWM
implementado digitalmente (Hpa(s)), além de um atraso de processamento considerado como
um periodo de amostragem (z'). Os efeitos da adi¢do dessas dindmicas devem ser levados em
considera¢do no projeto, € embora os atrasos e erros de quantizacdo tenham impactos negativos
esses nao sdo tao expressivos quanto os observados no controle baseado em ripple, pois o
funcionamento do controle estd baseado em um comportamento médio e ndo instantaneo das

variaveis.

Figura 4.10 — Diagrama de blocos do sistema de controle digital

Atraso de processamento ADC | Instrumentacao

DSP
|_ _____________ —| Modelo da
| Compensador PWM | Planta (t)
| ve[t] G elt] | Gc(2) ﬂb Hpa(s) _|—’ Gavols) =
} |
|

7! |a—— Hap(s) <'|— Hipgi(s)

O conversor analogico-digital (ADC) ¢ responsavel pela amostragem do sinal. Sua
dindmica costuma ser extremamente rapida, apenas devido ao carregamento de capacitancias
muito pequenas na entrada, o que pode ser desconsiderado. Também deve ser observado o
tempo de conversdo, no entanto, esse tempo pode ser incluido no atraso de processamento,
considerando que o DSP serd capaz de amostrar e processar o sinal em um periodo de
amostragem. Portanto, o ADC pode ser representado no sistema por um ganho (4.6), que sera
uma fun¢do do nimero de bits usados na amostragem (bitsap) e a tensdo maxima amostrada

(Vap), considerando uma amostragem entre zero € a tensao maxima.

zbitSAD

VAD

Hyp(s) = (4.6)
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O PWM funciona a partir da comparagao do sinal do compensador com um contador,
com um resultado semelhante a comparacdo com uma onda triangular para um contador
up/down ou dente de serra para um contador em apenas um sentido, na Figura 4.11 ¢
representado um contador crescente gerando um pulso PWM no inicio do ciclo.

Para esse caso o ganho do PWM serda dado pelo inverso do nimero de contagens
realizadas, que pode ser obtido pela razao entre a frequéncia de chaveamento (fs) e a frequéncia
do contador, considerada como a frequéncia de clock do DSP (fcix). Para um pulso no inicio,
caso analisado, a dindmica do PWM sera equivalente 8 um ZOH. A funcdo de transferéncia
aproximada do PWM com pulso no inicio é apresentada em (4.7), considerando atualiza¢do do

sinal apenas no inicio do periodo de chaveamento.

Figura 4.11 — PWM digital
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Sdo portanto adicionados ao sistema o atraso de processamento de um periodo de
amostragem (z'') e o atraso do PWM com caracteristica de ZOH. Esses atrasos diminuem a
margem de fase do sistema, dificultando projeto e piorando a resposta transitoria.

Ao utilizar um controle multi-amostrado o atraso de processamento de um periodo de
amostragem ¢ reduzido devido ao menor tempo entre amostras, além disso, ¢ possivel atualizar
o sinal do PWM na mesma frequéncia de amostragem, tornando o sinal utilizado na comparagao
(d[f]) mais proximo ao de um sinal analogico. Conforme andlise realizada por Corradini e
Mattavelli (2008) a utilizacdo de um controle multi-amostrado pode trazer grandes beneficios
para a resposta transitoria do sistema. Essa possibilidade se torna ainda mais atrativa devido a

ja presente necessidade de uma amostragem em frequéncia superior para o controle V> COT.
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Ainda existem no controle digital os erros devido a quantizacdo e arredondamentos nos
calculos, mas devido a alta resolu¢do dos ADCs e maior capacidade de célculos de
processadores modernos esses problemas ndo sdo expressivos.

A flexibilidade do controle digital permite a aplicagio de forma simples de
compensadores mais complexos, nesse caso a utilizagdo de um anti-windup no integrador pode
melhorar a resposta transitéria e aumentar a robustez do sistema evitando problemas com a

saturacao da saida.

4.3.3 Modelagem para a operacio CCM

Para o projeto adequado do controlador, é necessario descrever o comportamento do
conversor buck a partir de um modelo linear, para essa modelagem foi utilizado como referéncia
Erickson e Maksimovic (2007).

O comportamento do conversor pode ser descrito através das equagdes do conversor,
para cada etapa de condugdo, obtendo assim um modelo médio para um periodo completo de
chaveamento, que descreve as variacdes em sinais de saida do conversor em funcao de
variagdes em sinais da entrada.

O modelo médio desconsidera os efeitos do chaveamento dentro de um periodo de
comutac¢do, e por isso ¢ valido apenas para frequéncias suficientemente inferiores a frequéncia
de chaveamento. Pode-se considerar que o modelo médio apresenta uma boa descricdo do
comportamento para frequéncias até uma década abaixo da frequéncia de chaveamento (f/10).

Para uma modelagem mais precisa, considerando a frequéncia de chaveamento
relativamente alta, serdo considerados os efeitos das resisténcias séries presentes no indutor e
capacitor do conversor, o diagrama do conversor e variaveis usadas na modelagem sao

apresentados na Figura 4.12.

Figura 4.12 — Diagrama usado na modelagem
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A descrigdo do circuito em variaveis de estado ¢ feita através das equagdes diferenciais
(4.8) e (4.9), onde x(7) ¢ um vetor com as variaveis de estado, y(¢) € um vetor com os sinais de
saida, u(f) ¢ um vetor com os sinais de entrada e K, A, B, C e E sdo matrizes constantes que

descrevem o comportamento do conversor.

K% = Ax(t) + Bu(t) (4.8)
y(t) = Cx(t) + Eu(t) 4.9)

As variaveis de estado do circuito s3o a corrente no indutor e a tensdo no capacitor,

resultando no vetor apresentado em (4.10).

(4.10)

Para anélise inicial € considerada como entrada do conversor apenas a tensao de entrada,

conforme (4.11).

u(t) = v;(t) (4.11)

Como a regulagdo do controle sera feita através da tensdo de saida, esta variavel foi

utilizada como sinal de saida do sistema (4.12).

u(t) = v,(t) (4.12)

A condugdo ou corte das chaves altera o comportamento do circuito, modificando as
matrizes que o descreve, dessa forma, inicialmente ¢ necessario obter as matrizes para as duas

etapas de chaveamento presentes na operagdo CCM.

4.3.3.1 Etapa 1: condugdo de S1

Durante a etapa de condugdo da chave S1 a chave S2 estd em corte, o diagrama do

conversor para essa etapa ¢ mostrado na Figura 4.13.
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Figura 4.13 — Diagrama do conversor durante a condugdo de S1
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Com a analise do diagrama ¢ possivel encontrar as equagdes que descrevem a malha A

(4.13), malha B (4.14) e n6 N (4.15).

V(1) = Ryi (O + v, (t) + Reic(t) + ve (D) (4.13)
Uo(0) = v.(1) + Reic () (4.14)
() =i + () (4.15)

As equagoes diferenciais que relacionam tensdo e corrente no indutor e capacitor sdo

apresentadas respectivamente em (4.16) e (4.17).

v, () =1L di;gt) (4.16)
o adv(D)
io(t) = C— (4.17)

Utilizando as equagdes de (4.13) até (4.17), € possivel encontrar, através de substituigao,
as equagoes diferenciais que descrevem o comportamento das varidveis de estado em fungao

de parametros do circuito e do sinal de entrada, apresentadas em (4.18) e (4.19).

di(t) dve(t)

L R.C
dt °dt

= —Ryi,(t) — v.(t) + v () (4.18)
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R, + R, dvc(t) v.(t)
(20 - 920

Organizando de forma matricial chega-se a equagao (4.20).

L RrRc 1[4e® ©
dt 1, (¢
0 (1 +%)c dv ()| = ——\ [vc(t) o] vi() (4.20)
° dt

Utilizando as equagdes (4.14) e (4.15) € possivel escrever a tensao de saida em funcao

das variaveis de estado do sistema, conforme (4.21).

v (0) (4.21)

©= 2 )+
Yo R+RClL R, + Rc

Representando a tensdo de saida de forma matricial chaga-se a Equacao (4.22).

_ [ RoRc i (1)
vo(8) = R,+R; R,+ RC] [vc(t) (4.22)

As Equacdes (4.20) e (4.22) descrevem o circuito da maneira apresentada por (4.8) e

(4.9), ¢ possivel, portanto, encontrar as matrizes para esta etapa de operacdo que sdo

apresentadas de (4.23) até (4.27).

L R.C
- R
Ki=|, (1+_C>C (4.23)
R,
_RL _1
A=, _1 (4.24)
R,
(4.25)
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c, = [ ke K ] (4.26)
Y™ IR,+R; R,+R. '
E;=0 (4.27)

4.3.3.2 Etapa 2: condugdo de S2

A segunda etapa de conducao do conversor buck sincrono € caracterizada pela conducao

da chave S2 e corte da chave S1, o diagrama para essa etapa ¢ apresentado na Figura 4.14.

Figura 4.14 — Diagrama para a conducdo da chave S2
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A analise do diagrama resulta nas equagoes (4.28) para malha A, (4.29) para malha B e

(4.30) para o n6 N.

0 =Ry i, (t) +v,(t) +Rcic(t) + v () (4.28)
Vo (t) = v.(t) + R.ic(t) (4.29)
ip(t) =i, () +i.(t) (4.30)

Assim como para a etapa 1, as equacdes do circuito de (4.28) a (4.30) podem ser

utilizadas em conjunto com as equacdes diferenciais do indutor (4.16) e capacitor (4.17), para
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encontrar as equagoes diferenciais que descrevem o comportamento das varidveis de estado na

etapa 2 (4.31) e (4.32).

di; (t dv,(t _
L l;i ) + RCC—ZLF ) = —R;i;(t) —v.(t) (4.31)

Representando estas equagdes na forma matricial obtém-se (4.33).

L  RC di;(t) R 1)
t _ L
0 (1 +%>c o= 1 -1 [vc(t)] (4.33)
o dt o

A relagdo entre as varidveis de estado e a tens@o de saida continua a mesma apresentada

para a etapa 1 (4.21), que novamente em forma matricial é apresentada em (4.34).

RoRC
R, + R,

v, (t) = ve(t)

Das equacgdes (4.33) e (4.34) podem ser obtidas as matrizes para a etapa 2 de condugao,

mostradas de (4.35) até (4.39).

L  RC
_ R
K, =|, (H_C)C (4.35)
R,
_RL _1
a4,=|, _1 (4.36)
R,
0
B, = 0] (4.37)
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c, = | ok K ] (4.38)
27 |R,+R. R,+R, '
E,=0 (4.39)

4.3.3.3 Modelo médio

Para o calculo do modelo médio deve ser considerada a proporcao entre as etapas 1 e 2
dentro de um periodo de chaveamento. A média ponderada das etapas pode ser calculada para
cada matriz, usando como fatores de ponderacdo a razdo ciclica (D) e seu complemento

(D’ =1 - D), conforme (4.40), onde M representa cada uma das matrizes de estado do sistema.

M =DM, +D'M, (4.40)

A aplicacdo da equacdo (4.40) para as matrizes do sistema resulta nas matrizes médias

apresentadas de (4.41) até (4.45).

L R.C
— R
K=, <1+_C>C (4.41)
R,
_RL _1
A=| 1 (4.42)
R,
_[D
B = [0] (4.43)

R, R, R, ] (444)

C =
[RO+RC R, + R,

E=0 (4.45)
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4.3.3.4 Modelo para pequenos sinais
O modelo para pequenos sinais ¢ obtido aplicando pequenas variagdes no vetor de

entradas e na razao ciclica, verificando os efeitos sobre as variaveis de estado e saida. O modelo

para pequenas varia¢des pode € descrito por (4.46) e (4.47).

PO - 4,70 + B,1,0) (4.46)
y(t) = C,x(t) + Epti, (t) (4.47)

O vetor de variagdes nas entradas, com a adi¢do da variagdo na razao ciclica, fica

definido pela equagdo (4.48).

~ o [u®
u,(t) = [ J (t)] (4.48)

Utilizando linearizagdo para as pequenas variagdes, as matrizes do sistema podem ser

calculadas pelas equacdes de (4.49) até (4.52).

A,=K'A (4.49)

B,=[K'B K '((4;—A)X+ (B, — B)U)| (4.50)
C,=C (4.51)

E,=[E ((€;-C)X+ (E;—EU)] (4.52)

Substituindo as matrizes para as devidas etapas de chaveamento e matrizes médias, ¢
possivel encontrar as novas matrizes apresentadas de (4.53) a (4.56). Essas matrizes descrevem

o modelo de pequenos sinais do sistema para varia¢des na tensao de entrada e na razao ciclica.
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RL RCRO RCRO
L L(R:+R, L(QR:+R,)
A, = R, 1 (4.53)
C(Rc +R,) C(R¢c +R,)
DV
B,=|7 1 (4.54)
0 0
R,R. R,
C, = [ 2 ] 4.55
P [R,+R. R,+R; ( )
E,=[0 0] (4.56)

4.3.3.5 Fung¢do de transferéncia

Para projeto do compensador ¢ necessaria a representacdo do modelo no dominio de
frequéncias. Essa representagao ¢ feita relacionando as variaveis de saida as variaveis de entrada

no dominio de frequéncias, conforme (4.57).

Y(s) = G(s)Up(s) (4.57)

Onde G(s) ¢ uma matriz composta pelas fungdes de transferéncia do sistema
relacionando cada variavel de entrada a cada variavel de saida, que para o caso analisado, ¢

apresentada em (4.58).

(4.58)

G(S) — IGvivo (S)l

deo (S)

A matriz (G(s)) pode ser calculada por (4.59), onde a matriz identidade da ordem do

sistema € representada por /.

G(s) = C,(sI—A4,) B, +E, (4.59)
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Substituindo as matrizes do sistema de (4.53) até (4.56) na equagdo (4.59) resulta nas
fun¢des de transferéncia relacionando a variagdes na tensdo de saida as variagdes na tensao de

entrada (4.60) e razao ciclica (4.61).

DR,((R.C+ s +1)
(R; + R,)LC)s2 + ((RyR, + RoR. + R.R)) + L)s + (R, + R,)

o () = (4.60)

ViR,((R.C+ 1)s+1)
((R. + R,LC)s? + ((R,R, + RoR. + R.R,) + L)s + (R, + R,)

Gav, (s) = (4.61)

Como a atuacgdo ¢ feita sobre a razio ciclica para controle da tensdo de saida, a funcao
de transferéncia da planta utilizada para projeto do compensador deve ser funcdao de
transferéncia (4.61) a qual descreve o comportamento da tensdo de saida para varia¢des na razao

ciclica.

4.3.4 Metodologia de projeto do controle PID digital

O projeto do compensador PID pode ser realizado por alocacao de polos e zeros no
plano W, uma metodologia para a obten¢do do modelo no plano W e posterior discretizagdo do
compensador projetado € apresentada a seguir.

Para o projeto do compensador ¢ utilizado o modelo do conversor buck operando em
CCM com entrada em razao ciclica e saida em tensao. Esse modelo foi obtido na se¢ao anterior
e ¢ apresentado na equagdo (4.61). Considerando a implementagdo digital devem ser
considerados ainda as dinamicas e ganhos dos conversores AD e DA (PWM) e instrumentacao,

respectivamente apresentados em (4.62), (4.63) e (4.64).

fs 1
H ==
DA(S) For 2%+1 (4.62)
ZbitSAD
Hyp(s) = (4.63)

Vap
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Ginst
H. L —
Analisando a Figura 4.10, a resposta do sistema em malha aberta ¢ obtida pela

multiplicagdo das funcdes de transferéncia (4.61) a (4.64).

Gp(s) = Gvod(s)HDA(S)HAD () Hinse (s) (4.65)

Para a inclusao do atraso de processamento de um periodo de amostragem, mostrado na
Figura 4.10, ¢ preciso que a funcdo de transferéncia esteja no plano Z, essa transformacao ¢

feita utilizando a discretizacdo ZOH na frequéncia de amostragem, conforme (4.66).

G,(2) = (Z ~ 1) 7 {G”S(S)} (4.66)

O atraso de processamento ¢ considerado como um periodo de amostragem,

implementag¢do passo a frente, o que ¢ representado de forma discreta em (4.67).

Hy(z) =z7" (4.67)

Uma nova fung¢ao de transferéncia, no plano Z, ¢ obtida por (4.69) adicionando o atraso

de um periodo de amostragem.

Gpa(z) = Gp(z) Hy(2) (4.68)

Para utiliza¢@o de técnicas mais simples de projeto de forma continua, o modelo final é

convertido para o plano W, para essa conversao ¢ utilizado o método Tustin (4.69).

Gpa(W) = Gpa(2)| _recry/zyw (4.69)
T=(Tq/2)W
O modelo obtido (Gpa(w)) € utilizado para a realizagao do projeto por alocacao de polos
de forma continua, obedecendo os critérios definidos, obtendo-se assim o compensador Gc¢ no
plano W. Esse compensador deve ser discretizado na frequéncia de amostragem, utilizando-se

novamente o método Tustin, para posterior implementagao digital, conforme (4.70).
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Ge(z) = GeW)| _2 (&) (4.70)

To\z+1

Por fim, ¢ adicionado o atraso de implementacao de um periodo de amostragem a funcao
de controle, para que a mesma apresente o comportamento considerado no projeto de atraso de

implementagao.

Goa(2) = 2716, (2) @.71)

A funcao do compensador no plano Z ¢ utilizada para a implementacao em codigo do
compensador. Alguns outros fatores referentes a essa implementacdo serdo analisados

posteriormente.
4.4 PROPOSTA DE CONTROLE

Ao analisar o controlador V2 COT digital, verificou-se que em operagio DCM ele
apresenta bons resultados de eficiéncia e resposta transitoria. J& a operagdo CCM fica
inviabilizada devido aos atrasos que prejudicam significativamente a estabilidade e a resposta
transitoria do conversor. Portanto, a sua aplicagao foi feita apenas para operacdo em DCM.

Para CCM foi analisado um controle PID multi-amostrado em PWM, que, para
implementacdo digital, proporciona uma resposta transitoria melhor em compara¢io ao V2
COT, com uma eficiéncia equivalente.

Como o sistema de controle conta com dois controladores, € necessaria uma maneira de
identificar o tipo de operacao (CCM ou DCM) do conversor para selecao do controle. Para esse
fim serd utilizado um sensor de corrente sobre o indutor medindo sua corrente média. Isso ndao
elimina a vantagem do controle V2 COT de ndo necessitar de um sensor de corrente instantanea,
pois o sensor de corrente média ¢ muito mais simples e facil de implementar que um sensor de
corrente instantanea.

Para evitar transi¢des multiplas entre controladores em cargas proximas a corrente de
fronteira, serd aplicado ainda uma histerese a qual serd discutida no projeto do sistema de

controle em conjunto com mais detalhes sobre a operagao e transi¢ao entre controladores.
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4.5 CONCLUSAO

Nesse capitulo foram apresentadas duas técnicas de controle com diferentes principios
de funcionamento, em suas versdes analogica e digital. A técnica V> COT foi analisada como
uma solucdo ideal do ponto de vista de eficiéncia, porém, alguns problemas foram identificados
na sua implementacdo digital em CCM. Como solugio foi analisado o uso de um compensador
PID multi-amostrado em PWM para a operagao CCM, buscando melhorias no desempenho
mantendo a eficiéncia. Ainda foram apresentadas metodologias de projeto para ambos os
controladores em sua forma digital.

A partir das andlises, foi proposto um sistema de controle digital, com a utilizagdo das
duas técnicas em conjunto buscando unir boas caracteristicas de ambas e eliminar os problemas

identificados.
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5 PROJETO E SIMULACAO

5.1 INTRODUCAO

Nesse capitulo ¢ apresentado o projeto do conversor e do sistema de controle proposto,
com a utilizagdo de simulagdes para verificar o funcionamento. O projeto foi realizado para
uma tensdo de entrada de 3,3V e 1,2V de tensdo de saida, considerando uma corrente maxima
de saida de 5A e minima de 0,05A. A frequéncia de chaveamento em CCM foi definida como
100kHz e a frequéncia de amostragem utilizada serd de 400kHz para os dois controladores. A
defini¢do desses valores considerou as limitacdes do DSP utilizado de tempo de amostragem e
processamento, além de uma relagdo suficiente de nimero de amostras para cada periodo de
chaveamento, definida como 4, para o funcionamento adequado do controle V2 COT.

O numero de amostras ¢ relativamente pequeno para o controle V2 COT com operagio
proxima a frequéncia maxima (100kHz), mas como analisado, em operagdo DCM esse
problema ¢ reduzido a medida que a frequéncia de chaveamento diminui com a carga chegando
a um valor teérico minimo de SkHz desconsiderando as perdas, situagdo na qual seriam
realizadas 80 amostras por periodo de chaveamento. J4 para o controle PID com frequéncia de
chaveamento de 100khz, mesmo um nimero reduzido de amostras garante uma reducao
significativa no valor dos atrasos e, consequentemente, uma melhora na resposta transitoria.

Para o projeto do conversor foi considerada a forma de operagdo desejada, ou seja, CCM
para cargas elevadas e DCM para cargas reduzidas. Dessa forma, foi necessario o projeto do
ponto de operacao critica onde ocorre a transi¢do entre CCM e DCM, o que define o ripple de
corrente do conversor. O valor para transi¢cdo entre modos foi escolhido para 20% da carga
maxima (/o = 1A), que apresenta melhores resultados de eficiéncia conforme a anélise realizada
no Capitulo 3. O ripple de tensdo maximo foi definido como 2%, sendo tolerado valores

maiores em situacdo de baixa carga. A Tabela 5.1 resume os parametros de projeto utilizados.

5.2 PROJETO DO CONVERSOR

Para o conversor devem ser definidos indutor, capacitor e MOSFETs. Inicialmente, no

entanto, deve ser calculado o ganho de tensdo a partir da tensdo de entrada e saida.

M==2=0,363 (5.1)

NS
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Tabela 5.1 — Parametros de projeto do conversor

Parametro Simbolo Valor

Tensdo de entrada Vi 3,3V

Tensdo de saida Vo 1.2V

Ripple de tensao Ve 2% (24mV)
Corrente da carga Lo 0.05-5A
Corrente de fronteira Ip 1A

Frequéncia de chaveamento fs 100kHz
Frequéncia de amostragem fa 400kHz

O valor do indutor ¢ escolhido para que a transi¢do entre CCM e DCM ocorra em 20%
da carga, o que ¢ equivalente a 1A de corrente de saida, carga na qual a frequéncia de
chaveamento sera 100kHz para ambos controladores. Para o calculo ¢ utilizada a equagao para
corrente de fronteira (3.34), a aplicagcdo dos parametros de projeto resulta no valor do indutor

apresentado em (5.2).

L MV;-V,) 0363-(3,3—12)
 2fily  2-100k-1

= 3,81uH (5.2)

Devido a disponibilidade de valores comerciais para esse tipo de indutor foi utilizado o
indutor de 4,7uH (SRP1265A-4R7M), esse componente suporta uma corrente de até 13,5A e
possui 8,4mQ de resisténcia série. A escolha de um valor comercial maior para o indutor

resultara em uma corrente de fronteira menor, calculada em (5.3).

I MV, —V,) 0363-(3,3—1,2)
B™ 2fL T 2-100k-4,7u

= 0,8124 (5.3)

O ripple de corrente sera constante para os dois modos de funcionamento, conforme

(3.55) para PWM/CCM e (3.60) para COT/DCM, esse calculo ¢ apresentado em (5.4).

Al, = 2I; =2-0,812 = 1,624 (5.4)

Para projeto do capacitor foram considerados os ripple em PWM e em PFM com carga
minima (pior caso) apresentados nas equacdes (5.5) e (5.6), baseadas nas equacdes (3.33) e

(3.53) respectivamente. Foram utilizados capacitores ceramicos, devido a sua baixa resisténcia
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série, a qual foi verificada como aproximadamente 2mQ na faixa de frequéncia de chaveamento

considerada no projeto, sendo esse valor utilizado para os calculos de capacitancia.

oo TAL B 104 - 1,62
PWM ™8V, — AILR.) ~ 8- (24m — 1,62 - 2m)

= 97,54uF (5.5)

C _ Io(min)(AIL - Io)z _ 0,05 ' (1,62 - 0,05)2
T 7 AL2(V, — ALLR ) foiminy 1,627 (24m — 1,62 - 2m) - 6,15k

=367uF  (5.6)

Para garantir o ripple em ambos modos de funcionamento o maior valor foi adotado,
utilizando um capacitor SMD cerdmico de 470uF (AMK432 BJ477MM-T), com uma
resisténcia série de 2mQ e maxima tensdo de 4V. E verificado um sobredimensionamento para
PWM, essa caracteristica ¢ util para o controle, pois transitorios de corrente terdo um menor
impacto sobre a tensdo de saida devido a carga elevada do capacitor. O mesmo valor de
capacitor projetado para saida foi usado para o capacitor de entrada do conversor, para reduzir
ripple de tensdo e variagdes de tensdao na entrada durante os transitorios de corrente na saida.

A escolha das chaves foi realizada para a frequéncia de chaveamento de 100kHz e para
suportar os esfor¢os de tensdo e corrente. Foi utilizada a chave IRF7910 para uma tensao de
entrada de até 12V e corrente de até 10A e resisténcia de condugdo de 15mQ, suprindo as
necessidades do circuito. Para acionamentos das chaves foi utilizado o driver sincrono
MCP1470 com alimentacdo em 5V feita através de uma fonte externa.

A Tabela 5.2 apresenta os componentes utilizados em conjunto com alguns pardmetros

considerados importantes.
5.3 PROJETO DO SISTEMA DE INSTRUMENTACAO

O controle ¢ realizado através da medicao de tensao na saida, sendo selecionado o
controlador a partir da medi¢ao da corrente média. Os projetos dos circuitos de instrumentagao

para cada sinal sdo apresentados a seguir.
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Tabela 5.2 — Dados dos componentes utilizados

Parametro Simbolo Valor
Indutor (SRP1265A-4R7M)
Indutincia L 4, 7uH
Resisténcia série Rr TmQ
Maxima corrente 11(max) 13,5A
Capacitor (AMK432 BJ477TMM-T)
Capacitancia C 470uF
Resisténcia série (RSE) Rc 2mQ
Tensao nominal Vcmax) 4V
Ripple de corrente max. Icipple) 3,5Arms (At = 10°C)
MOSFETs (IRF7910)
Tensao maxima VDs(max) 12V
Corrente maxima IDgmax) 10A
Resisténcia de conducao RDs(on) 15mQ
Driver (MCP1470)
Tensdo do driver VDR 5V

5.3.1 Tensao na carga

O conversor analogico digital (ADC) do DSP possui uma faixa de 0 a 3,3V ¢ uma
resolucao de 12bits. Para melhor aproveitamento da faixa de medi¢ao do ADC foi definido um
ganho igual a 2, obtido através de um amplificador operacional em configura¢do nao inversora,
possibilitando a medi¢do de 0 a 1,65V com uma resolu¢do maxima de 0,4mV. Foi utilizado o
amplificador operacional FAN4174, rail-to-rail com alimentacdo em 3,3V para prote¢do do
DSP e com banda passante de 3,7Mhz.

Além disso, foi utilizado um filtro passa baixas anti-aliasing com frequéncia de corte
de 200kHz, metade da frequéncia de amostragem de 400kHz. O uso de 200kHz permite a
visualizagdo do ripple de tensio pelo controle V2 COT, permitindo o uso da mesma
instrumentagdo e ADC para ambos controladores.

O circuito utilizado pode ser verificado na Figura 5.2, os valores dos componentes para

obter o ganho e a frequéncia de corte sdo apresentados na Tabela 5.3.



Figura 5.1 — Circuito de instrumentacao para tensao de saida
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Tabela 5.3 — Componentes instrumentagao tensdo de saida

Componente Valor
Cr 100pF
Ry 6,8kQ
R 10kQ
R> 10kQ

5.3.2 Corrente no indutor
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A corrente no indutor é medida através de um sensor de efeito Hall. O sensor utilizado

foi um sensor ACS712, que possui uma faixa de medi¢do de -20A a +20A e sensibilidade de

100mV/A com uma corrente nula gerando uma saida de 2,5V. Utilizando a faixa do ADC do

DSP de até 3,3V ¢ possivel realizar a medi¢ao de até 8A, o que ¢ suficiente para o conversor

projetado, dessa forma, € necessario apenas um circuito de protecao através de um amplificador

operacional rail-to-rail, semelhante ao utilizado para medicdo de tensdo (FAN4174), em

configuracdo buffer. Também foi utilizado um filtro passa baixas de primeira ordem com

frequéncia de corte de 10kHz, pois € necessaria a medi¢do da corrente média, ¢ ganho unitario

mantendo a resolugdo do sensor. O circuito utilizado ¢ apresentado na Figura 5.1 e os

componentes na Tabela 5.4.



Figura 5.2 — Circuito de instrumentacao para corrente do indutor
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Tabela 5.4 — Componentes instrumentacao da corrente do indutor

Componente Valor
Cr 100pF
Ry 6,8kQ

5.4 PROJETO DO SISTEMA DE CONTROLE

ADC
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O sistema de controle ¢ composto por dois controladores digitais. A seguir sio

apresentados os projetos de cada um dos sistemas, utilizando simulagdes para verificagdo do

funcionamento. Na sequéncia sdo abordados alguns aspectos da utilizacdo conjunta dos

controladores e implementagdo em um DSP.

Para desenvolvimento do projeto foi utilizado um kit de desenvolvimento da Texas

Instruments com o DSP F28M36P63C2Z. A Tabela 5.5 apresenta os dados do processador.

Tabela 5.5 — Parametros do processador

Parametro Valor

Frequéncia de clock 150MHz
Numero de bits do processador 32bits
Numero de bits do ADC 12bits
Tensao no ADC 3,3V

Numero de bits maximo do PWM 16bits
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5.4.1 Controle PID

Conforme a metodologia apresentada em 4.3.4, para projeto do compensador ¢
necessario o modelo em malha aberta no plano W do sistema, considerando as dindmicas e
atrasos, o que pode ser obtido utilizando o conjunto de equagdes (4.61) a (4.69). A Tabela 5.6
agrupa os parametros necessarios para calculo do modelo. Devido a variagdo de carga, hd uma
variacdo do modelo do sistema, para o calculo do modelo foi utilizada a menor carga em que o

compensador PID ir4 atuar, caso mais critico do ponto de vista do controle.

Tabela 5.6 — Parametros usados no modelo

Parametro Simbolo Valor
Tensao na entrada Vi 3,3V
Indutancia L 4, 7TuH
Capacitancia C 470uF
Resisténcia R 1,5Q (Io=0,8A)
Frequéncia de chaveamento fs 100kHz
Frequéncia de amostragem fa 400kHz
Frequéncia de clock Seik 150MHz
Numero de bits conversor AD bitsap 12bits
Tensdo AD Vap 3,3V
Ganho de instrumentagdo Ginst 2
Resisténcia do filtro de instrumentagao Ry 6,8kQ
Capacitancia do filtro de instrumentacao Cr 100pF

A obtenc¢ao do modelo foi realizada com o software Matlab através de um script, com a
substitui¢do dos valores apresentados, resultando na funcdo de transferéncia (5.7). A resposta
em frequéncia da planta em malha aberta ndo compensada do sistema pode ser visualizada na
Figura 5.3.

_ -6
Gpd(W) =e 2,5X107°w

5.7
0.001129w* + 1505w3 — 3,193 x 10°w? — 1,035 x 105w + 1,638 x 10?1 -7

w* 4+ 1,487 x 10°w3 + 5,549 x 1011w?2 + 4,529 x 10w + 2,749 x 102°
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Figura 5.3 — Resposta em frequéncia do sistema em malha aberta ndo compensada
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5.4.1.1 Projeto compensador PID

Para o projeto do compensador foram adotados como parametros uma frequéncia de
cruzamento de 10kHz, uma década abaixo da frequéncia de chaveamento (100kHz), buscando-
se uma margem de fase de 40°, valor considerado como uma boa relacdo de compromisso entre
tempo de acomodagdo e sobre nivel percentual para a situagdo apresentada. O projeto foi
realizado através de alocacdo de polos e zeros, para isto foi utilizado a ferramenta sisotool do
software Matlab.

Para implementagdo do integrador, o polo ¢ alocado na origem ¢ o zero foi alocado em
1kHz, uma década abaixo da frequéncia de cruzamento desejada, com objetivo de gerar uma
influéncia minima na fase da frequéncia de cruzamento de projeto.

A margem de fase na frequéncia de cruzamento de projeto (10kHz) no sistema em malha
aberta ¢ de -14° conforme visualizado na Figura 5.3, para solugdo desse problema foram o polo

e zero da parte derivativa do compensador foram alocados respectivamente em 40kHz e 3kHz.
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Por fim, o ganho ¢ ajustado para garantir a frequéncia de cruzamento de 10kHz,
resultando na funcao de transferéncia do compensador PID no plano W (5.8), a resposta em

frequéncia do sistema compensado ¢ apresentada na Figura 5.4.

5.616w? + 1.412 X 105w + 6,652 X 108 i
Ge(w) = w2 + 2,513 x 105w (5-8)

Figura 5.4 — Resposta em frequéncia do sistema em malha aberta compensada

30 \
20 T~
S 10 ~—
() N\
S o .
c
S -10
s System: Gpd(w)*Gc(w) \\
-20 Gain Margin (dB): 9.92 N
At frequency (Hz): 2.43e+04 \\\
_38 Closed loop stable? Yes
——/- N\
”’—— \
—~ 90 \
% \“——
2 -180 System: Gpd(w)*Gc(w) .‘\\
2 Phase Margin (deg): 40.8 \\
@© Delay Margin (sec): 1.13e-05 AN
L -270 At frequency (Hz): 1e+04 N
Closed loop stable? Yes N\
\
_360 2 il 3 : 1 H 1 H R 4 \ 5
10 10 10 10

Frequéncia (Hz)

E observado que o sistema compensado possui uma margem acima de aproximadamente
40° e uma frequéncia de cruzamento de 10kHz conforme pardmetros de projeto. A funcao de

transferéncia do compensador ¢ entdo discretizada utilizando Tustin (4.70) resultando em (5.9).

4,409z% + 8,546z + 4,14
G —_ ’ ! 5.9
&) == 31522, 7 05219 (5-9)

Com a aplicagao do atraso de implementagao (4.71) a equagao de controle fica definida

por (5.10).
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440922 + 8,5467 + 4,14
G - ’ ’ 5.10
«a(?) = 57527, 7 052192 (5-10)

Como serd utilizado no integrador um anti-windup a parcela integradora ¢ separada para
sua implementacdo. Isso ¢ feito com a decomposi¢do em fungdes parciais, dividindo o

compensador em parcelas PI e PD conforme apresentado.

Gea(2) = Gpi(2) + Gpp(2) (5.11)
0,006617

G = 5.12

p1(2) 21 ( )

c _ 4,409z — 4,144 513

(2 == 052192 (5.13)

5.4.1.2 Implementag¢do em codigo

Para implementagao da lei de controle do compensador em cddigo, € necessario obter a
equacdo de diferencas discretas a partir da funcdo de transferéncia discretizada do
compensador.

Rearranjando as equagdes (5.12) e (5.13) para calculo da saida de controle U(z) em

relagdo ao erro na entrada E(z) chega-se as equacdes (5.14) e (5.15).

Upp(2)(22 — 0,52192) = E(2)(4,409z — 4,144) (5.14)

Up;(2)(z — 1) = 0,006617 - E(2) (5.15)

A partir dessas equagdes podem ser obtidas as equagdes de diferengas discretas (5.16) e

(5.17).
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O anti-windup para o controle PI ¢ implementado em codigo limitando a saida Upy, e
parando a integracao durante a saturagao.
Devido ao pouco tempo para processamento ambos os controladores foram
implementados em ponto fixo. Para isso as constantes multiplicadoras sdo representadas de
-

forma inteira pela formula (5.18), onde “X” ¢ uma das constantes multiplicadoras e “n” é o

numero de bits utilizados para representacdo da parte fracionaria da constante.

Xfix = round(X - 2™) (5.18)

Para o controle PD foi utilizado n=8 (8bits de resolugdo na parte fraciondria),

considerada suficiente para representar as varidveis sem grandes perdas de arredondamento.

Upplk] < 8 =134 X Upp[k — 1] + 1129 X E[k — 1] = 1061 X E[k — 2]  (5.19)

Para o controlador PI, como o multiplicador possui um valor mais baixo foi utilizado

um numero de bits maior n=11 para representar de forma mais fiel a equagao.

Por fim, o controle pode ser implementado em cédigo a partir das equagdes (5.19) e

(5.20).

5.4.1.3 Simula¢ao PID

A simulagdo foi realizada no software PSIM conforme o diagrama esquematico do
proprio software apresentado na Figura 5.5, com o controle implementado a partir de bloco de
programacao C representando o DSP. Foi considerado um quantizador na entrada com a mesma
resolucdo e ganho do ADC do DSP. O PWM foi gerado a partir de cddigo no bloco de
programacao, utilizando contadores para obter uma quantizagdo semelhante ao DSP. Também
foi considerado o tempo de processamento com implementagdo da lei de controle com um
periodo de amostragem em atraso. Dessa forma, ¢ possivel simular o comportamento do

compensador com muita semelhanca a uma situagao real de operacao.
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Figura 5.5 — Diagrama esquematico utilizado para simulacao no PSIM
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Foram verificadas as caracteristicas de funcionamento em regime permanente,
apresentada na Figura 5.6, para uma corrente na carga de 1A. Nessa figura ¢ possivel observar
a regulacdo correta de tensio e estabilidade do sistema. E visualizada a operagio CCM, como
esperado para essa corrente, o ripple de corrente ¢ de aproximadamente 1,6A, conforme

projetado, e o ripple de tensdo tem valor de aproximadamente SmV, dentro dos limites de
24mV (2%).

Figura 5.6 — Controle PID em regime permanente (Io = 1A)
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Para simulagdo de transitorios foram utilizados diferentes degraus na corrente da carga,
ocorrendo de forma instantanea. A Figura 5.7 apresenta diferentes variagdes positivas de carga,
enquanto a Figura 5.8 apresenta as variagdes negativas. Analisando as figuras verifica-se que o
controle ¢ estavel para variagdes cargas em toda a faixa para o qual foi projetado. Outra
observacao ¢ que o tempo de acomodacao se mantem constante, em aproximadamente 0,18ms,
para as diferentes varia¢des de carga testadas, um valor considerado adequado para a frequéncia
de chaveamento utilizada. O sobre nivel percentual, no entanto, ¢ dependente da variacao de
carga, tendo um valor maximo de 0,15V ou 12,5% para a maxima variacdo de carga possivel,
um sobre nivel dessa magnitude por um tempo menor que 0,1ms ¢ aceitavel para a aplicagdo

desse trabalho.
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Figura 5.7 — Resposta transitoria para diferentes variacdes positivas de carga em PWM
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Figura 5.8 — Resposta transitoria para diferentes variacdes negativas de carga em PWM
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5.4.2 Controle V2 COT

O projeto do controle V2 COT ¢é composto pela defini¢iio dos tempos de condugio e do
compensador, seguindo a metodologia apresentada em 4.2.4.

O tempo de condugdo para a chave S1 foi projetado para uma frequéncia maxima de
chaveamento de valor igual a frequéncia da operagdio PWM (100kHz). O célculo do tempo de

conducao ¢ apresentado em (5.21).

;oM 0363
oN fs(max) 100k

= 3,63us (5.21)

Com a escolha de Tow para uma frequéncia maxima igual a usada em PWM, a transi¢ao
entre operacdo DCM e CCM ocorrera no mesmo valor de corrente nas modulacoes PWM e
COT, para o ganho definido. Isso pode ser verificado para o conversor projetado na Figura 5.10,
que mostra o comportamento da razdo ciclica em PWM e da frequéncia de chaveamento em

COT, assim como as fronteiras entre DCM e CCM em ambos as modulag¢des.

Figura 5.9 — Comportamento do conversor projetado COT/PWM
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No entanto, como ha perdas no conversor, a frequéncia de operacdo em COT serda um
pouco mais elevada que o calculado para um circuito ideal. Para compensar esse efeito foi

utilizado um tempo de conducdo um pouco mais elevado, definido em (5.22).

Ton = 4us (5.22)

Para esse tempo de condugao da chave S1, pode ser calculado o tempo de condugio da

chave S2 em operagdo DCM, conforme (5.23).

_Tox(Vi—V,) _4-(33-12)
ON2 = 7 = 12

=7us (5.23)

5.4.2.1 Projeto compensador PI

O projeto do compensador ¢ realizado para a minima frequéncia de operagao,
aproximadamente SkHz, esse valor foi definido como a frequéncia de cruzamento do
compensador para garantir uma oscilacdo lenta do sinal utilizado para modulagdo (Vc). A

funcdo de transferéncia do integrador para essa frequéncia de cruzamento ¢ calculada em (5.24).

2nf. 31416
Ge(s) = Sfc =— (5.24)

Aplicando o método de discretizagdo ZOH (4.7) para uma frequéncia de amostragem de

400kHz, a fun¢ao de transferéncia discretizada do compensador fica descrita por (5.25).

0.07854z
G(2) = —_1 (5.25)

Como a regulagdo do compensador ¢ utilizada apenas para eliminacao de erros causados
devido ao ripple de tensdo, foi utilizada uma saturacao entre 1,25V e 1,15V para a saida do
compensador, suficiente para eliminar esses erros e regular corretamente em 1,2V. Para garantir

um funcionamento adequado foi implementado um integrador anti-windup.
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5.4.2.2 Implementagdo em codigo

Para implementagdo em codigo ¢ utilizada a equagdo de diferencas apresentada em

(5.26), que pode ser obtida a partir da fungdo de transferéncia discreta.

U,[k] = U,[k — 1] + 0.07854 - E[k — 1] (5.26)

Da mesma forma que para o controlador PID essa implementacao foi realizada em ponto

fixo, utilizando 11 bits para representacdo da parte fraciondria, resultando em (5.27).

U,[k] < 11 = 2048 - U,[k — 1] + 161 - E[k — 1] (5.27)

5.4.2.3 Simulagdo V? COT

Para verificacdo do controle V2 COT foram utilizados os mesmos critérios do controle
PID. Foram realizadas simulagdes em regime permanente ¢ transitorios de carga, com objetivo
de verificar o funcionamento adequado do controle ¢ modulagdo. O diagrama esquematico da
simulacdo ¢ o mesmo utilizado para a simulagao PID com alteragdo no cddigo do DSP, e pode
ser visualizado na Figura 5.5.

Os testes em regime permanente foram realizados para diferentes correntes dentro da
faixa de operacao desse controle (/o< 0,8A), observando a tensdo na carga e a corrente sobre o
indutor. Esses testes buscam verificar o funcionamento em DCM, a regulagdo adequada de
tensdo e a variagdo de frequéncia. Os resultados sdo apresentados na Figura 5.10 para carga
maxima, Figura 5.11 para uma carga média e Figura 5.12 para carga minima.

Analisando a tensdo, ¢ observada a regulacao adequada em toda a faixa de cargas em
1,2V com o ripple de mantendo abaixo de 24mV, parametro usado no projeto, mesmo na carga
minima. Verifica-se também a redu¢do da frequéncia de chaveamento com a reducdo da carga
e o efeito de oscilagdo causado pela amostragem, presente de forma muito mais significativa na
frequéncia de chaveamento mais elevada, devido ao menor nimero de amostragens em um
periodo de chaveamento.

Analisando a corrente no indutor pode-se observar a operagdo em DCM em toda a faixa
de cargas deste controlador, sendo na carga maxima uma operagao proxima a critica. O ripple
de corrente se mantém constante em aproximadamente 1,9A, um pouco acima do valor de

projeto devido ao aumento no valor do tempo de condugao (Ton).
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Figura 5.10 — Ripple de tensao e corrente para COT com carga méaxima (Io = 0,8A)
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Figura 5.11 — Ripple de tensdo e corrente para COT com carga média (Io = 0,4A)
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Figura 5.12 — Ripple de tensao e corrente para COT com carga minima (Io = 0,05A)
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Os resultados das simulagdes em regime permanente sdo adequados para os pardmetros

de projeto utilizados, e confirmam as andlises tedricas para esse controlador.

Para as simulagdes de transitorios de carga foi considerado degrau entre as cargas

maxima e minima para o qual o controlador atua (0,05 — 0,8A). A Figura 5.13 apresenta um

degrau positivo de carga e a Figura 5.14 apresenta um degrau negativo de carga.

A resposta transitdria desse controlador ¢ bastante rapida, com variagdo instantanea da

frequéncia de chaveamento, € com pouca oscilagdo de tensdo na carga. Isso ocorre devido ao

funcionamento do modulador diretamente através do ripple. Além disso, a faixa de cargas

reduzida e funcionamento em DCM garantem a auséncia de grandes oscilagdes durante o

transitorio em comparagdo com o controle PID.

Por fim, o projeto do controle V2> COT se mostrou adequado para operacio em regime

permanente e com excelentes resultados para transitérios de carga.



Figura 5.13 — Transitério de positivo de carga em COT de 0,05A para 0,8A
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Figura 5.14 — Transitorio de negativo de carga em COT de 0,8A para 0,05A
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5.5 SISTEMA COMPLETO DE CONTROLE

Ambos os controladores foram projetados e simulados separadamente apresentando
resultados adequados, porém, o sistema proposto utiliza os controladores em conjunto e,
portanto, devem ser feitas mais algumas consideragdes de projeto quanto a selegdo e transigao
entre controladores.

A selecao dos controladores ¢ feita através da medi¢ao da corrente média sobre o
indutor. Conforme projeto a transi¢cdo entre DCM e CCM e, da mesma forma, a transi¢ao entre
controladores deve ser feita em uma corrente de 0,8A. Para evitar que ocorram multiplas trocas
entre modos, em uma operagao proxima a corrente de fronteira, ¢ utilizada uma histerese. A
faixa de histerese foi escolhida entre 0,7A e 0,9A, sendo assim, a transi¢ao entre de DCM para
CCM s6 ocorrera quando a corrente superar um valor de 0,9A, enquanto a transi¢do contraria
ocorrera em uma corrente de 0,7A.

O funcionamento em PWM (controle PID) opera com acionamento complementar das
chaves, permitindo circulacdo de corrente negativa. Esse comportamento garante o
descarregamento do capacitor de forma mais rapida em situacdes de variacao negativa de carga,
onde ocorre um sobre nivel de tensdo. Para aproveitar essa caracteristica, a tensdo da carga
também ¢ utilizada para selecdo do controle, forcando a utilizagdo do controle PID por um
periodo de tempo quando um sobre nivel elevado na tensdo ¢ detectado. Isso € feito através do
erro de tensdo, a qual tende a aumentar com a reducdo de carga, mantendo o controle PID até
que a mesma atinja o valor de referéncia. Isso ¢ utilizado em momentos de transi¢ao entre o
controle PID e o controle COT (reducdo de carga), onde o controle PID ¢ mantido para acelerar
a regulacdo de tensao.

Quanto aos compensadores, durante 0 momento em que o controlador ndo ¢ utilizado,
suas saidas sdo mantidas constantes, sendo usadas como ponto de partida quando o controle

volta a ser utilizado, o que melhora a resposta transitoria durante a transi¢ao entre controladores.

5.5.1.1 Simulagdo do sistema completo

Como cada controlador ja foi simulado separadamente a simulacdo do sistema de
controle completo foi focada na transi¢ao entre os controladores. Nessa simulagdo sao aplicados
degraus de carga que fazem com que a ocorra a troca entre controladores, para observacao da

resposta transitdria nesse caso.
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A Figura 5.15 apresenta uma variagao de carga entre a carga minima ¢ maxima para o
qual o conversor foi projetado, enquanto a Figura 5.16 apresenta a situacao inversa. Esses casos
representam as situagdes mais extremas de variacdo de carga possivel.

Nessas figuras ¢ observado que a troca entre controladores ocorre conforme previsto e
ndo ha problemas quanto a regulacdo de tensdo. O sobre nivel observado ¢ de 0,142V para
aumento ¢ 0,197V para reducao de carga, resultados semelhantes aos observados para o
controle PID atuando sozinho. O tempo de acomodagao fica abaixo de 80us, resultado melhor
que o obtido apenas com controle PID. Esses resultados indicam que a transi¢do entre
controladores ndo prejudica a resposta transitoria do sistema em comparagao com a utilizagao
de apenas um controlador.

Na Figura 5.16, para reducdo da carga, ¢ observado o uso do controle PID durante o
transitorio devido ao alto sobre nivel, permitindo a circulagio de corrente negativa para acelerar

a descarga do capacitor de saida.

Figura 5.15 — Transitério positivo de carga de 0,05A para SA com troca de controlador
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Figura 5.16 — Transitério de negativo carga de SA para 0,05A com troca de controlador
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Uma situacdo intermedidria de transi¢do entre controladores ¢ apresentada na Figura
5.17 para degrau positivo de carga, e na Figura 5.18 para degrau negativo de carga. Nesta
simulagio foi usado o valor médio de carga para cada controlador. E observado que o sobre
nivel em ambas as situagdes fica reduzido a metade (-0,07V e 0,1V), se comparado a maxima
variagdo de carga, enquanto o tempo de acomodacao ndo sofre muita alteragcdo, o que € esperado
para esse controle.

Por fim, a estabilidade do sistema de controle foi verificada diante de variagdes
sequenciais e aleatorias de carga com um periodo inferior ao tempo de acomodacao sistema de
controle. Essa simulagdo representa uma situagdo extrema de funcionamento, onde a carga ¢
variada novamente antes que a tensao de saida estabilize o que poderia levar a instabilidade. A
simulagao foi realizada com variacao de carga a cada 50us equivalente a apenas cinco periodos
de chaveamento na operagdo CCM. Na Figura 5.19 ¢ apresentado o resultado obtido na
simulagdo, o importante de se observar € que a oscilacdo de tensdo, embora elevada, estd contida
em uma faixa fixa, o que caracteriza estabilidade do sistema. Por se tratar de uma situagao
extrema de funcionamento apenas para testar a estabilidade a oscilagdo elevada de tensdo nao

¢ considerada um problema.



118

Figura 5.17 — Transitorio positivo de carga de 0,4A para 3A com troca de controlador
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Figura 5.18 — Transitério negativo de carga de 3A para 0,4A com troca de controlador
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Figura 5.19 — Teste de estabilidade com variagdes sequenciais de carga
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5.6 CONCLUSAO

Neste capitulo foi apresentado o projeto do conversor, instrumentagdo e do sistema de
controle composto por dois controladores, a partir das metodologias discutidas anteriormente.
Foram realizadas simulagdes, buscando representar o controle digital da maneira mais precisa
possivel, para verificar o funcionamento adequado de cada um dos controladores.

Ao final foi analisada a utiliza¢do dos dois controladores em conjunto apresentando
algumas consideragdes sobre a selecdo e troca de controladores, a partir da corrente sobre o
indutor ¢ da tensdo na carga. Novamente simula¢des foram utilizadas para verificar o
comportamento do conversor durante as trocas entre controladores e a estabilidade diante de
variagOes de carga com frequéncia elevada.

As simulagdes para os controladores individuais e para o sistema completo obtiveram
resultados considerados adequados considerando os objetivos do projeto e analises tedricas

realizadas nesse trabalho.
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6 ANALISE EXPERIMENTAL
6.1 INTRODUCAO

Neste capitulo ¢ apresentada a analise experimental realizada para conversor e sistema
de controle projetado. Sera verificado o funcionamento do conversor conforme os parametros
de projeto, comparando com os resultados de simulagao e comportamento esperado nas analises
teoricas.

Uma descri¢do do protdtipo sera realizada, identificando os equipamentos e técnicas
utilizados para obtencdo e apresentacdo dos resultados. Os resultados experimentais serdo
analisados para regime permanente, transitérios de carga e eficiéncia, principais pontos

considerados nesse trabalho.
6.2 DESCRICAO DO PROTOTIPO

Além do funcionamento adequado do conversor e controle, o protétipo foi projetado
para permitir a realizagdo dos testes planejados, com a adi¢do de pontos de medigao de corrente
e cargas resistivas controladas.

O diagrama do prototipo do conversor ¢ mostrado na Figura 6.1, para o qual foi
desenvolvida uma placa de circuito impresso, Figura 6.2. Nessas figuras podem ser
identificados o conversor buck (A), o circuito de instrumentag¢do de tensdao e corrente (B), as
cargas controladas por MOSFETs utilizadas nos testes (C), pontos para conexao com DSP (D),

também ¢€ possivel observar os pontos para medicao de corrente da carga (E) e do indutor (F).

Figura 6.1 — Diagrama esquematico do prototipo implementado
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Figura 6.2 — Prototipo implementado em PCB

O DSP (F28M36P63C2Z) foi conectado através de um kit de desenvolvimento
TMDXDOCK28M36, evitando a necessidade de projeto de circuitos de alimentagdo e de
gravagdo para o DSP, sendo a alimenta¢do do DSP desconsiderada nos calculos de eficiéncia.

Para simulacdo de cargas, foi adicionado a placa um conjunto de resistores acionados
por MOSFETs, controlados pelo proprio DSP, permitindo a aplicagdo de degraus de carga. O
prototipo também possui conectores para uma carga externa. O circuito de cargas € mostrado
na Figura 6.3 contando com a carga externa (R.r) € o conjunto de cargas acionadas por
MOSFETs (RLi - Rr4). As resisténcias foram escolhidas para que com a tensdo de saida em 1,2V
as correntes sejam aproximadamente em I.; = 0,25A, 112 = 0,5A, I3 = 1A e I1.4+ = 2A, sendo
possivel gerar qualquer degrau de corrente entre 0,25A e 3,75A com uma resolugdo de 0,25A,
apenas com a escolha de chaves a serem acionadas, enquanto a corrente inicial ¢ ajustada na
carga externa. Como os resistores sdo acionados por MOSFETs, através de sinais de controle
do DSP, e o tempo de transicdo do MOSFET ¢ significativamente menor que o periodo de
chaveamento do conversor, a variacdo de carga terd efeitos semelhantes a uma variagdo
instantanea para o conversor.

As medicdes foram realizadas através de dois osciloscopios digitais Tektroniks
DPO3034 e Lecroy 6030A, fazendo aquisi¢do de dados para uma analise mais precisa e melhor
visualizac¢do dos resultados com auxilio do software Matlab. Para alimentacao do conversor foi

utilizada a fonte regulada Icel PS-6100 com dois canais de 30V/6A, também utilizada para uma
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alimentagao auxiliar de 5V para o DSP. Como carga externa foi utilizado uma carga eletronica
Array 3723 A. Para levantamento de eficiéncia foi utilizado o analisador de poténcia de precisao

digital WT1806 do fabricante Yokogawa.

Figura 6.3 — Conjunto de cargas usadas nos testes experimentais
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6.3 ANALISE DO PROTOTIPO EM REGIME PERMANENTE

Os testes em regime permanente foram realizados para verificacdo do funcionamento
dos controladores para o modo de operagio PWM/CCM e para o modo de operacdo COT/DCM.
Cada controlador foi testado em condi¢des distintas de carga, dessa forma foi possivel verificar
o ripple de tensao e corrente assim como a frequéncia de chaveamento e sinais de acionamento

dos MOSFETs.

6.3.1 Regulacio e ripple de tensdo na carga

O conversor foi projetado para uma tensao na carga de 1,2V e um ripple de tensdo de
24mV, para verificagao desses parametros ambos os controladores foram testados em suas
respectivas faixas de carga, sendo analisadas tensdo na carga (Vo) e corrente no indutor (/).

O controle PID PWM atua para correntes entre 0,7A e 5A, em vista disso, os testes em
regime permanente foram realizados em valores proximos a estes limites. Na Figura 6.4 ¢

verificado o funcionamento para uma carga de 1A, e na Figura 6.5 para uma carga de 4A.



Figura 6.4 — Funcionamento em regime permanente para 1A de carga em modo PWM

Tens&o na Saida (\4))

Figura 6.5 —

Tens&o na Saida (VO)

Corrente (A)

1.22
1.19

13 T T T T T T T T T
1.25
12F
1.15
1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
"0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18
Tempo (ms)
8 T T T T T T T T T
Corrente no indutor (IL)
. 6 Corrente na saida (Io) 1
<
O 4r —
T
g 2
S /\/\/\A/\/\/\/\/\/\/\/\A/\/\f\/\/\/\
OOJV\/V\/\/V\/ VYNV YV YV VYV VYV NV V]
2 ] ] ] ] ] ] ] ] ]
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
Tempo (ms)

Funcionamento em regime permanente para 4A de carga em modo PWM

1.3

1.25

1.2

1.22
41.19

0.04 0.06 0.08 0.1 0.12

Tempo (ms)

, IAVWAWAVAWAWAWAN

/

i
N

M A VAL S 1AL VA Y B VAR VAL ¥ AL VA an AL B LG VAL ¥ T/ VAN G VAn TN an v aLa v

Corrente na saida (Io)
| | | | | | T T T

Corrente no indutor (1) ||

0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Tempo (ms)

0.2

123



124

Em ambos os casos a tensao de saida foi regulada na tensao de 1,2V, conforme projeto.
O ripple de tensao observado foi de 30mV, esse valor € bastante superior ao ripple observado
na simulacdo (5SmV), porém apenas um pouco mais alto que o limite de 24mV do projeto.

O controlador COT foi projetado de 0,05A a 0,9A, na Figura 6.6 ¢ apresentada a tensao
de saida para 0,8 A e na Figura 6.7 para 0,05A. A tensdo ficou regulada em 1,2V, enquanto o
ripple de tensao ficou com valores de 40mV e 50mV respectivamente, resultado também
superior ao projetado.

Portanto, com relagdo a regulacdo de tensdo na carga, os controladores COT e PID
apresentaram o comportamento esperado. Contudo, com relagdo ao ripple, os resultados
ficaram acima do especificado e verificado na simulagdo. Isso foi atribuido principalmente aos
ruidos observados na implementagdo experimental, que devido ao valor extremamente reduzido
de tensdo na carga causam um grande efeito sobre o valor total de ripple. Outros fatores que
podem ter contribuido para essa diferenca no ripple experimental € a resisténcia de condugao

das chaves e do indutor.

Figura 6.6 — Funcionamento em regime permanente para 0,8 A de carga em modo PFM
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Figura 6.7 — Funcionamento em regime permanente para 0,05A de carga em modo PFM
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O impacto sobre a carga nao ¢ significativo, visto que, em cargas elevadas onde a
sensibilidade ¢ maior, o ripple se encontra préximo ao valor estipulado, com um desvio maior
do valor de projeto ocorrendo apenas em cargas reduzidas, onde hé uma tolerdncia maior a um
valor de ripple elevado.

Em uma implementagao final esses problemas poderiam ser reduzidos com uma atencao
maior no layout e um possivel aumento do valor do capacitor de saida. No escopo desse trabalho
ndo foi considerado necessario a correg¢do desse problema, pois, apesar de estar um pouco acima

do projetado, o valor observado foi considerado adequado para finalizagao dos testes.
6.3.2 Ripple de corrente no indutor

O ripple de corrente do indutor ¢ um pardmetro importante do projeto, estando
diretamente relacionado com a fronteira de operacdo entre CCM e DCM. Portanto, a seguir
serdo apresentados os resultados de corrente no indutor para diferentes cargas ¢ modos de
funcionamento. Em conjunto sao mostrados os sinais de acionamento dos MOSFETs, para

verificar o acionamento adequado nos diferentes modos de operacdo. Devido a limitacdo no
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numero de canais do osciloscopio, a corrente na carga nao foi medida, mas seu valor médio ¢
aproximado nos graficos.

O projeto foi realizado para um ripple de corrente de 2A, mas devido ao valor comercial
do indutor o ripple acabou ficando em aproximadamente 1,6A, logo a mudanga de modos foi
definida para 0,8A.

Para o teste em PWM foi aplicado uma carga de 4A, apresentado na Figura 6.8, onde ¢
possivel observar que o ripple de corrente possui um valor de 1,9A, 18% acima do valor
projetado (1,6A). O principal fator para essa diferenca sdo as perdas do sistema que
aumentam a razao ciclica e, portanto, aumentam o ripple de corrente, embora outros fatores
como tolerancia dos componentes, principalmente indutor, também influenciem o valor do
ripple.

A Figura 6.9 mostra o conversor operando em FCCM, com acionamento complementar
das chaves, para uma corrente de 0,1 A, ou seja, abaixo da corrente de fronteira. Esse teste foi
realizado para verificar a estabilidade do controlador PID PWM préximo a minima corrente do
circuito, devido a sua atuagdo em momentos de transitérios de carga. Também pode-se observar
a circulagcdo de corrente negativa, devido ao valor baixo de corrente na carga e operagao
complementar das chaves.

Os mesmos 0,1A de carga sdo aplicados na Figura 6.10, dessa vez para o controlador
V2 COT. E possivel observar que o conversor passa a operar em DCM com frequéncia reduzida,
mantendo um ripple de corrente semelhante ao observado no modo PWM. No controle
V2 COT o MOSFET S2 tem um tempo de condugio constante, assim como S1, sendo cortado
ao final desse tempo. Verifica-se que o tempo de conducdo de S2 foi definido corretamente,
pois o corte ocorre com corrente proxima a zero, reduzindo as perdas de condu¢do no diodo
intrinseco.

Portanto, as analises de corrente no indutor indicam o funcionamento do conversor para
ambos os controladores. O ripple de corrente se manteve constante em todos os pontos de
operagdo, com um valor proximo ao projetado. Além disso, o acionamento dos MOSFETS
ocorre da maneira projetada, sendo complementar para o controle PID, permitindo a circulagao

negativa, enquanto para o controlador V> COT os tempos de condugio sdo constantes.



Figura 6.8 — Ripple de corrente no indutor em PWM com 4A de carga
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Figura 6.9 — Ripple de corrente no indutor em FPWM com 0,1 A de carga
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Figura 6.10 — Ripple de corrente em DCM com 0,1A de carga
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6.3.3 Frequéncia de chaveamento

Outro comportamento importante de verificar no conversor ¢ a variagao de frequéncia
que deve ocorrer no controlador V2 COT. A verificacio deste comportamento é feita na
Figura 6.11, para quatro valores diferentes de corrente na faixa de operagdo desse controlador
entre 0,05A ¢ 0,9A.

E observado que, aumentando a corrente de 0,1A (a) para 0,3A (b) a frequéncia de
chaveamento ¢ aumentada em aproximadamente trés vezes, conforme o comportamento linear
identificado na se¢do 3.4.2 para modulacdo COT e operagdo DCM.

Aumentando ainda mais a carga 0,5A (c) e 0,8A (d), observa-se que a frequéncia de
chaveamento continua a aumentar. Nesses casos, com frequéncia de chaveamento mais
elevadas, passa a ser possivel observar o efeito da amostragem, resultando em variagdes nos

periodos de chaveamento conforme analise feita na secdo 4.2.3.



Figura 6.11 — Variacao da frequéncia de chaveamento com a carga
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6.4 ANALISE DO PROTOTIPO EM REGIME TRANSITORIO

As analises em regime transitorio foram realizadas aplicando degraus de carga positivos
e negativos para verificar estabilidade do controle, tempos de acomodacao para um critério de
2% e sobre nivel percentual. Os primeiros testes foram realizados para cada controlador dentro
de sua faixa de operagdo.

Também foram realizados testes para situagdes de troca de controlador. Incluindo testes
com carga constante, a fim de verificar a troca em uma situacdo onde a carga varia lentamente
proximo a valor de fronteira, assim como para degraus de carga, onde a carga varia rapidamente
entre as faixas de cargas de cada controlador. Para verificagcdo dos transitorios sao analisadas a

tensao na carga e corrente no indutor.
6.4.1 Degrau de carga no controlador PID

Apesar de, em regime permanente, o controlador PID operar apenas na faixa entre 0,7A
e 5A, considerando a histerese na troca de controladores, em transitorios esse controlador é
utilizado mesmo para cargas menores, devido a sua caracteristica de permitir circulacao de
corrente negativa no indutor. Como a situagdo mais critica ocorre em minima carga (0,05A),
essa carga foi utilizada na realizacgdo dos testes, com a aplicacdo do méaximo degrau possivel no
prototipo implementado (3,75A).

Na Figura 6.12 ¢ apresentado o resultado para o degrau positivo de carga de 0,05A para
3,80A. E observada uma variagdo de 15% (-0,178V) na tensio da carga e um tempo de
acomodacdo de 101ps.

A corrente na carga apresenta um pico logo ap6s o degrau de carga, esse comportamento
foi observado em todos os testes de variacao de carga. Como o pico sempre ocorre no sentido
contrario a variagdo de tensdo provavelmente esteja relacionado ao controle da carga eletronica
buscando compensar a variacdo de tensdo, portanto, nas analises posteriores este pico inicial de
corrente foi desconsiderado.

O resultado para um degrau negativo de carga pode ser visualizado na Figura 6.13, com
um degrau de corrente de 3,80A a 0,05A. Nesse caso a variagdo na tensdo ¢ de 16% (0,186V)
e o tempo de acomodagdo ¢ de 118us. Os resultados para o controlador PID ficaram proximos
aos obtidos em simulagdo, apresentando uma reducdo no tempo de acomodagdo, o que ocorre
porque o conversor real apresenta uma caracteristica mais amortecida, devido as perdas

presentes no circuito.
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Figura 6.12 — Degrau positivo de carga no controlador PID
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Figura 6.13 — Degrau negativo de carga no controlador PID
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6.4.2 Degrau de carga no controlador V2 COT

Para o controlador V> COT os testes foram realizados dentro de sua faixa de cargas,
com um degrau de 0,5A e uma corrente minima de 0,05A. O degrau positivo de carga pode ser
visualizado na Figura 6.14 e o degrau negativo na Figura 6.15.

Em ambos os casos ndo ¢ perceptivel nenhuma oscilacdo de tensdo durante o transitorio
de carga, apenas a variagdo na frequéncia de chaveamento. O comportamento observado ¢
muito semelhante aos resultados obtidos em simulagdo, indicando um comportamento

adequado do controlador.

Figura 6.14 — Degrau positivo de carga no controlador V2 COT
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Figura 6.15 — Degrau negativo de carga no controlador V2 COT
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6.4.3 Troca de controladores em carga constante

Esse teste foi realizado para testar a troca de controladores em uma situacao onde a carga
varia lentamente, passando pela fronteira entre controladores, mas sem grande alteracdo de
valor. Como a carga ¢ mantida constante no valor utilizado como fronteira, a troca foi for¢ada
através de programacao no DSP.

Os resultados sdo mostrados na Figura 6.16 com a transi¢do do controle V2 COT (PFM)
para o controle PID (PWM) e na Figura 6.17 para a transi¢do contraria, ambos com a corrente
da carga mantida constante em 0,8A. A transi¢do de carga ocorre em 0,1ms e ¢ identificada na
curva de corrente, onde pode ser observada a troca de modo de operagao facilmente através do
comportamento da corrente.

Para esses casos se observa pouca oscilacdo de tensdo durante o transitério, o que
caracteriza que a troca entre os controladores ndo gera problemas de estabilidade para o controle
em nenhum dos casos. No caso do controle V> COT por se tratar de uma corrente elevada e

frequéncia alta ocorre o problema de amostragem causando oscilagcdo na tensao.
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Figura 6.16 — Troca entre PFM ¢ PWM em carga constante
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Figura 6.17 — Troca entre PWM e PFM em carga constante
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6.4.4 Troca de controladores com degrau de carga

O ultimo teste transitorio foi realizado para a situagdo mais critica para o sistema de
controle, na qual ocorre um degrau elevado de carga que leva a troca entre controladores. Nesse
teste a troca entre controladores ¢ feita automaticamente através da medi¢ao da corrente média
no indutor e tensdo na carga, representando uma situagdo real de funcionamento. Com essa
analise experimental ¢ possivel observar o quanto a resposta transitoria ¢ afetada pela troca de
controladores.

Nesse ensaio foi utilizada a carga minima do conversor (0,05A) aplicando um degrau
de 3,75A. Para o degrau positivo de carga, apresentado na Figura 6.18, a carga minima foi
utilizada como carga inicial, resultando em uma variagao de corrente de 0,05A para 3,80A. Para
o degrau negativo de carga, apresentado na Figura 6.19, a carga minima foi utilizada como

carga final, resultando na variagdo de corrente de 3,80A para 0,05A.

Figura 6.18 — Degrau positivo de carga com troca de modo
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Figura 6.19 — Degrau negativo de carga com troca de modo

15 T T T T T
>° L4l i
< 14 S Vref+15%
2 13f 0.477V M .
n PP TIT R i T PPy Sy —\Vref+2%
g AV ref-2%
o i
u®
»
5 1 1
|_ 09 1 1 1 1 1
"0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3
Tempo (ms)
Degrau Modo
8 T T T 1
PWM i PFM Corrente no indutor (IL)
— 6 - > Corrente na saida (l)) ||
<
o 4\AJ\AAAAAA /\J .
5 VYV YV VIV VYV Y'Y
s 2r -
o
8 A
O_
2 ] ] ] ]
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3

Tempo (ms)

Para o degrau positivo de carga a variagdo na tensdo de saida ¢ de 16% (-0,188V) e o
tempo de acomodacao ¢ de 110us. Esses valores sdo um pouco maiores que os identificados na
Figura 6.12 (15% e 101ps), com a mesma variagdo de carga, mas sem troca de controladores.
E observado ainda, na curva de corrente um atraso na troca de controladores, onde o
funcionamento em V2 COT (PFM) é mantido por quatro periodos apds o degrau de carga, isso
ocorre devido ao atraso na identificagao do aumento da corrente média.

Para o degrau negativo de carga a variacdo na tensdo de saida ¢ de 15% (0,177V) e o
tempo de acomodagdo ¢ de 68us. Os resultados sdo ainda melhores que os observados para
aumento de carga, isso por que o controle PID (PWM) ¢ mantido até que a tensao volte ao valor
correto e so entdo ocorre a troca de controladores ja com o valor de tensdo regulado.

Os testes com troca de controlador e degrau de carga indicam que hé pouca influéncia
da troca de controladores no transitorio observado durante a variacao de cargas, caracteristica

bastante positiva do sistema proposto.
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6.5 ANALISE DE EFICIENCIA

Foi realizado o levantamento da curva de eficiéncia do conversor, comparando com os
resultados simulados pelo equacionamento apresentado na se¢do 3.5. Para a verificacdo da
eficiéncia foi utilizado o analisador de poténcia de precisdo, medindo valores de tensdo e
corrente na entrada e saida em regime permanente, para aproximagao das poténcias de entrada,
saida e perdas, além do calculo de eficiéncia. Nesse levantamento foi considerado apenas o
conversor, desconsiderando o DSP o qual foi alimentado separadamente. Foram aplicados
passos de 0,1A de carga com o objetivo de montar uma curva de eficiéncia para comparagao
com resultados simulados, na simulacdo foram usados os dados reais do conversor ¢ seus
componentes, que podem ser visualizados no Capitulo 5. O agrupamento dos dados utilizados

para simulacdo, obtidos nos datasheets e dados de projeto, ¢ apresentado na Tabela 6.1.

Tabela 6.1 — Pardmetros para calculo de eficiéncia no conversor implementado

Parametro Simbolo Valor
Tensdo na entrada Vi 3,3V
Tensao na carga V, 1,2V
Ganho M 0,3636
Ripple de corrente Al 0,8A
Faixa de carga I, 0,05-5A
Resistencia série do capacitor R, 2mQ*
Resisténcia série do indutor R TmQ**
Tempo de transi¢do dos MOSFETs 1S1ton), si(o), ES2(0m), 1200 13ns***
Frequéncia de chaveamento em CCM Sscccmy 100kHz
Carga da saida dos MOSFETs Ooss(si), Qoss(s2) 16nC***
Carga de recuperacdo reversa do diodo Oris2) 60nC***
Tensdo de condugdo do diodo Vb 0,7V***
Tempo morto TpEap 20ns
Tensao do driver dos MOSFETs Vpr 5V
Carga do gate dos MOSFETs Oosist), Qas(s2) 17nC***

* Dados obtidos no datasheet do capacitor (AMK432 BJ477TMM-T)
** Dados obtidos no datasheet do indutor (SRP1265A)
**% Dados obtidos no datasheet dos MOSFETs (IRF7910)
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A Figura 6.20 apresenta uma comparacgao de resultados de eficiéncia experimental entre
PID (FPWM) e V2 COT (PFM) em baixas cargas. Pode ser observado que a eficiéncia em PFM
(a esquerda) se mantem elevada até valores bem reduzidos de corrente, enquanto em FPWM (a
direita) a eficiéncia diminui significativamente. Analisando proximo a corrente critica (0,8A),
as eficiéncias nos dois modos sao bastante semelhantes.

Na Figura 6.21 sdo visualizados os resultados de eficiéncia para PWM em cargas
elevadas. Neste caso é observado um maximo de eficiéncia em 2A com uma redugao conforme
o aumento da corrente.

Na Figura 6.22 ¢ feita uma comparagdo de resultados experimentais e simulados,
utilizando os valores reais dos componentes ¢ dados de funcionamento do conversor. Nessa
figura € possivel observar com mais detalhes o comportamento analisado na Figura 6.20 e na
Figura 6.21. Também ¢é possivel observar que o resultado de eficiéncia possui um
comportamento bastante semelhante a simulagdo, ficando um pouco abaixo do esperado. Isso
pode ser atribuido a algumas perdas ndo consideradas e também resisténcias adicionais
adicionadas pelos pontos de medi¢do de corrente e cabos para ligagdo com o wattimetro.

Em geral o resultado para eficiéncia se mostrou adequado, mostrando os beneficios da
modulacdo COT em baixas cargas para a eficiéncia. Essa diferenca ¢ bastante significativa para
sistemas alimentados por baterias principalmente se as cargas passarem periodos longos em

situacdo de baixa carga.

6.6 CONCLUSAO

Nesse capitulo foi discutido a implementacdo do conversor e sistema de controle,
analisando resultados experimentais para regime permanente, regimes transitorios com e sem
troca de controladores e eficiéncia.

Os resultados experimentais obtidos foram parecidos com os resultados de simulagao.
A principal divergéncia observada foi no ripple de tensdo na carga, que apresentou valor
elevado devido aos ruidos ndo considerados durante o projeto. Os transitorios de carga
obtiveram resultados adequados, com pouca influéncia causada pela troca de controladores.

Enfim, os resultados experimentais demonstram a viabilidade do sistema de controle
proposto, com a utilizagdo de dois controladores digitais para obter boas respostas dinamicas e

elevada eficiéncia em baixas cargas.



Figura 6.20 — Resultados de eficiéncia para baixas cargas em PFM e PWM
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Figura 6.21 — Resultados de eficiéncia para altas cargas em PWM
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Figura 6.22 — Comparagao da eficiéncia simulada e resultados experimentais
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7 CONCLUSOES FINAIS

Este trabalho apresentou a proposta e projeto de um sistema de controle digital hibrido
aplicado a um conversor POL com a utilizagdo de dois controladores PID multi-amostrado e
V2 COT, com objetivo de obter uma boa eficiéncia em cargas reduzidas e rapida resposta
transitdria para variagoes de carga.

Foi realizado um estudo de diversas técnicas de controle modo-corrente normalmente
utilizadas em conversores POL, buscando as caracteristicas necessarias a aplicacdo. Em
conjunto, uma analise detalhada da topologia buck sincrono foi apresentada, descrevendo seu
funcionamento assim como eficiéncia em diferentes modos de operagao (CCM, DCM e FCCM)
e para diferentes tipos de modulagdes (PWM e PFM). Levando em consideracao o estudo
realizado, foi possivel definir a técnica de controle V> COT como a mais adequada a aplicagao,
para essa escolha as principais caracteristicas observadas foram a alta eficiéncia em cargas
reduzidas garantida pela modulacio COT e rapida resposta transitoria observada no
controle V2.

Na andlise inicial, para determinacdo da técnica de controle foi utilizado controle
analogico, no entanto, a aplicacao do controle digital pretendida no trabalho introduz dinamicas
ao sistema, e, portanto, foi realizada uma investigagdo dos impactos da versdo digital do
controlador V2 sobre as caracteristicas do conversor. Observou-se que o principal efeito
negativo do controle digital ¢ frequéncia de amostragem limitada, sendo prejudicial a resposta
transitoria e estabilidade do sistema de controle, contudo, em cargas reduzidas esses efeitos
eram significativamente reduzidos, devido a reducdo da frequéncia de chaveamento e operagao
em DCM. Como a principal vantagem do controle V2 COT ¢ exatamente a eficiéncia em baixas
cargas, a solu¢cdo encontrada foi a substitui¢cdo desse controle apenas para cargas elevadas e
operagdo em CCM, aproveitando-se da flexibilidade do controle digital. Dessa forma, para
cargas elevadas foi utilizado um controle linear PID, sobre o qual os efeitos da amostragem sao
significativamente menores, ¢ podem ser reduzidos ainda mais utilizando uma abordagem
multi-amostrada.

Com o controle definido foi realizado o projeto do conversor e do sistema de controle
utilizando como base o equacionamento e a analise tedrica realizada previamente. Em se
tratando de um sistema de controle composto por dois controladores ambos foram testados
separadamente e em conjunto através de simulagdo. Os resultados obtidos nas simulagdes
realizadas comprovaram a viabilidade do sistema de controle para a aplicagdo apresentada nesse

trabalho.
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Uma andlise experimental foi realizada através de um prototipo, apresentando testes
semelhantes aos realizados em simulagao e com resultados também semelhantes, comprovando
o funcionamento do sistema de controle projetado para a aplicagdo. A curva de eficiéncia
também foi levantada para o protdtipo obtendo os resultados esperados através do
equacionamento tedrico.

Os resultados obtidos de tempo de acomodagao e sobre nivel percentual nesse projeto
ficaram dentro do esperado se comparados com outras técnicas de controle digital em
frequéncia semelhante da literatura, com a principal vantagem dessa proposta sendo observada
na eficiéncia e simplicidade do circuito, sem a necessidade de um sensor de corrente com alta
banda passante ou circuitos logicos externos ao DSP. Comparando com técnicas analogicas
existe perda de desempenho, principalmente devido a limitagdo da frequéncia de chaveamento,
mas o projeto mais simples e a flexibilidade do controle digital fazem do controle proposto uma
boa alternativa.

Portanto, conclui-se que o trabalho atingiu seus objetivos de apresentagao e projeto de
um conversor € seu sistema de controle digital hibrido, fazendo uso de dois controladores, e
demonstrando seu funcionamento através de simulacdo e anélise experimental.

Uma limitagdo observada nesse projeto foi o limite para frequéncia de chaveamento
imposto pelo DSP utilizado para o controle, o que prejudicou os resultados principalmente para
transitorios de carga. Diante disso, como possiveis aprimoramentos e trabalhos futuros
indica-se:

a) Analise de um sistema semelhante de controle para aplicagdo em conversores buck

intercalados, para escalabilidade de corrente e melhora de resposta transitoria.

b) Projeto de um sistema semelhante com utilizagdo de FPGA e frequéncias de

chaveamento e amostragem superiores.

¢) Modificagdo de projeto para garantir o funcionamento para uma faixa de tensdes de

entrada com objetivo de aplicagdo alimentado diretamente por baterias.
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