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“A morte é apenas uma travessia do mundo, tal como os amigos que

atravessam o mar e permanecem vivos uns nos outros. Porque sentem

necessidade de estar presentes, para amar e viver o que é onipresente.

Nesse espelho divino veem-se face a face; e sua conversa é livre

e pura. Este é o consolo dos amigos e embora se diga que morrem,

sua amizade e convívio estão, no melhor sentido, sempre presentes,

porque são imortais.”

William Penn - More Fruits of Solitude
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Os avanços tecnológicos das chaves controláveis de potência abriram caminho para uma

nova era da eletrônica de potência, possibilitando a produção industrial em larga escala

de soluções usadas nas mais diversas áreas da tecnologia. Uma das últimas descobertas

na área de topologias de conversores CC-CA trifásicos foi o inversor fonte Z, que foi

apresentado como uma possível solução às barreiras conceituais e limitações técnicas

apresentadas pelos inversores trifásicos fonte de tensão. Entretanto, há uma carência no

meio científico de soluções que aplicam inversores fonte Z com ênfase na redução de

custos, volume, peso e perdas no processo de conversão nas mais diversas áreas. Este

trabalho, então, propõe contribuir em novas topologias e técnicas de modulação por largura

de pulso para conversores fonte Z em sistemas fotovoltaicos trifásicos aterrados e sem

transformador, e em sistemas de conversão monofásica-trifásica de baixo custo. Análises

teóricas detalhadas e resultados de simulação e experimentais corroboram o funcionamento

dos sistemas propostos e a eficácia dos mesmos em reduzir custo, volume, peso e perdas no

processo de conversão.
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New advances in the technology of controlled power switches cleared the path for a

new era in power electronics, making possible the mass industrial production of power

electronic solutions in many areas of engineering. One of the last discoveries in three-

phase dc-ac power converter topologies was the Z-source inverter, which was presented

as a possible solution for the conceptual barriers and technical limitations presented by

the three-phase voltage source inverters. Nevertheless, there is a lack of solutions in the

scientific community that apply Z-source inverters to reduce costs, volume, weight and

losses in the conversion process in many different areas. Therefore, this work proposes

new topologies and new pulse width modulation techniques for Z-source converters in three-

phase transformerless photovoltaic systems and in single-phase to three-phase low-cost

conversion systems. Detailed theoretical analysis and simulation and experimental results

prove the feasibility and the effectiveness of the proposed systems in reducing costs, volume,

weight and losses in the conversion process.
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1 INTRODUÇÃO

Desde o início do século XX, a evolução dos dispositivos semicondutores de potência

e os avanços significativos da indústria de eletrônicos permitiram que novas soluções na

área da eletrônica de potência pudessem ser desenvolvidas. No final do século XIX, seria

inconcebível imaginar que a sociedade estaria tão dependente não só da energia elétrica,

como também dos desenvolvimentos por ela alcançados.

Os primeiros avanços e descobertas na área da eletrônica de potência foram associados

à criação de novas soluções na área de sistemas de potência, seja na geração, transmissão

ou distribuição da energia elétrica. Posteriormente, com o avanço dos dispositivos

semicondutores de potência, dando destaque à invenção dos tiristores no final da década

de 50, foi possível criar soluções mais complexas que visaram, a curto prazo, o acionamento

eficiente de máquinas elétricas.

O posterior desenvolvimento na área da microeletrônica e da engenharia da computação

e os avanços tecnológicos das chaves controláveis de potência abriram caminho para uma

nova era da eletrônica de potência, possibilitando a produção industrial em larga escala de

soluções usadas nas mais diversas áreas da tecnologia. Atualmente, a eletrônica de potência

pode ser encontrada em dispositivos eletrônicos (como telefones celulares), em sistemas

ininterruptos de energia, no acionamento de máquinas elétricas de diversas potências e em

sistemas de geração distribuída.
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Os conversores CC-CA (Corrente Contínua - Corrente Alternada), também chamados

de inversores, são uma das grandes invenções da eletrônica de potência, devido ao seu

extenso leque de aplicações. Entre os inversores existentes, o inversor trifásico fonte de

tensão, também conhecido como VSI (Voltage Source Inverter), é um destaque, por dois

motivos básicos: sendo trifásico, ele pode controlar cargas trifásicas e pode ser usado para

entregar energia à rede de distribuição trifásica CA; sendo fonte de tensão, o inversor permite

a conexão de vários tipos de fontes primárias de energia (no lado CC), como baterias, células

a combustível, arranjos de painéis fotovoltaicos e capacitores.

Com as novas tendências tecnológicas, há uma contínua necessidade de descobrir

novas topologias de inversor, capazes de realizar as funções do VSI trifásico, além de

agregar características positivas para determinadas aplicações. Com a evolução das chaves

de potência controláveis nas últimas décadas, foram realizados avanços significativos em

topologias de conversores CC-CA, sempre objetivando a melhoria do processo da conversão

de energia [1]. Uma destas últimas descobertas foi o inversor fonte Z, também conhecido

como ZSI (Z-Source Inverter). O ZSI foi proposto por Peng em 2002 [2], mas foi no seu

trabalho em 2003 [3] que a ideia se tornou conhecida no meio científico.

Apesar dos VSIs trifásicos convencionais serem fabricados em larga escala e usados em

diversas áreas, este tipo de conversor possui algumas limitações técnicas conhecidas. O

ZSI foi apresentado como uma possível solução às limitações técnicas apresentadas pelos

VSIs e pelos inversores fonte de corrente [2][3]. Entre estas limitações, algumas podem ser

mencionadas:

• As amplitudes das tensões na saída do VSI estão limitadas a um valor inferior ao da

tensão do barramento CC. Logo, o VSI é considerado um conversor CC-CA abaixador

(buck). Para aplicações em que são desejadas maiores amplitudes, é necessária a adição

de um conversor CC-CC elevador (boost). Este estágio extra de conversão aumenta o

custo e a complexidade e diminui a eficiência global do sistema;

• O VSI possui restrições quanto aos possíveis estados das chaves. As chaves superior

e inferior de um mesmo braço não podem ser fechadas ao mesmo tempo, sob pena de



3

causar um curto-circuito no barramento CC. Em geral, as chaves apresentam tempos de

fechamento menores que os tempos de abertura. Assim, se os pulsos que acionam as

chaves de um mesmo braço tiverem, simultaneamente, uma mudança de estado lógico,

pode ocorrer um instante de curto-circuito no barramento CC. A inclusão de tempo

morto entre os pulsos (tempo de espera entre a abertura de uma chave e o fechamento

da outra) é uma possível solução do problema, sob pena de aumentar as distorções

nas tensões da saída. Entretanto, ruídos eletromagnéticos podem atingir os pulsos de

acionamento das chaves e provocar o fechamento indesejado de duas chaves de um

mesmo braço por um curto intervalo de tempo (este efeito é conhecido como shoot-

through), causando um curto-circuito no barramento CC e diminuindo a confiabilidade

do inversor;

• O VSI é um inversor fonte de tensão, ou seja, sempre conecta uma fonte com

característica capacitiva a uma carga com característica indutiva. O inversor fonte

de corrente sempre conecta uma fonte com característica indutiva a uma carga com

característica capacitiva. Em algumas aplicações, é desejável que o mesmo inversor

apresente as duas características (fonte de tensão ou fonte de corrente), o que não ocorre

no VSI e no inversor fonte de corrente.

Segundo Peng [2][3], o ZSI supera as limitações do VSI e do inversor fonte de corrente

anteriormente citadas, pois o mesmo emprega uma malha de impedância única na sua

topologia, chamada de malha Z (já que a letra Z representa impedância), que acopla a fonte

primária de energia ao circuito de potência principal (as chaves do inversor). Ao contrário

do VSI e do inversor fonte de corrente, o ZSI pode ter como fonte primária de energia uma

fonte de tensão ou uma fonte de corrente sem a necessidade de alterar nenhuma parte do seu

circuito, graças à presença desta malha Z [3].

Até o início de 2012, centenas de trabalhos foram publicados sobre ZSIs e suas variações.

É possível ver na Figura 1.1 um gráfico de barras representando a distribuição anual das

publicações sobre ZSIs disponíveis no banco de dados do IEEE. Pode-se observar que,

desde a primeira publicação em 2002, há um crescimento exponencial nas publicações
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Figura 1.1: Distribuição anual das publicações sobre ZSIs disponíveis no banco de dados do IEEE (dados

coletados em dezembro de 2011).

em congressos, conferências e simpósios e um crescimento aproximadamente linear nas

publicações em periódicos. Essa grande variação anual no número de publicações sinaliza

que o tema ainda é recente e que há muita pesquisa para ser feita na área.

As centenas de publicações sobre os ZSIs podem ser categorizadas nas seguintes áreas:

• Princípio de funcionamento, estabilidade, modos de operação e projeto dos elementos

constituintes do ZSI [2][3][4]-[7];

• Técnicas de modulação por largura de pulso (PWM - Pulse-Width Modulation) para o

ZSI [2][3][8]-[10];

• Controle em malha fechada do ZSI [11]-[13];

• Aplicações do ZSI nas mais diversas áreas [14]-[18];

• Novas topologias de ZSIs para aplicações especiais [19]-[24].
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1.1 Objetivos da Tese de Doutorado

Apesar do crescimento acelerado no número de artigos publicados, há uma carência de

soluções em topologias e aplicações de ZSIs com ênfase na redução de custo, volume, peso

e perdas no processo de conversão nas mais diversas áreas. Esta é a motivação que leva aos

objetivos desta Tese de Doutorado, que são listados a seguir:

1. Revisar detalhadamente o princípio de funcionamento do ZSI trifásico e sua

comparação com o princípio de funcionamento do VSI trifásico. Esta revisão

possibilitará que técnicas de PWM para ZSI sejam abordadas como simples adaptações

das técnicas de PWM para VSI, abrindo caminho para a descoberta de novas técnicas

para ZSIs;

2. Determinar o circuito equivalente de modo-comum e as tensões de modo-comum que

são produzidas pelo ZSI e pelo VSI trifásico. A partir deste estudo, será possível estudar

o comportamento da corrente de dispersão que circula através da terra em sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador baseados em ZSI ou VSI;

3. Propor uma adaptação da topologia ZSI, capaz de impedir a circulação da corrente de

dispersão em sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador. Esta adaptação

auxiliará no processo de redução da corrente de dispersão em sistemas fotovoltaicos;

4. Propor técnicas de PWM para a topologia ZSI adaptada, capazes de reduzir a corrente

de dispersão a valores abaixo do nível admissível por normas internacionais para

sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador;

5. Propor um conversor monofásico-trifásico interativo baseado no conversor fonte Z

(ZSC - Z-Source Converters), com o objetivo de alimentar cargas trifásicas em

ambientes que só disponibilizam rede elétrica monofásica (por exemplo, áreas rurais).

Com o objetivo de reduzir o custo, o volume e as perdas no processo de conversão,

espera-se que o conversor proposto tenha um número reduzido de componentes e

tenha menores perdas quando comparado com conversores monofásicos-trifásicos

convencionais.
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1.2 Organização Textual

Este trabalho é organizado nos seguintes capítulos:

• Capítulo 2 - O ZSI trifásico é apresentado e os seus aspectos mais importantes são

abordados: vantagens, circuito equivalente, princípio de funcionamento, característica

buck-boost, principais técnicas de PWM, possíveis padrões de chaveamento, modos de

condução e projeto da malha Z. Simulações de cada técnica de PWM são apresentadas,

com o objetivo de esclarecer o funcionamento dos ZSIs. Para fins de comparação, é

apresentado um resumo do VSI, incluindo seu princípio de funcionamento, técnicas de

PWM mais usadas e suas principais desvantagens;

• Capítulo 3 - É apresentada a importância da energia solar e da conversão fotovoltaica

nos dias atuais. Os sistemas fotovoltaicos são classificados e avaliam-se as

desvantagens de se usar transformador ou novas etapas de conversão na sua topologia.

É proposta uma nova topologia de ZSI e quatro novas técnicas de PWM, com o

objetivo de reduzir as correntes de dispersão em sistemas fotovoltaicos aterrados e

sem transformador. Por fim, simulações e resultados experimentais da nova topologia

controlada pelas técnicas propostas e do ZSI convencional são apresentados;

• Capítulo 4 - É discutida a importância de obter soluções de baixo custo para um

problema presente no meio de produção rural: alimentar cargas trifásicas em ambientes

onde só se tem disponibilidade de redes monofásicas. Diversas soluções disponíveis na

literatura são apresentadas, incluindo suas características, vantagens e desvantagens. É

proposta uma nova topologia de conversor fonte Z, responsável pela redução do custo e

das perdas no processo de conversão monofásico-trifásico. Resultados de simulação e

resultados comparativos entre a topologia paralela proposta e a topologia convencional

série comprovam a eficácia do novo sistema monofásico-trifásico;

• Capítulo 5 - São apresentadas as conclusões gerais deste trabalho e sugestões de

trabalhos futuros. As publicações do autor associadas à Tese de Doutorado também

são apresentadas.



2 INVERSORES FONTE Z

Neste capítulo, o inversor fonte Z (ZSI) trifásico convencional, proposto por Peng

em 2002 [2][3], é apresentado. Os aspectos mais importantes dos ZSIs são abordados:

vantagens, circuito equivalente, princípio de funcionamento, característica buck-boost,

principais técnicas de PWM, possíveis padrões de chaveamento, modos de condução e

projeto da malha Z. Algumas simulações são apresentadas, com o objetivo de validar

o modelo do ZSI e os algoritmos das técnicas de PWM desenvolvidos. Para fins de

comparação, é apresentado um resumo do inversor trifásico fonte de tensão convencional,

conhecido como VSI, incluindo seu princípio de funcionamento e as técnicas de PWM mais

usadas.

2.1 Inversor Fonte de Tensão - VSI

O conversor CC-CA é um processador de potência capaz de converter a energia CC

em energia CA, com amplitude e/ou frequência controlável. Esta definição não exclui

a possibilidade da energia retornar do lado CA para o lado CC. Entretanto, para ser

categorizado como inversor, o fluxo médio de potência processado tem que fluir do lado

CC para o lado CA [25].

Portanto, o VSI trifásico é um conversor CC-CA que alimenta uma carga CA trifásica

e que tem, como fonte primária de energia (no lado CC), uma fonte de tensão, ou seja,
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uma fonte com característica predominantemente capacitiva. Esta fonte de tensão pode ser

uma bateria, uma célula a combustível ou um arranjo de painéis fotovoltaicos (ou outro

dispositivo) conectado em paralelo a um capacitor relativamente grande [3].

Três pares de chaves (um par para cada fase de saída) compõem o circuito de potência

principal, responsável por converter o fluxo de energia. Cada chave, tradicionalmente, é

composta por um transistor de potência e um diodo em anti-paralelo, conhecido como diodo

de “roda livre”. Este par transistor-diodo provê fluxo bidirecional de corrente e capacidade

de bloqueio unidirecional da tensão.

2.1.1 Descrição do VSI Trifásico

A Figura 2.1 mostra um VSI trifásico alimentando uma carga RL. O transistor de potência

escolhido é o IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor - transistor bipolar de porta isolada),

que é capaz de bloquear e conduzir corrente de forma controlável. Outros dispositivos

controláveis poderiam ser usados, embora tenham limites de tensão e corrente inferiores aos

IGBTs. Geralmente, usam-se capacitores eletrolíticos no barramento CC (capacitores CPN

na Figura 2.1), devido à sua capacidade de atenuar as possíveis ondulações de tensão geradas

pelo retificador ou pelo próprio inversor, além da sua capacidade de armazenar uma grande

quantidade de energia. Se as capacitâncias forem idênticas, os capacitores ficam submetidos

às mesmas tensões vPN/2.

Cada par IGBT-diodo (qj1 − dj1 e qj2 − dj2, para j = {u, v, w}) do inversor pode ser

representado por uma chave ideal. Define-se o símbolo Sj1 e Sj2 para as chaves superior e

inferior, respectivamente, conectadas à fase j (j = {u, v, w}) do inversor. Como as chaves

possuem dois estados possíveis, a representação binária serve bem para o propósito: caso

as chaves estejam fechadas, Sj1 e Sj2 assumem valores iguais a 1; caso as chaves estejam

abertas, Sj1 e Sj2 assumem valores iguais a 0.

Sabendo que cada chave assume dois possíveis estados e que o VSI possui seis chaves,

deduz-se o número teórico de combinações das chaves do inversor: 26 = 64. Entretanto, a

maioria destas combinações não são válidas no VSI, por dois motivos básicos:
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Figura 2.1: Inversor trifásico fonte de tensão, também conhecido como VSI trifásico.

1. Caso duas chaves conectadas a um mesmo terminal de saída do inversor estejam

fechadas ao mesmo tempo, um curto-circuito ocorrerá no barramento CC. Portanto,

Sj1 + Sj2 6= 2;

2. Caso duas chaves conectadas a um mesmo terminal de saída do inversor estejam abertas

ao mesmo tempo, um circuito aberto ocorrerá na fase correspondente, interrompendo a

circulação da corrente proveniente da carga indutiva. Portanto, Sj1 + Sj2 6= 0.

As duas restrições anteriormente mencionadas podem ser representadas por uma única

equação:

Sj1 + Sj2 = 1. (2.1)

Neste caso, o par de chaves conectadas a um mesmo terminal de saída do inversor possui

somente dois estados possíveis: Sj1 = 1 e Sj2 = 0 ou Sj1 = 0 e Sj2 = 1. Logo, deduz-

se que, em um VSI ideal, o estado da chave de um braço é contrário ao estado da outra

chave do mesmo braço. Como o VSI convencional possui três braços, chega-se ao número

de combinações válidas das chaves do inversor: 23 = 8. As oito possíveis combinações das

chaves de um VSI estão representadas na Tabela 2.1 [8].

As tensões vjN , vj0 e vjn da Tabela 2.1 são as tensões entre o terminal de saída j e
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Tabela 2.1: Possíveis combinações das chaves em um VSI trifásico.

Su1 Sv1 Sw1 vuN vvN vwN vu0 vv0 vw0 vun vvn vwn

0 0 0 0 0 0 − vPN

2 − vPN

2 −vPN

2 0 0 0

1 0 0 vPN 0 0 vPN

2 − vPN

2 −vPN

2
2vPN

3 −vPN

3 −vPN

3

1 1 0 vPN vPN 0 vPN

2
vPN

2 −vPN

2
vPN

3
vPN

3 − 2vPN

3

0 1 0 0 vPN 0 − vPN

2
vPN

2 −vPN

2 −vPN

3
2vPN

3 −vPN

3

0 1 1 0 vPN vPN − vPN

2
vPN

2
vPN

2 − 2vPN

3
vPN

3
vPN

3

0 0 1 0 0 vPN − vPN

2 − vPN

2
vPN

2 −vPN

3 −vPN

3
2vPN

3

1 0 1 vPN 0 vPN
vPN

2 − vPN

2
vPN

2
vPN

3 − 2vPN

3
vPN

3

1 1 1 vPN vPN vPN
vPN

2
vPN

2
vPN

2 0 0 0

o ponto N do barramento CC, o ponto central do barramento CC e o neutro da carga,

respectivamente. Em particular, a tensão vj0 é conhecida como tensão de polo do inversor e

a tensão vjn é conhecida como tensão de fase na carga. As tensões vjN e vj0 são obtidas a

partir das seguintes equações [26]:

vjN = vPNSj1 (2.2)

vj0 =
vPN

2
(2Sj1 − 1) (2.3)

Considerando que carga RL da Figura 2.1 é equilibrada e que o neutro da carga é isolado

(flutuante), pode-se obter uma equação que relaciona as tensões vun, vvn e vwn com o estado

das chaves [26][27]:


vun

vvn

vwn

 =
vPN

3


2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2



Su1

Sv1

Sw1

 (2.4)

Usando (2.2) a (2.4), é possível obter as tensões da Tabela 2.1 para cada combinação das

chaves do VSI trifásico.
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2.1.2 Técnicas de PWM para VSI Trifásico

O PWM é uma das técnicas mais usadas na conversão CC-CA. A filosofia deste tipo

de modulação é gerar pulsos periódicos de amplitude constante e de largura variável. A

largura dos pulsos em cada período varia de acordo com o valor instantâneo de um sinal

de referência do PWM. Se o valor do sinal de referência for grande, o pulso gerado terá

uma largura grande e, se o valor do sinal de referência for pequeno, o pulso gerado terá

uma largura pequena. Portanto, o valor médio do sinal pulsado calculado em cada período

é proporcional ao valor instantâneo do sinal de referência [25]. O período característico do

sinal de PWM é conhecido como período de chaveamento (ou Tch) e seu inverso conhecido

como frequência de chaveamento (ou fch).

Os sinais de PWM gerados servem como sinais de comando de abertura e fechamento

das chaves. Como a chave inferior de um braço do inversor possui sempre estado contrário

à chave superior, de acordo com a restrição (2.1), só há a necessidade de definir um sinal de

PWM para cada braço do VSI: se o sinal de PWM estiver em zero, a chave superior de um

braço estará aberta e a inferior fechada, produzindo uma tensão vj0 igual a −vPN/2 e, se o

sinal de PWM estiver em um, a chave superior estará fechada e a inferior aberta, produzindo

uma tensão vj0 igual a vPN/2. Portanto, a tensão vj0 terá o mesmo comportamento pulsado

do sinal de PWM, sendo que vj0 assume os valores −vPN/2 e vPN/2, enquanto o sinal de

PWM assume os valores 0 e 1.

Para melhor compreender as técnicas de PWM para VSI, é importante definir o conceito

de razão de trabalho. A razão de trabalho τj1 da chave qj1 é a proporção do período de

chaveamento na qual esta chave permanece fechada [25]. Portanto,

τj1 =
tj1
Tch

, (2.5)

em que tj1 é o intervalo de tempo em que a chave permanece fechada durante Tch.

Devido à restrição (2.1), o tempo em que a chave superior de um braço do inversor

permanece fechada é complementar ao tempo em que a chave inferior do mesmo braço

permanece fechada em cada período de chaveamento. Logo, conclui-se que τj1 + τj2 = 1,

para j = {u, v, w}.
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Sabe-se que Sj1 representa o estado atual da chave superior conectada ao terminal de

saída j e define os valores instantâneos das tensões vjN , vj0 e vjn, como visto em (2.2),

(2.3) e (2.4), respectivamente. Da mesma forma, τj1 representa a razão de trabalho da chave

superior conectada ao terminal de saída j e define os valores médios em cada período de

chaveamento das tensões vjN , vj0 e vjn. Estes valores médios são representados por vjN , vj0

e vjn e são calculados de forma semelhante a (2.2), (2.3) e (2.4) [26][27]:

vjN = vPNτj1 (2.6)

vj0 =
vPN

2
(2τj1 − 1) (2.7)


vun

vvn

vwn

 =
vPN

3


2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2



τu1

τv1

τw1

 (2.8)

Observa-se, em (2.8), que é possível controlar os valores médios das tensões na carga

(vjn) através das razões de trabalho τj1. Portanto, ao igualar estes valores médios (vjn) com

os valores de referência das tensões na carga (v∗jn), encontram-se as razões de trabalho das

chaves capazes de produzir, no inversor, tensões chaveadas com componentes fundamentais

iguais às tensões de referência na carga [26].

Para encontrar os valores exatos das razões de trabalho das chaves do inversor para um

determinado conjunto de tensões de referência na carga, é necessário resolver o sistema de

equações em (2.8). Porém, ao analisar a matriz de coeficientes, percebe-se que a solução

desse sistema não é unicamente definida [25]-[27]. Como consequência, existem infinitos

conjuntos de valores das razões de trabalho capazes de gerar as mesmas tensões de referência

na carga.

É devido a esta infinidade de valores possíveis das razões de trabalho, que existem

diversas técnicas de PWM para VSI na literatura [28]. Portanto, cada técnica de PWM

existente para VSI representa uma das infinitas soluções da matriz em (2.8), já que todas

as técnicas são capazes de produzir as tensões de referência na carga. A motivação para
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a pesquisa de técnicas de PWM específicas são as diferentes necessidades encontradas

pela indústria: reduzir o conteúdo harmônico das tensões e correntes na carga; suavizar

as ondulações de tensão no barramento CC; reduzir o número de chaveamentos; reduzir as

perdas por chaveamento e condução no inversor; e reduzir a tensão de modo comum na carga

[28].

Técnica de PWM Senoidal

Uma possível solução para as razões de trabalho das chaves em (2.8) é fazer com que os

valores médios das tensões de polo do inversor (vj0) sejam iguais às tensões de referência na

carga (v∗jn). Substituindo o valor de vj0 por v∗jn em (2.7) e isolando a razão de trabalho τj1,

encontra-se:

τj1 =
1

2
+

v∗jn
vPN

(2.9)

Ao substituir (2.9) em (2.8), deduz-se que vjn = v∗jn, ou seja, está comprovado que

esta é uma possível solução para as razões de trabalho das chaves do inversor. De fato, a

solução particular em (2.9) é a implementação digital da técnica de PWM senoidal (a prova

matemática pode ser encontrada em [25]), que foi concebida para ser implementada com

circuitos analógicos, usados antes do advento dos microcontroladores e da implementação

digital das técnicas de PWM.

Para determinar a amplitude máxima das tensões fase-neutro na carga que pode ser

produzida pela implementação digital da técnica de PWM senoidal, é necessário aplicar os

limites das razões de trabalho das chaves (0 ≤ τj1 ≤ 1) em (2.9). Desta forma, encontra-se

que −vPN
2
≤ v∗jn ≤ vPN

2
, ou seja, a amplitude máxima das tensões fase-neutro na carga

é igual a vPN
2

para esta técnica de modulação. Aplicando o limite das razões de trabalho

das chaves em (2.7), encontram-se também os limites superior e inferior do valor médio das

tensões de polo do inversor: ±vPN
2

. Vale ressaltar que o limite do valor médio da tensão de

polo é válido para qualquer técnica de PWM utilizada.

Baseado na teoria de PWM, é possível definir uma variável que determina o quanto do
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limite de amplitude das tensões fase-neutro da carga está sendo produzido pelo inversor. Esta

variável é chamada de índice de modulação. Sabendo que, na técnica de PWM senoidal, a

amplitude máxima das tensões fase-neutro na carga é igual a vPN
2

, chega-se à expressão do

índice de modulação:

m =
Vs

vPN/2
, (2.10)

em que m é o índice de modulação e Vs é a amplitude das tensões de referência na carga.

Assim, na técnica de PWM senoidal, o índice de modulação está limitado em 0 ≤ m ≤ 1.

Acreditava-se então que, para obter tensões de fase senoidais na carga, as tensões de

polo deveriam ser também senoidais. Com esta limitação, as amplitudes das tensões fase-

neutro na carga não poderiam ser maiores que vPN
2

, ou seja, o valor máximo do índice de

modulação não poderia ser maior que 1. Entretanto, descobriu-se posteriormente [29]-[32]

que era possível adicionar uma componente de tensão comum às três tensões senoidais de

polo do inversor, conhecida como tensão homopolar, sem que esta componente afetasse a

síntese de tensões de fase senoidais na carga. Logo:

vj0 = v∗jn + vh, (2.11)

em que vh é a tensão homopolar do inversor. É importante lembrar da necessidade de

obedecer os limites do valor médio das tensões de polo, ou seja, −vPN
2
≤ vj0 ≤ vPN

2
.

Substituindo (2.11) em (2.7) e isolando a razão de trabalho τj1, obtém-se:

τj1 =
1

2
+

v∗jn
vPN︸ ︷︷ ︸

τjn

+
vh
vPN︸︷︷︸
τh

, (2.12)

em que τjn é a componente da razão de trabalho responsável pela síntese da tensão senoidal

na carga e τh é a componente da razão de trabalho responsável pela síntese da tensão

homopolar no inversor.

Substituindo (2.12) em (2.8), deduz-se que vjn = v∗jn, ou seja, está comprovado que
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(2.12) é outra possível solução para as razões de trabalho das chaves do inversor. A diferença

entre a solução particular em (2.9) e a solução mais geral em (2.12) é a possibilidade da

última de controlar a componente homopolar nas tensões de polo do inversor de modo a

produzir diferentes técnicas de PWM que atendam determinadas necessidades do inversor.

Por exemplo, é possível determinar valores para vh de modo que esta tensão se

contraponha às tensões senoidais v∗jn nos instantes que estas últimas estiverem nos seus

pontos mais positivos e mais negativos. Desta forma, mesmo se a tensão v∗jn possuir

amplitude superior a vPN
2

(m = 1), o valor médio da tensão de polo vj0 em (2.11) poderá

estar abaixo do seu valor limite, ou seja, |vj0| < vPN
2

. Assim, é possível estender o limite de

amplitude das tensões v∗jn até um valor acima de vPN
2

. De fato, o valor máximo alcançável

da amplitude das tensões fase-neutro na carga na região linear de modulação é de vPN√
3

, ou

seja, m ≤ 2√
3

= 1, 1547 [26][33].

Se o índice de modulação passar do limite de 1, 1547, considera-se que o inversor

está trabalhando na região de sobremodulação. Apesar da sobremodulação ter a grande

vantagem de maiores amplitudes das tensões na carga, surgem componentes harmônicas

de baixa frequência nas tensões na carga que são indesejáveis. Essas componentes de baixa

frequência podem causar diminuição do tempo de vida útil e aumento das perdas em motores,

transformadores e componentes passivos conectados ao inversor, além de possíveis danos

permanentes nas cargas.

Técnica de Modulação por Vetores Espaciais

A técnica de modulação por vetores espaciais também é conhecida como modulação

vetorial espacial ou SVM (Space Vector Modulation) [33]-[36]. Na técnica SVM, a teoria de

vetores espaciais, muito usada no controle de motores trifásicos, é aplicada nos inversores.

Cada uma das oito possíveis combinações das chaves do inversor (Tabela 2.1) e o conjunto

das tensões de referência na carga são representados por vetores no plano αβ. Assim, a cada

período de chaveamento, determina-se uma combinação linear de vetores que seja igual ao

vetor que representa as tensões de referência na carga. Desta forma, ao aplicar no inversor

cada vetor com sua razão de trabalho específica, produzem-se, em valores médios, as tensões
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de referência na carga [33]-[35].

Para determinar o módulo e o ângulo de cada vetor no plano αβ associado às

oito possíveis combinações das chaves do inversor (Tabela 2.1), é necessário aplicar a

transformação abc − αβ, também conhecida como transformação de Clarke invariante em

amplitude [37], nos valores instantâneos das tensões na carga em (2.4) para cada combinação

dos valores de Su1, Sv1 e Sw1:

 vα

vβ

 =

Tranformação de Clarke︷ ︸︸ ︷
2

3

 1 −1
2
−1

2

0
√
3
2
−
√
3
2



vun

vvn

vwn

 , (2.13)

em que vα é a componente de eixo real e vβ é a componente de eixo imaginário do vetor das

tensões na carga.

Neste caso, as tensões na carga podem ser representadas por:

−→v = vα + jvβ = |V |∠θ, (2.14)

em que−→v é o vetor das tensões na carga, |V | é o seu módulo e θ é o seu ângulo (em relação ao

eixo real). Pode-se obter as componentes vα e vβ em função de |V | e θ através as seguintes

relações: vα = |V | cos (θ) e vβ = |V | sin (θ). Pode-se obter as componentes |V | e θ em

função de vα e vβ através das seguintes relações: |V | =
√
v2α + v2β e θ = arctan (

vβ
vα

).

Substituindo (2.4) em (2.13), obtém-se a relação direta entre as componentes vα e vβ do

vetor das tensões na saída e os estados das chaves do inversor:

 vα

vβ

 =
2vPN

9

 3 −3
2
−3

2

0 3
√
3

2
−3
√
3

2



Su1

Sv1

Sw1

 (2.15)

Aplicando (2.15) para cada combinação das chaves da Tabela 2.1, é possível obter os

valores de vα, vβ , |V | e θ dos oito vetores no inversor, em que seis são vetores ativos (V1, V2,

V3, V4, V5 e V6) e dois são vetores nulos (V0 e V7), detalhados na Tabela 2.2.
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Tabela 2.2: Vetores no VSI trifásico.

Vetor Su1 Sv1 Sw1 vα vβ |V| θ

V0 0 0 0 0 0 0 -

V1 1 0 0 2
3vPN 0 2

3vPN 0

V2 1 1 0 1
3vPN

√
3
3 vPN

2
3vPN

1
3π

V3 0 1 0 − 1
3vPN

√
3
3 vPN

2
3vPN

2
3π

V4 0 1 1 − 2
3vPN 0 2

3vPN π

V5 0 0 1 − 1
3vPN −

√
3
3 vPN

2
3vPN

4
3π

V6 1 0 1 1
3vPN −

√
3
3 vPN

2
3vPN

5
3π

V7 1 1 1 0 0 0 -

A representação dos oito vetores de tensão da Tabela 2.2 no plano αβ pode ser vista na

Figura 2.2 [33]-[35]. É importante ressaltar que o hexágono limita os possíveis valores do

vetor das tensões na carga que podem ser produzidos pelo inversor.

O hexágono da Figura 2.2 pode ser dividido em seis triângulos equiláteros, chamados de

setores. A localização do vetor das tensões na carga nos setores de I a VI define quais vetores

ativos serão usados em combinação com os vetores nulos para produzir, em valores médios,

as tensões de referência na carga. Na técnica SVM, o conjunto das tensões de referência na

carga é assim definido:

a

b

V1

V2
V3

V4

V5 V6

V0

V7

I

II

III

IV

V

VI

Figura 2.2: Representação dos oito vetores de tensão do VSI trifásico no plano αβ.
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v∗un(t) = Vs cos (ωst)

v∗vn(t) = Vs cos (ωst− 2π
3

),

v∗wn(t) = Vs cos (ωst+ 2π
3

)

(2.16)

em que ωs é a frequência das tensões de referência na carga, que é igual a 2πfs.

É necessário, então, realizar a transformação de Clarke [37] nas tensões de referência na

carga em (2.16):

 v∗α

v∗β

 =

Tranformação de Clarke︷ ︸︸ ︷
2

3

 1 −1
2
−1

2

0
√
3
2
−
√
3
2



v∗un

v∗vn

v∗wn

 , (2.17)

em que v∗α é a componente de eixo real e v∗β é a componente de eixo imaginário do vetor das

tensões de referência na carga.

Neste caso, o vetor das tensões de referência na carga pode ser representado por:

−→v ∗ = v∗α + jv∗β = |V ∗|∠θ∗ = Vs∠ωst, (2.18)

em que −→v ∗ é o vetor das tensões de referência na carga, o seu módulo é igual à amplitude Vs

das tensões em (2.16) e seu ângulo é igual a ωst.

Observa-se, em (2.18), que, se tensões de referência na carga forem senoidais e

equilibradas, o vetor das tensões de referência na carga realiza, ao longo do tempo, uma

trajetória circular de raio Vs (no sentido anti-horário) no plano αβ. O período de rotação

do vetor é igual ao período das tensões de referência em (2.16). Para o VSI ser capaz de

reproduzir a trajetória de−→v ∗, o circulo deve estar dentro do hexágono formado pelos vetores

ativos, como pode ser visto na Figura 2.3 [33][35].

Desta forma, o raio limite da trajetória circular do vetor−→v ∗ (valor limite de Vs) é definido

pela altura dos triângulos equiláteros na Figura 2.3, que também é conhecido como apótema

do hexágono. Sabendo que cada lado dos triângulos é igual a 2
3
vPN (Tabela 2.2), o valor

limite de Vs é igual a vPN√
3

(m ≤ 2√
3
), que é o limite da amplitude das tensões fase-neutro na
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a

b

V1

V2
V3

V4

V5 V6

V0

V7

I

II

III

IV

V

VI

*v

Figura 2.3: Representação da trajetória circular do vetor das tensões de referência na carga no plano αβ

juntamente com a representação dos oito vetores de tensão do VSI trifásico.

carga na região linear de modulação.

Para sintetizar o vetor das tensões de referência na carga, é necessário determinar, a cada

período de chaveamento, não só os vetores ativos e nulos de tensão que serão aplicados

no inversor, mas também é necessário determinar o tempo de aplicação de cada um destes

vetores. Desta forma, define-se a razão de trabalho do vetor de tensão: é a proporção do

período de chaveamento na qual aquele vetor permanece aplicado no inversor [26]. Usa-se

também a variável τ para definir o valor da razão de trabalho dos vetores de tensão, ou seja,

τk =
tk
Tch

, (2.19)

em que τk é a razão de trabalho do vetor de tensão Vk, para k = {0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7}, e tk é

o intervalo de tempo em que o vetor Vk permanece aplicado durante Tch [33]-[35].

Assim, após determinar o setor onde está localizado o vetor −→v ∗, encontram-se as razões

de trabalho dos vetores ativos adjacentes usando simples relações trigonométricas, como

pode ser visto na Figura 2.4 para o setor I [33]-[35].

Observando a Figura 2.4, percebe-se que o vetor −→v ∗ é o resultado da soma vetorial de

τ1V1 com τ2V2. Se o vetor −→v ∗ estiver dentro do setor I, a soma τ1 + τ2 < 1. Logo, para

completar o período de chaveamento, os vetores V0 e V7 também são aplicados. As relações
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a

b

V1

V2

I
*vt2V2

t1V1

qs

Figura 2.4: Representação gráfica da relação entre os vetores adjacentes do setor I e o vetor das tensões de

referência na carga no plano αβ.

a seguir definem a síntese do vetor−→v ∗, em cada período de chaveamento, quando localizado

no setor I:

−→v = τ1V1 + τ2V2

τ1 + τ2 + τ0 + τ7 = 1
(2.20)

A primeira equação em (2.20) é vetorial, logo pode ser separada em duas equações

escalares (uma para o eixo α e outra para o eixo β), que definem completamente os valores

das razões de trabalho τ1 e τ2. O restante do período de chaveamento pode ser dividido

arbitrariamente entre os vetores V0 e V7, sem alterar a síntese do vetor −→v ∗. Entretanto,

geralmente divide-se o intervalo de tempo restante igualmente entre os dois vetores nulos,

por questões de simetria e redução da distorção das tensões e correntes na carga. Esta técnica

específica é conhecida como modulação por vetores espaciais simétrica [26][27]. Aplicando

tempos iguais para os vetores nulos e isolando os valores de τ1, τ2, τ0 e τ7 em (2.20), chega-se

à solução final [33]-[35]:

τ1 =
√
3Vs
vPN

cos (θs + π
6
)

τ2 =
√
3Vs
vPN

sin (θs)

τ0 = 1−τ1−τ2
2

τ7 = 1−τ1−τ2
2

, (2.21)
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em que θs é o ângulo entre o vetor −→v ∗ e vetor ativo V1.

É importante ressaltar que, embora a solução em (2.21) tenha sido deduzida para o setor

I, as mesmas equações podem ser usadas para qualquer um dos seis setores do hexágono,

bastando: substituir os índices de τ1 e τ2 pelos índices do primeiro e do segundo vetor ativo

do setor no sentido anti-horário, respectivamente; considerar θs como o ângulo entre o vetor

−→v ∗ e primeiro vetor ativo do setor no sentido anti-horário.

Com a solução das razões de trabalho dos vetores definidos em (2.21) para a técnica

SVM simétrica, basta definir a ordem em que os vetores de tensão são aplicados no período

de chaveamento. A ordem de aplicação dos vetores nas técnicas SVM, assim como a ordem

de abertura e fechamento das chaves em qualquer técnica de PWM, é conhecida como padrão

de chaveamento. Há dois padrões de chaveamento muito usados em inversores: assimétrico

e simétrico. Estes dois padrões são muito usados, pois garantem o mínimo número de

chaveamentos para um dado período de chaveamento.

No padrão assimétrico, mostrado na Figura 2.5(a) para o setor I, os pulsos das chaves

superiores do inversor são todos aplicados no começo ou no fim do período de chaveamento.

Pode-se observar que cada chave do inversor comuta duas vezes, ou seja, ocorrem 12

chaveamentos no inversor a cada Tch. Devido à assimetria dos pulsos em relação ao

ponto médio do período de chaveamento, ocorrem algumas assimetrias nas componentes

harmônicas das tensões na carga ao redor dos múltiplos da frequência de chaveamento.

Se o inversor estiver trabalhando na região linear de modulação com uma frequência de

chaveamento elevada, estas assimetrias têm efeito desprezível na carga. Entretanto, se o

inversor estiver na região de sobremodulação ou com baixa frequência de chaveamento, as

assimetrias podem aumentar as distorções das tensões e correntes na carga.

Outra desvantagem do padrão assimétrico está relacionada com as características físicas

distintas das chaves do inversor. Na Figura 2.5(a), observa-se que as chaves superiores

são fechadas ao mesmo tempo. Na prática, as chaves semicondutoras possuem tempos de

abertura e fechamento diferentes umas das outras, devido a processos de produção distintos.

Portanto, as chaves de um braço podem comutar primeiro que as dos outros braços, gerando
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Figura 2.5: Padrões de chaveamento usados nas técnicas de PWM para VSI, quando o vetor das tensões de

referência na carga está localizado no setor I: (a) padrão assimétrico; (b) padrão simétrico.

um vetor ativo de tensão indesejado no inversor.

A Figura 2.5(a) mostra o padrão assimétrico para o vetor −→v ∗ localizado no setor I. A

ordem de aplicação dos vetores, em cada período de chaveamento, no padrão assimétrico

para qualquer setor é esta: V7 → Vpar → Vimpar → V0, em que Vpar é o vetor ativo do setor

que possui índice par e Vimpar é o vetor ativo do setor que possui índice impar [35]. Com

essa ordem de aplicação dos vetores, somente um braço do inversor comuta nas transições

entre vetores nulos e ativos e entre dois vetores ativos.

O padrão simétrico, mostrado na Figura 2.5(b) para o setor I, não possui as duas

desvantagens do padrão assimétrico, sendo, portanto, o padrão mais aplicado em inversores.

Pode-se observar que os pulsos das chaves superiores do inversor estão centralizados em
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relação ao ponto médio do período de chaveamento e que não ocorrem transições diretas

entre dois vetores nulos, evitando picos espúrios de tensão indesejados no inversor. Assim

como no padrão assimétrico, ocorrem 12 chaveamentos no inversor a cada Tch.

A Figura 2.5(b) mostra o padrão simétrico para o vetor −→v ∗ localizado no setor I. A

ordem de aplicação dos vetores, em cada período de chaveamento, para qualquer setor é

esta: V0 → Vimpar → Vpar → V7 → V7 → Vpar → Vimpar → V0 [35]. Com essa ordem

de aplicação dos vetores, somente um braço do inversor comuta em qualquer transição entre

vetores de tensão.

2.2 Inversor Fonte Z - ZSI

A Figura 2.6 mostra a estrutura básica de um ZSI conectando uma fonte de tensão CC

a uma carga trifásica CA, usando IGBTs e diodos em anti-paralelo como chaves. Apesar

da estrutura mostrada na Figura 2.6, pode-se conectar a mesma fonte de tensão CC à carga

usando outros tipos de chaves, como IGBTs com diodos em série ou tiristores. Estes tipos

alternativos de chaves não podem ser usados em um VSI convencional [3]. É possível

também manter a estrutura da Figura 2.6 e conectá-la a uma fonte de corrente CC. No

inversor fonte de corrente, a fonte de corrente CC só pode ser conectada à carga CA através

de IGBTs com diodos em série ou tiristores, nunca através de IGBTs com diodos em anti-

paralelo [3].

Como pode ser visto na Figura 2.6, a malha Z consiste de dois indutores L1 e L2 e

dois capacitores C1 e C2 conectados no formato de um X. A fonte de tensão CC pode ser

implementada por um arranjo de painéis fotovoltaicos, uma bateria, uma célula a combustível

ou um capacitor. As indutâncias L1 e L2 da malha podem ser implementadas por indutores

divididos ou indutores separados. As capacitâncias C1 e C2 podem ser implementadas por

capacitores eletrolíticos, pois as tensões nestes capacitores são sempre unipolares. O diodo

D1 é parte integrante do ZSI e é essencial durante a função boost. Como este diodo chega

a conduzir corrente e bloquear tensão diversas vezes a cada período de chaveamento, é

importante possuir pequenos tempos de recuperação reversa. Portanto, na prática, usa-se
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Figura 2.6: Estrutura básica de um ZSI conectando uma fonte de tensão CC a uma carga trifásica CA, usando

IGBTs e diodos em anti-paralelo como chaves.

diodos de recuperação rápida para implementar D1 [3].

Como foi visto na Tabela 2.2, o VSI convencional possui oito possíveis estados das

chaves que estão associados a oito vetores de tensão: seis vetores ativos e dois vetores

nulos. Por outro lado, o ZSI (Figura 2.6) possui, além dos oito estados já mencionados,

outros estados que não são permitidos no VSI. Estes novos estados são obtidos através

do fechamento simultâneo das chaves superior e inferior de um mesmo braço do ZSI. Se

duas chaves de um mesmo braço forem fechadas no VSI (shoot-through), ocorre um curto-

circuito indesejado no barramento CC. Como o ZSI possui uma malha Z entre o barramento

CC e as chaves, ao aplicar um shoot-through em um dos braços, a malha Z inibe o curto-

circuito no barramento CC. O shoot-through pode ocorrer em um dos braços, em dois

braços simultaneamente ou em todos os três braços do ZSI, somando sete possibilidades.

Qualquer que seja o caso, durante um shoot-through, os terminais de saída do inversor estarão

curto-circuitados através de um braço. Portanto, os novos estados do ZSI possuem efeito

semelhante ao dos vetores nulos de tensão [3].

A Tabela 2.3 mostra todas as combinações possíveis de vetores de tensão no ZSI trifásico,

levando em conta que v̂ZO é o valor de pico da tensão na saída da malha Z (vZO).

Como pode ser visto na Tabela 2.3, os sete novos estados do ZSI estão associados a
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Tabela 2.3: Vetores no ZSI trifásico.

Vetor Su1 Sv1 Sw1 Su2 Sv2 Sw2 |V| θ

V0 0 0 0 1 1 1 0 -

V1 1 0 0 0 1 1 2
3 v̂ZO 0

V2 1 1 0 0 0 1 2
3 v̂ZO

1
3π

V3 0 1 0 1 0 1 2
3 v̂ZO

2
3π

V4 0 1 1 1 0 0 2
3 v̂ZO π

V5 0 0 1 1 1 0 2
3 v̂ZO

4
3π

V6 1 0 1 0 1 0 2
3 v̂ZO

5
3π

V7 1 1 1 0 0 0 0 -

Vu
st 1 Sv1 Sw1 1 Sv2 Sw2 0 -

Vv
st Su1 1 Sw1 Su2 1 Sw2 0 -

Vw
st Su1 Sv1 1 Su2 Sv2 1 0 -

Vuv
st 1 1 Sw1 1 1 Sw2 0 -

Vuw
st 1 Sv1 1 1 Sv2 1 0 -

Vvw
st Su1 1 1 Su2 1 1 0 -

Vuvw
st 1 1 1 1 1 1 0 -

sete vetores de shoot-through Vst. Para efeito de simplicidade, os vetores de shoot-through

serão chamados de vetores de curto-circuito. O sobrescrito em cada vetor Vst da Tabela

2.3 determina quais braços do ZSI estão curto-circuitados e o subscrito st significa shoot-

through. Por exemplo, o vetor V uv
st é um vetor de curto-circuito em que os braços conectados

ao terminal de saída u e v estão curto-circuitados, ou seja, Su1 = Su2 = 1 e Sv1 = Sv2 = 1.

Apesar dos vetores de curto-circuito produzirem tensão nula na carga, são estes vetores os

responsáveis pela funcionalidade buck-boost exclusiva do ZSI [3].

2.2.1 Circuito Equivalente e Princípio de Funcionamento do ZSI

Para melhor compreender o princípio de funcionamento do ZSI, as tensões e correntes

do barramento CC, malha Z e saída do inversor são detalhadas na Figura 2.7.

A Figura 2.8 mostra o circuito equivalente do ZSI da Figura 2.7 do ponto de vista do

barramento CC, ou seja, substituindo as chaves e a carga CA por uma fonte de corrente CC

de valor iZO [3]. O valor da corrente iZO depende não só do estado das chaves como também
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Figura 2.7: Detalhe das tensões e correntes de um ZSI conectando uma fonte de tensão CC a uma carga

trifásica CA.

dos valores das correntes na carga.

Caso seja aplicado algum vetor ativo de tensão no ZSI (V1 a V6), serão produzidas tensões

não-nulas na saída do inversor, significando consumo de energia pela carga. Esta energia será

entregue pelo lado CC do inversor, na forma de uma corrente iZO positiva. Se a tensão na

fonte for maior que as tensões nos capacitores da malha Z (vPN > vC1 e vPN > vC2), a fonte

entregará energia à carga ao mesmo tempo que carregará os capacitores C1 e C2 da malha Z,

logo iPN > iZO > 0 e o diodo D1 conduzirá. Se a tensão na fonte for igual às tensões nos

capacitores da malha Z (vPN = vC1 = vC2), a fonte entregará somente a energia necessária

à carga, logo iPN = iZO > 0 e o diodo D1 conduzirá. Se a tensão na fonte for menor que
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Figura 2.8: Circuito equivalente do ZSI do ponto de vista do barramento CC.
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as tensões nos capacitores da malha Z (vPN < vC1 e vPN < vC2) e assumindo correntes

positivas nos indutores da malha Z (L1 e L2), a fonte entregará somente parte da energia

necessária à carga (diodo D1 conduzirá) enquanto o restante da energia será entregue pelos

indutores. Portanto, para as três situações, o diodo D1 estará conduzindo uma corrente iPN

positiva, como mostrado no circuito equivalente da Figura 2.9 [3].

Caso seja aplicado algum vetor nulo de tensão no ZSI (V0 ou V7), serão produzidas

tensões nulas na saída do inversor, ou seja, não haverá consumo de energia pela carga. Logo,

a fonte de corrente iZO terá valor nulo, que é equivalente a retirá-la dos circuitos das Figura

2.8 e 2.9 (circuito aberto). Se a tensão na fonte for maior que as tensões nos capacitores

da malha Z (vPN > vC1 e vPN > vC2), a fonte carregará os capacitores C1 e C2 da malha

Z, logo iPN > 0 e o diodo D1 conduzirá. Se a tensão na fonte for igual às tensões nos

capacitores da malha Z (vPN = vC1 = vC2) e assumindo correntes positivas nos indutores da

malha Z (L1 e L2)), a fonte e os indutores fornecerão energia para os capacitores da malha

Z, logo iPN > 0 e o diodo D1 conduzirá. Se a tensão na fonte for menor que as tensões

nos capacitores da malha Z (vPN < vC1 e vPN < vC2) e assumindo correntes positivas nos

indutores da malha Z (L1 e L2)), a fonte e os indutores carregarão os capacitores C1 e C2,

logo iPN > 0 e o diodo D1 conduzirá. Portanto, para as três situações, estará conduzindo

uma corrente iPN positiva, como mostrado no circuito equivalente da Figura 2.9 [3].

Caso seja aplicado algum vetor de curto-circuito no ZSI (Vst), um braço do inversor
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Figura 2.9: Circuito equivalente do ZSI quando aplicados vetores ativos e nulos.
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fará um curto entre os polos positivo e negativo das chaves. Isto equivale a fazer um curto

na fonte de corrente iZO, como mostrado no circuito equivalente da Figura 2.10. Como

os dois polos possuem o mesmo potencial, o capacitor C1 fica em paralelo ao indutor L1

assim como o capacitor C2 fica em paralelo ao indutor L2 (Figura 2.10). Sabe-se que, em

regime permanente, os indutores L1 e L2 possuem tensão média nula. Logo, as tensões

nos capacitores C1 e C2 têm valores médios iguais ou maiores que vPN . Ao comutar de

algum vetor ativo ou nulo para um vetor de curto-circuito, os capacitores C1 e C2 ficam

em série (Figura 2.10), tornando a tensão vZI pelo menos igual a 2vPN . Sabendo que

vD1 = vPN −vZI , o diodo D1 terá uma tensão reversa aplicada aos seus terminais (vD1 < 0),

durante a aplicação dos vetores de curto-circuito, como mostrado no circuito equivalente

da Figura 2.10 [3]. É durante a aplicação dos vetores de curto-circuito que o ZSI realiza a

função boost, inexistente no VSI.

Para deduzir a relação entre a razão de trabalho dos vetores de curto-circuito τst, que está

associado ao tempo de aplicação dos vetores de curto-circuito tst, e o fator boost B, que é o

ganho de tensão na saída da malha Z em relação à tensão vPN , é necessário assumir que os

indutores L1 e L2 e os capacitores C1 e C2 possuem a mesma indutância (LZ) e capacitância

(CZ), respectivamente. Desta forma, a malha Z se torna simétrica e pode-se deduzir que [3]:
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Figura 2.10: Circuito equivalente do ZSI quando aplicados vetores de curto-circuito.
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vL1 = vL2 = vL

vC1 = vC2 = vC

, (2.22)

em que vL1 e vL2 são as tensões dos indutores L1 e L2, respectivamente, e vL e vC são os

valores instantâneos das tensões nos indutores e nos capacitores, respectivamente, quando a

malha Z for simétrica.

Considerando que o ZSI está em um dos sete estados de curto-circuito da Tabela 2.3, por

um intervalo de tempo igual a tst durante o período de chaveamento Tch, pode-se deduzir no

circuito da Figura 2.10 que [3]:

vL = vC

vZI = 2vC

vZO = 0

, (2.23)

em que vZO é a tensão na saída da malha Z, ou seja, é a tensão que está aplicada nas chaves

do ZSI.

Considerando que o ZSI está em um dos seis estados ativos ou em um dos dois estados

nulos da Tabela 2.3, por um intervalo de tempo igual a t0−7 (t0−7 + tst = Tch) durante o

período de chaveamento Tch, pode-se deduzir no circuito da Figura 2.9 que [3]:

vL = vPN − vC

vZI = vPN

vZO = vC − vL = 2vC − vPN

(2.24)

A tensão média nos indutores da malha Z em um período de chaveamento deve ser igual

a zero em regime permanente. Sabendo que, durante tst, a tensão nos indutores é dada por

(2.23) e que, durante t0−7, a tensão nos indutores é dada por (2.24), calcula-se, então, esta

tensão média:

vL =
tstvC + t0−7(vPN − vC)

Tch
= 0 (2.25)

Isolando o valor de vC/vPN em (2.25), encontra-se:
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vC
vPN

=
t0−7

t0−7 − tst
(2.26)

Define-se a razão vC/vPN como o ganho de tensão dos capacitores da malha Z. Sabendo

que t0−7 = Tch − tst e que τst = tst/Tch, encontra-se o valor deste ganho de tensão [3]:

GC =
vC
vPN

=
1− τst
1− 2τst

, (2.27)

em que GC é o ganho de tensão dos capacitores da malha Z.

Como o valor da razão de trabalho dos vetores de curto-circuito está limitado em

0 ≤ τst ≤ 1, o valor de GC está limitado a estes dois intervalos:

1 ≤ GC < +∞, se 0 ≤ τst < 0, 5−

−∞ < GC ≤ 0, se 0, 5+ < τst ≤ 1
(2.28)

Na prática, o segundo intervalo em (2.28) não é utilizado, já que a tensão na saída e as

tensões nos capacitores da malha Z ficariam com a polaridade invertida em comparação à

tensão no barramento CC, o que não seria suportado pelas chaves usadas no ZSI (Figura

2.7). Por outro lado, observa-se, no primeiro intervalo em (2.28), que, quanto maior o valor

da razão de trabalho τst, maior é o ganho de tensão no capacitor da malha Z, ou seja, maior é o

boost de tensão no ZSI. É importante ressaltar que valores de τst próximos de 0, 5 produzirão

boosts de tensão extremamente elevados, que podem não ser suportados pelos elementos da

malha Z e pelas chaves do inversor. Portanto, na prática evitam-se valores de τst próximos

ou maiores que 0, 5.

Embora se saiba que os vetores de curto-circuito são os responsáveis pelo boost de

tensão no ZSI, é importante lembrar que, vistos pela carga, os vetores Vst possuem o mesmo

comportamento dos vetores nulos V0 e V7, ou seja, produzem tensão nula na saída (Tabela

2.3). Portanto, as técnicas de PWM para VSI podem ser adaptadas para o ZSI, bastando

substituir parte do tempo (ou todo o tempo) de aplicação dos vetores nulos por vetores de

curto-circuito. Neste caso, para a carga, é como se ainda estivessem sendo aplicados vetores

nulos, e, para a malha Z, é neste instante que o boost ocorre.
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Sabe-se que a tensão na saída da malha Z apresenta dois valores distintos, em (2.23)

e (2.24), dependendo de qual vetor é aplicado no ZSI. Durante t0−7, vZO = 2vC − vPN

e, durante tst, vZO = 0. Entretanto, somente durante o intervalo de tempo t0−7 é que são

aplicados os vetores ativos de tensão, responsáveis por produzir as tensões de referência na

carga. Portanto, a tensão vista pela carga e pelas chaves do ZSI é igual a 2vC − vPN , que é

o valor de pico de vZO, ou seja, v̂ZO. O fator boost B do ZSI, ou seja, a razão entre a tensão

de pico na saída da malha Z e a tensão vPN , é igual a:

B =
v̂ZO
vPN

= 2
vC
vPN

− 1 (2.29)

Substituindo (2.27) em (2.29), chega-se ao valor do fator boost do ZSI [3]:

B =
v̂ZO
vPN

=
1

1− 2τst
(2.30)

Como o valor da razão de trabalho dos vetores de curto-circuito está limitado em

0 ≤ τst ≤ 1, o valor de B está limitado a estes dois intervalos:

1 ≤ B < +∞, se 0 ≤ τst < 0, 5−

−∞ < B ≤ −1, se 0, 5+ < τst ≤ 1
(2.31)

Como discutido anteriormente, o segundo intervalo em (2.31) não é realizável. Por outro

lado, observa-se, no primeiro intervalo, que quanto maior o valor da razão de trabalho τst,

maior é o fator boost do ZSI [3].

Como visto na subseção 2.1.2, a amplitude das tensões na carga no VSI é igual a

Vs = mvPN
2

, em que m é o índice de modulação, responsável pela função buck no VSI.

Já no ZSI, a tensão vista pelas chaves e pela carga é igual a v̂ZO. Logo, a amplitude das

tensões na carga pode ser obtida da seguinte forma:

Vs = m
v̂ZO

2
= m ·B︸ ︷︷ ︸

BB

vPN
2

= BB
vPN

2
, (2.32)

em que BB é o produto do índice de modulação, responsável pela função buck, com o fator
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boost do ZSI, ou seja, é o fator buck-boost do ZSI. Como o índice de modulação assume

valores entre [0, 2/
√

3] e o fator boost assume valores entre [1,+∞), o fator buck-boost BB

está limitado ao intervalo [0,+∞).

2.2.2 Técnicas de PWM para ZSI Trifásico

Desde a primeira publicação em 2002 [2], diversos artigos foram publicados sobre

técnicas de PWM para ZSI. Entre estes, três técnicas se destacam: boost simples, proposta

por Peng em 2003 [2][3] e melhor detalhada em 2005 [9]; máximo boost, proposta por Peng

et al. em 2005 [9]; e máximo boost constante, proposta por Shen et al. em 2006 [10]. A

descrição de cada técnica juntamente com resultados de simulação são mostrados a seguir.

Técnica de Boost Simples

A técnica de boost simples [2][3][9] é uma adaptação para o ZSI da técnica de PWM

senoidal usada no VSI, descrita na subseção 2.1.2. Na técnica de PWM senoidal, três tensões

de referência senoidais são comparadas com uma tensão triangular de forma a gerar os sinais

de PWM das chaves do VSI. Se a tensão de referência de um braço for maior que a triangular,

fecha-se a chave superior deste braço. Caso contrário, fecha-se a chave inferior do mesmo

braço. A mesma lógica segue para os outros braços do VSI.

Para adaptar a técnica de PWM senoidal para o ZSI, é necessário incluir sinais que gerem

os estados de curto-circuito no inversor. Estes estados de curto-circuito devem substituir

somente os estados nulos do ZSI, sem afetar os estados ativos, que são responsáveis pela

geração das tensões na carga.

Sabe-se que, nos instantes em que a triangular é maior ou menor que as três tensões de

referência, está sendo aplicado um vetor nulo na carga. Assim, na técnica de boost simples

para ZSI, duas tensões vPst e vNst são também comparadas com a triangular, sendo que vPst

é uma tensão constante com valor igual ou maior do que o valor do pico positivo das três

tensões de referência v∗un, v∗vn e v∗wn e vNst é uma tensão constante com valor igual ou menor

do que o valor do pico negativo das três tensões de referência. A lógica funciona da seguinte
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forma: se a triangular for maior que vPst ou menor que vNst , fecham-se simultaneamente as seis

chaves do ZSI, ou seja, aplica-se o vetor de curto-circuito V uvw
st ; se a triangular for menor

que vPst e maior que vNst , aplica-se a lógica das tensões de referência v∗un, v∗vn e v∗wn já usada

na técnica de PWM senoidal. Na Figura 2.11 está a representação gráfica da técnica de boost

simples para ZSI [9].

Observa-se, na Figura 2.11, que o vetor de curto-circuito V uvw
st é aplicado no ZSI somente

nos instantes em que estavam sendo aplicados os vetores nulos V0 e V7, ou seja, não ocorre

nenhuma alteração nos estados ativos aplicados no inversor. Se m = 1, as tensões vPst e

vNst ficarão nos picos superior e inferior da triangular e nenhum vetor de curto-circuito será

aplicado no ZSI (nenhum boost). À medida que m diminui, as tensões vPst e vNst ficam mais

distantes dos picos da triangular, ou seja, maior é o tempo de aplicação do vetor de curto-

circuito (maior o fator boost). Portanto, a razão de trabalho do vetor de curto-circuito τst é

inversamente proporcional a m no ZSI.

Para encontrar a relação entre τst e m, é necessário achar os valores máximo e mínimo

v*
un

vP
st

vportadora

v*
vn v*

wn

Su1

Su2

Sv1

Sv2

Sw1

Sw2

vN
st

Figura 2.11: Representação gráfica da técnica de boost simples para ZSI. Entre as retas tracejadas, estão os

estados de curto-circuito aplicados no ZSI.



34

das razões de trabalho das chaves na técnica de boost simples. Observando (2.9), nota-se que

o valor máximo das razões de trabalho é igual ao valor máximo da razão de trabalho de v∗max,

ou seja, max(τu1, τv1, τw1) = max(τmax) = max(1/2 + v∗max/vPN). Além do mais, o valor

mínimo das razões de trabalho é igual ao valor mínimo da razão de trabalho de v∗min, ou seja,

min(τu1, τv1, τw1) = min(τmin) = min(1/2 + v∗min/vPN). Sabendo que o valor máximo de

v∗max é igual a +Vs, que o valor mínimo de v∗min é igual a −Vs e que a amplitude das tensões

de referência na carga é igual a Vs = mvPN
2

, tem-se que:

max(τmax) = 1+m
2

min(τmin) = 1−m
2

, (2.33)

em que τmax e τmin são a maior e a menor das razões de trabalho das chaves superiores do

inversor, respectivamente.

Levando em conta a restrição das razões de trabalho das chaves, é possível deduzir que

o vetor de curto-circuito poderia ser aplicado, sem alteração dos vetores ativos, durante

1−max(τmax) e durante min(τmin). Portanto, substituindo (2.33) em τst = 1−max(τmax)+

min(τmin), chega-se ao valor limite [9]:

τst = 1−m, (2.34)

em que 0 ≤ τst < 0, 5 é o limite prático da razão de trabalho dos vetores de curto-circuito.

É importante ressaltar que o valor de τst em (2.34) é o máximo alcançável na técnica de

boost simples para um dado valor dem. Mesmo assim, é possível, para um dadom, escolher

valores de τst menores que este limite ou, para um dado valor de τst, escolher valores de

m menores que este limite, de modo a usar a função buck simultaneamente com a função

boost no ZSI. Entretanto, vale lembrar que se for aplicado simultaneamente as funções buck

e boost, ou seja, se forem escolhidos valores de m e τst diferentes de (2.34), uma técnica

diferente da técnica de boost simples estaria sendo aplicada no ZSI.

Em resumo, a técnica de boost simples pode ser descrita pelos dois casos seguintes:

1. Caso deseja-se um boost no ZSI, escolha valores de m e τst que obedeçam (2.34);
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2. Caso deseja-se um buck no ZSI, mantenha τst = 0 (sem boost) e escolha o valor de m

no intervalo 0 ≤ m ≤ 1. Neste caso, o ZSI terá comportamento semelhante ao VSI.

Percebe-se em (2.34) que m decresce monotonicamente com o aumento de τst. Por

outro lado, B cresce exponencialmente com o aumento de τst. Portanto, o fator buck-boost

BB = m ·B cresce com o aumento de τst.

O estresse de tensão nas chaves e o fator buck-boost podem ser usados como bons

parâmetros de comparação entre técnicas de PWM para ZSI. Substituindo (2.34) em (2.30),

encontra-se a relação entre o fator boost B e m para a técnica de boost simples:

B =
1

2m− 1
(2.35)

O estresse de tensão nas chaves, ou seja, a tensão máxima que as chaves do ZSI devem

suportar, é igual ao valor de pico da tensão na saída da malha Z (v̂ZO = BvPN ) [9]. Portanto,

vstress = v̂ZO =
vPN

2m− 1
. (2.36)

A relação entre o fator buck-boost e m pode ser encontrada ao substituir (2.35) em

BB = m ·B, ou seja,

BB =
m

2m− 1
. (2.37)

O padrão de chaveamento da técnica de boost simples mostrado em Figura 2.11 está

baseado no uso do vetor V uvw
st . Em toda a transição de um vetor nulo para o vetor V uvw

st

e do vetor V uvw
st de volta para o nulo, ocorrem três chaveamentos. Em um período de

chaveamento, ocorrem seis chaveamentos extras além dos doze já existentes, aumentando

as perdas no ZSI.

Um padrão de chaveamento alternativo, proposto em [3], divide a razão de trabalho τst em

doze partes iguais em cada período de chaveamento. Como se sabe, no padrão simétrico visto
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na Figura 2.5(b), ocorrem dois pares de chaveamentos em cada braço do inversor: quando a

chave superior abre, a inferior fecha e, quando a superior fecha, a inferior abre. No padrão

alternativo, a abertura da chave de um braço é atrasada e o fechamento da outra chave do

mesmo braço é adiantada, de forma, a aplicar um vetor de curto-circuito durante τst/6 para

cada par de chaveamentos no ZSI. Como ocorrem no total seis pares de chaveamentos no

ZSI a cada Tch, os vetores de curto-circuito são aplicados durante τst, como desejado.

Ao contrário do padrão de chaveamento mostrado na Figura 2.11, só ocorrem doze

chaveamentos no padrão alternativo, mantendo as perdas do ZSI próximas às do inversor

convencional. Além do mais, no padrão alternativo, diferentes vetores de curto-circuito são

aplicados: os vetores V u
st , V

v
st e V w

st são aplicados durante as mudanças dos braços u, v e w,

respectivamente.

O ZSI da Figura 2.6 controlado pela técnica de boost simples foi simulado em malha

aberta usando a plataforma MATLAB/Simulinkr, como pode ser visto na Figura 2.12. Os

parâmetros escolhidos da simulação foram [3]: vPN = 150V , L1 = L2 = L = 160µH ,

C1 = C2 = C = 1000µF , fch = 10kHz, chaves ideais, Rc = 4, 830Ω e Lc = 3, 433mH .

Na simulação, deseja-se alimentar uma carga trifásica com 110V/60Hz de tensão eficaz

fase-neutro. Para tanto, escolheu-se m = 0, 658 e τst = 0, 342. Com estes parâmetros,

encontram-se os seguintes valores teóricos:

B = 1
1−2·0,342 = 3, 165

v̂ZO = 3, 165 · 150 = 474, 75V

vC = 1−0,342
1−2·0,342 = 312, 342V

Vs = 0, 658 · 3, 165 · 150/2 = 156, 193V (pico) = 110, 445V (eficaz)

Is = Vs/|Zcarga| = 156, 193/5 = 31, 239A(pico) = 22, 089A(eficaz)

(2.38)

As tensões no barramento CC e no capacitor C1 são mostradas na Figura 2.12(a). É

visível a ação boost na tensão vC1 quando comparada com a tensão vPN . Na Figura 2.12(b),

está a corrente no indutor L1. Nota-se uma razoável oscilação em iL1 que não ocorre

em vC1. Este fenômeno é devido ao fato dos capacitores estarem armazenando cerca de
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Figura 2.12: Resultado de simulação do ZSI controlado pela técnica de boost simples em malha aberta: (a)

tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c) tensão na saída da malha Z; (d)

correntes na carga.

250 vezes mais energia do que os indutores da malha Z. Observa-se, na Figura 2.12(c), o

comportamento chaveado da tensão na saída da malha Z. Quando aplicados vetores ativos e

nulos, a tensão vZO é igual a 474, 75V , que é a tensão com o boost, e, quando aplicados

vetores de curto-circuito, a tensão vZO é igual a zero. As correntes na carga, vistas na

Figura 2.12(d), possuem conteúdo harmônico reduzido, já que os vetores de curto-circuito

não afetam a síntese das tensões na carga. Observa-se que as variáveis na Figura 2.12 estão

de acordo com os valores teóricos calculados em (2.38).
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Técnica de Máximo Boost

Peng et al. em 2005 [9] revisaram a técnica de boost simples e verificaram que esta

apresenta um estresse de tensão nas chaves muito elevado para um determinado fator buck-

boost desejado, pois o m máximo alcançável é menor do que o limite da região linear, já que

a técnica de boost simples é baseada na técnica de PWM senoidal para VSI, que também

não alcança o limite da região linear de modulação. Além disso, na técnica de boost simples,

os vetores de curto-circuito só substituem em parte os vetores nulos de tensão, ou seja, é

possível aumentar a razão de trabalho τst para um determinado valor de m, de forma a

aumentar o fator buck-boost do ZSI.

Partindo deste pressuposto, Peng et al. propuseram uma técnica que maximiza o valor da

razão de trabalho dos vetores de curto-circuito para um determinado valor de m. Para tanto,

em cada período de chaveamento, os vetores nulos V0 e V7 são substituídos por completo

pelos vetores de curto-circuito Vst. Desta forma, aplica-se o valor máximo de τst para um

dado m, sem distorcer a síntese das tensões de referência na carga. A esta técnica deu-se o

nome de máximo boost [9].

Assim, na técnica de máximo boost para ZSI, as duas tensões vPst e vNst são também

comparadas com a triangular, sendo que, na técnica de máximo boost, vPst é a maior entre

as três tensões de referência na carga, ou seja, vPst = max(v∗un, v
∗
vn, v

∗
wn), e vNst é a menor

entre as três tensões de referência na carga, ou seja, vNst = min(v∗un, v
∗
vn, v

∗
wn). A lógica de

chaveamento funciona da mesma forma que na técnica de boost simples: se a triangular for

maior que vPst ou menor que vNst , fecham-se simultaneamente as seis chaves do ZSI, ou seja,

aplica-se o vetor de curto-circuito V uvw
st e, se a triangular for menor que vPst e maior que vNst ,

aplica-se a lógica das tensões de referência v∗un, v∗vn e v∗wn já usada no PWM senoidal. Na

Figura 2.13 está a representação gráfica da técnica de máximo boost para ZSI [9].

Observa-se, na Figura 2.13, que V uvw
st é aplicado no ZSI usando somente o tempo dos

vetores nulos V0 e V7, ou seja, não ocorre nenhuma alteração nos estados ativos aplicados no

inversor. Mesmo se m = 1, haverá instantes em que vPst e vNst se cruzarão com a triangular,

ou seja, vetores de curto-circuito serão aplicados no ZSI. À medida que m diminui, vPst e vNst
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Figura 2.13: Representação gráfica da técnica de máximo boost para ZSI. Entre as retas tracejadas, estão os

estados de curto-circuito aplicados no ZSI.

ficam mais distantes dos picos da triangular, ou seja, maior é o tempo de aplicação do vetor

de curto-circuito.

Para encontrar a relação entre τst e m, é necessário achar a maior e a menor das razões

de trabalho das chaves na técnica de máximo boost. Sabe-se que a maior razão de trabalho é

a de v∗max, ou seja, τmax = 1/2 + v∗max/vPN . Além do mais, a menor razão de trabalho é a

de v∗min, ou seja, τmin = 1/2 + v∗min/vPN .

Levando em conta a restrição das razões de trabalho das chaves, é possível deduzir que

o vetor de curto-circuito poderia ser aplicado, sem alteração dos vetores ativos, durante

1 − τmax e durante τmin. Portanto, substituindo o valor das razões de trabalho τmax e τmin

em τst = 1− τmax + τmin, chega-se a [9]:

τst = 1− v∗max − v∗min
vPN

(2.39)

Sabendo que, no intervalo π/6 ≤ ωst ≤ π/2 (Figura 2.13), v∗max = mvPN
2

sin (ωst) e

v∗min = mvPN
2

sin (ωst− 2π/3) e substituindo estes valores em (2.39), encontra-se a relação
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instantânea entre τst e m [9]:

τst =
2− (m sin (ωst)−m sin (ωst− 2π/3))

2
, para ωst ∈ [π/6, π/2] (2.40)

Observando a Figura 2.13, é possível notar que o valor de τst, válido para o intervalo

π/6 ≤ ωst ≤ π/2, é variável e se repete periodicamente com frequência igual a 6fs. Isto

significa que os valores deB, vC ,BB e vstress também são variáveis no tempo com frequência

6fs na técnica de máximo boost. O valor médio de τst em (2.40) pode ser calculado e é igual

a [9]:

τ st = 1− 3

π

√
3

2
m, (2.41)

em que τ st é o valor médio da razão de trabalho τst e 0 ≤ m ≤ 1.

Substituindo (2.41) em (2.30), encontra-se a relação entre o valor médio do fator boost

B e m para a técnica de máximo boost [9]:

B =
π

3
√

3m− π
(2.42)

O valor médio do estresse de tensão nas chaves é igual a [9]:

vstress = BvPN =
π

3
√

3m− π
vPN (2.43)

A relação entre o valor médio do fator buck-boost e m pode ser encontrada ao substituir

(2.42) em BB = m ·B, ou seja [9]:

BB =
πm

3
√

3m− π
(2.44)

O fator boost na técnica de máximo boost apresenta valores maiores do que os da técnica

de boost simples para um mesmo valor dem (basta comparar (2.35) com (2.42)). Entretanto,

assim como na técnica de boost simples, a técnica de máximo boost com referências
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senoidais, exibida na Figura 2.13, possui um limite (m ≤ 1) menor que o limite da região

linear (m ≤ 2/
√

3). Para aproveitar completamente a região linear, pode-se adicionar

às tensões de referência senoidais uma tensão homopolar com amplitude igual a Vs/6 e

frequência igual a 3fs [29]-[32]:

vu0 = v∗un + vh = Vs cos (ωst) + Vs
6

cos (3ωst)

vv0 = v∗vn + vh = Vs cos (ωst− 2π
3

) + Vs
6

cos (3ωst)

vw0 = v∗wn + vh = Vs cos (ωst+ 2π
3

) + Vs
6

cos (3ωst)

(2.45)

Assim, a representação gráfica da técnica de máximo boost usando componente

homopolar para ZSI pode ser vista na Figura 2.14 [9].

Com a inclusão da tensão homopolar nas tensões de referência na carga, o limite

no valor de m chega até 2/
√

3. Para encontrar a relação entre τst e m na técnica de

máximo boost usando componente homopolar, basta observar (2.39). Como o valor de τst

depende de v∗max − v∗min e a componente homopolar está presente nestas duas tensões, ela é

cancelada. Portanto, os valores de τst, τ st, B, vstress e BB para a técnica de máximo boost

v*
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vportadora
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Figura 2.14: Representação gráfica da técnica de máximo boost usando componente homopolar para ZSI.

Entre as retas tracejadas, estão os estados de curto-circuito aplicados no ZSI.
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com componente homopolar são iguais aos da técnica de máximo boost sem componente

homopolar.

O ZSI da Figura 2.6 controlado pela técnica de máximo boost com componente

homopolar foi simulado em malha aberta usando a plataforma MATLAB/Simulinkr, como

pode ser visto na Figura 2.15. Os parâmetros escolhidos da simulação foram [9]: vPN =

170V , L1 = L2 = L = 1000µH , C1 = C2 = C = 1300µF , fch = 10kHz, chaves ideais,

Rc = 4, 830Ω e Lc = 3, 433mH . Na simulação deseja-se alimentar uma carga trifásica com

110V/60Hz de tensão eficaz fase-neutro. Para tanto, escolheu-se m = 0, 9 e τst = 0, 256.

Com estes parâmetros, encontram-se os seguintes valores teóricos:

B = 2, 047

v̂ZO = 347, 941V

vC = 258, 971V

Vs = 156, 574V (pico) = 110, 714V (eficaz)

Is = 31, 315A(pico) = 22, 143A(eficaz)

(2.46)

As tensões no barramento CC e no capacitor C1 são mostradas na Figura 2.15(a). É

possível notar que a tensão vC1 possui uma oscilação de baixa frequência, associada à razão

de trabalho variável no tempo. Na Figura 2.15(b), pode-se ver a corrente no indutor L1.

Nota-se uma razoável oscilação de baixa frequência em iL1, comparável à da técnica de

boost simples, mesmo tendo uma indutância cerca de seis vezes maior que a da simulação

da Figura 2.12. Este fenômeno é causado também pela razão de trabalho variável no tempo.

Observa-se, na Figura 2.15(c), o comportamento chaveado da tensão na saída da malha Z.

As correntes na carga, vistas na Figura 2.15(d), possuem conteúdo harmônico reduzido, já

que os vetores de curto-circuito não afetam a síntese das tensões na carga. Observa-se que

as variáveis na Figura 2.15 estão de acordo com os valores teóricos calculados em (2.46).

Técnica de Máximo Boost Constante

Shen et al. em 2006 [10] revisaram a técnica de máximo boost e verificaram que, embora

apresente o menor estresse de tensão nas chaves, devido ao valor oscilante de τst, oscilações
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Figura 2.15: Resultado de simulação do ZSI controlado pela técnica de máximo boost com componente

homopolar em malha aberta: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c)

tensão na saída da malha Z; (d) correntes na carga.

de baixa frequência não desejadas surgem nas tensões dos capacitores e nas correntes dos

indutores da malha Z (Figura 2.15). Dependendo dos requisitos da carga, as oscilações nas

correntes dos indutores se tornam significativas, a ponto de comprometer o funcionamento

do ZSI (causando instabilidade) e obrigando usar indutores grandes e volumosos [10]. Além

do mais, estas oscilações se refletem na tensão na saída da malha Z. Se o inversor não possuir

um sensor que meça esta oscilação e a compense na técnica de PWM, as correntes na carga

possuirão uma componente harmônica de baixa frequência indesejável. Um estudo detalhado

das ondulações nas correntes dos indutores da malha Z na técnica de máximo boost pode ser

visto em [10].
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Partindo deste princípio, Shen et al. propuseram uma técnica que maximiza o valor de τst

para um determinado valor de m sem causar oscilações de baixa frequência nas variáveis da

malha Z, ou seja, mantendo o valor de τst constante. A esta técnica deu-se o nome de técnica

de máximo boost constante ou técnica de máximo boost constante [10]. Para encontrar o

máximo valor constante de τst, é necessário observar o comportamento temporal de τst na

técnica de máximo boost, como pode ser visto na Figura 2.16 [10].

Nota-se, na Figura 2.16, que a razão de trabalho τst na técnica de máximo boost possui

um período igual a Tch/6 e varia entre 1− 3
4
m e 1−

√
3
2
m, com valor médio igual a 1− 3

π

√
3
2
m.

A técnica de máximo boost constante procura o máximo valor constante de τst, diminuindo

o estresse nas chaves e evitando oscilações indesejadas na malha Z. Observando a Figura

2.16, percebe-se que este valor é igual a [10]:

τst = 1−
√

3

2
m, (2.47)

em que 0 ≤ m ≤ 2/
√

3.

Assim, para se obter a razão de trabalho em (2.47), vPst e vNst são também comparadas

com a triangular, sendo que vPst é uma tensão constante de valor
√
3
2
mvPN

2
e vNst é uma tensão

constante de valor −
√
3
2
mvPN

2
. A lógica de chaveamento funciona da mesma forma que na

técnica de máximo boost com componente homopolar: se a triangular for maior que vPst ou

0 5 10 15
tempo (ms)

t st

√3m
2

1-

3m
4

1-

3 3m√

2p
1-

Figura 2.16: Comportamento temporal de τst na técnica de máximo boost para ZSI.
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menor que vNst , fecham-se simultaneamente as seis chaves do ZSI, ou seja, aplica-se V uvw
st e,

se a triangular for menor que vPst e maior que vNst , aplica-se a lógica das tensões de referência

com componente homopolar. Na Figura 2.17 está a representação gráfica da técnica de

máximo boost constante com componente homopolar para ZSI [10].

Substituindo (2.47) em (2.30), encontra-se a relação entre B e m para a técnica de

máximo boost constante [10]:

B =
1√

3m− 1
(2.48)

O estresse de tensão nas chaves é igual a [10]:

vstress = BvPN =
vPN√
3m− 1

(2.49)

A relação entre o fator buck-boost e m pode ser encontrada ao substituir (2.48) em

BB = m ·B, ou seja [10],

v*
un v*

vn v*
wn
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Figura 2.17: Representação gráfica da técnica de máximo boost constante usando componente homopolar

para ZSI. Entre as retas tracejadas, estão os estados de curto-circuito aplicados no ZSI.
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BB =
m√

3m− 1
. (2.50)

O ZSI da Figura 2.6 controlado pela técnica de máximo boost constante com componente

homopolar foi simulado em malha aberta usando a plataforma MATLAB/Simulinkr, como

pode ser visto na Figura 2.18. Os parâmetros escolhidos da simulação foram [10]: vPN =

170V , L1 = L2 = L = 1000µH , C1 = C2 = C = 1300µF , fch = 10kHz, chaves ideais,

Rc = 4, 830Ω e Lc = 3, 433mH . Na simulação deseja-se alimentar uma carga trifásica com

110V/60Hz de tensão eficaz fase-neutro. Para tanto, escolheu-se m = 0, 840 e τst = 0, 273.

Com estes parâmetros, encontram-se os seguintes valores teóricos:

B = 2, 198

v̂ZO = 373, 690V

vC = 271, 845V

Vs = 156, 950V (pico) = 110, 980V (eficaz)

Is = 31, 390A(pico) = 22, 196A(eficaz)

(2.51)

As tensões no barramento CC e no capacitor C1 são mostradas na Figura 2.18(a). É

possível notar que a tensão vC1 não apresenta nenhuma oscilação de baixa frequência, como

ocorria com a técnica de máximo boost. Na Figura 2.18(b), pode-se ver a corrente no indutor

L1. Nota-se que também não há oscilações de baixa frequência em iL1. Observa-se, na Figura

2.18(c), o comportamento chaveado da tensão na saída da malha Z. As correntes na carga,

vistas na Figura 2.18(d), possuem conteúdo harmônico reduzido, já que os vetores de curto-

circuito não afetam a síntese das tensões na carga. Observa-se que as variáveis na Figura

2.18 estão de acordo com os valores teóricos calculados em (2.51).

A Figura 2.19(a) mostra o estresse de tensão nas chaves normalizado por vC (vstress/vC)

em função do fator buck-boost (BB) do ZSI, para as técnicas de boost simples, de máximo

boost e de máximo boost constante. A tensão vstress é normalizada por vC , pois a tensão

do capacitor da malha Z é a tensão equivalente que VSI teria que ter no seu barramento CC

para conseguir sintetizar as mesmas tensões na carga do ZSI [10]. A Figura 2.19(b) mostra

o fator buck-boost (BB) em função do índice de modulação m do ZSI, para as técnicas de
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Figura 2.18: Resultado de simulação do ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante com

componente homopolar em malha aberta: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b) corrente no

indutor L1; (c) tensão na saída da malha Z; (d) correntes na carga.

boost simples, de máximo boost e de máximo boost constante.

Observa-se, na Figura 2.19(a), que, para um mesmo fator buck-boost, a técnica de boost

simples é a que possui o maior estresse nas chaves, enquanto a técnica de máximo boost

possui o menor estresse, seguido perto pela técnica de máximo boost constante. Pode-se

notar na Figura 2.19(b) que, para um mesmo fator buck-boost, a técnica de boost simples

tem o menor índice de modulação, ou seja, necessita de uma maior razão de trabalho τst

para sintetizar as tensões na carga. Por outro lado, a técnica de máximo boost apresenta o

maior valor de m (menor valor de τst) entre as técnicas para um mesmo valor de BB. Altos

valores de índice de modulação são desejados, pois estão associados a pequenos valores de
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distorção harmônica nas tensões e correntes na carga do inversor. Portanto, a técnica de

máximo boost possui os melhores resultados em termos de estresse de tensão nas chaves e

índice de modulação, embora a técnica de máximo boost constante possua resultados muito

próximos. Devido às mencionadas desvantagens da técnica de máximo boost, a técnica de

máximo boost constante é reconhecida como a melhor das três técnicas apresentadas.

2.2.3 Modos de Condução do ZSI e Projeto da Malha Z

Como mencionado anteriormente, o ZSI faz uso dos seis vetores ativos e dos dois vetores

nulos de tensão para produzir as tensões desejadas na saída (ação buck) e faz uso dos vetores

de curto-circuito para elevar a tensão na entrada da malha Z (ação boost).



49

O princípio de funcionamento e as equações que regem o comportamento do ZSI,

descritos na seção 2.2.1 e em [2][3], foram deduzidos assumindo que as correntes nos

indutores eram relativamente altas e aproximadamente constantes. Essa situação é desejável,

pois garante que a corrente no diodo D1 (Figura 2.7) se mantenha sempre maior que zero

durante a aplicação dos vetores ativos e nulos de tensão, ou seja, garante que o diodo D1 está

conduzindo e mantendo a fonte de entrada conectada ao ZSI nos instantes que as tensões

na carga estão sendo sintetizadas, como visto na Figura 2.9. Nesta situação, diz-se que o

ZSI está operando no modo de condução contínua. Portanto, o ZSI apresenta somente dois

modos de operação quando está no modo de condução contínua [6][38][39]:

1. Está sendo aplicado um vetor de curto-circuito no ZSI: a soma das tensões nos

capacitores da malha Z é maior que a tensão da fonte, tornando o diodoD1 reversamente

polarizado e isolando a carga da fonte de entrada. Os capacitores carregam os indutores

da malha Z e as correntes nestes indutores crescem monotonicamente (Figura 2.10);

2. Estão sendo aplicados vetores ativos e nulos de tensão no ZSI e iL > iZO/2, em

que iL = iL1 = iL2 é a corrente que circula em ambos os indutores da malha Z:

como iL > iZO/2, a corrente iPN estará sempre positiva, indicando que o diodo

está conduzindo. As tensões nos indutores são negativas e suas correntes decrescem

monotonicamente (Figura 2.9).

Quando os indutores da malha Z possuem baixas indutâncias ou quando o fator de

potência na saída do ZSI (na carga) é baixo, as correntes nos indutores podem apresentar

altas oscilações ou até podem se tornar descontínuas [6][38][39]. Nestes casos, o diodo D1

pode se tornar reversamente polarizado durante a aplicação dos vetores ativos e nulos de

tensão, isolando a carga da fonte de entrada nos instantes que as tensões na saída do ZSI

deveriam ser sintetizadas, gerando distorções prejudiciais à carga. Nesta situação, diz-se

que o ZSI está operando no modo de condução descontínua. O ZSI, no modo de condução

descontínua, apresenta cinco possíveis modos de operação, sendo que dois modos comuns

ao modo de condução contínua, descritos anteriormente, e três novos modos de operação,

descritos a seguir [6][38][39]:
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1. Está sendo aplicado um dos vetores ativos de tensão e iL = iZO/2: como iL = iZO/2,

a corrente iPN se torna zero e o diodo D1 se torna reversamente polarizado, isolando a

carga da fonte de entrada;

2. Está sendo aplicado um dos vetores nulos de tensão (iZO = 0) e a corrente nos indutores

decresce até se tornar nula (iL = 0): como iL = 0, a corrente iPN se torna zero e o

diodo D1 se torna reversamente polarizado, isolando a carga da fonte de entrada;

3. O inversor é chaveado de um vetor nulo ou de um vetor de curto-circuito para um vetor

ativo de tensão e, neste momento, iL < iZO/2: como iL < iZO/2, a corrente iPN

é nula (diodo D1 reversamente polarizado) e o inversor não consegue entrar em um

estado ativo, pois a soma das correntes nos indutores (2iL) é menor que a demandada

pela carga (iZO). Neste caso, os diodos de “roda livre” de um braço conduzem as

correntes na carga e a malha Z entra em um estado de curto-circuito, gerando um boost

não-controlado no ZSI.

Pode-se dizer que o ZSI está no modo de condução contínua se ele apresentar somente

os dois modos de operação que foram primeiramente descritos. Caso ele apresente pelo

menos um dos três novos modos de operação, diz-se que o ZSI está no modo de condução

descontínua. Observando a descrição dos três novos modos de operação do ZSI, percebe-

se que eles só ocorrem se iL ≤ iZO/2. Portanto, para evitar que o ZSI entre no modo de

condução descontínua, tem-se que garantir a todo instante que

iL > iZO/2. (2.52)

Sabe-se que as correntes nos indutores (iL) e na saída da malha Z (iZO) não são

constantes, ou seja, apresentam oscilações ou descontinuidades. Portanto, para tornar a

inequação em (2.52) sempre válida, basta garantir que

iminL >
imaxZO

2
, (2.53)

em que iminL é o valor mínimo das correntes nos indutores e imaxZO é o valor máximo da corrente
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na saída da malha Z.

Usando a inequação em (2.53), é possível encontrar os limites entre o modo de condução

contínua e descontínua no ZSI, quando operando sem boost e com boost. Os limites

encontrados são funções dos parâmetros da malha Z, do ZSI, da carga e da técnica de PWM

usada. Por exemplo, os limites do modo de condução contínua no ZSI quando controlado

pela técnica de máximo boost constante são os seguintes [6]:

sem boost =⇒ m cosϕ ≥ 2
3

com boost =⇒ 3m cosϕ

2|Zcarga|(
√
3m−1) −

(
√
3−3m/2)Tch

LZ
≥ 1
|Zcarga|

, (2.54)

em que cosϕ é o fator de deslocamento da carga equivalente conectada ao ZSI (caso não

haja harmônicos de tensão e de corrente na carga, o fator de deslocamento é igual ao fator

de potência).

Considerando o limite do índice de modulação na técnica de máximo boost constante sem

boost, visto em (2.47), e isolando o valor de LZ na equação com boost em (2.54), tem-se que:

sem boost =⇒ 2
3 cosϕ

≤ m ≤ 2√
3

com boost =⇒ LZ ≥ Tch|Zcarga|(2
√
3−3m)(

√
3m−1)

(3 cosϕ−2
√
3)m+2

, (2.55)

Pode-se notar, em (2.55), que, para manter o ZSI no modo de condução contínua, a

indutância LZ tem que ser maior que um determinado limite inferior estabelecido. Além do

mais, caso o ZSI esteja operando sem boost, existem limites inferior e superior para o índice

de modulação. Se os limites em (2.55) forem respeitados, o ZSI estará operando no modo de

condução contínua.

Após definir um valor para a indutância da malha Z, baseado no limite em (2.55),

estipula-se o limite para a capacitância da malha Z. O princípio de funcionamento e as

equações que regem o comportamento do ZSI, descritos na seção 2.2.1 e em [2][3], foram

deduzidos assumindo que as tensões dos capacitores tenham oscilações desprezíveis quando

comparadas às oscilações nas correntes dos indutores da malha Z. Esta restrição só ocorrerá

se a seguinte desigualdade for obedecida:
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EC � EL =⇒ CZv
2
C

2
� LZi

2
L

2
, (2.56)

em que EC e EL são as energias armazenadas nos capacitores e indutores da malha Z,

respectivamente.

Na prática, define-se muito maior como pelo menos 100 vezes maior. Logo, a restrição

em (2.56) se torna:

EC ≥ 100EL =⇒ CZv
2
C

2
≥ 100LZi

2
L

2
(2.57)

Isolando o valor de CZ em (2.57), chega-se a:

CZ ≥ 100LZ

(
iL
vC

)2

(2.58)

Usando os valores médios de iL e vC , definidos em [6], em (2.58), encontra-se o limite

para a capacitância da malha Z:

CZ ≥
(

75LZ
4

)(
m√

3m− 1

)2(
cosϕ

|Zcarga|

)2

(2.59)

Portanto, levando em conta os limites para o índice de modulação em (2.55), é possível

projetar a indutância e a capacitância da malha Z usando os limites definidos em (2.55) e

(2.59), respectivamente.

2.3 Conclusões

Neste capítulo, o VSI trifásico foi revisado, incluindo os estados permitidos no inversor e

suas relações com as tensões de polo e com as tensões na carga, algumas das mais conhecidas

técnicas de modulação por largura de pulso e os padrões de chaveamento mais usados no

meio científico.

As principais desvantagens dos VSIs foram abordadas e notou-se que os ZSIs possuem

as características necessárias para evitar as mencionadas desvantagens. Após a apresentação
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dos inversores trifásicos fonte Z, foram descritos os novos estados de curto-circuito que

surgiram com a inclusão da malha Z e seu papel na função boost do inversor. Com a descrição

do circuito equivalente e do princípio de funcionamento dos ZSIs foi possível estabelecer

uma relação direta entre o fator buck-boost desejado e o tempo de aplicação dos estados de

curto-circuito no ZSI.

Três técnicas de modulação para ZSIs bastante citadas na literatura foram apresentadas,

incluindo seu padrão de chaveamento, tempo de aplicação dos estados de curto-circuito,

estresse de tensão sobre as chaves e resultados de simulação. Com este estudo, foi possível

realizar uma comparação entre as três técnicas e determinou-se que a técnica de máximo

boost constante é a que apresenta melhor desempenho com relação a estabilidade, baixo

volume ocupado pela malha Z e reduzido estresse nas chaves do inversor.

Além do mais, verificou-se que o ZSI pode apresentar dois modos de condução: contínua

e descontínua. Para garantir que as tensões na carga não tenham grandes distorções, o ZSI

tem que se manter sempre no modo de condução contínua. Limites nos valores do índice de

modulação, da indutância e da capacitância da malha Z devem ser respeitados para garantir

que o inversor sempre esteja no modo contínuo. Desta forma, é possível projetar os indutores

e capacitores que serão usados no ZSI.



3 INVERSORES FONTE Z PARA
SISTEMAS FOTOVOLTAICOS
ATERRADOS E SEM
TRANSFORMADOR

Neste capítulo, é apresentado um resumo da importância da energia solar e da conversão

fotovoltaica nos dias atuais. Os sistemas fotovoltaicos são classificados e avaliam-se as

desvantagens de se usar transformadores ou novas etapas de conversão na sua topologia.

Propõe-se, então, usar inversores fonte Z (ZSIs) como substitutos para os sistemas

fotovoltaicos com transformador.

Entretanto, com a ausência do transformador e com o aterramento dos painéis, surgem

correntes de dispersão indesejadas no sistema fotovoltaico. Por este motivo, é proposta uma

nova topologia de ZSI, com o objetivo de reduzir as correntes de dispersão em sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador. São apresentados o princípio de funcionamento

e o circuito equivalente de modo-comum do sistema proposto, para melhor compreender

como surgem as correntes de dispersão e como elas são prejudiciais. É visto também que

a nova topologia só consegue reduzir as correntes de dispersão se técnicas de PWM com

características específicas forem utilizadas. Para tanto, quatro novas técnicas de PWM

também são propostas, incluindo detalhes como cálculos das razões de trabalho, inclusão

dos vetores de curto-circuito e padrões de chaveamento. Por fim, simulações e resultados

experimentais comparativos da nova topologia controlada pelas técnicas propostas e do ZSI

convencional controlado pela técnica de máximo boost constante são apresentados, com o
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objetivo de verificar a eficácia da topologia e das técnicas de PWM em reduzir as correntes

de dispersão presentes em sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

3.1 Sistemas Fotovoltaicos

Desde o final do século XIX até a metade do século XX, a energia elétrica cresceu ao

ponto da sociedade passar a ser dependente do seu uso para vários fins que se estendem

desde transporte ao lazer. Inicialmente, apesar de já existirem diversas usinas hidroelétricas

em todo o mundo, boa parte das fontes geradoras de energia se resumiam à queima de

carvão mineral e de combustíveis fósseis. Isso foi uma das causas do aparecimento de altos

níveis de poluição, ocasionada pelos gases emitidos na queima. Nesse cenário, a sociedade,

preocupada com as consequências da geração desse tipo de energia, começou a buscar fontes

alternativas (principalmente renováveis), para substituir gradativamente a queima de carvão

mineral e combustíveis fósseis [40]. Dentre estas fontes, os sistemas fotovoltaicos têm se

destacado no cenário mundial como uma das fontes com maior crescimento em potência

instalada [40].

Em um estudo realizado pela Universidade de São Paulo e pelo Greenpeace, buscando o

uso de novas fontes de energia para diminuir a emissão de gases poluentes no ar, estimou-se

que em 2050 o consumo de energia elétrica no Brasil seria quatro vezes maior levando o

país a uma situação insustentável [41]. O estudo afirma que o Brasil tem condições de cortar

aos poucos a queima de carvão e óleo combustível, conseguindo usar basicamente fontes

renováveis de energia e apenas o gás natural como fonte não-renovável. A estimativa da

distribuição das fontes de energia no Brasil em 2050 pode ser vista na Figura 3.1 [41][42].

Apesar dos maciços investimentos em sistemas fotovoltaicos em todo o mundo, há muitas

críticas a respeito do alto investimento na sua instalação, que é refletido no valor do kWh

pago pelo consumidor. Este alto investimento, em grande parte, está relacionado à baixa

eficiência do processo de conversão fotovoltaica, que é o processo de conversão da energia

solar em energia elétrica através de semicondutores. Entretanto, desde o surgimento das

primeiras células solares em 1953, que possuíam uma eficiência entre 4% e 6%, vários
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Figura 3.1: Estimativas da distribuição das fontes de energia no Brasil em 2050 [41][42].

pesquisadores e empresas têm desenvolvido células mais eficientes [40].

Baseado em um estudo publicado em 2010, verificou-se que cerca de 90% do mercado

fotovoltaico mundial é formado por consumidores de painéis de silício cristalino, que

possuem uma eficiência entre 15% e 20%, além de um preço competitivo [43]. Há poucos

anos surgiu um novo tipo de painel fotovoltaico comercial, baseado na tecnologia de energia

fotovoltaica concentrada, com eficiência próxima dos 25%. Entretanto, como se trata de

uma tecnologia nova, o preço do watt-pico destes painéis é aproximadamente o dobro do

preço dos painéis de silício cristalino. Por este motivo, os painéis de energia fotovoltaica

concentrada só correspondem a 1% do mercado fotovoltaico mundial [43]. Com a evolução

da tecnologia, espera-se que a fatia de mercado deste novo tipo de painel cresça nos próximos

anos. Uma prova desta evolução pode ser vista em testes laboratoriais de novos painéis

fotovoltaicos (ainda não comerciais), baseados na tecnologia de energia fotovoltaica de

alta concentração, usando células solares de multijunção com eficiência na faixa dos 40%

(chegando a um valor de pico de 43, 5%) [44].

Os sistemas fotovoltaicos podem ser classificados em três tipos de acordo com a sua

utilização: isolados, conectados à rede elétrica e híbridos.

Os sistemas fotovoltaicos isolados alimentam sozinhos cargas isoladas da rede elétrica.

Durante o dia, os painéis alimentam as cargas de forma desejada. Como à noite não há

incidência de raios solares nos painéis fotovoltaicos, não ocorre conversão fotovoltaica.

Neste caso, há a necessidade de armazenar a energia excedente do dia (energia não utilizada
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pelas cargas) em elementos armazenadores de energia (por exemplo, baterias), para poder

suprir a demanda das cargas durante o período noturno.

Os sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica atuam como um sistema de geração

distribuída, entregando energia como uma fonte auxiliar. Este tipo de sistema é utilizado em

todo o mundo, com destaque para a Europa [45] e os Estados Unidos [46], que incentivam

o consumidor a tornar a sua casa uma pequena central geradora de energia. Os conversores

usados neste tipo de sistema devem garantir o sincronismo com a rede elétrica e também

devem atender às exigências de qualidade e segurança para não afetar outros sistemas de

geração ou outros consumidores [40].

Os sistemas fotovoltaicos híbridos geralmente atendem um maior número de usuários,

pois são conectados em conjunto com outros sistemas de geração, como turbinas eólicas,

geração diesel, entre outros [40]. Esses sistemas geralmente são isolados da rede elétrica

principal, alimentando um grande número de cargas. O controle desses conjuntos é complexo

e deve ser robusto, pois é importante manter o sincronismo entre os sistemas e também

garantir que a quantidade de energia produzida pelo conjunto seja justamente a quantidade

demandada pela carga a cada instante (controle do fluxo de carga).

Independentemente do tipo de sistema fotovoltaico que esteja sendo utilizado, este

sempre necessitará de um inversor para converter a corrente CC produzida pelos painéis

fotovoltaicos em correntes CA trifásicas para alimentar uma carga trifásica ou para entregar a

energia à rede elétrica trifásica. O inversor também controla o ponto de operação do arranjo,

garantindo que este funcione sempre que possível no ponto de máxima potência. Na maioria

dos casos, o nível de tensão CA necessário é da ordem da tensão da rede elétrica, ou seja,

tensão fase-neutro com valor eficaz de 220V e frequência igual a 60Hz. Para tanto, o nível

de tensão do barramento CC (nível de tensão do arranjo fotovoltaico) deve ser de pelo menos

600V para sistemas isolados e de pelo menos 750V para sistemas conectados à rede elétrica

(esta diferença de 150V é devido à necessidade de uma tensão na saída do inversor maior

que a da rede elétrica de forma a dar vazão à energia produzida), caso o sistema fotovoltaico

utilize o VSI trifásico convencional.
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Neste trabalho, é usado um painel fotovoltaico (ou módulo fotovoltaico) modelo MSX-60

da Solarex, pois é o painel disponibilizado em laboratório. Este módulo fotovoltaico possui

os seguintes valores típicos para uma irradiância SPV = 1000W/m2 e uma temperatura

ambiente TPV = 25◦C (PV é a forma abreviada de fotovoltaico na literatura) [47]: potência

máxima Pmax = 60W , tensão no ponto de máxima potência de VMPP = 17, 1V (MPP

- Ponto de Máxima Potência), corrente no ponto de máxima potência de IMPP = 3, 5A,

corrente de curto-circuito ISC = 3, 8A e tensão de circuito-aberto VOC = 21, 1V .

Devido às características físicas do painel fotovoltaico, quando é solicitada uma corrente

acima de IMPP , a tensão do painel tende a zero e a corrente se estabiliza em um valor limite.

A este fenômeno se dá o nome de curto-circuito e a corrente limite recebe o nome de corrente

de curto-circuito (ISC). Quando é solicitada uma tensão acima de VMPP , a corrente do painel

também tende a zero e a tensão se estabiliza em um valor limite. A este fenômeno se dá o

nome de circuito-aberto e a tensão limite recebe o nome de tensão de circuito-aberto (VOC).

Maiores detalhes sobre modelagem e curvas características de painéis fotovoltaicos podem

ser vistos em [40][42].

Logo, para conseguir produzir uma tensão no barramento CC de 750V (sistema

conectado à rede) usando painéis da Solarex, são necessários no mínimo 44 painéis

fotovoltaicos conectados em série, todos trabalhando no ponto de máxima potência. Esta

grande quantidade de painéis fotovoltaicos em série, ou seja, este arranjo fotovoltaico é

desvantajoso por dois motivos:

1. Como todos os painéis fotovoltaicos estão conectados em série, caso ocorra uma falha

grave em um deles ou uma falha na conexão física entre os painéis, o caminho para

circulação da corrente CC ficará aberto, ou seja, causará a saída completa do sistema

fotovoltaico devido a uma única falha local;

2. Caso ocorra o sombreamento em um ou mais painéis, causado por nuvens ou pelas

sombras de grandes objetos ao redor do arranjo fotovoltaico, o sistema não conseguirá

extrair a máxima potência possível do arranjo. A explicação é a seguinte: como

os painéis sombreados terão uma irradiância menor que a dos outros painéis, suas
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correntes de curto-circuito poderão ser menores que a corrente do ponto de máxima

potência de todo o arranjo. Sabendo que os painéis estão em série, a corrente circulante

no arranjo será definida pela menor das correntes de curto-circuito entre os painéis

sombreados. Portanto, o ponto de operação do arranjo será diferente do ponto de

máxima potência e o sistema não aproveitará toda a potência disponível no arranjo

fotovoltaico. Maiores detalhes sobre este fenômeno podem ser encontrados em [40].

Devido às mencionadas desvantagens, deseja-se que o arranjo fotovoltaico possua menos

painéis, diminuindo, assim, a chance de falha ou a chance de sombreamento. Entretanto,

com poucos módulos fotovoltaicos em série, a tensão do barramento CC não será suficiente

para entregar potência à rede elétrica ou à carga. Diversas soluções propostas para resolver

este tipo de problema são discutidas a seguir.

Uma possível solução é utilizar transformadores para elevar a tensão a um nível suficiente

para entregar energia à carga ou à rede elétrica. Duas opções podem ser aplicadas: usar um

transformador na frequência da rede ou usar um transformador em alta frequência [40].

No primeiro caso, o transformador é usado entre o inversor e a rede elétrica (ou carga),

elevando a amplitude das tensões na saída do inversor para o nível da rede elétrica. No

segundo caso, um inversor converte a tensão CC do arranjo fotovoltaico em uma tensão CA

de alta frequência. Um transformador em alta frequência eleva a amplitude da tensão para

o nível da rede elétrica e, em seguida, um conversor CA-CA diminui a frequência da tensão

para a frequência da rede, sem alterar sua amplitude. O diagrama em blocos do sistema

fotovoltaico com as duas opções de transformador pode ser visto na Figura 3.2.

Em ambos os casos, além do aumento da amplitude das tensões ao nível da rede, o

transformador provê uma isolação galvânica, que é bastante recomendada em sistemas

conectados à rede elétrica [48]. A presença da isolação galvânica em um sistema fotovoltaico

conectado à rede elétrica depende da legislação de cada país [49]. Em alguns países, como o

Reino Unido e Itália, a isolação galvânica é um requisito do sistema e geralmente são usados

transformadores para suprir esta necessidade [50].

O sistema com transformador na frequência da rede possui uma série de desvantagens,
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Figura 3.2: Diagrama em blocos do sistema fotovoltaico com as duas opções de transformador: (a) com

transformador na frequência da rede; (b) com transformador em alta frequência.

pois este tipo de transformador geralmente é pesado, volumoso, possui baixa eficiência e alto

custo [48]-[50]. Por outro lado, nos sistemas com transformadores em alta frequência não

há os problemas de peso e volume, pois os transformadores em alta frequência geralmente

são leves e pouco volumosos. Entretanto, este sistema possui dois estágios de conversão (um

estágio CC-CA e outro CA-CA, como visto na Figura 3.2(b)) para poder interligar o arranjo

fotovoltaico, o transformador em alta frequência e a rede elétrica. Estes dois estágios de

conversão são responsáveis pela diminuição da eficiência global e pelo aumento do custo e

da complexidade do sistema [40][50].

Na Figura 3.3 está ilustrado um estudo comparativo de sistemas fotovoltaicos de até

6, 5kW sem e com transformadores na frequência da rede e em alta frequência [50]. Na

Figura 3.3(a), a eficiência global dos sistemas fotovoltaicos sem transformador é cerca

de 2% superior quando comparada à eficiência dos outros sistemas. Como comentado

anteriormente, o peso e o volume também são menores para sistemas fotovoltaicos sem

transformador, como pode ser visto na Figura 3.3(b) e (c), respectivamente. Sabe-se

também que o custo dos sistemas com transformadores é superior ao custo dos sistemas

sem transformador. Portanto, a solução do problema do nível de tensão na saída do sistema

fotovoltaico usando transformadores não parece atrativa.
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Figura 3.3: Gráficos comparativos da eficiência, do peso e do volume de sistemas fotovoltaicos sem e com

transformadores [50].

Outra solução encontrada na literatura é usar um ou mais estágios de conversão CC-

CC boost ou buck-boost para elevar a tensão do arranjo fotovoltaico a um nível CC

suficiente (acima de 750V , por exemplo), possibilitando o escoamento da energia para a

rede elétrica, como mostrado na Figura 3.4 [52][53]. Estes sistemas fotovoltaicos com

dois ou mais estágios cumprem seu papel, mas apresentam desvantagens como: aumento

da complexidade, custo e volume, devido à presença de chaves semicondutoras adicionais;

e diminuição da eficiência, devido à nova etapa de conversão que é adicionada [50][53].

Portanto, esta solução também parece não ser muito atrativa para resolver o problema do

baixo nível de tensão na saída do sistema fotovoltaico.

Em [50] pode ser encontrado um estudo detalhado de diversas propostas de topologias e
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Figura 3.4: Diagrama em blocos do sistema fotovoltaico com um ou mais estágios de conversão CC-CC boost

ou buck-boost.

técnicas de PWM para sistemas fotovoltaicos sem transformador conectados à rede elétrica.

Entretanto, a grande maioria destas propostas é para sistemas monofásicos ou sistemas que

resolvem o problema do nível da tensão na saída com vários estágios de conversão, que

possuem as já mencionadas desvantagens.

Uma solução alternativa é utilizar um ZSI para conectar o arranjo fotovoltaico à carga

ou à rede elétrica. Esta solução parece bastante atrativa, pois, além de não possuir

transformadores, o ZSI é um conversor CC-CA buck-boost de um único estágio, ou seja,

não possui nenhum elemento semicondutor controlável adicional, reduzindo custo, volume e

complexidade e aumentando a eficiência e confiabilidade do sistema. Portanto, adicionando

uma malha Z ao VSI convencional, obtém-se um sistema fotovoltaico capaz de entregar

à rede elétrica ou à carga a energia produzida por uma pequena quantidade de painéis

fotovoltaicos em série. Em seguida é discutido o uso de ZSIs para sistemas fotovoltaicos

aterrados e sem transformador.

3.2 Inversor Fonte Z para Sistemas Fotovoltaicos Aterrados e sem

Transformador

Apesar de países como Reino Unido e Itália exigirem na sua legislação isolação galvânica

em sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica, há uma tendência mundial na aceitação

de sistemas sem transformador (sem isolação galvânica). Por exemplo, países como

Alemanha, Espanha e Estados Unidos não exigem o uso de transformadores nos sistemas

conectados à rede elétrica [50][54]. Diversas pesquisas na área de sistemas fotovoltaicos

sem transformador foram motivadas pelas legislações destes países [51][55]-[58].
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Entretanto, a remoção do transformador (e, consequentemente, da isolação galvânica)

deve ser cuidadosamente considerada. Uma análise dos diversos padrões [51] mostra que

os painéis fotovoltaicos devem ser aterrados nos Estados Unidos [59] e em alguns países da

Europa, como a Alemanha [60], por dois motivos principais [61][62]:

1. Sistemas fotovoltaicos sem isolação galvânica e sem aterramento apresentam um risco

de choque elétrico para pessoas que entrem em contato com a sua carcaça metálica;

2. As flutuações de tensão que surgem na carcaça metálica dos painéis fotovoltaicos geram

campos eletromagnéticos no seu entorno, ou seja, causam interferência eletromagnética

indesejada.

Para melhor compreender estes dois fenômenos em sistemas fotovoltaicos sem

transformador e sem aterramento, é realizada uma análise das capacitâncias parasitas dos

painéis fotovoltaicos e do circuito equivalente de modo-comum dos sistemas fotovoltaicos.

3.2.1 Capacitâncias Parasitas e Circuito Equivalente de Modo-Comum

Atualmente a grande maioria dos painéis fotovoltaicos possui carcaças metálicas externas

que protegem as células fotovoltaicas, o vidro, o substrato e outros componentes dos

painéis. Como os painéis possuem uma área de superfície considerável para poder captar

o máximo de energia solar, surgem capacitâncias parasitas entre as células fotovoltaicas e

a carcaça metálica e entre as células fotovoltaicas e as superfícies condutoras do painel,

representadas como CPV−F na Figura 3.5 [50]. Por este motivo, tensões nas células

fotovoltaicas são induzidas na carcaça e nas superfícies dos painéis não aterrados. Devido a

esta tensão induzida, surgem também capacitâncias parasitas entre a carcaça e o solo e entre

as superfícies condutoras e o solo, representadas como CF−G na Figura 3.5.

Os valores das capacitâncias parasitas CPV−F e CF−G dependem de [50]:

• Área das superfícies e da carcaça do painel fotovoltaico;

• Distância entre as células fotovoltaicas e a carcaça/superfícies;
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Figura 3.5: Capacitâncias parasitas em painéis fotovoltaicos.

• Distância entre as superfícies/carcaça e o solo;

• Condições atmosféricas;

• Poeira e umidade, que pode aumentar a condutividade elétrica da superfície do painel

fotovoltaico [61].

Embora fisicamente as capacitâncias parasitas sejam fenômenos distribuídos ao longo

do arranjo fotovoltaico, elas podem ser representadas por capacitâncias concentradas nos

polos positivo e negativo do barramento CC, simplesmente através do paralelismo das

capacitâncias parasitas individuais, ou seja, pela soma dos valores das capacitâncias [61].

Em [63], foram feitas medições das capacitâncias parasitas CPV−F para vários painéis

em diversas condições. A capacitância CPV−F de um único painel (ou módulo) fotovoltaico

foi estimada na faixa de 100pF − 400pF em condições normais de operação. Quando a

superfície do painel está coberta com água, esta capacitância aumenta para 9nF , devido

ao aumento da superfície condutora de eletricidade. De acordo com esse estudo, pode-se

considerar que o valor médio da capacitância parasitaCPV−F varia entre 50nF e 150nF para

cada kW de potência instalada de painéis de superfície de vidro e chega a 1µF para cada

kW de potência instalada de painéis de filme fino [62][63]. Outros estudos em [50][64][65]

obtiveram valores bastante semelhantes, validando o estudo anterior.

Por outro lado, não há estudos conclusivos sobre o valor das capacitâncias parasitas

CF−G. Há diversos fatores variáveis envolvidos na estimação de CF−G, como distância

de instalação do painel ao solo, inclinação do painel, tamanho da base de apoio, entre
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outros. Como as distâncias envolvidas nas capacitâncias CF−G são da ordem de dezenas

de centímetros ou até metros, bem maiores que as distâncias de micrômetros, milímetros

e poucos centímetros nas capacitâncias CPV−F , pode-se considerar o valor de CF−G

desprezível quando comparado com CPV−F . Além do mais, em sistemas aterrados, a

capacitância CF−G desaparece do circuito (Figura 3.5).

Na Figura 3.6 é mostrado um sistema fotovoltaico conectado à rede elétrica composto por

um arranjo fotovoltaico conectado ao ZSI através de um capacitor no barramento CC (CPN ),

incluindo as capacitâncias parasitas CPV−F e CF−G e a resistência do solo (da terra) RG na

sua representação. A única diferença entre o sistema fotovoltaico composto por um ZSI e

o sistema fotovoltaico composto por um VSI é a presença da malha Z entre o barramento

CC e os braços do inversor. Com a inclusão da malha Z, o seguidor do ponto de máxima

potência dos painéis fotovoltaicos não é afetado, pois através do controle em malha fechada

da corrente que circula pelo diodo D1, é possível controlar indiretamente a tensão vPN e,

portanto, realizar o seguimento do ponto de máxima potência [15].

Para melhor compreender a relação entre o choque elétrico e sistemas fotovoltaicos sem

aterramento e sem transformador, é necessário deduzir o circuito equivalente de modo-

comum do sistema da Figura 3.6 [50][66][67].
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Figura 3.6: Sistema fotovoltaico sem aterramento conectado à rede sem transformador composto por um

arranjo fotovoltaico conectado ao ZSI através de um capacitor no barramento CC.
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Tensão de modo-comum é a tensão de mesmo valor e mesma polaridade comum a todas

as fases de um circuito, não importando o ponto ao qual estas fases estão referenciadas.

Corrente de modo-comum é a corrente de mesmo valor e mesmo sentido que circula nas fases

do circuito devido às tensões de modo-comum existentes em impedâncias (equilibradas ou

não) ou devido às tensões de modo-diferencial existentes em impedâncias desequilibradas.

No caso da Figura 3.6, é estudado o efeito da tensão de modo-comum e corrente de

modo-comum em circuitos equilibrados. O conjunto formado pelo arranjo fotovoltaico,

capacitor do barramento CC, capacitores e indutores da malha Z e braços do inversor pode

ser representado como fontes de tensão chaveadas entre os pontos u, v ew e os pontos P eN ,

como pode ser visto na Figura 3.7. Se um vetor ativo ou um vetor nulo estiver sendo aplicado

no ZSI, o diodo D1 estará conduzindo (fechado) e, se um vetor de curto-circuito estiver

sendo aplicado, o diodo D1 não estará conduzindo (aberto). Desta forma, este diodo pode

ser representado por uma chave ideal (Figura 3.7), que estará aberta ou fechada dependendo

do vetor aplicado.

A tensão de modo-comum das fontes vuP , vvP e vwP e a tensão de modo-comum das

fontes vuN , vvN e vwN (Figura 3.7) são definidas da seguinte forma:

u

v

w

P

N

Rf Lf

n

CPV-F

RG

CPV-F

CF-G CF-G

vuP vvP vwP

vuN vvN vwN

D1

Figura 3.7: Representação simplificada do sistema fotovoltaico com ZSI.
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vMC−P = vuP+vvP+vwP
3

vMC−N = vuN+vvN+vwN
3

, (3.1)

em que vMC−P e vMC−N são as tensões de modo-comum das fases de saída do ZSI referente

aos pontos P e N , respectivamente.

Da mesma forma, a tensão de modo-diferencial é a diferença entre as tensões de dois

pontos do circuito, ambas referenciadas a um ponto comum. As tensões de modo-diferencial

entre as fases de saída u, v e w são definidas da seguinte forma:

vMD−uv = vuP − vvP = vuN − vvN = vuv

vMD−vw = vvP − vwP = vvN − vwN = vvw

vMD−wu = vwP − vuP = vwN − vuN = vwu

, (3.2)

em que vMD−uv, vMD−vw e vMD−wu são as tensões de modo-diferencial entre as fases de

saída do ZSI referentes aos pontos P e N (Figura 3.7). Uma propriedade interessante das

tensões de modo-diferencial é que instantaneamente vMD−uv + vMD−vw + vMD−wu = 0.

Ao combinar (3.1) e (3.2), é possível estabelecer uma relação entre as tensões na saída e

as tensões de modo-comum e de modo-diferencial para o ponto P :

vuP = vMC−P + vMD−uv−vMD−wu
3

= vMC−P + vMD−u

vvP = vMC−P + vMD−vw−vMD−uv
3

= vMC−P + vMD−v

vwP = vMC−P + vMD−wu−vMD−vw
3

= vMC−P + vMD−w

, (3.3)

em que vMD−u = vMD−uv−vMD−wu
3

, vMD−v = vMD−vw−vMD−uv
3

e vMD−w = vMD−wu−vMD−vw
3

são definidas como as componentes de modo-diferencial das fases u, v e w, respectivamente.

Igualmente às tensões vMD−uv, vMD−vw e vMD−wu, deduz-se que instantaneamente vMD−u+

vMD−v + vMD−w = 0.

Da mesma forma, é possível encontrar a relação para o ponto N :

vuN = vMC−N + vMD−u

vvN = vMC−N + vMD−v

vwN = vMC−N + vMD−w

, (3.4)

Substituindo as fontes vjP e vjN da Figura 3.7 pelas tensões definidas em (3.3) e (3.4),

encontra-se o circuito equivalente do sistema fotovoltaico com ZSI em função das tensões
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de modo-comum e de modo-diferencial, como pode ser visto na Figura 3.8.

Para separar os circuitos de modo-comum e modo-diferencial da Figura 3.8, basta usar o

teorema da superposição. O circuito equivalente de modo-diferencial pode ser encontrado ao

curto-circuitar as fontes de modo-comum vMC−P e vMC−N na Figura 3.8. Considerando que

as tensões da rede elétrica e as impedâncias trifásicas são equilibradas, nenhuma corrente de

modo-diferencial circula pelo ramo formado pelas capacitâncias parasitas e a resistência de

terra. Portanto, estes elementos podem ser retirados do circuito principal. Desta forma, o

circuito equivalente de modo-diferencial é representado pela Figura 3.9.

Da mesma forma, ao curto-circuitar as tensões equilibradas da rede elétrica e as fontes

de modo-diferencial vMD−u, vMD−v, vMD−w na Figura 3.8, obtém-se o circuito equivalente

de modo-comum do sistema fotovoltaico com ZSI, como pode ser visto na Figura 3.10.
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Figura 3.8: Circuito equivalente do sistema fotovoltaico com ZSI em função das tensões de modo-comum e de

modo-diferencial.
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Figura 3.9: Circuito equivalente de modo-diferencial do sistema fotovoltaico com ZSI.
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Figura 3.10: Circuito equivalente de modo-comum do sistema fotovoltaico sem aterramento e sem

transformador com ZSI.

Considerando que a impedância trifásica da rede elétrica é equilibrada, o circuito da

Figura 3.10 pode ser simplificado para o circuito da Figura 3.11.

Observa-se, na Figura 3.11, que as capacitâncias parasitas, a resistência do solo e a

impedância da rede (ou da carga) formam uma impedância de modo-comum. Logo, há

um caminho fechado para circulação de corrente de modo-comum no sistema fotovoltaico

sem aterramento e sem transformador. Esta corrente de modo-comum que circula pela terra

é conhecida como corrente parasita ou corrente de dispersão (idisp). Entretanto, como a

capacitância parasita CF−G é praticamente desprezível, a impedância equivalente do circuito

é bastante elevada e considera-se que a corrente de dispersão é aproximadamente nula

(idisp ≈ 0). Por outro lado, como as tensões de modo-comum vMC−P e vMC−N possuem

n
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Figura 3.11: Circuito equivalente de modo-comum do sistema fotovoltaico sem aterramento e sem

transformador com ZSI.
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componentes senoidais e componentes chaveadas com valores elevados de tensão, a tensão

induzida na carcaça e a interferência eletromagnética neste sistema é considerável.

Além do mais, se uma pessoa tocar na carcaça ou na superfície condutora de algum painel

fotovoltaico, se fechará um caminho para circulação de corrente de dispersão através do seu

corpo ao solo, como pode ser visto na Figura 3.12. Como a impedância do indivíduo (ZH)

é bem menor que a impedância da capacitância CF−G, pode-se desprezar CF−G e realizar a

associação série de ZH e CPV−F . Sabendo que a capacitância CPV−F pode assumir valores

elevados, a impedância equivalente de modo-comum pode ser pequena o suficiente para que

circulem correntes de valores consideráveis pelo corpo humano, podendo levar à morte.

Para um único módulo fotovoltaico, dependendo da técnica de PWM aplicada, uma

corrente de 0, 2mA pode circular pelo corpo humano. Quando se consideram grandes

arranjos fotovoltaicos conectados em série, paralelo ou série-paralelo, correntes de vários

mA podem passar pelo corpo humano, incluindo valores acima de 10mA, que podem levar

à morte [62][63]. Em resumo, sistemas fotovoltaicos sem aterramento e sem transformador

causam interferência eletromagnética e possuem risco de choque elétrico.

Considerando os sistemas fotovoltaicos com transformadores na frequência da rede,

é possível deduzir o circuito equivalente de modo-comum visto na Figura 3.13. O

transformador na frequência da rede provê a isolação galvânica necessária no circuito de

modo-comum e, portanto, nenhuma corrente de dispersão circula pelo sistema, ou seja, não

n

CPV-F

RG

CPV-F

CF-G CF-G

vMC-P

vMC-N

u/v/w

P

N

Rf Lf

3 3

idisp

iPV-F
ZH

i≈0
i≠0

D1

Figura 3.12: Circuito equivalente de modo-comum do sistema fotovoltaico sem aterramento e sem

transformador com ZSI e o risco de choque elétrico.
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Figura 3.13: Circuito equivalente de modo-comum do sistema fotovoltaico com ZSI e com transformadores na

frequência da rede.

há o risco de choque elétrico. Entretanto, igualmente ao sistema sem transformador, as

tensões vMC−P e vMC−N possuem componentes chaveadas com valores elevados de tensão,

gerando interferência eletromagnética considerável.

Portanto, a solução encontrada foi aterrar as carcaças dos arranjos quando o sistema

fotovoltaico não possuir transformador. O circuito equivalente de modo-comum do sistema

fotovoltaico aterrado e sem transformador pode ser visto na Figura 3.14.

Como pode ser observado na Figura 3.14, com o devido aterramento das carcaças

dos painéis fotovoltaicos, as capacitâncias parasitas entre a carcaça e o solo (CF−G) e a

impedância do indivíduo (ZH) são curto-circuitadas. Portanto, nenhuma corrente circula
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Figura 3.14: Circuito equivalente de modo-comum do sistema fotovoltaico aterrado com ZSI e sem

transformador.
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pelo corpo humano evitando o choque elétrico. Além do mais, como a carcaça está

aterrada, as tensões de modo-comum não são induzidas na sua superfície e, portanto, não

há interferência eletromagnética neste tipo de sistema fotovoltaico [62][63].

3.2.2 O Problema da Corrente de Dispersão

Como discutido anteriormente, com o sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador,

as capacitâncias parasitas CF−G e a impedância ZH são curto-circuitadas (Figura 3.14).

Portanto, simplificando o circuito equivalente de modo-comum, chega-se à representação

vista na Figura 3.15.

Este sistema possui a melhor relação custo-benefício quando é avaliado o custo, o

volume, a segurança e a interferência eletromagnética gerada pelo sistema fotovoltaico.

Entretanto, devido ao aterramento, altas correntes de dispersão podem circular pelo circuito.

Como a capacitância parasita CF−G, que possui um valor desprezível, não faz mais parte do

circuito de modo-comum em sistemas aterrados, a impedância equivalente de modo-comum

possui um valor relativamente pequeno. Portanto, se as tensões de modo-comum vMC−P e

vMC−N possuírem comportamento chaveado de alta frequência com altos níveis de tensão,

devido à técnica de PWM aplicada, a corrente de dispersão idisp pode apresentar valores

consideráveis, inclusive da ordem dos valores das correntes na saída do ZSI.

Altos valores de corrente de dispersão são indesejados, pois causam interferência
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Figura 3.15: Circuito equivalente de modo-comum de sistemas fotovoltaicos aterrados com ZSI e sem

transformador.
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eletromagnética conduzida e irradiada em outras partes do circuito, aumentam a distorção

harmônica das correntes na rede elétrica ou carga, aumentam as perdas nas chaves do inversor

e nos elementos da rede elétrica como cabos e transformadores e podem causar danos nos

painéis e em outras partes do sistema fotovoltaico [50][51][61].

Até o início de 2012, só existe uma norma que especifica limites para os valores de

corrente de dispersão em sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador: a norma

alemã DIN VDE 0126-1-1 de 2006 [60]. De acordo com a norma alemã, três correntes

devem ser monitoradas [50]: (a) correntes de falta à terra, causadas pela falha na isolação em

algum elemento do circuito; (b) correntes de falta, causadas pela falta em uma ou mais fases,

já que as correntes nas fases devem somar zero; (c) correntes de dispersão circulantes pela

terra, causadas pelas flutuações de tensão nas capacitâncias parasitas do sistema fotovoltaico.

Este monitoramento geralmente é realizado usando um disjuntor diferencial residual, que

mede as correntes circulantes em todo o circuito e isola o sistema se esta corrente passar de

um determinado valor nominal. A norma alemã obriga que a desconexão do sistema deve

ocorrer em 0, 3s caso a corrente de dispersão tenha valor eficaz maior que 300mA. Além do

mais, esta norma especifica a desconexão do sistema em um tempo pré-determinado, caso

ocorram determinados saltos nas correntes de dispersão do sistema (valor eficaz), como está

detalhado na Tabela 3.1 [50][60].

Para se ter uma ideia do valor da corrente de dispersão que circula em um sistema

fotovoltaico aterrado e sem transformador composto por um ZSI controlado pela técnica

de máximo boost constante, o sistema da Figura 3.16 é simulado com valores típicos [15]. O

resultado da simulação pode ser visto na Figura 3.17.

Tabela 3.1: Saltos nas correntes de dispersão e seus respectivos tempos de desconexão.

Valor do Salto na Corrente de Dispersão (mA) Tempo de Desconexão (s)

30 0, 3

60 0, 15

100 0, 04
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Figura 3.16: Sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador conectado à rede composto por um arranjo

fotovoltaico conectado ao ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante.

Como pode ser visto na Figura 3.17(a), a tensão no capacitor da malha Z é 1, 5 vezes

maior que a do barramento CC. Nas Figuras 3.17(c) e 3.17(e), podem ser vistas as correntes

entregues à rede elétrica pelo sistema fotovoltaico e a corrente de dispersão idisp que circula

nas três fases do circuito (um terço em cada fase), respectivamente. A tensão de modo-

comum vMC−N pode ser vista na Figura 3.17(d). Como esperado, a tensão de modo-comum

tem um comportamento chaveado em alta frequência com altos valores de tensão (em torno

de −200V a +600V ). O valor eficaz da corrente de dispersão é igual a 1, 03A, muito acima

da norma alemã, demonstrando que a topologia ZSI convencional controlada pela técnica de

máximo boost constante não é capaz de garantir baixos valores de corrente de dispersão para

sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

É interessante ressaltar que as ondulações na corrente de dispersão idisp, vistas na Figura

3.17(e), estão em contra-fase com as ondulações nos semiciclos positivos das correntes

produzidas pelo inversor. Por este motivo, ocorre um estreitamento (suavização) nas

ondulações nos semiciclos positivos das correntes resultantes entregues à rede, como pode

ser visto na Figura 3.17(c). Por outro lado, as ondulações na corrente de dispersão estão em

fase com as ondulações nos semiciclos negativos das correntes produzidas pelo inversor, já

que o semiciclo negativo é simétrico ao semiciclo positivo. Neste caso, ocorre um aumento

nas ondulações nos semiciclos negativos das correntes resultantes entregues à rede, como
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pode ser visto na Figura 3.17(c).

Surge, então, a necessidade de encontrar uma nova topologia de ZSI, controlado por

novas técnicas de PWM, capaz de garantir valores de corrente de dispersão abaixo da norma

alemã e sem afetar o funcionamento do sistema fotovoltaico.
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Figura 3.17: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante: (a) tensão no barramento CC e no

capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ;

(e) corrente de dispersão idisp.
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3.2.3 Proposta de uma Topologia de Inversor Fonte Z

O circuito de modo-comum do sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador

composto por um ZSI, mostrado na Figura 3.15, possui um diodo D1 que abre toda vez que

um vetor de curto-circuito é aplicado nas chaves. Nestes instantes, o caminho de circulação

pelo ramo superior fica indisponível, obrigando a corrente de dispersão a circular toda pelo

ramo inferior. Durante o restante do período de chaveamento, vetores ativos e nulos são

aplicados no ZSI, logo o diodo D1 está conduzindo, ou seja, ambos os caminhos estão

disponíveis para a circulação da corrente de dispersão.

Uma possível solução para a redução da corrente de dispersão, pelo menos durante os

instantes de aplicação dos vetores de curto-circuito, é adicionar um diodo de recuperação

rápidaD2, semelhante aD1, no ramo inferior da malha Z, como pode ser visto na Figura 3.18

[38][39][68][69]. Desta forma, durante a aplicação dos vetores de curto-circuito, os ramos

superior e inferior ficam abertos e a corrente de dispersão fica sem caminho de circulação.

A esta topologia proposta foi dado o nome de ZSI-D, em que a sigla D representa o diodo

D2 que foi adicionado à malha Z. É importante ressaltar que todas as técnicas existentes

para a topologia ZSI podem ser usadas na topologia ZSI-D sem qualquer alteração no

comportamento esperado do inversor.

O circuito de modo-comum do sistema fotovoltaico com a topologia ZSI-D pode ser

visto na Figura 3.19 [38][39][68][69]. Os diodos D1 e D2 são representados por chaves.

Quando um vetor de curto-circuito é aplicado, ambos os diodos param de conduzir (abrem)

e o arranjo fotovoltaico fica completamente isolado da rede elétrica. Quando vetores ativos e

nulos são aplicados, ambos os diodos conduzem (fecham), estabelecendo uma conexão entre

o arranjo fotovoltaico e a rede elétrica.

Na topologia ZSI-D, mesmo que a tensão de modo-comum tenha um comportamento

chaveado durante a aplicação de um vetor de curto-circuito, as flutuações de tensão que

surgem nas capacitâncias parasitas não produzem correntes de dispersão, pois não há um

caminho fechado de circulação. Entretanto, durante a aplicação de vetores ativos e nulos,

qualquer flutuação de tensão nas capacitâncias parasitas produzem correntes de dispersão,
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Figura 3.19: Circuito equivalente de modo-comum de sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador

compostos pela topologia ZSI-D.

que circulam na malha superior e inferior do circuito de modo-comum da Figura 3.19.

Logo, se técnicas de PWM como de boost simples, de máximo boost e de máximo boost

constante forem usadas com a topologia ZSI-D, o problema da corrente de dispersão só

será parcialmente resolvido. Portanto, há a necessidade de novas técnicas de PWM para a

topologia ZSI-D, capazes de reduzir as correntes de dispersão para valores aceitáveis por

norma.
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3.2.4 Novas Técnicas de PWM para a Topologia ZSI-D

Para permitir a proposta de novas técnicas de PWM para a topologia ZSI-D, é necessário

deduzir o valor das tensões de modo-comum vMC−P e vMC−N para cada combinação

possível das chaves. Como o circuito de modo-comum tem uma característica capacitiva

predominante, pois o elemento indutivo geralmente tem um valor pequeno, para reduzir

a corrente de dispersão idisp, deve-se manter as tensões de modo-comum vMC−P e vMC−N

constantes, ou seja, sem componentes de alta frequência. Quanto mais flutuações e mudanças

abruptas houverem nas tensões de modo-comum, maior será a corrente de dispersão que

circulará no sistema fotovoltaico, como visto na Figura 3.17.

Primeiramente, é possível estabelecer uma relação entre as tensões vMC−P e vMC−N

calculadas em (3.1). Observando a Figura 3.18, deduz-se que vjN = vjP + vPN , para

j = {u, v, w}. Substituindo esta dedução em (3.1), chega-se a:

vMC−N =
vuP + vvP + vwP

3
+ vPN = vMC−P + vPN (3.5)

É possível notar que a tensão de modo-comum vMC−N é simplesmente a tensão de modo-

comum vMC−P deslocada de vPN . Sabe-se que a tensão do barramento CC não possui

componentes de alta frequência. Portanto, ao manter a tensão de modo-comum vMC−N

constante, a tensão vMC−P também será constante. Basta, então controlar uma das duas

tensões de modo-comum para poder reduzir a corrente de dispersão que circula no sistema

fotovoltaico [68][69].

A Figura 3.20 mostra a malha Z do ZSI-D durante a aplicação do vetor ativo V1. Como já

mencionado anteriormente, durante a aplicação dos vetores ativos e nulos, os diodosD1 eD2

estão conduzindo e o inversor entrega energia à rede elétrica. Considera-se que os elementos

da malha Z são idênticos, ou seja, vL1 = vL2 = vL e vC1 = vC2 = vC . Quando aplicado

o vetor V1 no ZSI-D, o terminal de saída u fica conectado à parte superior da malha Z e os

terminais v e w ficam conectados à parte inferior da malha Z.

Substituindo os valores de vjN vistos na Figura 3.20 em (3.1), chega-se ao valor da tensão
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Figura 3.20: Circuito equivalente da malha Z do ZSI-D quando aplicado o vetor ativo V1.

de modo-comum vMC−N :

vMC−N =
vPN − vL + vL + vL

3
=
vPN + vL

3
. (3.6)

Para calcular a tensão de modo-comum vMC−N , é necessário encontrar o valor da tensão

no indutor da malha Z, sabendo que a tensão no capacitor em regime permanente é dada por

(2.27):

vL = vPN − vC = vPN −GCvPN = (1−GC)vPN (3.7)

Substituindo (3.7) em (3.6), chega-se a:

vMC−N = −
(
GC − 2

3

)
vPN (3.8)

Percebe-se que a tensão vMC−N no ZSI-D depende não só do valor de vPN como também

do valor de GC . Apesar da tensão de modo-comum ter sido calculada para o vetor ativo V1,

qualquer que seja o vetor ativo com índice ímpar (V1, V3 ou V5), sempre um terminal estará

conectado à parte superior e dois terminais estarão conectados à parte inferior da malha Z,

ou seja, a mesma tensão de modo-comum pode ser encontrada [68][69]:

vimparMC−N = −
(
GC − 2

3

)
vPN (3.9)
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De forma semelhante, é possível deduzir a tensão de modo-comum para os vetores ativos

com índice par (V2, V4 ou V6). Quando um vetor ativo com índice par é aplicado no ZSI-

D, dois terminais de saída sempre estarão conectados à parte superior e um terminal estará

conectado à parte inferior da malha Z. Logo,

vMC−N =
2vPN − 2vL + vL

3
=

2vPN − vL
3

=

(
GC + 1

3

)
vPN (3.10)

Portanto, para os vetores ativos com índice par, tem-se [68][69]:

vparMC−N =

(
GC + 1

3

)
vPN (3.11)

Quando o vetor nulo V7 é aplicado no ZSI-D, os três terminais de saída estarão conectados

à parte superior da malha Z. Logo [68][69],

vV 7
MC−N =

3vPN − 3vL
3

= vPN − vL = GCvPN . (3.12)

Quando o vetor nulo V0 é aplicado no ZSI-D, os três terminais de saída estarão conectados

à parte inferior da malha Z. Logo [68][69],

vV 0
MC−N =

3vL
3

= vL = − (GC − 1) vPN . (3.13)

A Figura 3.21 mostra a malha Z do ZSI-D durante a aplicação do vetores de curto-

circuito. Durante a aplicação dos vetores de curto-circuito, os diodos D1 e D2 param de

conduzir e o capacitor da malha Z carrega o indutor, responsável pela função boost no ZSI-

D. Consideram-se diodos idênticos, ou seja, vD1 = vD2 = vD. Quando aplicados os vetores

Vst no ZSI-D, os terminais de saída u, v e w ficam conectados tanto à parte superior como à

parte inferior da malha Z.
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Figura 3.21: Circuito equivalente da malha Z do ZSI-D quando aplicados vetores de curto-circuito.

Substituindo os valores de vjN vistos na Figura 3.21 em (3.1), chega-se ao valor da tensão

de modo-comum vMC−N para os vetores de curto-circuito:

vMC−N =
vD + vL + vD + vL + vD + vL

3
= vD + vL (3.14)

Para calcular a tensão de modo-comum vMC−N , é necessário encontrar os valores da

tensão no indutor e no diodo:

vL = vC = GCvPN (3.15)

vD =
vPN − 2vC

2
= (0, 5−GC) vPN (3.16)

Substituindo os valores de (3.15) e (3.16) em (3.14), chega-se a [68][69]:

vstMC−N =
vPN

2
(3.17)

Substituindo os valores das tensões de modo-comum vMC−N encontradas para todos os

vetores possíveis da topologia ZSI-D em (3.5), encontram-se também os valores das tensões

de modo-comum vMC−P . A Tabela 3.2 resume os valores das tensões de modo-comum para

os vetores da topologia ZSI-D [38][39][68][69].
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De forma semelhante, é possível deduzir os valores das tensões de modo-comum para os

vetores da topologia ZSI. A Tabela 3.3 resume estes valores [38][39][68][69].

A única diferença entre as topologias é na tensão de modo-comum para os vetores Vst.

No restante dos vetores, as tensões de modo-comum são idênticas.

Diversas técnicas de PWM foram propostas para reduzir a tensão de modo-comum

tanto no VSI [70][71] como nos inversores multinível [72][73]. Algumas destas técnicas

reduzem o número de transições ou reduzem a amplitude da tensão de modo-comum, sem

se preocupar em manter seu valor constante. Outras técnicas mantêm o valor da tensão de

modo-comum constante, mas só são aplicáveis para o VSI ou o inversor multinível. Não há

na literatura técnicas de PWM que mantenham as tensões de modo-comum constantes ao

mesmo tempo que permitam a realização da função boost no ZSI-D (ou no ZSI). Para tanto

são propostas quatro novas técnicas de PWM para a topologia ZSI-D.

Tabela 3.2: Tensões de modo-comum para os vetores da topologia ZSI-D.

Vetor vMC−N vMC−P

Vimpar −
(
GC−2

3

)
vPN −

(
GC+1

3

)
vPN

Vpar

(
GC+1

3

)
vPN

(
GC−2

3

)
vPN

V7 GCvPN (GC − 1) vPN

V0 − (GC − 1) vPN −GCvPN
Vst

vPN

2 −vPN

2

Tabela 3.3: Tensões de modo-comum para os vetores da topologia ZSI.

Vetor vMC−N vMC−P

Vimpar −
(
GC−2

3

)
vPN −

(
GC+1

3

)
vPN

Vpar

(
GC+1

3

)
vPN

(
GC−2

3

)
vPN

V7 GCvPN (GC − 1) vPN

V0 − (GC − 1) vPN −GCvPN
Vst GCvPN (GC − 1) vPN
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Técnica OPWM

Como comentado anteriormente, as variações bruscas nas tensões de modo-comum

provocam flutuações nas capacitâncias parasitas CPV−F , gerando assim a corrente de

dispersão nos sistemas fotovoltaicos. Variações nas tensões de modo-comum ocorrem

durante a transição de vetores nulos para ativos, de ativos para nulos, entre ativos e entre

nulos. Também ocorrem variações de tensão nas transições de vetores de curto-circuito para

vetores ativos/nulos e vice-versa. Em um período de chaveamento de uma técnica de PWM

convencional, diversas transições de vetores ocorrem no inversor. É devido a esta grande

quantidade de transições, assim como à grande variação de tensão durante as transições, que

a corrente de dispersão apresenta elevados valores (Figura 3.17). O padrão de chaveamento

e a tensão de modo-comum vMC−N típicos da técnica de máximo boost constante podem ser

vistos na Figura 3.22.

Como pode ser visto na Tabela 3.2, quando são aplicados vetores ativos ímpares no ZSI-

D (V1, V3 e V5), a tensão de modo-comum vMC−N tem valor igual a −
(
GC−2

3

)
vPN . Como

geralmente não ocorrem mudanças bruscas nos valores de vPN e GC , se somente vetores

ímpares são aplicados no ZSI-D, pode-se considerar a tensão de modo-comum constante.

Para garantir que ocorra o boost no ZSI-D, é necessário aplicar também vetores de curto-

circuito Vst. Entretanto, a tensão de modo-comum vMC−N para vetores Vst tem valor distinto

dos vetores ativos ímpares. É de se esperar que, quando ocorresse uma transição de um vetor

ativo ímpar para um vetor de curto-circuito ou vice-versa, a mudança brusca na tensão de

modo-comum gerasse correntes de dispersão no sistema fotovoltaico. Entretanto, devido à

presença dos diodos de recuperação rápida D1 e D2 na malha Z do ZSI-D (Figura 3.19),

a corrente de dispersão não possuirá caminho de circulação no circuito de modo-comum,

pois os diodos não estarão conduzindo durante a aplicação dos vetores de curto-circuito.

Portanto, mesmo se vetores de curto-circuito estiverem sendo aplicados em conjunto com

vetores ativos ímpares, espera-se que a corrente de dispersão seja bastante reduzida.

A representação dos três vetores ativos ímpares (V1, V3 e V5 na Tabela 2.3) no plano αβ

pode ser vista na Figura 3.23. Os três vetores ativos ímpares possuem mesmo módulo (2
3
v̂ZO)
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Figura 3.22: Padrão de chaveamento e a tensão de modo-comum vMC−N típicos do ZSI controlado pela

técnica de máximo boost constante, quando o vetor das tensões de referência está localizado no setor I.

e estão deslocados de 120◦ uns dos outros.

É importante lembrar que a área do hexágono tracejado da Figura 3.23 representa a área

disponível ao usar a técnica SVM. Tanto no ZSI como no ZSI-D, a técnica que produz

resultados idênticos ao SVM é a de máximo boost constante. Os valores do índice de

modulação e do fator buck-boost, dados em (2.47) e (2.50), respectivamente, podem ser

encontrados em função da razão de trabalho dos vetores de curto-circuito para a técnica de

máximo boost constante/SVM:
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Figura 3.23: Representação do limite da região linear do vetor de referência para a técnica OPWM no ZSI-D.

m = 2√
3
(1− τst)

BB = m ·B = 2√
3

(1− τst)
(1− 2τst)︸ ︷︷ ︸

GC

= 2√
3
GC

(3.18)

Se, durante um período de chaveamento, somente os vetores ativos ímpares forem

aplicados, o vetor de referência −→v ∗ só poderá estar localizado na área interna do triângulo

equilátero da Figura 3.23. Este triângulo tem seus vértices limitados pelo módulo dos vetores

ativos ímpares, ou seja, limitados por 2
3
v̂ZO, em que v̂ZO = vPN quando não há boost. Se

vetores de curto-circuito também forem usados, B terá valor maior que um, aumentando o

tamanho dos vértices do triângulo, pois v̂ZO = BvPN . A esta técnica, que utiliza somente

os vetores ativos ímpares e os vetores de curto-circuito do ZSI-D, deu-se o nome de técnica

OPWM, em que a sigla O representa a palavra odd, que significa ímpar em inglês [68][69].

A região linear do índice de modulação para esta técnica está limitada por um círculo

inscrito no triângulo equilátero, como pode ser visto na Figura 3.23. O raio limite para a

técnica OPWM é igual a v̂ZO/3, ou seja, 1/
√

3 do raio limite da técnica de máximo boost
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constante. Esta perda no raio limite pode ser compensada ao usar um fator boost maior no

ZSI-D.

Na técnica OPWM, as tensões de referência na saída definidas em (2.16) são

transformadas para o plano αβ através da transformação de Clarke em (2.17). Sabe-se que

o vetor de referência na saída (−→v ∗ = v∗α + jv∗β) pode ser representado como a soma de cada

vetor ativo ímpar ponderado pela sua respectiva razão de trabalho. Desta forma, é possível

definir uma equação para o eixo α, outra para o eixo β e uma terceira equação para a soma

das três razões de trabalho:

v∗α = τ1|V1| − 0, 5τ3|V3| − 0, 5τ5|V5|

v∗β =
√
3
2
τ3|V3| −

√
3
2
τ5|V5|

(1− τst) = τ1 + τ3 + τ5

(3.19)

Na última equação em (3.19), as razões de trabalho dos vetores ativos ímpares somam

1 − τst, justamente para sobrar uma proporção do período de chaveamento igual a τst, na

qual são aplicados os vetores de curto-circuito no ZSI-D. Resolvendo o sistema de equações

em (3.19), que tem solução única, e sabendo que |V1| = |V3| = |V5| = 2v̂ZO/3, é possível

encontrar as razões de trabalho dos vetores ativos ímpares [68][69]:

τ1 = t1
Tch

= 1
3

+ v∗α
v̂ZO
− τst

3

τ3 = t3
Tch

= 1
3
− v∗α

2v̂ZO
+
√
3v∗β

2v̂ZO
− τst

3

τ5 = t5
Tch

= 1
3
− v∗α

2v̂ZO
−
√
3v∗β

2v̂ZO
− τst

3

, (3.20)

em que tj é o tempo de aplicação do vetor ímpar de tensão Vj , τj é a respectiva razão de

trabalho e j = {1, 3 e 5}. Vale ressaltar que, primeiramente, escolhe-se o valor de τst para

que o ZSI-D alcance determinado fator boost B desejável e, posteriormente, são calculadas

as razões de trabalho dos vetores ativos ímpares em função de τst usando as relações em

(3.20).

Sabendo que as razões de trabalho em (3.20) estão restritas a valores entre 0 e 1,

é possível encontrar o valor máximo da amplitude das tensões na saída, que é igual a

Vs = (1 − τst)v̂ZO/3. Sabendo que Vs = mv̂ZO/2, encontram-se os valores do índice
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de modulação e do fator buck-boost para a técnica OPWM:

m = 2
3
(1− τst)

BB = m ·B = 2
3

(1− τst)
(1− 2τst)︸ ︷︷ ︸

GC

= 2
3
GC

(3.21)

Como esperado, o valor do índice de modulação para a técnica OPWM é 1/
√

3 vezes

menor do que para a técnica de máximo boost constante (Figura 3.23), com a vantagem de

manter a tensão de modo-comum constante durante a aplicação dos vetores ativos e garantir

caminho aberto durante a aplicação dos vetores de curto-circuito.

Uma possível sequência de aplicação de vetores na técnica OPWM (padrão espelhado) é

a seguinte: V1→ V3→ V5→ Vst→ V5→ V3→ V1. São escolhidos vetores de curto-circuito

que realizam o curto-circuito em um único braço do ZSI-D, garantindo o mínimo número

de chaveamentos na transição V5 → Vst → V5. Para evitar estresse desigual nos braços do

inversor, o vetor de curto-circuito pode ser alterado a cada 120◦ do período das tensões de

referência na saída, garantindo que cada braço realize curtos-circuitos por tempos iguais.

Uma possível solução (existem diversas) é verificar qual das tensões de referência na saída

é a maior e usar o vetor de curto-circuito da fase da maior tensão. Neste caso, entre −60◦

e +60◦, aplica-se o vetor V u
st ; entre +60◦ e +180◦, aplica-se o vetor V v

st; e entre −180◦ e

−60◦, aplica-se o vetor V w
st . O padrão de chaveamento e a tensão de modo-comum vMC−N

da técnica OPWM podem ser vistos na Figura 3.24.

É possível notar, na Figura 3.24, que a tensão de modo-comum permanece constante

durante as transições entre vetores ativos ímpares. As duas únicas mudanças na tensão de

modo-comum ocorrem nas transições ativo para curto-circuito e curto-circuito para ativo,

nas quais os diodos D1 e D2 estão reversamente polarizados, bloqueando o caminho para a

circulação da corrente de dispersão.
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Figura 3.24: Padrão de chaveamento e a tensão de modo-comum vMC−N do ZSI controlado pela técnica

OPWM, quando o vetor de referência está localizado entre −60◦ e +60◦.

Técnica EPWM

Como pode ser visto na Tabela 3.2, quando são aplicados vetores ativos pares no ZSI-

D (V2, V4 e V6), a tensão de modo-comum vMC−N tem valor igual a
(
GC+1

3

)
vPN . Como

geralmente não ocorrem mudanças bruscas nos valores de vPN e GC , se somente vetores

pares são aplicados no ZSI-D, pode-se considerar a tensão de modo-comum constante. Como

esta técnica se baseia na mesma lógica da técnica OPWM, mesmo se vetores de curto-circuito

estiverem sendo aplicados em conjunto com vetores ativos pares, espera-se que a corrente de

dispersão seja bastante reduzida.

A representação dos três vetores ativos pares (V2, V4 e V6 na Tabela 2.3) no plano αβ

pode ser vista na Figura 3.25. Os três vetores ativos pares possuem mesmo módulo (2
3
v̂ZO) e

estão deslocados de 120◦ uns dos outros.
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Figura 3.25: Representação do limite da região linear do vetor de referência para a técnica EPWM no ZSI-D.

Se, durante um período de chaveamento, somente vetores ativos pares e vetores de curto-

circuito forem aplicados, o vetor de referência −→v ∗ só poderá estar localizado na área interna

do triângulo equilátero da Figura 3.25. A esta técnica, que utiliza somente os vetores ativos

pares e os vetores de curto-circuito do ZSI-D, deu-se o nome de técnica EPWM, em que a

sigla E representa a palavra even, que significa par em inglês [68].

A região linear do índice de modulação para esta técnica está limitada por um círculo

inscrito no triângulo equilátero, como pode ser visto na Figura 3.25. O raio limite para a

técnica EPWM é igual a v̂ZO/3, ou seja, 1/
√

3 do raio limite da técnica de máximo boost

constante. Esta perda no raio limite pode ser compensada ao usar um fator boost maior no

ZSI-D.

Na técnica EPWM, as tensões de referência na saída definidas em (2.16) são

transformadas para o plano αβ através da transformação de Clarke em (2.17). Sabe-se que

o vetor de referência (−→v ∗ = v∗α + jv∗β) pode ser representado como a soma de cada vetor

ativo par ponderado pela sua respectiva razão de trabalho. Desta forma, é possível definir
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uma equação para o eixo α, outra para o eixo β e uma terceira equação para a soma das três

razões de trabalho:

v∗α = 0, 5τ2|V2| − τ4|V4|+ 0, 5τ6|V6|

v∗β =
√
3
2
τ2|V2| −

√
3
2
τ6|V6|

(1− τst) = τ2 + τ4 + τ6

(3.22)

Na última equação em (3.22), as razões de trabalho dos vetores ativos pares somam

1 − τst, justamente para sobrar uma proporção do período de chaveamento igual a τst, na

qual são aplicados os vetores de curto-circuito no ZSI-D. Resolvendo o sistema de equações

em (3.22), que tem solução única, e sabendo que |V2| = |V4| = |V6| = 2v̂ZO/3, é possível

encontrar as razões de trabalho dos vetores ativos pares [68]:

τ2 = t2
Tch

= 1
3

+ v∗α
2v̂ZO

+
√
3v∗β

2v̂ZO
− τst

3

τ4 = t4
Tch

= 1
3
− v∗α

v̂ZO
− τst

3

τ6 = t6
Tch

= 1
3

+ v∗α
2v̂ZO
−
√
3v∗β

2v̂ZO
− τst

3

, (3.23)

em que tj é o tempo de aplicação do vetor par Vj , τj é a respectiva razão de trabalho e

j = {2, 4 e 6}. Vale ressaltar que, primeiramente, escolhe-se o valor de τst para que o ZSI-D

alcance determinado fator boost B desejável e, posteriormente, são calculadas as razões de

trabalho dos vetores ativos pares em função de τst usando as relações em (3.23).

Sabendo que as razões de trabalho em (3.23) estão restritas a valores entre 0 e 1,

é possível encontrar o valor máximo da amplitude das tensões na saída, que é igual a

Vs = (1 − τst)v̂ZO/3. Sabendo que Vs = mv̂ZO/2, encontram-se os valores do índice

de modulação e do fator buck-boost para a técnica EPWM:

m = 2
3
(1− τst)

BB = m ·B = 2
3

(1− τst)
(1− 2τst)︸ ︷︷ ︸

GC

= 2
3
GC

(3.24)

Como esperado, o valor de m para a técnica EPWM é igual ao da técnica OPWM.

Uma possível sequência de aplicação de vetores na técnica EPWM (padrão espelhado) é
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a seguinte: V2→ V4→ V6→ Vst→ V6→ V4→ V2. São escolhidos vetores de curto-circuito

que realizam o curto-circuito em um único braço do ZSI-D, garantindo o mínimo número

de chaveamentos na transição V6 → Vst → V6. Para evitar estresse desigual nos braços do

inversor, o vetor de curto-circuito pode ser alterado a cada 120◦ do período das tensões de

referência na saída, garantindo que cada braço realize curtos-circuitos por tempos iguais.

Uma possível solução (existem diversas) é verificar qual das tensões de referência na saída

é a menor e usar o vetor de curto-circuito da fase da menor tensão. Neste caso, entre 0◦

e +120◦, aplica-se o vetor V w
st ; entre +120◦ e +180◦ e entre −180◦ e −120◦, aplica-se o

vetor V u
st ; e entre −120◦ e 0◦, aplica-se o vetor V v

st. O padrão de chaveamento e a tensão de

modo-comum vMC−N da técnica EPWM podem ser vistos na Figura 3.26.

É possível notar na Figura 3.26 que a tensão de modo-comum permanece constante

qu2

qu1

qv1

qw1

qv2

qw2

V2 V4 V6 V6 V4 V2

Tch

t

t

t

t

t

t

wVst

T / 2ch T / 2ch

vMC-N

t

Figura 3.26: Padrão de chaveamento e a tensão de modo-comum vMC−N do ZSI controlado pela técnica

EPWM, quando o vetor de referência está localizado entre 0◦ e +120◦.
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durante as transições entre vetores ativos pares. As duas únicas mudanças na tensão de

modo-comum ocorrem nas transições ativo para curto-circuito e curto-circuito para ativo,

nas quais os diodos D1 e D2 estão reversamente polarizados, bloqueando o caminho para a

circulação da corrente de dispersão.

Técnica OEPWM1

Observando o triângulo dos vetores ativos ímpares da técnica OPWM, visto na Figura

3.23, percebe-se que, se o vetor de referência estiver em torno de 0◦, +120◦ ou −120◦, este

vetor será sintetizado por um vetor ativo ímpar próximo e por dois vetores ativos ímpares

distantes. Portanto, nestes instantes, as ondulações das tensões e correntes na saída do

inversor serão grandes. Por outro lado, percebe-se que, se o vetor das tensões de referência na

saída estiver em torno de +60◦, +180◦ ou −60◦, este vetor será sintetizado por dois vetores

ativos ímpares próximos e por um vetor ativo ímpar distante. Portanto, nestes instantes, as

ondulações das tensões e correntes na saída do inversor serão pequenas.

Da mesma forma, para o triângulo dos vetores ativos pares da técnica EPWM, visto na

Figura 3.25, em torno de 0◦, +120◦ ou−120◦, as ondulações das tensões e correntes na saída

do inversor serão pequenas, e, em torno de +60◦, +180◦ ou−60◦, as ondulações das tensões

e correntes na saída do inversor serão grandes.

Percebe-se, então, que os instantes em que as ondulações na técnica OPWM são pequenas

são complementares aos instantes em que as ondulações na técnica EPWM são pequenas.

Consequentemente, é possível obter uma técnica mista irá gerar as menores ondulações para

uma determinada localização do vetor de referência na saída, garantindo baixas distorções

na saída do ZSI-D. Partindo deste princípio, é estabelecida a seguinte regra:

• Se o vetor de referência na saída estiver entre +30◦ e +90◦, entre +150◦ e +180◦, entre

−180◦ e −150◦ e entre −90◦ e −30◦, aplica-se a técnica OPWM (área cinza claro na

Figura 3.27), calculando as razões de trabalho em (3.20) e seguindo o chaveamento

visto na Figura 3.24;

• Se o vetor de referência na saída estiver entre −30◦ e +30◦, entre +90◦ e +150◦ e
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entre −150◦ e −90◦, aplica-se a técnica EPWM (área cinza escuro na Figura 3.27),

calculando as razões de trabalho em (3.23) e seguindo o chaveamento visto na Figura

3.26.

A esta técnica deu-se o nome de OEPWM1. A representação da técnica OEPWM1 no

plano αβ pode ser vista na Figura 3.27.

Seguindo a regra estabelecida de aplicação das técnicas OPWM e EPWM de forma

alternada, o vetor de referência −→v ∗ só poderá estar localizado na intersecção dos dois

triângulos equiláteros, gerando a área do hexágono menor visto na Figura 3.27. A região

linear do índice de modulação para a técnica OEPWM1 está limitada por um círculo inscrito

no hexágono menor, como pode ser visto na Figura 3.27. O raio limite para a técnica

OEPWM1 é igual a v̂ZO/3, ou seja, é igual ao raio limite para as técnicas OPWM e EPWM.

Portanto, os valores do índice de modulação e do fator buck-boost para a técnica

OEPWM1 são iguais aos das técnicas OPWM e EPWM:

m = 2
3
(1− τst)

BB = m ·B = 2
3

(1− τst)
(1− 2τst)︸ ︷︷ ︸

GC

= 2
3
GC

(3.25)
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Figura 3.27: Representação do limite da região linear para a técnica OEPWM1 no ZSI-D.



94

Como pode ser visto na Figura 3.27, a cada 60◦ do período das tensões de referência na

saída, as técnicas OPWM e EPWM são aplicadas de forma alternada. Como as tensões de

modo-comum dos vetores ativos ímpares são diferentes das dos vetores ativos pares (Tabela

3.2), a cada transição de um vetor ímpar para par ou par para ímpar (a cada 60◦), ocorre uma

mudança no nível da tensão de modo-comum estando os diodosD1 eD2 conduzindo. Nestes

instantes, surgem flutuações na capacitância parasita do sistema fotovoltaico, gerando seis

picos na corrente de dispersão a cada período das tensões de referência na saída.

Mesmo com esta aparente desvantagem, o valor eficaz da corrente de dispersão na

técnica OEPWM1 continuará bastante reduzido quando comparado com a técnica de máximo

boost constante. Na técnica de máximo boost constante, ocorrem oito transições na tensão

de modo-comum a cada período de chaveamento (Figura 3.22). Se uma frequência de

chaveamento de fch = 10kHz for escolhida, ocorrem picos na corrente de dispersão cerca

de 222 vezes mais frequentes do que na técnica OEPWM1. Além do mais, na técnica de

máximo boost constante, ocorrem transições entre vetores ativos e nulos, onde surgem os

maiores saltos na tensão de modo-comum. Na técnica OEPWM1, os saltos na tensão de

modo-comum são menores, pois ocorrem transições só entre vetores ativos.

Técnica OEPWM2

A técnica OEPWM1 possui o mesmo limite da região linear que as técnicas OPWM e

EPWM, com a vantagem de garantir menores ondulações e distorções das tensões e correntes

na saída do ZSI-D, além de manter a tensão de modo-comum constante a cada 60◦ do período

das tensões de referência na saída. É possível implementar uma técnica mista complementar

à técnica OEPWM1, em que se prioriza um maior limite da região linear, com a desvantagem

de sintetizar tensões e correntes com maiores ondulações e distorções.

Observando as Figuras 3.23 e 3.25, percebe-se que, se o vetor de referência na saída

estiver em torno de 0◦, +120◦ ou−120◦ para a técnica OPWM e em torno de +60◦, +180◦ ou

−60◦ para a técnica EPWM, as ondulações e distorções das tensões e correntes na saída serão

grandes. Por outro lado, nestes instantes, o vetor de referência está próximo dos vértices

dos triângulos, ou seja, há possibilidade de aplicar uma maior tensão na saída do ZSI-
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D. Consequentemente, é possível obter uma técnica mista que aplica a técnica que possui

um vértice mais próximo do vetor de referência na saída, garantindo um maior índice de

modulação no ZSI-D. Partindo deste princípio, é estabelecida a seguinte regra:

• Se o vetor de referência na saída estiver entre−30◦ e +30◦, entre +90◦ e +150◦ e entre

−150◦ e−90◦, aplica-se a técnica OPWM (área cinza claro na Figura 3.28), calculando

as razões de trabalho em (3.20) e seguindo o chaveamento visto na Figura 3.24;

• Se o vetor de referência na saída estiver entre +30◦ e +90◦, entre +150◦ e +180◦, entre

−180◦ e −150◦ e entre −90◦ e −30◦, aplica-se a técnica EPWM (área cinza escuro

na Figura 3.28), calculando as razões de trabalho em (3.23) e seguindo o chaveamento

visto na Figura 3.26.

A esta técnica deu-se o nome de OEPWM2 [68]. A representação da técnica OEPWM2

no plano αβ pode ser vista na Figura 3.28.

Seguindo a regra estabelecida de aplicação das técnicas OPWM e EPWM de forma

alternada, o vetor de referência na saída −→v ∗ poderá estar localizado na união dos dois

triângulos equiláteros, gerando a área da estrela, vista na Figura 3.28.
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3√3
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Figura 3.28: Representação do limite da região linear do vetor de referência para a técnica OEPWM2 no

ZSI-D.
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A região linear do índice de modulação para a técnica OEPWM2 está limitada por um

círculo inscrito na estrela, como pode ser visto na Figura 3.28. O raio limite para a técnica

OEPWM2 é a distância do centro aos vértices internos da estrela. É possível verificar que

os vértices são os baricentros dos triângulos que formam os setores do hexágono da técnica

SVM (Figura 2.2). Logo, o raio limite é a distância do vértice do triângulo-setor ao seu

baricentro, que é igual a 2/3 da altura do triângulo-setor (esta altura é igual a v̂ZO/
√

3).

Portanto, o raio limite para a técnica OEPWM2 é igual a (2v̂ZO)/(3
√

3), ou seja, é 15, 47%

maior que o raio limite para as técnicas OPWM, EPWM e OEPWM1.

O valor máximo da amplitude das tensões na saída para a técnica OEPWM2 é igual a

Vs = (1 − τst)(2v̂ZO)/(3
√

3). Sabendo que Vs = mv̂ZO/2, encontram-se os valores do

índice de modulação e do fator buck-boost para a técnica OEPWM2:

m = 4
3
√
3
(1− τst)

BB = m ·B = 4
3
√
3

(1− τst)
(1− 2τst)︸ ︷︷ ︸

GC

= 4
3
√
3
GC

(3.26)

Como pode ser visto na Figura 3.28, a cada 60◦ do período das tensões de referência na

saída, as técnicas OPWM e EPWM são aplicadas de forma alternada, de forma semelhante

à técnica OEPWM1. Portanto, assim como na técnica OEPWM1, seis picos na corrente de

dispersão são gerados a cada período da tensões de referência na saída na técnica OEPWM2.

3.2.5 Sistema de Controle da Topologia ZSI-D

Para sintetizar as correntes desejadas que são entregues à rede elétrica trifásica (i∗j , em

que j = {u, v, w}), é necessário implementar um controle de corrente adequado para o

sistema fotovoltaico proposto da Figura 3.18. A Figura 3.29 exibe todas as variáveis de

interesse para o controle das correntes nos indutores que conectam a topologia ZSI-D à rede

elétrica.

Observa-se, na Figura 3.29, que o sistema fotovoltaico composto pelo ZSI-D pode ser

representado por três fontes de tensão conectadas em estrela, tendo, como ponto comum,
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Figura 3.29: Circuito equivalente do sistema fotovoltaico composto pelo ZSI-D conectado à rede elétrica.

o ponto central fictício do barramento CC, chamado de 0. Portanto, as tensões das fontes

conectadas em estrela são as tensões de polo do inversor (vj0). As tensões vLj e vgj são

definidas em relação ao neutro (ponto n) da rede elétrica trifásica e as correntes ij são as que

circulam nos indutores do filtro de saída, que possuem indutância igual a Lf e resistência

série equivalente igual a Rf . Vale ressaltar que as impedâncias da rede elétrica trifásica

foram desprezadas no projeto do sistema de controle, devido aos seus baixos valores quando

comparados aos valores das impedâncias do filtro de saída.

Através da análise da Figura 3.29, é possível deduzir as tensões de referência a serem

sintetizadas na saída do inversor em função das tensões de referência no filtro de saída (v∗Lj).

Usando a Lei das Tensões de Kirchhoff, tem-se que:

vu0 = v∗u + vh = v∗Lu + vn0

vv0 = v∗v + vh = v∗Lv + vn0

vw0 = v∗w + vh = v∗Lw + vn0

, (3.27)

em que vj0 são as tensões de polo, v∗j são as tensões de referência na saída do conversor, vh

é a tensão homopolar adicionada às três tensões de referência, de forma a alcançar o limite

da região linear do índice de modulação e vn0 é a tensão entre o neutro da rede elétrica e o

ponto central fictício do barramento CC do conversor.

Considerando que as tensões de referência na saída do conversor assim como as tensões

de referência no filtro são equilibradas, ou seja, v∗u + v∗v + v∗w = 0 e v∗Lu + v∗Lv + v∗Lw = 0, e
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somando as três equações em (3.27), encontra-se que:

vh = vn0 (3.28)

Substituindo (3.28) em (3.27), encontra-se que,

v∗u = v∗Lu

v∗v = v∗Lv

v∗w = v∗Lw

, (3.29)

ou seja, as tensões senoidais de referência na saída do conversor (referenciadas ao ponto 0)

são iguais às tensões de referência no filtro de saída (referenciadas ao ponto n).

O objetivo principal do sistema de controle é sintetizar as correntes de referência nos

indutores do filtro de saída (i∗j ). Analisando a equação da tensão no indutor, é possível

controlar sua corrente através da tensão em seus terminais, ou seja, vLj − vgj . Se considerar

as tensões na rede elétrica como distúrbios, é possível controlar, indiretamente, as tensões

nos indutores através das tensões vLj . Como visto em (3.29), as tensões vLj são iguais às

tensões vj sintetizadas pelo ZSI-D e, portanto, o conversor consegue controlar indiretamente

as correntes injetadas na rede elétrica. Primeiramente, é detalhado o projeto do indutor do

filtro de saída e, em seguida, o sistema de controle das correntes.

Projeto do Filtro de Saída

Para projetar o indutor do filtro de saída, é necessário calcular o máximo valor da

indutância que garanta uma queda de tensão no indutor menor que 10% do valor nominal

da tensão fase-neutro na rede elétrica, quando o conversor entregar a corrente nominal à

rede. Definindo V nom
rede e Inomrede como os valores nominais das tensões e correntes na rede

elétrica,

ωredeLfI
nom
rede ≤

V nom
rede

10
. (3.30)
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Isolando o valor da indutância em (3.30), obtém-se

Lf ≤
V nom
rede

10ωredeInomrede

. (3.31)

Vale ressaltar que, mesmo que só exista um limite superior de Lf em (3.31), é importante

escolher Lf próximo a este limite, de forma a garantir que as oscilações nas correntes

injetadas na rede sejam as menores possíveis, diminuindo o estresse de corrente nas chaves

do inversor e melhorando a qualidade da energia entregue à rede elétrica.

Controle das Correntes nos Indutores do Filtro de Saída

Observando a Figura 3.29, é possível encontrar as equações das tensões nos indutores do

filtro de saída em função das suas correntes, que são as variáveis a serem controladas:

vLu − vgu = Rf iu + Lf
diu
dt

vLv − vgv = Rf iv + Lf
div
dt

vLw − vgw = Rf iw + Lf
diw
dt

, (3.32)

em que d
dt

é o operador derivada no tempo e iu, iv e iw são as correntes na saída do ZSI.

Através da Transformada de Clarke ou Transformada abc−αβ, vista em (2.13), é possível

representar as tensões nos indutores em (3.32) como vetores nos eixos αβ:

−→v Lαβ −−→v gαβ = Rf
−→
i αβ + Lf

d

dt
(
−→
i αβ), (3.33)

em que−→x αβ = xα+ jxβ é a representação das variáveis xα e xβ como vetores nos eixos αβ.

Vale ressaltar que a componente de sequência zero é desprezada, já que seu valor é igual a

zero, pois se trata de um sistema a três fios.

Uma estratégia usada em sistemas de controle de motores é transformar os vetores nos

eixos αβ para eixos dq síncronos, tornando as variáveis de referência contínuas. Desta

forma, pode-se usar controladores proporcionais-integrais (PI) para controlar as variáveis

de forma desejada. Para isso, é necessário usar uma transformação de eixos conhecida como

Transformada de Park ou Transformada αβ − dq [74][75]. Esta transformação converte as
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variáveis que estão definidas nos eixos αβ em variáveis definidas nos eixos rotatórios dq,

que giram em sentido anti-horário com velocidade angular ω.

Considerando que as variáveis no sistema fotovoltaico composto pelo ZSI-D são

definidas síncronas com a rede elétrica trifásica, os eixos dq têm que estar girando com

velocidade angular ωrede e devem ter posição angular igual a θrede = ωredet. Portanto, assim

é definida a Transformada de Park ou Transformada αβ − dq [75]:

 xd

xq

 =

Tranformação de Park︷ ︸︸ ︷ cos (θrede) sin (θrede)

− sin (θrede) cos (θrede)

 xα

xβ

 , (3.34)

em que xd é a componente de eixo direto e xq é a componente de eixo em quadratura da

variável representada nos eixos dq síncronos.

A transformada em (3.34) pode ser representada como uma operação realizada no vetor

−→x αβ para transformá-lo no vetor −→x dq, como mostrado abaixo:

−→x dq = −→x αβ · e−jθrede (3.35)

Usando a transformada αβ−dq em (3.33), é possível representar as tensões nos indutores

nos eixos dq síncronos:

−→v Ldq −−→v gdq = Rf
−→
i dq + Lf

d

dt
(
−→
i αβ)e−jθrede (3.36)

Usando a propriedade da derivada da multiplicação em (3.35), encontra-se que:

d

dt
(
−→
i αβ)e−jθrede =

d

dt
(
−→
i dq) + jωrede

−→
i dq (3.37)

Substituindo (3.37) em (3.36), chega-se a:

−→v Ldq −−→v gdq = Rf
−→
i dq + Lf

d

dt
(
−→
i dq) + jωredeLf

−→
i dq (3.38)
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É possível, então, representar (3.38) em duas equações separadas, uma para cada eixo:

v′Ld = vLd − vgd + ωredeLf iq = Rf id + Lf
did
dt

v′Lq = vLq − vgq − ωredeLf id = Rf iq + Lf
diq
dt

, (3.39)

em que v′Ld e v′Lq são as componentes dq que controlam as correntes id e iq, ou seja, são as

saídas dos controladores PI. Os termos −vgd + ωredeLf iq e −vgq − ωredeLf id são termos de

compensação usados para acelerar a convergência do controle.

As relações (3.39) representam as equações das plantas a serem controladas. Aplicando

a Transformada de Laplace [76], obtém-se as plantas no domínio de Laplace:

Id(s)

V ′Ld(s)
=

1

sLf +Rf

(3.40)

Iq(s)

V ′Lq(s)
=

1

sLf +Rf

(3.41)

Observa-se, em (3.40) e (3.41), que as tensões v′Ld e v′Lq podem ser usadas para controlar

as correntes nos indutores id e iq, respectivamente. Para implementar o controle de ambas as

variáveis, dois controladores PI são usados, como visto na Figura 3.30.

A função de transferência de um PI de corrente é definida como

PI(s) = kip +
kii
s
, (3.42)

em que kip e kii são os ganhos proporcional e integral do controle de corrente,

respectivamente.

Usando (3.40) e (3.42), é possível obter a função de transferência em malha fechada do

sistema da Figura 3.30 [76] (como ambas as plantas são idênticas, somente a de eixo direto

é obtida):

Id(s)

I∗d(s)
=

kip
Lf
s+

kii
Lf

s2 +
(
Rf+kip
Lf

)
s+

kii
Lf

(3.43)
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Controle do eixo q

id
*

+
-

id

PI(s)e vLd
´ I (s)d 

VLd
´   

(s)
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iq
*

+
-

iq

e vLq
´ I (s)q 

VLq
´   

(s)

iq

Planta

PI(s)

Figura 3.30: Esquema de controle das correntes nos indutores do filtro de saída do sistema fotovoltaico

composto pelo ZSI-D.

Para projetar os ganhos do PI, é necessário definir os parâmetros que regem o

comportamento dinâmico da função de transferência em malha fechada. O polinômio

característico em (3.43) é de segunda-ordem, que pode ser representado por

s2 +

(
Rf + kip
Lf

)
s+

kii
Lf

= s2 + 2ξωns+ ω2
n, (3.44)

em que ξ e ωn representam o coeficiente de amortecimento e a frequência natural não

amortecida do sistema de segunda ordem, respectivamente [76].

O coeficiente de amortecimento (ξ), em (3.44), determina diretamente se a resposta

ao degrau da função de transferência é subamortecida, criticamente amortecida ou

sobreamortecida. O valor ξ = 1/
√

2 é conhecido como amortecimento ótimo, pois o

sistema alcança o valor final mais rapidamente que os sistemas de amortecimento crítico

e sobreamortecidos, com um valor máximo de pico (overshoot) na faixa dos 5% [76].

A frequência natural não amortecida (ωn), em (3.44), determina diretamente o tempo

da resposta ao degrau do sistema, pois tem uma relação direta com o parâmetro conhecido

como tempo de acomodação (ts). O tempo de acomodação é definido como o tempo em que
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a resposta ao degrau do sistema leva para entrar e permanecer na faixa dos ±2% do valor

final e é definido como [76]

ts =
4

ξωn
. (3.45)

Após definir os parâmetros controláveis do sistema de segunda-ordem (ξ e ts ou ξ e ωn),

é possível encontrar os ganhos do PI em função destes parâmetros usando (3.44) e (3.45):

kip = 2ξωnLf −Rf =
8Lf
ts
−Rf (3.46)

kii = Lfω
2
n =

16Lf
(ξts)2

(3.47)

É importante ressaltar que o coeficiente de amortecimento ótimo (ξ = 1/
√

2) e a

relação em (3.45) são perfeitamente válidos para funções de transferência em malha fechada

que tenham polinômios característicos de segunda-ordem e que não possuam zeros [76].

Observa-se que a função de transferência de malha fechada do sistema de controle em

questão, vista em (3.43), possui um zero. Neste caso, a resposta ao degrau do sistema não

será exatamente igual ao projetado, embora dê resultados próximos ao esperado [76].

Para validar o projeto do sistema de controle de corrente, é obtida a resposta ao degrau

da função de transferência de malha fechada, vista em (3.43). O indutor do filtro de saída

escolhido possui os seguintes parâmetros: Rf = 0, 6Ω e Lf = 8, 3mH . Os ganhos do

controlador PI foram ajustados para dar um amortecimento ótimo (ξ = 1/
√

2) e tempo de

acomodação de ts = 1ms, ou seja, kip = 65, 8Ω e kii = 265600Ω · rad/s. A resposta ao

degrau do sistema de controle de corrente pode ser vista na Figura 3.31.

Observa-se, na Figura 3.31, que a resposta ao degrau possui um overshoot de

aproximadamente 20% e um tempo de acomodação em torno de 1ms. O tempo de

acomodação ficou idêntico ao do sistema de malha fechada sem zeros, embora o overshoot

tenha dado um valor quatro vezes maior. Se forem escolhidos valores de coeficiente de

amortecimento maiores que ξ = 1/
√

2, observa-se que o overshoot diminui, sob pena

de elevar consideravelmente o tempo de acomodação do sistema. Por exemplo, para um
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Figura 3.31: Resposta ao degrau do controle de corrente em malha fechada do sistema fotovoltaico composto

pelo ZSI-D.

overshoot de 5% (ξ = 1, 9), o sistema se acomoda em 6ms (seis vezes mais do que o

projetado).

Esquema do Controle da Topologia ZSI-D

O esquema de controle completo do sistema fotovoltaico composto pelo ZSI-D pode ser

visto na Figura 3.32.

Primeiramente, as correntes i∗j , em que j = {u, v, w}, são obtidas a partir da potência

ativa instantânea que o arranjo fotovoltaico está fornecendo. Posteriormente, as correntes de

referência i∗j e as correntes medidas ij passam pelas transformações abc − αβ e αβ − dq,

vistas na Figura 3.32. É importante ressaltar que, para realizar as transformações αβ − dq

e dq − αβ, é necessário o valor instantâneo do ângulo das tensões da rede elétrica vgj , ou

seja, θrede. Este ângulo pode ser obtido por um PLL (Phase-Locked Loop - Malha Travada

em Fase) adequado.

As correntes de referência i∗d e i∗q e as correntes medidas id e iq entram nos controles

de eixo d e q. As tensões vgj (na rede elétrica) também são medidas e passam pelas

transformações abc− αβ e αβ − dq, pois são necessárias no controle.
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Figura 3.32: Esquema de controle completo do sistema fotovoltaico composto pelo ZSI-D.

Após a execução de todo o controle, as tensões v∗Ld e v∗Lq são obtidas. Estas tensões

passam pelas transformações dq−αβ e αβ−abc, vistas na Figura 3.32, obtendo-se as tensões

de referência v∗Lj . Em seguida, a relação em (3.29) é utilizada para determinar as tensões

v∗j em função das tensões v∗Lj . As tensões v∗j são, então, utilizadas em uma das técnicas

de PWM para ZSI-D (técnica OPWM, por exemplo), obtendo-se as razões de trabalho dos

vetores ativos e de curto-circuito do inversor. O padrão de chaveamento da técnica de PWM

escolhida é aplicado nas chaves do inversor, garantindo que as tensões de referência sejam

sintetizadas e que o controle funcione corretamente.

Para comprovar a funcionalidade do sistema fotovoltaico baseado na topologia ZSI-

D proposta, incluindo o sistema de controle e as técnicas de PWM propostas, e para

verificar a sua capacidade de reduzir as correntes de dispersão em sistemas aterrados e sem

transformador, alguns resultados de simulação e experimentais são obtidos e comparados

com os do sistema fotovoltaico baseado na topologia ZSI convencional.
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3.2.6 Resultados de Simulação e Experimentais

Com o objetivo de comparar o desempenho dos sistemas fotovoltaicos aterrados e

sem transformador composto pelo ZSI-D controlado pelas técnicas propostas e composto

pelo ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante, resultados de simulação e

experimentais são obtidos para sistemas conectados à rede e para sistemas alimentando

uma carga aterrada. Além disso, valores simulados de Distorção Harmônica Total (DHT

- definida e calculada conforme [25]) das correntes na saída, valores eficazes da corrente de

dispersão (simulados e experimentais) e número de chaveamentos de cada técnica/topologia

são analisados e comparados.

Sistema Fotovoltaico Conectado à Rede Elétrica

O sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador composto pelo ZSI controlado pela

técnica de máximo boost constante, mostrado na Figura 3.33, é simulado [15].

Neste sistema, o arranjo fotovoltaico e o capacitor do barramento CC são substituídos por

uma fonte CC de valor constante igual à soma das tensões no ponto de máxima potência dos

painéis, pois o objetivo da simulação não é testar a funcionalidade do arranjo fotovoltaico
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qu1

qu2

qv1

qv2

u

v

qw1

qw2
w
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du1 dv1 dw1
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iw

Rf Lf

n

CPV-F
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CPV-F

idisp

vPN

Figura 3.33: Sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador conectado à rede composto por um arranjo

fotovoltaico conectado ao ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante.
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nem o algoritmo de seguimento do ponto de máxima potência. Os valores nominais do

arranjo fotovoltaico são obtidos de um conjunto de 24 painéis conectados em série modelo

MSX-60 da Solarex [47] (os painéis estão instalados no Departamento de Engenharia

Elétrica da Universidade Federal de Pernambuco).

Baseado nos valores de catálogo dos painéis para uma irradiância SPV = 1000W/m2 e

uma temperatura ambiente TPV = 25◦C, a potência total instalada é de 1440W e a tensão

vPN = 410, 4V . Sabendo que os painéis possuem superfície de vidro e considerando o maior

valor para a capacitância parasita entre as células fotovoltaicas e a carcaça aterrada, ou seja,

150nF/kW [62], tem-se que CPV−F = 216nF/2 (o valor é dividido por dois, pois são duas

capacitâncias representadas no circuito). A resistência de terra foi fixada em RG = 10Ω,

valor típico em sistemas aterrados de acordo com a norma ABNT NBR 5419:2005 [77][78].

O sistema fotovoltaico é conectado a uma rede elétrica trifásica de 220V/60Hz (valor

eficaz fase-neutro). Um sistema composto por um VSI necessitaria de uma tensão no

barramento CC de pelo menos 550V para dar vazão à energia produzida por um arranjo

fotovoltaico de 1440W . Com o ZSI, é possível dar vazão à energia com uma tensão de

barramento igual a 410, 4V . Os parâmetros da malha Z são (Figura 3.33): L1 = L2 =

LZ = 2, 5mH e C1 = C2 = CZ = 1000µF . A frequência de chaveamento foi fixada em

10kHz. O filtro de saída do sistema fotovoltaico foi projetado para suportar V nom
rede = 220V

e Inomrede = 7, 07A. Usando (3.31), encontra-se que Lf ≤ 8, 3mH . O indutor escolhido possui

os seguintes parâmetros: Rf = 0, 6Ω e Lf = 8, 3mH .

O detector de passagem por zero foi o PLL escolhido para determinar o ângulo θrede, pois

é um método de simples implementação que funciona bem quando as tensões na rede elétrica

são puramente senoidais. A malha de controle das correntes nos indutores do filtro de saída

é projetada com os seguintes parâmetros: ξ = 1/
√

2 (amortecimento ótimo) e tempo de

acomodação ts = 1ms. Usando (3.46) e (3.47), é possível encontrar os ganhos de ambos os

PI de corrente: kip = 65, 8Ω e kii = 265600Ω · rad/s.

A razão de trabalho dos vetores de curto-circuito foi fixada em τst = 0, 25, equivalendo

a um fator boost de B = 2, um ganho GC = 1, 5 e um fator buck-boost de BB = 1, 73. O
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resultado da simulação pode ser visto na Figura 3.34.

Observa-se, na Figura 3.34(a), que a tensão no capacitor da malha Z é 1, 5 vezes maior

que a do barramento CC. Na Figura 3.34(c) podem ser vistas as correntes entregues à rede

elétrica pelo sistema fotovoltaico. As distorções presentes nos semiciclos negativos das

correntes são causadas pela corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura 3.34(e), que

circula nas três fases do circuito (um terço em cada fase). A tensão de modo-comum

vMC−N pode ser vista na Figura 3.34(d). Como esperado, a tensão de modo-comum tem

um comportamento chaveado em alta frequência com altos valores de tensão (em torno de

−200V a +600V ). O valor eficaz da corrente de dispersão é igual a 1, 03A, muito acima
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Figura 3.34: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante: (a) tensão no barramento CC e no

capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ;

(e) corrente de dispersão idisp.
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da norma alemã, demonstrando que a topologia ZSI controlada pela técnica de máximo

boost constante não é capaz de garantir baixos valores de corrente de dispersão para sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.34 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.35. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.35(a)

possui o mesmo comportamento da Figura 3.22, ou seja, ocorrem oito transições em vMC−N

a cada período de chaveamento.

O mesmo sistema que foi conectado à topologia ZSI controlada pela técnica de máximo

boost constante é simulado com a topologia ZSI-D controlada pela técnica OPWM, como

pode ser visto na Figura 3.36 (incluindo os mesmos parâmetros de controle). Como a região

linear do índice de modulação da técnica OPWM é menor que a da técnica de máximo

boost constante, diferentes parâmetros relacionados aos vetores de curto-circuitos foram

escolhidos: a razão de trabalho dos vetores de curto-circuito foi fixada em τst = 0, 38,

equivalendo a B = 4, 17, GC = 2, 58 e BB = 1, 72. O resultado da simulação pode ser visto

na Figura 3.37.

Observa-se, na Figura 3.37(a), que a tensão no capacitor da malha Z é 2, 58 vezes maior

que a do barramento CC. Na Figura 3.37(c) podem ser vistas as correntes entregues à
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Figura 3.35: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante (vista em detalhe): (a) tensão de

modo-comum vMC−N ; (b) corrente de dispersão idisp.
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Figura 3.36: Sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador conectado à rede composto por um arranjo

fotovoltaico conectado ao ZSI-D controlado pelas técnicas propostas.

rede elétrica pelo sistema fotovoltaico. A corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura

3.37(e), é praticamente nula quando comparada com a da técnica de máximo boost constante

controlando o ZSI. A tensão de modo-comum vMC−N pode ser vista na Figura 3.37(d).

Como esperado, a tensão de modo-comum tem um comportamento chaveado em alta

frequência (em torno de −100V a +200V ). O valor eficaz da corrente de dispersão é

igual a 5, 74mA, dentro da norma alemã e cerca de 180 vezes menor que a corrente de

dispersão da técnica de máximo boost constante, demonstrando que o ZSI-D controlado pela

técnica OPWM é capaz de garantir baixos valores de corrente de dispersão para sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

Vale ressaltar que as correntes entregues à rede elétrica na técnica OPWM, vistas na

Figura 3.37(c), possuem maiores ondulações nos seus picos positivos, pois são justamente

nestes instantes em que a trajetória circular do vetor de referência está mais distante do limite

da região linear da técnica OPWM (mais distante da borda do triângulo delimitador).

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.37 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.38. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.38(a)

possui o mesmo comportamento da Figura 3.24, ou seja, ocorrem duas transições em vMC−N

a cada período de chaveamento, justamente nas transições dos vetores de curto-circuito.
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Figura 3.37: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OPWM: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b)

corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ; (e) corrente de

dispersão idisp.
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Figura 3.38: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OPWM (vista em detalhe): (a) tensão de modo-comum vMC−N ;

(b) corrente de dispersão idisp.
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O sistema fotovoltaico da Figura 3.36 também é simulado com a técnica EPWM usando

os mesmos parâmetros da técnica OPWM, como pode ser visto na Figura 3.39.

Como esperado, a tensão de modo-comum tem um comportamento chaveado em alta

frequência (em torno de +200V a +500V ). O valor eficaz da corrente de dispersão é

igual a 5, 76mA, dentro da norma alemã e cerca de 180 vezes menor que a corrente de

dispersão da técnica de máximo boost constante, demonstrando que o ZSI-D controlado pela

técnica EPWM é capaz de garantir baixos valores de corrente de dispersão para sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador.
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Figura 3.39: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica EPWM: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b)

corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ; (e) corrente de

dispersão idisp.
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Vale ressaltar que as correntes entregues à rede elétrica na técnica EPWM, vistas na

Figura 3.39(c), possuem maiores ondulações nos seus picos negativos, pois são justamente

nestes instantes em que a trajetória circular do vetor de referência está mais distante do limite

da região linear da técnica EPWM (mais distante da borda do triângulo delimitador).

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.39 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.40. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.40(a)

possui o mesmo comportamento da Figura 3.26, ou seja, ocorrem duas transições em vMC−N

a cada período de chaveamento, justamente nas transições dos vetores de curto-circuito.

O sistema fotovoltaico da Figura 3.36 também é simulado com a técnica OEPWM1

usando os mesmos parâmetros da técnica OPWM, como pode ser visto na Figura 3.41.

É possível notar, nas formas de onda das correntes, os instantes de transição da técnica

OPWM para a técnica EPWM e vice-versa. A corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura

3.41(e), apresenta picos positivos e negativos justamente nas transições de uma técnica para

outra, ou seja, a cada 60◦ do período das correntes na rede. A tensão de modo-comum

vMC−N pode ser vista na Figura 3.41(d). Como esperado, a tensão de modo-comum alterna

seu padrão de chaveamento também a cada 60◦. O valor eficaz da corrente de dispersão é

igual a 366, 54mA, um pouco acima da norma alemã para este nível de potência, mas cerca
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Figura 3.40: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica EPWM (vista em detalhe): (a) tensão de modo-comum vMC−N ;

(b) corrente de dispersão idisp.
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Figura 3.41: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OEPWM1: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b)

corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ; (e) corrente de

dispersão idisp.

de 3 vezes menor que a corrente de dispersão da técnica de máximo boost constante. Se

metade desta potência fosse entregue à rede, a corrente de dispersão desta técnica também

estaria abaixo da norma alemã.

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.41 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.42. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.42(a)

possui o comportamento alternado dos padrões das Figuras 3.24 e 3.26, ou seja, ocorrem

duas transições em vMC−N a cada período de chaveamento, justamente nas transições dos

vetores de curto-circuito.

O sistema fotovoltaico da Figura 3.36 também é simulado com a técnica OEPWM2



115

-150

0

150

300

450

600

v M
C

-N
 (

V
)

0,912 0,9122 0,9124 0,9126 0,9128 0,913

-4
-3
-2
-1
0

tempo (s)

i di
sp

 (
A

)

(a)

(b)

Tch

i = 366,54mAdisp(eficaz) 

Figura 3.42: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OEPWM1 (vista em detalhe): (a) tensão de modo-comum

vMC−N ; (b) corrente de dispersão idisp.

usando parâmetros diferentes dos da técnica OEPWM1 (já que o limite do índice de

modulação para a técnica OEPWM2 é maior do que o da técnica OEPWM1): a razão de

trabalho dos vetores de curto-circuito foi fixada em τst = 0, 35, equivalendo a B = 3, 33,

GC = 2, 17 e BB = 1, 67. O resultado de simulação pode ser visto na Figura 3.43.

Observa-se, na Figura 3.43(a), que a tensão no capacitor da malha Z é 2, 17 vezes maior

que a do barramento CC. Na Figura 3.43(c) podem ser vistas as correntes entregues à rede

elétrica pelo sistema fotovoltaico. É possível notar, nas formas de onda das correntes, os

instantes de transição da técnica OPWM para a técnica EPWM e vice-versa. Por outro lado,

as distorções na técnica OEPWM2 são maiores que as na técnica OEPWM1. A corrente de

dispersão idisp, mostrada na Figura 3.43(e), apresenta picos positivos e negativos justamente

nas transições de uma técnica para outra, ou seja, a cada 60◦ do período das correntes na

rede. A tensão de modo-comum vMC−N pode ser vista na Figura 3.43(d). Como esperado,

a tensão de modo-comum alterna seu padrão de chaveamento também a cada 60◦. O valor

eficaz da corrente de dispersão é igual a 298, 06mA, abaixo (e quase no limite) da norma

alemã e cerca de 3, 5 vezes menor que a corrente de dispersão da técnica de máximo boost

constante. Devido ao aumento de 15, 47% no índice de modulação da técnica OEPWM2

quando comparado ao da técnica OEPWM1, esta apresenta menor fator boost e menor

estresse nas chaves.
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Figura 3.43: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OEPWM2: (a) tensão no barramento CC e no capacitor C1; (b)

corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum vMC−N ; (e) corrente de

dispersão idisp.

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.43 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.44. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.44(a)

possui o comportamento alternado dos padrões das Figuras 3.24 e 3.26, ou seja, ocorrem

duas transições em vMC−N a cada período de chaveamento, justamente nas transições dos

vetores de curto-circuito.
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Figura 3.44: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador conectado à rede

elétrica com ZSI-D controlado pela técnica OEPWM2 (vista em detalhe): (a) tensão de modo-comum

vMC−N ; (b) corrente de dispersão idisp.

Sistema Fotovoltaico Alimentando uma Carga RL Aterrada

O sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador composto pelo ZSI controlado

pela técnica de máximo boost constante, mostrado na Figura 3.45, é simulado e montado

experimentalmente [15].
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Figura 3.45: Sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador alimentando uma carga RL aterrada e

composto por um arranjo fotovoltaico conectado ao ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante.
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Devido às restrições no laboratório, o sistema da Figura 3.45 foi montado com os

seguintes parâmetros: um variador de tensão trifásico de 380V foi conectado a uma ponte

trifásica de diodos Semikron SKKD 26/12, que teve sua saída conectada a um capacitor

eletrolítico de capacitância igual a CPN = 2200µF , com tensão fixa em vPN = 100V . Um

capacitor de poliéster de capacitância igual a CPV−F = 235nF/2 e um resistor de cerâmica

de resistência igual a RG = 12Ω foram usados como o circuito de conexão à terra (circuito

de dispersão).

Diodos Semikron SKKD 60F17 foram usados para representar D1 (e também D2 na

topologia ZSI-D). Os parâmetros da malha Z são: LZ = 2mH (indutores toroidais) e

CZ = 1100µF (capacitores eletrolíticos). Os três braços de chaves do inversor foram

implementados com IGBTs Semikron SKM 50GB123D e controlados por seis circuitos de

gatilho Semikron SKHI 10/12. Todo o sistema foi montado em um dissipador Semikron

P3/400mm.

O inversor alimenta uma carga trifásica RL aterrada com os seguintes parâmetros: Rc =

64, 5Ω e Lc = 7mH . As técnicas de modulação foram implementados em um processador

digital de sinais TMS320F28335 da Texas Instruments. A frequência de chaveamento foi

fixada em 10kHz.

Os parâmetros da técnica de máximo boost constante para o ZSI foram: razão de trabalho

dos vetores de curto-circuito igual a τst = 0, 30, equivalendo a B = 2, 5, GC = 1, 75 e

BB = 2, 02. O resultado da simulação pode ser visto na Figura 3.46.

Observa-se, na Figura 3.46(a), que a tensão no capacitor da malha Z é 1, 75 vezes maior

que a do barramento CC. Na Figura 3.46(c) podem ser vistas as correntes entregues à rede

elétrica pelo sistema fotovoltaico. As distorções presentes nas correntes são causadas pela

corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura 3.46(e), que circula nas três fases do circuito

(um terço em cada fase). A tensão de modo-comum vMC−N pode ser vista na Figura

3.46(d). Como esperado, a tensão de modo-comum tem um comportamento chaveado em

alta frequência com valores de tensão em torno de −75V a +175V . O valor eficaz da

corrente de dispersão é igual a 325, 01mA, um pouco acima da norma alemã, demonstrando



119

0

50

100

150

200

T
en

sõ
es

 (
V

)

 

 

v
PN

v
C1

0

1

2

3

4
5

i L
1 (

A
)

-3
-2
-1
0
1
2
3

C
o
rr

en
te

s 
(A

)

 

i
u

i
v

i
w

-100
-50

0
50

100
150
200

v M
C

-N
 (

V
)

0,9 0,91 0,92 0,93
-1

-0,5

0

0,5

1

tempo (s)

i di
sp

 (
A

)

(a)

(b)

(d)

(c)

(e)

i = 325,01mAdisp(eficaz) 

Figura 3.46: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante: (a) tensão no

barramento CC e no capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de

modo-comum vMC−N ; (e) corrente de dispersão idisp.

que a topologia ZSI controlada pela técnica de máximo boost constante não é capaz de

garantir baixos valores de corrente de dispersão para sistemas fotovoltaicos aterrados e sem

transformador.

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.46 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.47. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.47(a)

possui o mesmo comportamento da Figura 3.22, ou seja, ocorrem oito transições em vMC−N

a cada período de chaveamento.

O resultado experimental da técnica de máximo boost constante com o ZSI pode ser visto

na Figura 3.48. A corrente de dispersão atinge valores entre −0, 5A e +0, 7A, como visto
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Figura 3.47: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante (vista em

detalhe): (a) tensão de modo-comum vMC−N ; (b) corrente de dispersão idisp.

também na simulação. O valor eficaz da corrente de dispersão é igual a 317, 37mA, um

pouco acima da norma alemã, demonstrando que a topologia ZSI controlada pela técnica de

máximo boost constante não é capaz de garantir baixos valores de corrente de dispersão para

sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

O sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador composto pelo ZSI-D controlado

pela técnica OPWM, mostrado na Figura 3.49, é simulado e montado experimentalmente.

Todos os parâmetros do sistema são idênticos aos da técnica de máximo boost constante

com o ZSI, exceto os seguintes: razão de trabalho dos vetores de curto-circuito igual a

τst = 0, 30, equivalendo a B = 2, 5, GC = 1, 75 e BB = 1, 17. O resultado da simulação

pode ser visto na Figura 3.50.

A corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura 3.50(e), é praticamente nula. A tensão

de modo-comum vMC−N pode ser vista na Figura 3.50(d). Como esperado, a tensão de

modo-comum tem um comportamento chaveado em alta frequência com valores de tensão

em torno de +10V a +50V . O valor eficaz da corrente de dispersão é igual a 682, 92µA,

muito abaixo da norma alemã, demonstrando que o ZSI-D controlado pela técnica OPWM é

eficaz e garante baixos valores de corrente de dispersão para sistemas fotovoltaicos aterrados

e sem transformador.
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Figura 3.48: Resultado experimental do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI controlado pela técnica de máximo boost constante: (a) tensão no

barramento CC e no capacitor C1; (b) correntes na carga; (c) tensão de modo-comum vMC−N ; (d) corrente de

dispersão idisp e tensão vNn.

A tensão de modo-comum e a corrente de dispersão da Figura 3.50 podem ser vistas em

detalhe na Figura 3.51. É visível que a tensão de modo-comum vMC−N na Figura 3.51(a)

possui o mesmo comportamento da Figura 3.24, ou seja, ocorrem duas transições em vMC−N

a cada período de chaveamento, justamente nas transições dos vetores de curto-circuito.

O resultado experimental da técnica OPWM com o ZSI-D pode ser visto na Figura 3.52.

A corrente de dispersão idisp, mostrada na Figura 3.52(d), é praticamente nula e não possui

nenhum pico elevado, semelhante ao ocorrido na simulação. A tensão de modo-comum

vMC−N pode ser vista na Figura 3.52(c) e também é semelhante à simulação. O valor eficaz

da corrente de dispersão é igual a 47, 76mA. É importante ressaltar que a garra de corrente
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Figura 3.49: Sistema fotovoltaico aterrado e sem transformador alimentando uma carga RL aterrada e

composto por um arranjo fotovoltaico conectado ao ZSI-D controlado pela técnica OPWM.

usada no experimento gerava ruídos no osciloscópio na faixa dos 50mA, mesmo sem medir

nenhuma corrente e com todo o sistema desligado. Portanto, o valor real da corrente de

dispersão é bem inferior aos 47, 76mA e está bem abaixo da norma alemã, demonstrando

que o ZSI-D controlado pela técnica OPWM é eficaz e garante baixos valores de corrente de

dispersão para sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

Comparação entre as Técnicas de PWM

A Tabela 3.4 mostra os valores eficazes da corrente de dispersão, obtidos por simulação,

de cada técnica de PWM para sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador. Os

valores em negrito são aqueles que estão abaixo da norma alemã [60]. Observa-se que

a técnica de máximo boost constante não atende à norma em qualquer das situações,

apresentando valores altos de corrente de dispersão mesmo para baixas potências de saída.

Por outro lado, as técnicas OPWM, EPWM e OEPWM2 cumpriram seu papel em diminuir

a corrente de dispersão a níveis abaixo do estabelecido por norma. A técnica OEPWM1

pode apresentar valores acima da norma para altas potências e valores abaixo da norma para

baixas potências. Um cuidado especial deve ser tomado quando a demanda de potência for

elevada para esta última técnica.
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Figura 3.50: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI-D controlado pela técnica OPWM: (a) tensão no barramento CC e

no capacitor C1; (b) corrente no indutor L1; (c) correntes na rede elétrica; (d) tensão de modo-comum

vMC−N ; (e) corrente de dispersão idisp.
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Figura 3.51: Resultado de simulação do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI-D controlado pela técnica OPWM (vista em detalhe): (a) tensão de

modo-comum vMC−N ; (b) corrente de dispersão idisp.
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Figura 3.52: Resultado experimental do sistema fotovoltaico aterrado sem transformador alimentando uma

carga RL aterrada e composto por um ZSI-D controlado pela técnica OPWM: (a) tensão no barramento CC e

no capacitor C1; (b) correntes na carga; (c) tensão de modo-comum vMC−N ; (d) corrente de dispersão idisp e

tensão vNn.

Tabela 3.4: Valores eficazes da corrente de dispersão, obtidos por simulação, para os sistemas fotovoltaicos

aterrados e sem transformador.

Técnica de PWM Sistema Conectado à Rede Sistema Alimentando Carga RL

Máximo Boost Constante 1, 03A 325, 01mA

OPWM 5,74mA 682,92µA

EPWM 5,76mA 683,53µA

OEPWM1 366, 54mA 52,55mA

OEPWM2 298,06mA 52,95mA
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A Tabela 3.5 mostra os valores eficazes da corrente de dispersão, obtidos

experimentalmente, nas técnicas de máximo boost constante e OPWM para sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador alimentando um carga RL aterrada. Observa-se

que a topologia ZSI-D controlada pela técnica OPWM foi a única a apresentar valores abaixo

da norma alemã, demonstrando a sua eficácia em reduzir a corrente de dispersão em sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

As Tabelas 3.6 e 3.7 mostram os valores de DHT das correntes na saída do inversor,

obtidos por simulação, de cada técnica de PWM para os sistemas fotovoltaicos aterrados e

sem transformador conectados à rede elétrica e alimentando uma carga RL aterrada. Duas

formas diferentes de calcular a DHT são avaliadas: na Tabela 3.6, a DHT é calculada

considerando até o harmônico de ordem 50 (até a frequência de 3kHz), que é o padrão

adotado por normas internacionais [59] e analisadores de qualidade de energia elétrica

comerciais [79]; e, na Tabela 3.7, a DHT é calculada considerando até o harmônico de ordem

200 (até a frequência de 12kHz), que inclui a primeira banda de harmônicos centrada em

torno da frequência de chaveamento, com o intuito de estimar a interferência eletromagnética

emitida por estes sistemas. Em negrito estão os menores valores para cada tipo de sistema.

A técnica de máximo boost constante apresentou os menores valores de DHT, mesmo

com elevados valores de corrente de dispersão no sistema. Isso se deve ao fato da técnica

de máximo boost constante sempre aplicar os vetores ativos mais próximos do vetor de

referência na carga, diminuindo o estresse de tensão nos indutores do filtro de saída. Mesmo

assim, os valores de DHT de todas as técnicas propostas, considerando até o harmônico de

ordem 50, estão abaixo do limite de 5% estabelecido por norma [59]. Observa-se também

que, entre as técnicas propostas, a OPWM e a EPWM são as que possuem os menores valores

Tabela 3.5: Valores eficazes da corrente de dispersão, obtidos experimentalmente, para os sistemas

fotovoltaicos aterrados e sem transformador.

Técnica de PWM Sistema Alimentando Carga RL

Máximo Boost Constante 317, 37mA

OPWM 47,76mA
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Tabela 3.6: Valores simulados de DHT das correntes na saída do inversor para os sistemas fotovoltaicos

aterrados e sem transformador, considerando até o harmônico de ordem 50.

Técnica de PWM Sistema Conectado à Rede Sistema Alimentando Carga RL

Máximo Boost Constante 0,09% 0,16%

OPWM 0, 19% 0, 24%

EPWM 0, 19% 0, 24%

OEPWM1 1, 00% 1, 88%

OEPWM2 0, 74% 1, 99%

Tabela 3.7: Valores simulados de DHT das correntes na saída do inversor para os sistemas fotovoltaicos

aterrados e sem transformador, considerando até o harmônico de ordem 200.

Técnica de PWM Sistema Conectado à Rede Sistema Alimentando Carga RL

Máximo Boost Constante 4,63% 9,42%

OPWM 6, 77% 15, 86%

EPWM 6, 78% 15, 86%

OEPWM1 7, 14% 17, 24%

OEPWM2 6, 07% 15, 51%

de DHT, como pode ser visto na Tabela 3.6.

Embora a técnica OEPWM1 tenha sido concebida para obter as menores distorções e

ondulações possíveis, é uma das que apresenta maiores valores de DHT, como pode ser

visto nas Tabelas 3.6 e 3.7. Uma possível explicação para este fenômeno pode ser vista na

Figura 3.41(c). Como os instantes de transição na aplicação das técnicas OPWM e EPWM

coincidem com os instantes em que as ondulações nas correntes de saída estão nos seus

valores mais positivos e mais negativos, os picos da corrente de dispersão se somam a essas

ondulações, provocando os aparentes picos nas correntes entregues à rede, gerando um alto

valor de DHT. Já na técnica OEPWM2, os instantes de transição na aplicação das técnicas

OPWM e EPWM coincidem com os instantes em que as ondulações nas correntes de saída

estão nos seus menores valores. Portanto, os picos da corrente de dispersão não são aparentes

nas correntes entregues à rede, gerando um valor de DHT mais baixo (Figura 3.43(c)).
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Ao observar a Tabela 3.7, percebe-se que os valores de DHT para as técnicas propostas,

considerando até o harmônico de ordem 200, não ultrapassa o dobro do valor de DHT para a

técnica de máximo boost constante. Portanto, espera-se que a interferência eletromagnética

emitida pela topologia proposta não seja tão superior àquela emitida pela topologia e técnicas

convencionais.

A Tabela 3.8 mostra o número de chaveamentos em cada período de chaveamento para

cada técnica de PWM. A técnica de máximo boost constante original [10] possui, em cada

período de chaveamento, quatro transições de e para um vetor de curto-circuito (Figura 3.22).

Em cada uma dessas transições, ocorrem três chaveamentos, somando 12 somente para as

transições dos vetores de curto-circuito. Sabendo que as chaves no VSI mudam de estado

12 vezes, chega-se a 24 chaveamentos na técnica de máximo boost constante. Se o vetor de

curto-circuito da técnica de máximo boost constante (V uvw
st ) for trocado por um vetor que

curto-circuita somente um braço do ZSI (V j
st, em que j = {u, v, w}), consegue-se reduzir o

número de chaveamentos para 16.

Como pode ser visto nas Figuras 3.24 e 3.26, ocorrem exatamente 18 chaveamentos nas

técnicas OPWM, EPWM, OEPWM1 e OEPWM2. Portanto, é esperado que as técnicas

propostas possuam menores perdas por chaveamento quando comparadas com a técnica de

máximo boost constante original e possuam perdas equivalentes quando comparadas com a

técnica de máximo boost constante com vetores de curto-circuito V j
st.

Tabela 3.8: Número de chaveamentos das chaves em cada período de chaveamento para cada técnica de PWM.

Técnica de PWM Número de Chaveamentos

Máximo Boost Constante - Vuvw
st 24

Máximo Boost Constante - Vj
st 16

OPWM 18

EPWM 18

OEPWM1 18

OEPWM2 18
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3.3 Conclusões

Neste capítulo, os sistemas fotovoltaicos foram classificados e a necessidade de altos

níveis de tensão na saída do sistema fotovoltaico conectado à rede elétrica ou alimentando

uma carga trifásica foi discutida. Foram vistas diversas soluções apresentadas na literatura,

usando transformadores ou novas etapas de conversão. Os sistemas com uma etapa de

conversão adicional ou com transformadores em alta frequência possuem eficiência mais

baixa e maior complexidade e custo. Os sistemas que usam transformadores na frequência

da rede possuem, além da baixa eficiência, grandes desvantagens como peso, volume e custo

elevados. Dependendo do sistema considerado, o transformador na frequência da rede pode

corresponder a mais de 50% de todo o peso, volume e custo de um sistema fotovoltaico.

Portanto, a redução de custos, volume e peso e o aumento da eficiência pode ser alcançado

simplesmente ao retirar o transformador em sistemas fotovoltaicos.

Foi proposto usar um ZSI para elevar o nível de tensão na saída do sistema usando poucos

painéis fotovoltaicos, já que este tipo de inversor possui uma característica boost desejada.

Entretanto, como sistemas fotovoltaicos sem transformador não possuem isolação galvânica,

há a exigência de aterramento, para evitar o risco de choque elétrico, caso uma pessoa entre

em contato com a carcaça de um painel.

Foi visto, então, que sistemas fotovoltaicos aterrados e sem transformador possuem baixa

impedância para a circulação de correntes de dispersão de alta frequência. Estas elevadas

correntes de dispersão causam distorções nas correntes do sistema, aumentando as perdas

nas chaves e nos componentes do sistema elétrico de potência e podendo danificar os painéis

fotovoltaicos. Foram propostas, então, uma nova topologia de ZSI e quatro novas técnicas

de PWM para resolver o problema das elevadas correntes de dispersão que circulam pelo

sistema fotovoltaico.

Resultados de simulação, experimentais e comparações entre as duas topologias de ZSI

comprovaram a eficácia da topologia e das técnicas de PWM propostas em reduzir a corrente

de dispersão sem prejudicar o comportamento boost esperado do ZSI, tanto para sistemas

conectados à rede elétrica, como para sistemas alimentando uma carga RL aterrada. As
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técnicas OPWM e EPWM foram as que apresentaram as menores correntes de dispersão e

valores muito baixos de DHT para as correntes de saída do sistema. Em termos de perdas por

chaveamento, a topologia e técnicas propostas possuem resultados equivalentes à topologia

ZSI controlada pela técnica de máximo boost constante.



4 CONVERSORES FONTE Z
PARA SISTEMAS
MONOFÁSICOS-TRIFÁSICOS

Neste capítulo, é discutida a importância de obter soluções de baixo custo para um

problema presente no meio de produção rural: alimentar cargas trifásicas em ambientes onde

só se tem disponibilidade de redes monofásicas. Diversas soluções disponíveis na literatura

são apresentadas, incluindo suas características, vantagens e desvantagens. Uma das últimas

contribuições nesta área é o uso do conversor fonte Z (ZSC) para realizar o processo de

conversão monofásico-trifásico. Entretanto, toda a energia necessária para alimentar a carga

tem que passar pelo conversor, gerando maiores perdas no processo de conversão.

É proposta, então, uma nova topologia de ZSC, responsável pela redução do custo

e das perdas no processo de conversão monofásico-trifásico. O diagrama de controle

completo da topologia proposta e resultados de simulação são apresentados, comprovando

seu funcionamento. Resultados comparativos entre a topologia proposta e a topologia

convencional comprovam a eficácia do novo sistema monofásico-trifásico.

4.1 Sistemas Elétricos Monofásicos

A eletrônica de potência tem exercido um importante papel no processo de obtenção de

novas soluções na área de processamento de energia, substituindo técnicas convencionais

por técnicas mais eficientes e com menores custos. Novas descobertas nas áreas de

fontes chaveadas, automação industrial, acionamento de motores elétricos, iluminação e
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transmissão de energia estão se tornando mais comuns, graças ao investimento das indústrias

e às pesquisas desenvolvidas nas respectivas áreas [80].

Por outro lado, muitas dessas soluções ainda não são acessíveis a todos. Por exemplo, nas

propriedades rurais de pequeno porte, que possuem escassez de recursos, tais equipamentos

ainda são inacessíveis. O índice de eletrificação rural no Brasil em 1999 era de 75, 4%. Na

região Nordeste este índice caía para 62, 9% [81]. De acordo com o Censo Agropecuário

2006 feito pelo IBGE, 68, 1% dos estabelecimentos nos municípios rurais do Brasil

declararam possuir energia elétrica obtida de pelo menos uma das seguintes modalidades:

gerada no estabelecimento, obtida por cessão ou comprada de distribuidora. No entanto, este

índice cai para 61, 5% na Região Nordeste e para 38% na Região Norte [82].

Tendo em vista a atual situação social, política e econômica do país e a crescente demanda

por energia, entende-se que a implementação de programas que visem o uso racional da

energia elétrica são cada vez mais necessários, já que programas de eletrificação rural,

dentre outros, aumentam a qualidade de vida do homem do campo, minimizando os efeitos

decorrentes de sua migração para os grandes centros urbanos [83].

Racionalizar o uso da energia elétrica no meio rural é de interesse, tanto do ponto de vista

das concessionárias quanto do agricultor, pois a implantação de sistemas de eletrificação

rural pode ser até 400% mais cara que a de sistemas urbanos similares. Entre os principais

responsáveis por este acréscimo nos custos estão fatores como a baixa densidade de consumo

por quilômetro de rede de eletrificação (de 0, 1 a 5 consumidores por quilômetro) e as

grandes distâncias entre os consumidores de uso final [83][84]. Devido a esta necessidade

de redução nos investimentos de implantação, surge uma série de alternativas econômicas

para a distribuição da energia no meio rural, como são os casos das redes de distribuição

monofásicas [80].

As redes monofásicas são comumente usadas em bondes elétricos, em trens elétricos e

nas áreas rurais de todo o mundo, devido ao seu baixo investimento de implantação quando

comparado às redes trifásicas. As redes monofásicas são vantajosas quando a potência a ser

entregue ao usuário não é muito elevada, como são os casos das áreas rurais, que são regiões
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de baixa densidade populacional, ou seja, com baixo consumo de energia elétrica.

Uma das primeiras técnicas utilizadas para distribuição monofásica configurava-se por

circuitos trifásicos com derivações a duas fases, disponibilizadas para os consumidores.

Estes sistemas de distribuição também são conhecidos como sistemas fase-fase. As

estruturas utilizadas eram idênticas às trifásicas com exceção da ausência do condutor

central. Este sistema foi muito utilizado na França e ainda é utilizado por algumas

concessionárias brasileiras, como a COPEL, CEEE, CEMAT, COSERN, COEBA e CELPE

[85].

Em 1935, surgiu, nos Estados Unidos, o protótipo do sistema de distribuição

monofásica com neutro, interligado ao potencial do solo através de aterramentos ao longo

da rede. Os circuitos trifásicos a quatro fios, com neutros multiaterrados, possuíam

derivações monofásicas fase-neutro, disponibilizadas para os consumidores. Estes sistemas

monofásicos são conhecidos como sistemas fase-neutro e, em relação ao sistema fase-fase,

possuem uma redução de custos de aproximadamente 20% [86]. Os sistemas fase-neutro

são amplamente utilizados por várias concessionárias em todo o Brasil, como a CELPE,

ESCELSA, CEB, CATAGUAZES, CELPA, CEMIG e COELBA [85].

Posteriormente, surgiram outros tipos de sistemas para atendimento a áreas rurais. Entre

eles, destaca-se o sistema monofilar com retorno por terra [85]-[88]. O sistema monofilar

com retorno por terra tem como característica principal o fato de utilizar somente um

condutor para transmissão da energia à carga e o retorno da corrente da carga ocorre pelo

solo até a subestação aterrada. Várias configurações de sistemas monofilares com retorno por

terra são discutidas em [85], mas o sistema monofilar com retorno por terra convencional,

composto de um condutor ligado a uma das três fases da rede trifásica e tendo o solo

como retorno da corrente de carga, é a versão mais prática e econômica e, portanto, a mais

recomendada [86]. Os sistemas monofilares com retorno por terra são usados por algumas

concessionárias como a CEMAR, LIGHT, CELESC, ELEKTRO, CELPE, COELBA, CEEE,

COPEL e CEMAT, embora sua aplicação seja reduzida quando comparada aos sistemas fase-

neutro [86].
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Em muitas aplicações, é vantajosa a utilização de cargas trifásicas em vez de cargas

monofásicas. Por exemplo, para uma mesma potência de referência, motores monofásicos

são 70% mais caros em média que os motores trifásicos, além de possuir um maior custo de

manutenção, intensidade de ruídos e trepidações [80]. Além do mais, motores trifásicos e

redes elétricas trifásicas são largamente usados por equipamentos industriais e comerciais,

devido à sua economia e eficiência [89].

Entretanto, como discutido anteriormente, em áreas residenciais, comerciais, fabris e

rurais de baixa carga, a rede monofásica é quase sempre a implementada. Geradores a diesel

podem ser usados para disponibilizar uma rede elétrica trifásica, mas limitações econômicas

e ambientais tornam esta solução pouco atrativa. Uma solução encontrada para este tipo de

problema é o uso de conversores monofásicos-trifásicos [89].

4.2 Conversores Monofásicos-Trifásicos Convencionais

Conversores monofásicos-trifásicos são utilizados em locais com baixo índice de

eletrificação, nos quais estão disponibilizadas somente as redes monofásicas, e que tenham

a necessidade de utilizar cargas trifásicas ou cargas monofásicas isoladas em diferentes

fases. Geralmente, em tais lugares, a população possui baixa renda (áreas rurais) ou existe

um procura natural por soluções de baixo custo (áreas residenciais, comerciais e fabris de

pequeno porte). Portanto, é importante encontrar soluções de baixo custo para o processo de

conversão monofásico-trifásico.

Desde a década de 60, foram propostas diversas soluções para a conversão monofásica-

trifásica. As soluções mais conhecidas podem ser classificadas em três tipos [89]: utilizando

autotransformadores e associação de capacitores [90][91]; utilizando conversores rotacionais

[92][93]; e usando conversores baseados em eletrônica de potência. Entretanto, as soluções

baseadas em elementos ferromagnéticos, associação de capacitores e conversores rotacionais

possuem baixo rendimento quando comparadas às soluções baseadas em eletrônica de

potência [80].

Com o avanço dos dispositivos semicondutores de potência, como por exemplo os
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IGBTs, vários conversores foram propostos baseados em eletrônica de potência. Entre eles,

destacam-se os que possuem dois estágios de conversão (estágio CA-CC, barramento CC

e estágio CC-CA), que são os casos dos VSCs (Voltage Source Converters - Conversores

Fonte de Tensão) e dos Conversores Fonte de Corrente, e os que possuem um único estágio

CA-CA, que são os conversores matriciais [94][95].

Embora os conversores matriciais sejam conhecidos por possuir alta eficiência, baixo

volume e peso, eles possuem uma série de desvantagens. As principais desvantagens são

[27][95][96]:

• Complexidade no processo de chaveamento e problemas de segurança, exigindo

um circuito de grampeamento e circuitos amortecedores (snubbers) em cada chave

bidirecional, aumentando significativamente o custo do conversor;

• Ausência de chaves bidirecionais de tensão e corrente, exigindo o uso de dois IGBTs

e dois diodos em anti-paralelo para formar uma única chave, além de um circuito

independente de acionamento de chave para cada IGBT, aumentando o custo do

conversor;

• Normalmente não operam sob condições anormais, pois, como são conversores diretos

de potência, uma falta na rede provoca distorções nas tensões e correntes na carga, além

de distorções nas correntes na rede, podendo danificar a carga ou o próprio conversor;

• Possuem ganho de tensão (razão das amplitudes das tensões na saída e na entrada) de

0, 5 na região linear de modulação. Como geralmente motores de indução trifásicos

possuem valor nominal da tensão fase-neutro igual ao valor nominal da tensão das

redes elétricas monofásicas, é inviável usar os conversores matriciais para este tipo de

aplicação sem recorrer ao uso de transformadores, aumentando o peso, o volume e o

custo do conversor.

Os conversores de dois estágios são os mais recomendados para aplicações monofásicas-

trifásicas, pois algumas topologias permitem um melhor controle da tensão e da frequência

na saída usando circuitos simples de potência, conseguem uma melhoria da qualidade
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da corrente na rede monofásica, podem operar sob condições anormais sem afetar o

funcionamento do conversor e da carga e possuem ganho de tensão unitário. Entre os

conversores que possuem dois estágios de conversão, o VSC se destaca por um motivo

básico: ele sintetiza tensões na sua saída (o conversor fonte de corrente sintetiza correntes),

que é uma característica desejável para alimentar não só motores de indução trifásicos

convencionais, como também a maioria das cargas usadas em ambientes residenciais, rurais,

comerciais e industriais.

O conversor monofásico-trifásico convencional utiliza um retificador não-controlado em

ponte completa para conectar a rede monofásica ao barramento CC e um inversor trifásico

em ponte completa para gerar tensões trifásicas na saída [97]-[99], como pode ser visto na

Figura 4.1. O retificador não-controlado em ponte completa é responsável por manter a

tensão do barramento CC próxima do valor de pico da tensão da rede monofásica, ou seja,

vPN ≈ Vrede, em que Vrede é a amplitude da tensão na rede monofásica. A tensão na saída

do inversor possui uma amplitude máxima de Vs = vPN/
√

3, ou seja, o ganho de tensão

no processo de conversão é igual a Vs/Vrede ≈ 1/
√

3 = 0, 577. Como o ganho de tensão é

menor que a unidade, o sistema se torna inviável para alimentar motores de indução trifásicos

com tensão nominal.

Uma solução para o problema do baixo ganho de tensão do conversor monofásico-

trifásico convencional é o uso de um retificador controlado em ponte completa conectando

a rede monofásica ao barramento CC e um inversor trifásico controlado em ponte completa
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Figura 4.1: Conversor monofásico-trifásico convencional.
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para gerar as tensões trifásicas na saída [80], como pode ser visto na Figura 4.2.

Com o conversor monofásico-trifásico da Figura 4.2, é possível [80][98][99]:

• Diminuir o conteúdo harmônico da corrente na rede e controlar o fator de potência na

entrada do conversor;

• Controlar o nível da tensão no barramento CC para qualquer valor acima do valor

de pico da tensão na rede, garantindo o ganho de tensão unitário necessário para o

acionamento de motores de indução trifásicos;

• Garantir o fluxo bidirecional da energia, retornando a energia da parada de motores à

rede, além de possibilitar a conexão de sistemas de geração trifásicos à rede monofásica;

• Controlar o conjugado em motores de indução trifásicos.

Apesar destas vantagens, esta topologia possui um total de 10 IGBTs e 10 diodos, quando

comparada à topologia convencional, que possui 6 IGBTs e 10 diodos. Este elevado número

de IGBTs é responsável pelo aumento do custo do conversor, já que o preço dos IGBTs

chegam a ser seis vezes maiores do que os dos diodos, sem contar com os circuitos auxiliares

necessários, responsáveis pelo aumento do peso, do volume e da complexidade do sistema.

Por este motivo, diversas topologias foram propostas com o objetivo de reduzir

custos do conversor monofásico-trifásico [97]-[101]. Todas as propostas são baseadas

em modificações das topologias básicas das Figuras 4.1 e 4.2. Algumas propostas visam
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aumentar a controlabilidade da topologia convencional da Figura 4.1, como por exemplo,

substituindo um braço de diodos por um braço de IGBTs. Outras propostas visam diminuir

a controlabilidade da topologia completa da Figura 4.2, como por exemplo, retirando

um ou dois braços de IGBTs e usando os braços restantes com funções compartilhadas

de retificador e inversor. Independentemente da topologia escolhida, todas as propostas

possuem características semelhantes, que podem ser citadas [80]:

• Por usar um número reduzido de chaves quando comparado ao conversor monofásico-

trifásico controlado de 10 chaves, o retificador compartilha braços com o inversor. Por

este motivo, é desejável que estas topologias trabalhem com frequência fixa igual à

frequência da rede monofásica (em sincronia), pois é a única forma de manter a tensão

no barramento CC igual à do conversor de 10 chaves, ou seja, VPN =
√

3Vs, em que

Vs é a amplitude das tensões fase-neutro de referência na carga. Caso a frequência de

saída seja diferente da frequência na rede monofásica, a tensão no barramento CC teria

que ser pelo menos duas vezes maior que a tensão necessária no conversor controlado

de 10 chaves, ou seja, VPN = 2
√

3Vs;

• Mesmo trabalhando com frequência fixa e em sincronia com a rede, as topologias

com número reduzido de chaves necessitam de tensões no barramento CC com níveis

maiores que os do conversor controlado de 10 chaves.

Entre todas as topologias de conversores de baixo custo, a topologia com seis chaves,

vista na Figura 4.3, se destaca [100][101]. Por apresentar somente seis chaves, esta topologia

possui um baixo custo. Por outro lado, devido à sua configuração, o conversor é obrigado

a trabalhar na frequência da rede monofásica e com um ângulo de sincronismo fixo. Além

do mais, a máxima amplitude das tensões na carga é igual à Vrede/
√

3 (mesmo limite do

conversor convencional) e o sistema tem um problema de inicialização suave, já que uma

das tensões de linha na carga é diretamente conectada à rede [80].

Outra categoria de conversores faz uso de uma configuração interativa, ou seja, a rede

monofásica interage com a carga trifásica, alimentando diretamente uma de suas fases,

enquanto as outras duas fases são alimentadas pelo conversor [80][102].



138

vrede

+

_

Zrede

qu1

qu2

qv1

qv2

qw1

qw2

Rede Monofásica

u

v

w

n

vwn+
_

vvn+
_

vun+
_

Carga Trifásica

vPN

+

_

du1 dv1 dw1

du2 dv2 dw2

P

N

Figura 4.3: Conversor monofásico-trifásico com seis chaves.

Nesta classe de conversores, parte da potência consumida pela carga vem diretamente

da rede monofásica, enquanto o restante da potência é processada pelo conversor. Esta

particularidade é considerada uma vantagem, pois, com uma menor potência processada,

tem-se menor custo nas chaves, no dissipador e nos elementos de proteção. Além do mais,

com uma menor potência processada, tem-se uma maior eficiência no processo de conversão

[80]. Por outro lado, tais topologias possuem as mesmas limitações do conversor com seis

chaves [102] (Figura 4.3) e necessitam de transformadores para conseguir ganho unitário no

processo de conversão [80], elevando o custo, peso e volume do sistema.

Em uma terceira categoria de conversores monofásicos-trifásicos, o conversor

convencional da Figura 4.1 possui uma etapa de conversão CC-CC boost, responsável

por elevar a tensão do barramento CC a um nível suficiente para o inversor trifásico

sintetizar tensões na carga com amplitude igual à da rede monofásica. Entretanto, tais

conversores possuem as mesmas desvantagens dos sistemas fotovoltaicos que possuem

uma etapa de conversão CC-CC (vistos no Capítulo 3): baixa eficiência no processo de
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conversão e aumento da complexidade e custo, devido aos elementos controláveis presentes

no conversores CC-CC.

Devido às desvantagens dos conversores supracitados, Rajaei et al. publicaram, em 2010

[103], uma solução baseada em ZSC, que é discutida em seguida.

4.3 Conversores Fonte Z Monofásicos-Trifásicos

O ZSC monofásico-trifásico proposto em [103] pode ser visto na Figura 4.4. Este

conversor recebe o nome de ZSC-MTC, em que a sigla MTC significa Monofásico-Trifásico

Convencional, pois a conexão entre rede monofásica, conversor e carga trifásica é a conexão

cascata convencional, ou seja, a rede monofásica alimenta o conversor e o conversor alimenta

a carga trifásica.

O funcionamento deste conversor é idêntico ao funcionamento do ZSI proposto em 2002,

já que a rede monofásica, a etapa retificadora e o barramento CC funcionam como uma fonte

de tensão CC. Neste caso, a tensão na rede é completamente retificada pelo retificador não-

controlado e o capacitor CPN é responsável por manter a tensão vPN próxima ao valor da

amplitude da tensão na rede, ou seja, vPN ≈ Vrede. A malha Z juntamente com os vetores

de curto-circuito no ZSC são responsáveis por amplificar o valor da tensão vPN por B na

saída da malha Z, ou seja, v̂ZO = BvPN ≈ BVrede. Aplicando o fator boost B necessário, é

possível sintetizar tensões trifásicas na saída do conversor com amplitudes iguais ou maiores
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que a amplitude da tensão na rede, ou seja, Vs = m v̂ZO
2

= (m·B
2

)Vrede ≥ Vrede.

Este sistema monofásico-trifásico é capaz de produzir tensões na saída com amplitude

controlável e possui bons resultados no controle de motores de indução [103]. Entretanto,

esta topologia específica possui algumas desvantagens:

• Para poder realizar a função boost, o ZSC-MTC acrescenta um diodo, dois capacitores e

dois indutores à topologia monofásica-trifásica baseada em retificador a diodos (Figura

4.1), aumentando o custo, o peso e o volume do sistema;

• Em aplicações nas quais o conversor alimenta cargas com alto fator de potência, é

necessário incluir um filtro LC na saída do conversor, de forma a entregar à carga

tensões senoidais equilibradas com baixa distorção harmônica;

• Toda a potência entregue à carga é processada pelo conversor. Neste caso, o tamanho

do dissipador e os valores nominais das tensões e correntes nas chaves e nos diodos

devem ser dimensionados para suportar toda a potência solicitada pela carga e todas as

perdas associadas ao processo de conversão, como pode ser visto na Figura 4.5.

Para evitar as desvantagens do conversor da Figura 4.4, uma nova topologia de ZSC

monofásico-trifásico é proposta em seguida.
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Figura 4.5: Diagrama do balanço de potência do ZSC-MTC.
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4.3.1 Proposta de um Conversor Fonte Z Monofásico-Trifásico Interativo

O ZSC monofásico-trifásico proposto faz uso da configuração interativa com a rede

presente nas topologias descritas em [80][102]. Por este motivo, a topologia proposta é

chamada de ZSC-MTI, em que a sigla MTI significa Monofásico-Trifásico Interativo. O

ZSC-MTI possui uma configuração particular que permite que a rede monofásica interaja

diretamente com a carga trifásica, alimentando parcialmente uma de suas fases (fase c),

enquanto as outras duas fases (fases a e b) são alimentadas pelo conversor, como pode ser

visto na Figura 4.6 [104].

É importante deixar claro que, no ZSC-MTI, a energia que o conversor entrega a duas

das fases da carga também é proveniente da rede monofásica, através da conexão da rede

com o retificador a diodos do conversor. De fato, toda a energia da carga é proveniente da

rede monofásica. A diferença é que a energia absorvida por duas das fases da carga é antes

processada pelo conversor, enquanto a energia absorvida pela outra fase da carga é entregue

diretamente pela rede monofásica.

A primeira diferença entre as topologias das Figuras 4.4 e 4.6 é a ausência do grande

capacitor eletrolítico no barramento CC da topologia ZSC-MTI. Os próprios capacitores C1

e C2 da malha Z podem ser dimensionados para fazer o papel do capacitor CPN , ou seja, eles
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podem ser usados para manter a tensão no barramento CC aproximadamente constante.

A segunda diferença é a ausência do diodoDZ1 na topologia ZSC-MTI. Como o capacitor

CPN foi retirado, os próprios diodos do retificador não-controlado (D1 a D4) podem fazer

o papel do diodo de bloqueio DZ1 durante os instantes de aplicação dos vetores de curto-

circuito [14]. Como as tensões nos capacitores C1 e C2 são, no mínimo, iguais à amplitude

da tensão na rede monofásica, durante a aplicação dos vetores de curto-circuito, os diodos

D1 aD4 irão bloquear, isolando a malha Z da rede monofásica, da mesma forma que a malha

Z fica isolada da fonte de tensão CC no ZSI. É importante ressaltar que, para funcionarem

como diodos de bloqueio, D1 a D4 devem ser diodos de recuperação rápida.

A terceira diferença é relativa à conexão com a rede. Se não houvesse o capacitor Crede

na Figura 4.6, a corrente do inversor iu e a corrente do retificador, que possuem um alto

conteúdo harmônico, circulariam pela impedância da rede Zrede, gerando grandes distorções

na tensão do ponto de acoplamento comum. Por este motivo, um pequeno capacitor Crede

deve ser conectado em paralelo com a rede monofásica, filtrando esses harmônicos de

corrente e mantendo a tensão na entrada do retificador (vi) próxima de uma senoide [14].

Como a entrada do retificador tem características de fonte de tensão, a malha Z na saída do

retificador se comportará como uma carga indutiva.

É importante que o capacitor Crede adicionado à topologia ZSC-MTI seja de filme de

polipropileno metalizado ou semelhante, já que essa família de capacitores tem uma boa

capacidade de filtrar harmônicos de corrente de alta ordem. O capacitor Crede pode ser

projetado para ser semelhante aos capacitores do filtro de saída (Cf ), que ocupam um menor

volume e têm um maior tempo de vida quando comparado ao capacitor eletrolítico CPN que

foi retirado [14].

A quarta diferença a ser observada é a presença do filtro LC trifásico ligando a rede

e o conversor à carga trifásica na topologia ZSC-MTI. Este filtro garante a qualidade das

tensões que são entregues a cargas com alto fator de potência. O filtro LC possui indutores

com indutância igual a Lf e com resistência série equivalente igual a Rf e capacitores

com capacitância igual a Cf . Dimensionando corretamente os valores de Lf e Cf e
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implementando um controle adequado, é possível garantir baixos níveis de distorção de

tensão na carga. Uma observação importante é que, se a carga conectada ao sistema for

sempre muito indutiva (um motor de indução trifásico, por exemplo), é possível retirar o

filtro LC trifásico e conectar o ZSC-MTI diretamente à carga.

É importante ressaltar que as quatro diferenças mencionadas anteriormente poderiam

ser implementadas também na topologia ZSC-MTC (Figura 4.4), embora não tenham sido

exploradas pelos autores em [103].

A quinta diferença está associada ao balanço de potência do sistema interativo com a

rede, que pode ser visto na Figura 4.7. Observa-se nas Figuras 4.5 e 4.7 que, em ambas

as topologias, toda a potência absorvida pela carga é entregue pela rede monofásica. A

grande diferença está na potência que é processada pelo conversor. Enquanto toda a potência

absorvida pela carga é processada pelo conversor na topologia ZSC-MTC, somente parte da

potência absorvida pela carga é processada pelo conversor na topologia ZSC-MTI. O restante

desta potência é entregue diretamente pela rede monofásica a uma das fases da carga.

Como o ZSC-MTI só processa parte da potência absorvida pela carga, é possível diminuir

Prede

Pconversor

Pcarga

Pdireto

Rede Elétrica
Monofásica

Conversor Fonte Z
Monofásico-Trifásico

(ZSC-MTI) 

Filtro de Saída e
Carga Trifásica

FILTRO
+

CARGA

Figura 4.7: Diagrama do balanço de potência do ZSC-MTI.
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o tamanho do dissipador, reduzir as perdas associadas ao processo de conversão e escolher

menores valores nominais de tensão para as chaves e os diodos usados nesta topologia.

É importante ressaltar que o balanço de potência do sistema interativo com a rede só

é alcançado se houver uma sincronia ideal entre a tensão da rede monofásica e as tensões

de referência na carga. Para entender tal sincronismo, é importante detalhar o princípio de

funcionamento da topologia ZSC-MTI.

4.3.2 Princípio de Funcionamento do ZSC-MTI

Como pode ser visto na Figura 4.6, o retificador a diodos na entrada do ZSC está

conectado em paralelo com a rede monofásica e com o capacitor Crede. Duas fases de saídas

do ZSC (fases v e w) estão conectadas diretamente a duas fases da carga (fases a e b).

Por outro lado, a fase u de saída do ZSC está conectado em série com a rede monofásica,

alimentando a fase c da carga trifásica.

Para compreender melhor a conexão entre as saídas do conversor, a rede monofásica e a

carga trifásica, o ZSC é representado por três fontes de tensão conectadas em estrela, tendo,

como ponto comum, o ponto central fictício do barramento CC, chamado de 0. Portanto, as

tensões das fontes são as tensões de polo do conversor. Assim sendo, o circuito equivalente

do sistema ZSC-MTI visto pelo filtro de saída e pela carga pode ser representado pela Figura

4.8.

É importante lembrar que, apesar da conexão da rede monofásica com o retificador a

diodos do ZSC não estar representada na Figura 4.8, as tensões de polo do ZSC (vu0, vv0 e

vw0) são consequência da ação boost sobre a tensão retificada da rede monofásica. Portanto,

toda a energia fornecida por estas três fontes equivalentes é, de fato, energia advinda da rede

monofásica, que foi processada pelo conversor.

A partir do circuito equivalente da Figura 4.8, é possível notar que as fases de saída v, w e

u do conversor estão conectadas às fases a, b e c do filtro de saída, respectivamente. Além do

mais, a tensão no capacitor Crede (vi), que representa a rede monofásica, está em série com a

fase c do filtro e com a fase u do conversor. As tensões vLk, vCk e vlk, em que k = {a, b, c},
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são sempre definidas em relação ao neutro da carga trifásica (ponto n) e as correntes iLk, iCk

e ilk são as que circulam nos indutores, nos capacitores e na carga, respectivamente.

Através da análise da Figura 4.8, é possível deduzir as tensões de referência a serem

sintetizadas na saída do conversor, em função das tensões de referência desejadas no filtro

de saída trifásico. Usando a Lei das Tensões de Kirchhoff, tem-se que:

vu0 = v∗u + vh = vi + v∗Lc + vn0

vv0 = v∗v + vh = v∗La + vn0

vw0 = v∗w + vh = v∗Lb + vn0

, (4.1)

em que vj0 são as tensões de polo, v∗j são as tensões de referência na saída do conversor, vh é

a tensão homopolar adicionada às três tensões de referência, de forma a alcançar o limite da

região linear, e vn0 é a tensão entre o neutro da carga e o ponto fictício do barramento CC.

Para encontrar as tensões de referência na saída do conversor (v∗j ), é necessário encontrar,

primeiramente, o valor da tensão vn0. Considera-se que as tensões de referência na saída

do conversor assim como as tensões de referência no filtro são equilibradas, ou seja,

v∗u + v∗v + v∗w = 0 e v∗La + v∗Lb + v∗Lc = 0. Somando as três equações em (4.1):

3vn0 + vi = 3vh → vn0 = vh −
1

3
vi (4.2)
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Substituindo (4.2) em (4.1), encontra-se que

v∗u = v∗Lc + 2
3
vi

v∗v = v∗La − 1
3
vi

v∗w = v∗Lb − 1
3
vi

. (4.3)

Analisando (4.3), percebe-se que as tensões de referência na saída do conversor não são

iguais às tensões de referência no filtro, devido à parcela que é dependente da tensão da rede

no ponto de acoplamento (vi). Esta relação prova, mais uma vez, a interação que existe entre

conversor, rede monofásica e carga trifásica neste sistema. Assim, duas situações podem

ocorrer:

• Sistema Assíncrono: considerando amplitudes das tensões na rede e na carga iguais e

frequências diferentes, haverá instantes em que o valor de pico de v∗u será igual a 5/3 da

amplitude da tensão na rede (1 + 2/3 = 5/3). Portanto, a mínima tensão necessária no

barramento CC para sintetizar essa tensão de referência deverá ser igual a 5
√

3/3 vezes

a amplitude das tensões na carga, ou seja, quase o dobro da mínima tensão necessária

no barramento CC das topologias convencionais;

• Sistema Síncrono: considerando amplitudes e frequências das tensões na rede e na

carga iguais, o deslocamento angular entre as tensões na carga e na rede poderá ser

escolhido de forma a garantir que os valores de pico de v∗u, v∗v e v∗w sejam iguais

ou até menores que a amplitude das tensões na carga. Desta forma, a mínima

tensão no barramento CC poderá assumir valores menores do que os das topologias

convencionais.

No sistema síncrono, um grau de liberdade existente é o deslocamento angular entre as

tensões trifásicas equilibradas v∗lk e a tensão vi [104]. Nota-se que as correntes na carga (ilk)

e no filtro (iLk) são dependentes somente da impedância da carga e do filtro e das tensões

aplicadas na carga (v∗lk). Além do mais, observando as Figuras 4.6 e 4.8, é possível deduzir

que a potência ativa instantânea que é fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c

da carga é igual a pdireto = −viiLc.
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É importante ressaltar mais uma vez que pdireto é a potência que a rede monofásica

fornece diretamente a uma das fases da carga, sem ser processada pelo conversor (Figura

4.7). A potência absorvida pelas outras duas fases da carga é fornecida indiretamente pela

rede monofásica, através do conversor (observe a parcela pconversor na Figura 4.7). Portanto,

a relação prede = pcarga = pdireto + pconversor sempre se mantém verdadeira.

O ângulo entre as tensões v∗lk e vi pode ser escolhido de forma a controlar indiretamente o

deslocamento angular entre a corrente iLc e a tensão vi e, consequentemente, controlar pdireto.

Dessa forma, o sistema ZSC-MTI, funcionando de forma síncrona, possui três possíveis

modos de operação, descritos em seguida [104].

No primeiro modo, a potência ativa média fornecida pela rede diretamente à fase c da

carga é positiva, ou seja, Pdireto > 0. Neste caso, a rede monofásica está auxiliando

diretamente na alimentação de uma das fases da carga, entregando parte da potência ativa

média necessária, enquanto o restante da potência é fornecida pelo conversor (a rede

monofásica fornece esta potência indiretamente, através do conversor). O diagrama do

balanço de potência para Pdireto > 0 pode ser visto na Figura 4.9.

Prede

Pconversor

Pcarga

Pdireto

Rede Elétrica
Monofásica

Conversor Fonte Z
Monofásico-Trifásico

(ZSC-MTI) 

Filtro de Saída e
Carga Trifásica

FILTRO
+

CARGA

Figura 4.9: Diagrama do balanço de potência do ZSC-MTI para Pdireto > 0.
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No segundo modo, a potência ativa média fornecida pela rede diretamente à fase c da

carga é nula, ou seja, Pdireto = 0. Neste caso, a rede monofásica não está fornecendo

nenhuma potência ativa média diretamente à carga, ou seja, toda a potência consumida pela

carga é processada pelo conversor (a rede monofásica fornece esta potência indiretamente,

através do conversor). O diagrama do balanço de potência para Pdireto = 0 pode ser visto na

Figura 4.10.

No terceiro modo, a potência ativa média fornecida pela rede diretamente à fase c da

carga é negativa, ou seja, Pdireto < 0. Neste caso, o retificador a diodos drenará uma potência

ativa média maior do que a necessária à carga. O conversor processará toda essa potência,

alimentando completamente a carga e devolvendo o excesso de energia à rede monofásica,

através da conexão série entre a fase u do conversor e a rede monofásica (Figura 4.8). Este

excesso de energia, ao chegar no ponto de conexão entre a rede monofásica e o retificador a

diodos, será drenado mais uma vez pelo conversor. É importante deixar claro que, neste caso,

o excesso de potência não absorvido pela carga, permanecerá circulando pelo retificador a

diodos, malha Z, inversor e de volta ao retificador a diodos, através da conexão série entre a
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FILTRO
+

CARGA

Figura 4.10: Diagrama do balanço de potência do ZSC-MTI para Pdireto = 0.
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fase u do conversor e a rede monofásica. O diagrama do balanço de potência para Pdireto < 0

pode ser visto na Figura 4.11.

É desejável que a potência ativa média fornecida pela rede monofásica diretamente à

fase c da carga seja a maior possível. Desta forma, o conversor só necessitará processar

uma parte da potência ativa média solicitada pela carga (Figura 4.9). Para compreender o

balanço de potência da topologia ZSC-MTI quando operando de forma síncrona, define-se,

instantaneamente, o conjunto das tensões de referência na carga e a tensão da rede no ponto

de acoplamento comum:

vi = Vrede cos (ωredet)

v∗la = Vl cos (ωredet+ α)

v∗lb = Vl cos (ωredet+ α− 2π
3

)

v∗lc = Vl cos (ωredet+ α + 2π
3

)

, (4.4)

em que Vrede e ωrede são a amplitude e a frequência da tensão na rede monofásica,

respectivamente, Vl é a amplitude da tensões de referência na carga e α é o deslocamento

angular entre a tensão v∗la e a tensão vi.
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Figura 4.11: Diagrama do balanço de potência do ZSC-MTI para Pdireto < 0.
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Em seguida, transformam-se as grandezas em (4.4) em fasores. Assim, é possível

representar os três modos de operação em um diagrama fasorial, como visto na Figura 4.12

[104]. É importante ressaltar que, na representação fasorial dos modos de operação do ZSC-

MTI, foi considerada uma carga puramente resistiva, ou seja, ∠v∗lk = ∠ilk ≈ ∠iLk, para

k = {a, b, c}.

No primeiro modo, a tensão V ∗la está adiantada em relação à tensão Vi, ou seja, α > 0,

como pode ser visto na Figura 4.12(a). Consequentemente, a tensão Vi e a corrente ILc

estão em quadrantes distintos. A potência ativa média fornecida pela rede diretamente à

fase c da carga é definida como o negativo do produto escalar dos fasores Vi e ILc, ou seja,

a

*Vlc

Vi

ILc

*Vla

*Vlb

*Vlc

*Vla

*Vlb

a

ViILc

*Vlc

*Vla

*Vlb

a

Vi

ILc

P  direto> 0(a) P  direto= 0(b)

(c) P  direto< 0

Figura 4.12: Representação fasorial das tensões na carga, da corrente no filtro e da tensão na rede para a

topologia ZSC-MTI.
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Pdireto = −Vi · ILc. Portanto, neste caso, Pdireto > 0, significando que, em termos médios, a

rede monofásica está fornecendo energia diretamente à fase c da carga.

No segundo modo, α = −30◦ é escolhido e a tensão V ∗la está atrasada em relação à

tensão Vi, como pode ser visto na Figura 4.12(b). Consequentemente, a tensão Vi e a

corrente ILc estão em quadratura, tornando nulo o produto escalar dos fasores. Portanto,

neste caso, Pdireto = 0, significando que, em termos médios, a rede monofásica não está

fornecendo energia diretamente à fase c da carga. Toda a energia absorvida pela carga está

sendo fornecida indiretamente pela rede, através do conversor.

No terceiro modo, α < −30◦ é escolhido e a tensão V ∗la também está atrasada em relação

à tensão Vi, como pode ser visto na Figura 4.12(c). Consequentemente, a tensão Vi e a

corrente ILc estão no mesmo quadrante, tornando positivo o produto escalar dos fasores.

Portanto, Pdireto < 0, significando que, em termos médios, o conversor está processando

uma quantidade de energia maior do que a absorvida pela carga. Este excesso de energia

será devolvido à rede monofásica e, ao chegar no ponto de conexão entre a rede monofásica

e o retificador a diodos, será drenado mais uma vez pelo conversor.

Observando detalhadamente a Figura 4.12(a), nota-se que a potência Pdireto atinge seu

valor máximo quando o fasor de tensão Vi está em contra-fase com o fasor da corrente

ILc. Este ponto de máximo ocorre quando é escolhido α = 60◦ (para cargas puramente

resistivas). Neste caso, a rede fornecerá, diretamente à fase c da carga, a maior potência ativa

média possível e, consequentemente, o conversor processará a menor potência ativa média

possível. Portanto, para garantir sempre este ponto de máximo, define-se que as tensões v∗lk

estão sempre deslocadas de α = 60◦ da tensão vi (para cargas puramente resistivas).

Vale ressaltar que, caso a carga não seja puramente resistiva, a corrente ILc não estará

mais em fase com a tensão V ∗lc e o valor máximo de Pdireto não ocorrerá mais em α = 60◦.

Para o caso de cargas indutivas, o valor máximo de Pdireto ocorrerá em α > 60◦ e, para o

caso de cargas capacitivas, o valor máximo de Pdireto ocorrerá em α < 60◦.

Para sintetizar a tensão desejada na carga (v∗lk), é necessário implementar um sistema de

controle adequado das correntes e tensões do filtro de saída LC visto na Figura 4.8. Este
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sistema de controle é descrito em seguida.

4.3.3 Sistema de Controle do ZSC-MTI

A Figura 4.13 exibe todas as variáveis de interesse para o controle das tensões e correntes

no filtro LC de saída do sistema ZSC-MTI.

O objetivo principal do sistema de controle é sintetizar as tensões desejadas na carga (v∗lk).

Como as tensões vCk são iguais às tensões vlk, controlar as tensões na carga é simplesmente

controlar as tensões nos capacitores do filtro LC.

Analisando a equação da corrente no capacitor, observa-se que é possível controlar sua

tensão através da sua corrente. Na Figura 4.13, iCk = iLk − ilk. Considerando as correntes

na carga como distúrbios, percebe-se que é possível controlar, indiretamente, as correntes

nos capacitores através das correntes que circulam nos indutores do filtro LC (iLk).

Analisando a equação da tensão no indutor, é possível controlar sua corrente através da

tensão em seus terminais, ou seja, vLk − vCk. Se considerar as tensões nos capacitores como

distúrbios, é possível controlar, indiretamente, as tensões nos indutores através das tensões

vLk. Como as tensões vLk são sintetizadas pelo ZSC-MTI (através da relação em (4.3)),

indiretamente, o conversor consegue controlar as tensões desejadas na carga.

LfRf
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ila
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ilc

n
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Figura 4.13: Circuito equivalente do sistema ZSC-MTI visto pelo filtro de saída e pela carga.
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Primeiramente, é detalhado o projeto do filtro LC de saída. Em seguida, o sistema de

controle das correntes nos indutores do filtro é projetado, pois esta é a malha mais interna

do sistema e, portanto, a que possui a dinâmica mais rápida. Posteriormente, é detalhado o

sistema de controle das tensões nos capacitores do filtro, pois esta é a malha mais externa do

sistema e, portanto, a de dinâmica mais lenta. Após os projetos dos controladores, o esquema

de controle completo do ZSC-MTI é descrito.

Projeto do Filtro LC

O primeiro passo no projeto do filtro de conexão do conversor à carga é calcular o máximo

valor da indutância que garanta uma queda de tensão no indutor menor que 10% do valor

nominal da tensão fase-neutro na carga, quando a carga está demandando a corrente nominal.

Definindo V nom
l e Inoml como os valores nominais das tensões e correntes na carga,

ωredeLfI
nom
l ≤ V nom

l

10
. (4.5)

Isolando o valor da indutância em (4.5), obtém-se

Lf ≤
V nom
l

10ωredeInoml

. (4.6)

Vale ressaltar que, mesmo que só exista um limite superior de Lf em (4.6), é importante

escolher Lf próximo a este limite, de forma a garantir que as oscilações nas correntes iLk

sejam as menores possíveis, diminuindo o estresse de corrente nas chaves do conversor.

Após projetar Lf , o próximo passo no projeto é calcular a capacitância que garanta que a

frequência de ressonância do filtro (fR) esteja dentro de um faixa aceitável de frequências.

Primeiramente, deseja-se que fR seja muito menor que a frequência de chaveamento do

conversor, ou seja, fR � fch. Dessa forma, garante-se que os harmônicos gerados pelo

conversor, que estão em torno de fch e seus múltiplos, não provoquem ressonância no filtro,

já que a ressonância pode levar o sistema à instabilidade. Em seguida, deseja-se que fR
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seja muito maior que a frequência da rede, ou seja, fR � frede. Desta forma, garante-se

que possíveis harmônicos advindos da rede também não provoquem ressonância no filtro,

além de garantir um elevado valor da reatância do filtro LC (limitando a potência reativa

que o filtro irá absorver). Na prática, quando se define limites de frequência, considera-se

muito maior como uma década acima e muito menor como uma década abaixo. Portanto,

em resumo,

10frede ≤ fR ≤
fch
10
. (4.7)

É importante lembrar também que a banda passante do controlador de tensão (malha mais

externa) deve estar abaixo da frequência de ressonância do filtro, garantindo que atuações do

controlador não provoquem ressonância no filtro de saída LC. Após projetar fR em (4.7), é

possível calcular a capacitância do filtro usando a fórmula da frequência de ressonância do

filtro:

Cf =
1

(2πfR)2Lf
(4.8)

Controle das Correntes nos Indutores do Filtro LC

Observando a Figura 4.13, é possível encontrar as equações das tensões nos indutores do

filtro LC em função das suas correntes, que são as variáveis a serem controladas:

vLa − vCa = vLa − vla = Rf iLa + Lf
diLa
dt

vLb − vCb = vLb − vlb = Rf iLb + Lf
diLb
dt

vLc − vCc = vLc − vlc = Rf iLc + Lf
diLc
dt

(4.9)

Através da transformada abc− αβ, vista em (2.13), é possível representar as tensões nos

indutores em (4.9) como vetores nos eixos αβ:

−→v Lαβ −−→v Cαβ = −→v Lαβ −−→v lαβ = Rf
−→
i Lαβ + Lf

d

dt
(
−→
i Lαβ) (4.10)
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Aplicando a transformada αβ − dq, vista em (3.35), nas tensões em (4.10), é possível

representar as tensões nos indutores nos eixos dq síncronos:

−→v Ldq −−→v Cdq = −→v Ldq −−→v ldq = Rf
−→
i Ldq + Lf

d

dt
(
−→
i Lαβ)e−jθrede (4.11)

Usando a propriedade da derivada da multiplicação em (3.35), encontra-se que:

d

dt
(
−→
i Lαβ)e−jθrede =

d

dt
(
−→
i Ldq) + jωrede

−→
i Ldq (4.12)

Substituindo (4.12) em (4.11), chega-se a:

−→v Ldq −−→v ldq = Rf
−→
i Ldq + Lf

d

dt
(
−→
i Ldq) + jωredeLf

−→
i Ldq (4.13)

É possível, então, representar (4.13) em duas equações separadas, uma para cada eixo:

v′Ld = vLd − vld + ωredeLf iLq = Rf iLd + Lf
diLd
dt

v′Lq = vLq − vlq − ωredeLf iLd = Rf iLq + Lf
diLq
dt

, (4.14)

em que v′Ld e v′Lq são as componentes dq que controlam as correntes iLd e iLq, ou seja, são

as saídas dos controladores PI. Os termos−vld +ωredeLf iLq e −vlq−ωredeLf iLd são termos

de compensação usados para acelerar a convergência do controle.

As relações (4.14) representam as equações das plantas a serem controladas. Aplicando

a Transformada de Laplace [76], obtém-se as plantas no domínio de Laplace:

ILd(s)

V ′Ld(s)
=

1

sLf +Rf

(4.15)

ILq(s)

V ′Lq(s)
=

1

sLf +Rf

(4.16)

Observa-se, em (4.15) e (4.16), que as tensões v′Ld e v′Lq podem ser usadas para controlar

as correntes nos indutores iLd e iLq, respectivamente. Para implementar o controle de ambas

as variáveis, dois controladores PI são usados, como visto na Figura 4.14.
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Figura 4.14: Esquema de controle das correntes nos indutores do filtro LC.

A função de transferência de um PI de corrente foi definida em (3.42). Usando (3.42)

e (4.15), é possível obter a função de transferência em malha fechada do sistema da Figura

4.14 [76] (como ambas as plantas são idênticas, somente a de eixo direto é obtida):

ILd(s)

I∗Ld(s)
=

kip
Lf
s+

kii
Lf

s2 +
(
Rf+kip
Lf

)
s+

kii
Lf

(4.17)

Para projetar os ganhos do PI, é necessário definir os parâmetros que regem o

comportamento dinâmico da função de transferência em malha fechada. O polinômio

característico em (4.17) é de segunda-ordem, que pode ser representado por

s2 +

(
Rf + kip
Lf

)
s+

kii
Lf

= s2 + 2ξωns+ ω2
n. (4.18)

Após definir os parâmetros controláveis do sistema de segunda-ordem (ξ e ts ou ξ e ωn),

é possível encontrar os ganhos do PI em função destes parâmetros usando (3.45) e (4.18):

kip = 2ξωnLf −Rf =
8Lf
ts
−Rf (4.19)

kii = Lfω
2
n =

16Lf
(ξts)2

(4.20)
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É importante ressaltar que o coeficiente de amortecimento ótimo (ξ = 1/
√

2) e a relação

em (3.45) são perfeitamente válidos para funções de transferência em malha fechada que

tenham polinômios característicos de segunda-ordem e que não possuam zeros [76]. Como a

função de transferência de malha fechada do sistema de controle em questão, vista em (4.17),

possui um zero, a resposta ao degrau do sistema não será exatamente igual ao projetado.

Para validar o projeto do sistema de controle de corrente, são obtidas as respostas ao

degrau e em frequência da função de transferência de malha fechada, vista em (4.17).

O indutor do filtro de saída escolhido possui os seguintes parâmetros: Rf = 0, 5Ω e

Lf = 5mH . Os ganhos do controlador PI foram ajustados para dar um amortecimento

ótimo (ξ = 1/
√

2) e tempo de acomodação de ts = 1ms, ou seja, kip = 39, 5Ω e

kii = 160000Ω · rad/s. A resposta ao degrau e a resposta em frequência do controle de

corrente podem ser vistas na Figura 4.15.

Observa-se, na Figura 4.15(a), que a resposta ao degrau do controle possui um overshoot

de aproximadamente 20% e um tempo de acomodação em torno de 1ms, próximo ao

projetado. Na Figura 4.15(b), é possível ver a resposta em frequência do controle de corrente

em malha fechada, que possui uma banda passante de aproximadamente 1, 85kHz.

Controle das Tensões nos Capacitores do Filtro LC

Observando a Figura 4.13, é possível encontrar as equações das correntes nos capacitores

do filtro em função das suas tensões, que são as variáveis a serem controladas:

iCa = iLa − ila = Cf
dvla
dt

iCb = iLb − ilb = Cf
dvlb
dt

iCc = iLc − ilc = Cf
dvlc
dt

(4.21)

Através da transformada abc − αβ, vista em (2.13), é possível representar as correntes

nos capacitores em (4.21) como vetores nos eixos αβ:

−→
i Cαβ =

−→
i Lαβ −

−→
i lαβ = Cf

d

dt
(−→v lαβ) (4.22)
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Figura 4.15: Resposta ao degrau e resposta em frequência do controle de corrente em malha fechada do

sistema ZSC-MTI.

Aplicando a transformada αβ − dq, vista em (3.35), nas correntes dos capacitores em

(4.22), é possível representá-las nos eixos dq síncronos:

−→
i Cdq =

−→
i Ldq −

−→
i ldq = Cf

d

dt
(−→v lαβ)e−jθrede (4.23)

Usando a propriedade da derivada da multiplicação em (3.35), encontra-se que:

d

dt
(−→v lαβ)e−jθrede =

d

dt
(−→v ldq) + jωrede

−→v ldq (4.24)

Substituindo (4.24) em (4.23), chega-se a:

−→
i Cdq =

−→
i Ldq −

−→
i ldq = Cf

d

dt
(−→v ldq) + jωredeCf

−→v ldq (4.25)
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É possível, então, representar (4.25) em duas equações separadas, uma para cada eixo:

i′Cd = iLd − ild + ωredeCfvlq = Cf
dvld
dt

i′Cq = iLq − ilq − ωredeCfvld = Cf
dvlq
dt

, (4.26)

em que i′Cd e i′Cq são as componentes dq que controlam vld e vlq, ou seja, são as saídas dos

PIs. Os termos −ild + ωredeCfvlq e −ilq − ωredeCfvld são termos de compensação usados

para acelerar a convergência do controle e iLd e iLq são as variáveis de referência no controle

das correntes nos indutores.

As relações (4.26) representam as equações das plantas a serem controladas. Aplicando

a Transformada de Laplace [76], obtém-se as plantas no domínio de Laplace:

Vld(s)

I ′Cd(s)
=

1

sCf
(4.27)

Vlq(s)

I ′Cq(s)
=

1

sCf
(4.28)

Observa-se, em (4.27) e (4.28), que as correntes i′Cd e i′Cq podem ser usadas para controlar

as tensões vld e vlq, respectivamente. Para implementar o controle de ambas as variáveis, dois

PI são usados, como visto na Figura 4.16.

A função de transferência de um PI de tensão é definida como

PI(s) = kvp +
kvi
s
, (4.29)

em que kvp e kvi são os ganhos proporcional e integral do controle de tensão, respectivamente.

Usando (4.27) e (4.29), é possível obter a função de transferência em malha fechada do

sistema da Figura 4.16 [76] (ambas as plantas são idênticas):

Vld(s)

V ∗ld(s)
=

kvp
Cf
s+

kvi
Cf

s2 +
(
kvp
Cf

)
s+

kvi
Cf

(4.30)
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Figura 4.16: Esquema de controle das tensões nos capacitores do filtro LC.

Para projetar os ganhos do PI, é necessário definir os parâmetros que regem o

comportamento dinâmico da função de transferência em malha fechada. O polinômio

característico em (4.30) é de segunda-ordem, que pode ser representado por

s2 +

(
kvp
Cf

)
s+

kvi
Cf

= s2 + 2ξωns+ ω2
n. (4.31)

Após definir os parâmetros controláveis do sistema de segunda-ordem (ξ e ts ou ξ e ωn),

é possível encontrar os ganhos do PI em função destes parâmetros usando (3.45) e (4.31):

kvp = 2ξωnCf =
8Cf
ts

(4.32)

kvi = Cfω
2
n =

16Cf
(ξts)2

(4.33)

É importante ressaltar que o coeficiente de amortecimento ótimo (ξ = 1/
√

2) e a relação

em (3.45) são perfeitamente válidos para funções de transferência em malha fechada que

tenham polinômios característicos de segunda-ordem e que não possuam zeros [76]. Como a

função de transferência de malha fechada do sistema de controle em questão, vista em (4.30),

possui um zero, a resposta ao degrau do sistema não será exatamente igual ao projetado.
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Para validar o projeto do sistema de controle de tensão, são obtidas as respostas ao degrau

e em frequência da função de transferência de malha fechada, vista em (4.30). O capacitor do

filtro de saída escolhido possui capacitância igual a Cf = 20µF . Os ganhos do controlador

PI foram ajustados para dar um amortecimento ótimo (ξ = 1/
√

2) e tempo de acomodação

de ts = 10ms, ou seja, kvp = 0, 016Ω−1 e kvi = 6, 4Ω−1 · rad/s. A resposta ao degrau e a

resposta em frequência do controle de tensão podem ser vistas na Figura 4.17.

Observa-se, na Figura 4.17(a), que a resposta ao degrau do controle possui um overshoot

de aproximadamente 20% e um tempo de acomodação em torno de 10ms, próximo ao

projetado. Na Figura 4.17(b), é possível ver a resposta em frequência do controle de tensão

em malha fechada, que possui uma banda passante de aproximadamente 185Hz.
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Figura 4.17: Resposta ao degrau e resposta em frequência do controle de tensão em malha fechada do sistema

ZSC-MTI.
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Esquema do Controle do ZSC-MTI

O esquema de controle completo do ZSC-MTI pode ser visto na Figura 4.18.

Primeiramente, as tensões v∗lk, em que k = {a, b, c}, são obtidas a partir da tensão vi, através

da relação em (4.4). O deslocamento angular α = 60◦ é escolhido, garantindo que a potência

ativa média fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c da carga seja máxima.

Posteriormente, as tensões de referência v∗lk e as tensões medidas vlk passam pelas

transformações abc − αβ e αβ − dq. É importante ressaltar que, para realizar as
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transformações αβ − dq e dq − αβ, é necessário o valor instantâneo do ângulo da tensão

vi, ou seja, θrede. Este ângulo pode ser obtido por um PLL adequado.

As tensões de referência v∗ld e v∗lq e as tensões medidas vld e vlq entram nos controles de

eixo d e q. As correntes ilk (na carga) e iLk (nos indutores) também são medidas e passam

pelas transformações abc− αβ e αβ − dq, pois são necessárias no controle.

Após a execução de todo o controle, as tensões v∗Ld e v∗Lq são obtidas. Estas tensões

passam pelas transformações dq − αβ e αβ − abc, obtendo-se as tensões v∗Lk.

Em seguida, a relação em (4.3) é utilizada para determinar as tensões v∗j , em que

j = {u, v, w}, em função das tensões v∗Lk e da tensão vi. As tensões v∗j são, então,

utilizadas em uma técnica de PWM para ZSC (técnica de máximo boost constante, por

exemplo), obtendo-se as razões de trabalho dos vetores ativos, nulos e de curto-circuito do

conversor. O típico padrão de chaveamento, visto na Figura 3.22, é aplicado nas chaves

do conversor, garantindo que as tensões de referência sejam sintetizadas e que o controle

funcione corretamente.

Para comprovar a funcionalidade do controle e verificar a eficácia da topologia ZSC-MTI

em reduzir a sua potência ativa média processada, alguns resultados de simulação são obtidos

e comparados com os da topologia ZSC-MTC.

4.3.4 Resultados de Simulação e Comparação entre Topologias

O ZSC-MTI da Figura 4.6 é simulado para comprovar a funcionalidade do seu controle,

visto na Figura 4.18, e verificar a eficácia em reduzir a sua potência ativa média processada.

Três diferentes simulações são descritas, cada uma representando uma das possíveis

situações observadas na Figura 4.12.

Os parâmetros da rede monofásica são: tensão eficaz de 220V/60Hz, Zrede = 0, 1 +

j0, 1885Ω e Crede = 20µF . Os indutores e capacitores da malha Z possuem indutância igual

a LZ = 2, 5mH e capacitância igual a CZ = 1000µF , respectivamente.

O filtro de saída do ZSC foi projetado para suportar V nom
l = 220V e Inoml = 7, 07A.
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Usando (4.6), encontra-se que Lf ≤ 8, 3mH . O indutor escolhido possui Rf = 0, 5Ω e

Lf = 5mH . Sabendo que frede = 50Hz/60Hz (dependendo do local a ser instalado), que a

frequência de chaveamento é fixada em fch = 10kHz e usando (4.7), encontra-se o intervalo

válido para a frequência de ressonância do filtro: 500Hz ≤ fR ≤ 1kHz. Escolhendo-se

fR = 500Hz e usando (4.8), encontra-se uma capacitância igual a 20.3µF . O capacitor

escolhido tem Cf = 20µF .

A técnica de PWM usada no conversor foi a técnica de máximo boost constante, seguindo

o padrão de chaveamento visto na Figura 3.22. Uma carga resistiva trifásica de valor

Rc = 31, 11Ω (por fase) foi escolhida (necessária para drenar uma corrente de pico de 10A)

e suas tensões de referência fase-neutro eficaz são 220V/60Hz.

O detector de passagem por zero foi o PLL escolhido para determinar o ângulo θrede,

pois é um método de simples implementação que funciona bem quando a tensão vi é

puramente senoidal. A malha de controle das correntes nos indutores do filtro é projetada

com os seguintes parâmetros: ξ = 1/
√

2 (amortecimento ótimo) e tempo de acomodação

ts = 1ms. Usando (4.19) e (4.20), é possível encontrar os ganhos de ambos os PI de corrente:

kip = 39, 5Ω e kii = 160000Ω · rad/s. A malha de controle das tensões nos capacitores

do filtro é projetada com os seguintes parâmetros: ξ = 1/
√

2 e tempo de acomodação

ts = 10ms. Usando (4.32) e (4.33), é possível encontrar os ganhos de ambos os PI de

tensão: kvp = 0, 016Ω−1 e kvi = 6, 4Ω−1 · rad/s.

Em uma primeira simulação, deseja-se aproveitar a máxima potência ativa média que

pode ser fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c da carga trifásica. Portanto,

α = 60◦ é escolhido. Para elevar a tensão na saída da malha Z a um nível capaz de sintetizar

as tensões de referência na entrada do filtro, a razão de trabalho dos vetores de curto-circuito

é fixada em τst = 0, 3303. Para esta razão de trabalho, B = 2, 95, GC = 1, 97 e BB = 2, 28.

As Figuras 4.19 e 4.20 mostram os resultados desta primeira simulação.

Observa-se, na Figura 4.19(a), que a tensão vC1 está em torno de 612V , que é igual à

tensão de pico da rede multiplicada por GC . A corrente no indutor está multiplicada por

um fator de 40 para possibilitar uma melhor visualização. Na Figura 4.19(b), é possível
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Figura 4.19: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = 60◦: (a) tensão no capacitor C1 e corrente no indutor L1; (b) correntes nos

indutores do filtro LC; (c) tensões na carga; (d) correntes na carga.

ver que as correntes nos indutores do filtro têm um comportamento senoidal somente com

harmônicos de alta frequência. As tensões e correntes na carga resistiva podem ser vistas nas

Figuras 4.19(c) e 4.19(d), respectivamente. Como desejado, os valores de pico das tensões

na carga são iguais a 311V , comprovando a boa sintonia do controle. Além do mais, as

tensões e correntes entregues à carga praticamente não contêm harmônicos.

Na Figura 4.20(a), é possível ver a tensão vi e a corrente iLc. Como desejado, a corrente

está praticamente em contra-fase com a tensão da rede1. Assim, a potência ativa média

fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c da carga é positiva e próxima do

máximo, como pode ser visto na Figura 4.20(b). A carga absorve uma potência ativa média

1Ao escolher um deslocamento angular de α = 60◦, garante-se que a tensão vi está sempre em contra-fase com a tensão na carga (vlc).
Como a carga é puramente resistiva, a corrente na carga (ilc) também está em contra-fase com a tensão vi. Entretanto, a corrente iLc não
fica perfeitamente em contra-fase com a tensão vi, pois uma parcela desta corrente é drenada pelo capacitor do filtro LC. Como o filtro LC
consome uma pequena parcela constante de potência reativa capacitiva, a corrente iLc fica ligeiramente adiantada da tensão vlc.
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Figura 4.20: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = 60◦: (a) tensão e corrente da rede; (b) potência ativa média absorvida pela

carga, processada pelo conversor e fornecida diretamente pela rede monofásica.

de aproximadamente 4, 8kW , sendo que cerca de 1, 6kW (33, 3%) está sendo fornecida

diretamente pela rede monofásica à fase c da carga e cerca de 3, 2kW (66, 7%) está sendo

fornecida pelo conversor às outras duas fases da carga.

Em uma segunda situação, deseja-se que a rede monofásica não forneça nenhuma

potência ativa média diretamente à fase c da carga trifásica. Portanto, α = −30◦ é escolhido.

Para elevar a tensão na saída da malha Z a um nível capaz de sintetizar as tensões de

referência na entrada do filtro, a razão de trabalho dos vetores de curto-circuito é fixada

em τst = 0, 3862. Para esta razão de trabalho, B = 4, 39, GC = 2, 70 e BB = 3, 11. As

Figuras 4.21 e 4.22 mostram os resultados desta segunda simulação.

Observa-se, na Figura 4.21(a), que a tensão vC1 está em torno de 840V , que é igual

à tensão de pico da rede multiplicada por GC . Na Figura 4.21(b), é possível ver que as

correntes nos indutores do filtro têm um comportamento senoidal somente com harmônicos

de alta frequência. As tensões e correntes na carga resistiva podem ser vistas nas Figuras

4.21(c) e 4.21(d), respectivamente. Como desejado, os valores de pico das tensões na carga

são iguais a 311V , comprovando a boa sintonia do controle. Além do mais, as tensões e

correntes entregues à carga praticamente não contêm harmônicos.

Na Figura 4.22(a), é possível ver a tensão vi e a corrente iLc. Como desejado, a corrente
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Figura 4.21: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = −30◦: (a) tensão no capacitor C1 e corrente no indutor L1; (b) correntes nos

indutores do filtro LC; (c) tensões na carga; (d) correntes na carga.

está praticamente em quadratura com a tensão da rede. Assim, a potência ativa média

fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c da carga é nula, como pode ser visto

na Figura 4.22(b). A carga absorve uma potência ativa média de aproximadamente 4, 8kW ,

sendo que toda ela está sendo processada e fornecida pelo conversor.

Em uma terceira situação, deseja-se que o conversor processe uma potência superior à

absorvida pela carga. O excesso de energia fornecido pelo conversor é devolvido à rede

monofásica e, posteriormente, é drenado pelo retificador a diodos, para ser mais uma vez

processado. Neste caso, α = −60◦ é escolhido. Para elevar a tensão na saída da malha

Z a um nível capaz de sintetizar as tensões de referência na entrada do filtro, a razão de

trabalho dos vetores de curto-circuito é fixada em τst = 0, 3985. Para esta razão de trabalho,

B = 4, 93, GC = 2, 96 e BB = 3, 42. As Figuras 4.23 e 4.24 mostram os resultados desta
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Figura 4.22: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = −30◦: (a) tensão e corrente da rede; (b) potência ativa média absorvida pela

carga, processada pelo conversor e fornecida diretamente pela rede monofásica.

terceira simulação.

Observa-se, na Figura 4.23(a), que a tensão vC1 está em torno de 920V , que é igual

à tensão de pico da rede multiplicada por GC . Na Figura 4.23(b), é possível ver que as

correntes nos indutores do filtro têm um comportamento senoidal somente com harmônicos

de alta frequência. As tensões e correntes na carga resistiva podem ser vistas nas Figuras

4.23(c) e 4.23(d), respectivamente. Como desejado, os valores de pico das tensões na carga

são iguais a 311V , comprovando a boa sintonia do controle. Além do mais, as tensões e

correntes entregues à carga praticamente não contêm harmônicos.

Na Figura 4.24(a), é possível ver a tensão vi e a corrente iLc. Como desejado, a corrente

está no mesmo quadrante da tensão na rede. Assim, a potência ativa média fornecida

pela rede monofásica diretamente à fase c da carga é negativa, como pode ser visto na

Figura 4.24(b). O excesso de energia processado pelo conversor está retornando ao ponto

de conexão com a rede, para depois ser drenado pelo retificador a diodos. O conversor

está processando uma potência de aproximadamente 5, 5kW , dos quais 4, 8kW está sendo

absorvida pela carga e 700W fica circulando entre a fase u de saída do conversor, a rede

monofásica e o retificador a diodos.

Vale ressaltar que o ângulo α = 60◦ corresponde ao ponto de mínima potência processada
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Figura 4.23: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = −60◦: (a) tensão no capacitor C1 e corrente no indutor L1; (b) correntes nos

indutores do filtro LC; (c) tensões na carga; (d) correntes na carga.

pelo conversor somente ao considerar cargas puramente resistivas e desprezando a potência

reativa absorvida pelo filtro LC. Nos casos mais gerais, com cargas indutivas e capacitivas,

o controle do fator de potência se faz necessário para poder manter o conversor operando

no ponto de mínima potência processada. É possível implementar este controle do fator de

potência, usando dois PLLs (um para a tensão vi e outro para a corrente iLc) e um sistema

de pertubação e observação para o ângulo α. Para cada pertubação do ângulo α em torno de

60◦, o deslocamento angular entre vi e iLc é observado. O sistema só deve estabilizar quando

este deslocamento se tornar igual a 180◦, ou seja, quando vi e iLc estiverem em contra-fase.

Com o objetivo de comparar as topologias proposta (ZSC-MTI) e convencional (ZSC-

MTC), uma série de simulações foram realizadas. As variáveis mais significativas de ambos
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Figura 4.24: Resultado de simulação do ZSC-MTI controlado pela técnica de máximo boost constante e com

um deslocamento angular de α = −60◦: (a) tensão e corrente da rede; (b) potência ativa média absorvida pela

carga, processada pelo conversor e fornecida diretamente pela rede monofásica.

os conversores foram analisadas em função do deslocamento angular α, como pode ser visto

em (4.4). Os resultados comparativos podem ser vistos nas Figuras 4.25, 4.26 e 4.27 [104].

Na Figura 4.25(a), é possível observar as amplitudes das tensões de referência em cada

fase de saída do ZSC-MTI (normalizadas pela amplitude da tensão na rede monofásica)

em função do deslocamento angular α. Analisando as equações em (4.3), percebe-se que as

tensões na saída do conversor são resultados de somas de grandezas senoidais com diferentes

deslocamentos angulares. Portanto, é esperado que o conversor sintetize, em uma fase, uma

tensão senoidal com uma amplitude maior que as sintetizadas nas outras fases. Como o

deslocamento angular α influencia diretamente as tensões na carga em (4.4), é esperado

que essas amplitudes variem em função de α. Como pode ser visto em (4.3), a tensão de

referência na fase u sofre uma influência maior da tensão vi do que as tensões das outras

fases. Por este motivo é que a amplitude de v∗u na Figura 4.25(a) possui a maior oscilação.

Também é possível notar, na Figura 4.25(a), que existe uma faixa de valores de α, na qual

as amplitudes das três tensões de referência são menores que a amplitude da tensão na rede

monofásica. Isto significa que, nesta faixa de valores de α, o ZSC-MTI pode trabalhar com

menores fatores buck-boost do que o ZSC-MTC. O gráfico da Figura 4.25(b) ilustra melhor

este fenômeno. Na Figura 4.25(b), é mostrada a maior das amplitudes das tensões que o
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Figura 4.25: Resultados comparativos entre ZSC-MTI e ZSC-MTC em função do deslocamento angular α:

(a) amplitudes das tensões de referência na saída do ZSC-MTI normalizadas por Vrede; (b) máxima amplitude

das tensões de referências na saída dos conversores normalizadas por Vrede.

conversor necessita sintetizar em função de α. Como o ZSC-MTC alimenta diretamente a

carga, para qualquer que seja o valor de α, a amplitude das tensões na saída do conversor é

sempre igual a Vrede. Percebe-se que existe uma pequena faixa de valores de α (em torno de

60◦), na qual as tensões sintetizadas pelo ZSC-MTI são menores que as tensões sintetizadas

pelo ZSC-MTC [104].

Na Figura 4.26(a), está ilustrada a potência instalada nas chaves para ambos os

conversores em função de α. Entende-se por potência instalada, o produto da tensão nominal

pela corrente nominal das chaves. O objetivo deste gráfico é ilustrar os valores nominais

mínimos necessários para as chaves de cada conversor. Para uma pequena faixa de valores

de α em torno de 60◦, a potência instalada nas chaves para a topologia proposta é menor do

que para a topologia convencional, ou seja, chaves com menores valores nominais de tensão

e corrente e com menor custo poderiam ser usadas no ZSC-MTI [104].

Na Figura 4.26(b), está ilustrada a mínima razão de trabalho dos vetores de curto-circuito
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Figura 4.26: Resultados comparativos entre ZSC-MTI e ZSC-MTC em função do deslocamento angular α:

(a) potência instalada nas chaves do conversor; (b) mínima razão de trabalho dos vetores de curto-circuito.

necessária para ambos os conversores em função de α. Para uma pequena faixa de valores de

α em torno de 60◦, o valor de τst mínimo necessário para a topologia proposta é menor do que

para a topologia convencional. Menores valores de τst estão associados a menores fatores

boost e a um menor estresse nas chaves. Portanto, na topologia proposta, as chaves possuem

menores tensões de bloqueio e, consequentemente, menores perdas por chaveamento [104].

Na Figura 4.27(a), está ilustrada a potência ativa média processada por ambos os

conversores em função de α. É importante observar que as correntes que circulam nos

dois conversores são iguais (pois são as correntes que circulam na carga). O que diferencia

ambos são as tensões que são sintetizadas em seus terminais. Como a potência ativa é a soma

dos produtos das tensões com as correntes de cada fase, basta duas das três tensões serem

menores em um dos conversores, para que a potência ativa total seja menor. Como pode ser

visto na Figura 4.25(a), existe uma grande faixa de valores de α em torno de 60◦, na qual

duas das três tensões sintetizadas pelo ZSC-MTI são menores que as tensões sintetizadas

pelo ZSC-MTC. É por este motivo que a potência ativa média na topologia ZSC-MTI é
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Figura 4.27: Resultados comparativos entre ZSC-MTI e ZSC-MTC em função do deslocamento angular α:

(a) potência ativa média processada por cada conversor; (b) potência ativa média processada por cada

conversor em valores percentuais da potência consumida pela carga.

menor que na topologia ZSC-MTC para uma larga faixa de valores de α, como pode ser

visto na Figura 4.27(a) [104].

Na Figura 4.27(b), está ilustrada a potência ativa média processada por ambos os

conversores em valores percentuais da potência absorvida pela carga. Na faixa de α

entre −30◦ e 150◦, o ZSC-MTI processa somente parte da potência absorvida pela carga.

O restante desta potência é fornecida pela rede monofásica diretamente à fase c da

carga. Em α = 60◦, a potência processada pelo conversor é mínima (aproximadamente

66, 67%) enquanto a potência fornecida pela rede monofásica diretamente à carga é máxima

(aproximadamente 33, 33%) [104].

Para valores de α menores que −30◦ e maiores que 150◦, o ZSC-MTI processa toda a

potência absorvida pela carga e ainda devolve uma quantidade de energia à rede (podendo

chegar a 33, 33% da potência absorvida pela carga). Essa energia excedente fica circulando

no sistema, ou seja, é drenada pelo retificador a diodos, é processada pelo conversor, é
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devolvido à rede, para depois ser drenada mais uma vez pelo retificador. Para a topologia da

Figura 4.6, essa situação é desvantajosa, pois implica maiores perdas, maior custo e maior

estresse nas chaves.

Por outro lado, esta situação pode ser útil, caso o ZSC-MTI possua uma fonte alternativa

de energia conectada à malha Z em vez de um retificador a diodos conectado à rede

monofásica. Neste novo cenário, se a fonte alternativa produzir mais energia do que a

demandada pela carga, o restante desta energia pode ser injetado na rede monofásica, através

da conexão série existente entre a fase u de saída do conversor e a rede monofásica. Neste

caso, o ZSC-MTI pode funcionar como um sistema de geração distribuída.

4.4 Conclusões

Neste capítulo, foi discutida a importância de obter soluções de baixo custo para

alimentar cargas trifásicas em ambientes onde só se tem disponibilidade de redes

monofásicas. Várias soluções disponíveis na literatura foram apresentadas e suas vantagens

e desvantagens foram ressaltadas.

Foi visto que as topologias baseadas em retificadores a diodos, de menor custo, não são

capazes de gerar o nível mínimo de tensão necessário para alimentar as cargas trifásicas. Por

outro lado, as topologias baseadas em retificadores completamente controlados possuem uma

grande quantidade de chaves, responsável pelo aumento do custo do conversor, já que o preço

dos IGBTs chegam a ser seis vezes maiores do que os dos diodos, sem contar com os circuitos

auxiliares necessários, responsáveis pelo aumento do peso, do volume e da complexidade do

sistema.

Outras soluções, com um número muito reduzido de chaves, necessitam naturalmente de

transformadores na frequência da rede para elevar a tensão ao nível necessário para alimentar

a carga. Como já visto no Capítulo 3, os transformadores na frequência da rede podem

corresponder a mais de 50% de todo o peso, volume e custo de um sistema de conversão

convencional.
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Visando baixo custo, peso e volume, uma solução baseada em ZSC com retificador a

diodos foi proposta por Rajaei et al.. Mesmo tendo retificadores a diodos em sua topologia,

é possível resolver o problema da baixa amplitude na saída do conversor através da sua

característica boost única. Entretanto, além deste sistema possuir uma quantidade elevada

de componentes, responsáveis pelo aumento do seu custo, peso e volume, toda a energia

necessária para alimentar a carga tem que ser processada pelo conversor, gerando perdas

consideráveis no processo de conversão. Tais perdas refletem no uso de grandes dissipadores

e dispendiosos sistemas de refrigeração.

Foi proposta, então, uma nova topologia de ZSC monofásica-trifásica interativa, que

possui uma quantidade reduzida de componentes, garantindo menor custo, peso e volume.

Devido à correta sintonia do sistema de controle adotado, a topologia proposta é capaz de

garantir uma alta qualidade das tensões que são sintetizadas na sua saída, mesmo quando

conectada a cargas com elevado fator de potência. Através dos resultados de simulação

obtidos, nota-se que, em determinadas condições, o sistema proposto processa somente

parte da energia absorvida pela carga, já que o restante da potência é fornecida pela rede

monofásica diretamente a uma das fases da carga. Esta é uma característica única deste

conversor, devido à conexão interativa entre rede, conversor e carga.

Comparações entre a topologia interativa proposta e a topologia convencional mostram

que o sistema interativo pode apresentar menores tensões na malha Z, chaves com menores

valores nominais de tensão, menor estresse nas chaves, menores perdas por chaveamento e

menor potência processada. Portanto, o conversor monofásico-trifásico interativo proposto

não só tem menores custo, peso e volume, devido à reduzida quantidade de componentes,

como também possui menores perdas no processo de conversão, que se refletem no uso de

menores dissipadores e sistemas de refrigeração mais acessíveis.



5 CONCLUSÕES E TRABALHOS
FUTUROS

O conversor fonte Z é uma descoberta recente e promissora, capaz de realizar a conversão

CC-CA buck-boost em uma única etapa. Devido a sua grande versatilidade, o conversor fonte

Z pode ser aplicado nas mais diversas áreas. Entretanto, por ser uma descoberta recente, a

sua potencialidade foi pouco explorada. Portanto, este trabalho tem como objetivo principal

propor soluções baseadas em conversores fonte Z em aplicações que visem à redução do

custo, do volume, do peso e das perdas no processo de conversão. Duas soluções principais

são propostas, uma na área de sistemas fotovoltaicos e outra na área de sistemas de conversão

monofásica-trifásica.

No Capítulo 2, o VSI trifásico é revisado, incluindo as características das chaves, os

estados permitidos no inversor e suas relações com as tensões de polo e com as tensões

na carga. Algumas das mais conhecidas técnicas de modulação por largura de pulso e os

padrões de chaveamento mais usados no meio científico são apresentados. As principais

desvantagens dos VSIs são abordadas e os ZSIs são apresentados como uma solução para as

mencionadas desvantagens.

O princípio de funcionamento dos ZSIs é apresentado, incluindo a descrição dos novos

estados de curto-circuito que surgem com a inclusão da malha Z e seu papel na função

boost do inversor. Três técnicas de modulação para ZSI bastante citadas na literatura são

apresentadas, incluindo seu padrão de chaveamento, tempo de aplicação dos estados de



177

curto-circuito, estresse de tensão sobre as chaves e resultados de simulação. Através da

comparação entre as três técnicas, nota-se que a técnica de máximo boost constante é a que

apresenta melhor desempenho com relação a estabilidade, baixo volume ocupado pela malha

Z e reduzido estresse nas chaves do inversor.

A partir da descrição detalhada do princípio de funcionamento dos ZSIs e dos VSIs, é

possível estabelecer uma relação direta entre estes dois tipos de inversores. Portanto, este

estudo possibilita a descoberta de novas técnicas de PWM para ZSI, através de simples

adaptações das técnicas já conhecidas para VSI.

No Capítulo 3, os sistemas fotovoltaicos são classificados e é visto que diversas soluções

apresentadas na literatura (usando transformadores ou outras etapas de conversão) possuem

desvantagens como baixa eficiência e elevado peso, volume, custo e complexidade. É

proposto usar um ZSI sem transformador para elevar o nível de tensão na saída do sistema

usando poucos painéis fotovoltaicos, já que este tipo de inversor possui uma característica

boost desejada. Entretanto, há normas que obrigam o aterramento dos sistemas fotovoltaicos

que não usam transformador. Devido a esse aterramento, surgem elevadas correntes de

dispersão no sistema, responsáveis por distorções nas correntes do sistema, aumento das

perdas nas chaves e nos componentes do sistema elétrico de potência, podendo danificar os

painéis fotovoltaicos. Devido à ausência de soluções em sistemas fotovoltaicos aterrados

e sem transformador capazes de gerar altos níveis de tensão e baixos níveis de corrente de

dispersão, são propostas uma nova topologia de ZSI e quatro novas técnicas de PWM.

Resultados de simulação, experimentais e comparações entre as duas topologias de ZSI

comprovam a eficácia da topologia proposta e das suas técnicas de PWM em reduzir a

corrente de dispersão sem prejudicar o comportamento boost esperado do ZSI, tanto para

sistemas conectados à rede elétrica como para sistemas alimentando uma carga RL aterrada.

As técnicas OPWM e EPWM são as que apresentaram as menores correntes de dispersão e

valores muito baixos de DHT para as correntes de saída do sistema. Em termos de perdas por

chaveamento, a topologia e técnicas propostas possuem resultados equivalentes à topologia

e técnicas convencionais.
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No Capítulo 4, é discutida a importância de obter soluções de baixo custo para alimentar

cargas trifásicas em ambientes onde só se tem disponibilidade de redes monofásicas. É

visto que os ZSCs podem resolver o problema da baixa amplitude na saída do conversor

monofásico-trifásico convencional, através da sua característica boost única. Entretanto,

além deste sistema possuir uma grande quantidade de componentes de valores nominais

elevados, toda a energia absorvida pela carga tem que ser processada pelo conversor,

aumentando o custo, o peso e o volume e gerando grandes perdas no processo de conversão.

Para solucionar este problema, mantendo a qualidade das tensões sintetizadas na saída,

é proposta uma nova topologia de conversor fonte Z monofásica-trifásica, que possui uma

quantidade reduzida de componentes. Através dos resultados de simulação obtidos, nota-

se que, em determinadas condições, o sistema proposto processa somente parte da energia

absorvida pela carga, já que o restante da potência é fornecida pela rede monofásica

diretamente a uma das fases da carga trifásica. Esta é uma característica única deste

conversor, devido à conexão interativa entre rede, conversor e carga.

Além do mais, comparações entre a topologia proposta interativa e a topologia

convencional mostram que o sistema interativo pode ter menores tensões na malha Z, chaves

com menores valores nominais de tensão, menor estresse nas chaves, menores perdas por

chaveamento e menor potência processada. Portanto, o conversor monofásico-trifásico

interativo tem a capacidade de reduzir o custo, o volume e as perdas no processo de conversão

e ainda garantir a qualidade das tensões fornecidas à carga trifásica, devido à correta sintonia

do sistema de controle adotado.

As duas soluções propostas deste trabalho preenchem a lacuna que existia nas áreas de

sistemas fotovoltaicos trifásicos e sistemas monofásicos-trifásico de baixo custo, volume e

peso e alta eficiência. O baixo custo, volume e peso das duas soluções podem ser observados

pela simples ausência de transformadores, pelo número reduzido de componentes e pelo uso

de componentes com menores valores nominais. Já a alta eficiência pode ser observada pela

ausência de transformadores, como também pela ausência de novas etapas de conversão.

Por estes motivos, espera-se que estas soluções possam ser empregadas futuramente em

equipamentos comerciais de baixo custo, auxiliando a inserção de sistemas fotovoltaicos
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à rede e levando novas soluções para áreas rurais desprovidas de recursos.

5.1 Trabalhos Futuros

Em seguida são enumeradas algumas sugestões de trabalhos futuros relacionadas com

esta Tese:

1. Apresentar resultados experimentais da integração dos painéis fotovoltaicos à topologia

proposta de ZSI para sistemas aterrados e sem transformador conectados à rede,

detalhando o controle das correntes na saída do inversor e o controle do ponto de

máxima potência do arranjo fotovoltaico;

2. Apresentar resultados experimentais comparativos do sistema monofásico-trifásico

interativo e do sistema monofásico-trifásico convencional, com o objetivo de validar

a análise teórica e os resultados de simulação apresentados. Nesta etapa, pode ser

incluído o controle do fator de potência visto pela rede monofásica, de forma a garantir

que o conversor opere sempre no ponto de mínima potência processada;

3. Estender o estudo dos ZSIs, incluindo detalhes sobre controle em malha fechada do

fator boost de tensão e uma comparação detalhada entre as topologias alternativas já

propostas na literatura e o ZSI convencional;

4. Realizar um estudo inédito sobre a distribuição das correntes circulantes nos IGBTs e

diodos durante todos os possíveis estados de curto-circuito e sua relação com as perdas

no inversor. É possível que, com este estudo, descubra-se uma combinação adequada

de vetores de curto-circuito que, ao ser aplicada, garanta perdas mínimas no ZSI;

5. Propor uma técnica de PWM generalizada para o ZSI (da mesma forma que existe

uma para o VSI), na qual é possível usar um parâmetro de distribuição para controlar

o tempo de aplicação dos vetores nulos de tensão. Com esta técnica generalizada, é

possível grampear as fases de saída do inversor, evitando comutações nos instantes em

que as correntes na saída estão passando pelo seus valores de pico mais positivos e mais

negativos, reduzindo as perdas por chaveamento no ZSI;
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6. Utilizar a técnica generalizada para reduzir a tensão de modo-comum no acionamento

de motores trifásicos, reduzindo o desgaste excessivo nos rolamentos dos mancais,

causados pela corrente de dispersão que circula nestes motores.

5.2 Publicações do Autor Associadas à Tese de Doutorado

A seguir são listadas as publicações associadas à tese que foram desenvolvidas pelo autor

durante o período do seu doutorado (2008 a 2012).

5.2.1 Publicações em Periódicos Internacionais Qualis A1

1. F. Bradaschia, M. C. Cavalcanti, P. E. P. Ferraz, F. A. S. Neves, E. C. dos Santos

Jr. e J. H. G. M. da Silva. Modulation for Three-phase Transformerless Z-Source

Inverter to Reduce Leakage Currents in Photovoltaic Systems. IEEE Transactions on

Industrial Electronics, vol. 58, no. 12, pp. 5385-5395, Dezembro, 2011. D.O.I.:

10.1109/TIE.2011.2116762
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