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Abstract: Resonant converter’s main feature is its increased efficiency, however, the dynamic
modeling of these converters are not trivial and may result in high order or high complexity
models. This paper presents the dynamic modeling of a Dual Series-Resonant Active Clamp DC-
DC converter through the Generalizing State Space Average method. Simulations performed
with PSIM are presented in order to evaluate the time and frequency responses of the obtained
model.

Resumo: Conversores ressonantes tem como principal caracteristica o aumento da eficiéncia
energética, contudo, a obtencao de um modelo dinamico para esses conversores nao ¢ trivial
e pode resultar em modelos de ordem elevada e maior complexidade. Este trabalho apresenta
a modelagem dindmica de um conversor CC-CC Duplo Série-Ressonante com Grampeamento
Ativo através do método do Modelo Médio Generalizado no Espaco de Estados. Simulacoes
utilizando o software PSIM sao apresentadas para avaliar a resposta temporal e em frequéncia

do modelo obtido.
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1. INTRODUCAO

Com o crescente interesse em energias renovaveis e no
melhor aproveitamento da energia elétrica, conversores es-
taticos de poténcia representam um topico de pesquisa re-
levante tanto na academia quanto na industria. Tais dispo-
sitivos sao amplamente encontrados em aplicagoes atuais,
como na elevacao e regulagao da tensao de saida em painéis
fotovoltaicos (Vettuparambil et al., 2021), em aplicagoes
de telecomunicacao (Tahavorgar and Quaicoe, 2019), em
vefculos elétricos e aplicagoes automotivas (Shang et al.,
2017), entre outras.

Nesse contexto, torna-se evidente a busca pela melhor efi-
ciéncia energética desses processos. Dessa maneira, conver-
sores CC-CC com topologias ressonantes tornam-se boas
alternativas. Estes conversores sdo capazes de aprimorar a
eficiéncia do dispositivo através da mitigagao das perdas
de comutacao dos elementos semicondutores (Tahavorgar
and Quaicoe, 2019). Essa mitigagao é obtida uma vez que
essas topologias sao classificadas como conversores de co-
mutagao suave, i.e., permitem a operagao em condicao de
comutacdo com corrente nula (ZCS, do inglés zero-current
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switching) ou tensdo nula (ZVS, do inglés zero-voltage
switching) (Buccella et al., 2015; Barbi et al., 1990).

Tipicamente, conversores CC-CC sao modelados através
do Modelo Médio no Espago de Estados (SSA, do inglés
State Space Average). Para a correta aplicagdo desse mé-
todo, assume-se que as varidveis do conversor possuem
baixa variagdo no entorno de seu valor médio (ripple)
e podem ser aproximadas por este valor (Erickson and
Maksimovic, 2004). Em conversores ressonantes, as varia-
veis (correntes e tensdes) ressonantes evoluem de forma
predominantemente oscilatéria. Como consequéncia, tais
varidveis apresentam elevado ripple e podem apresentar
valor médio nulo, inviabilizando a aplicagdo do SSA (San-
ders et al., 1991). Para contornar esse problema, diferentes
métodos capazes de capturar a influéncia do ripple foram
desenvolvidos. Em (Blin et al., 2020), uma comparagao
entre diferentes métodos de modelagem que levam em
conta o comportamento das componentes harmoénicas dos
sinais ¢é realizada. Dentre os métodos analisados, destaca-
se o Modelo Médio Generalizado em Espaco de Estados
(GSSA - Generalized State Space Averaging), proposto por
Sanders et al. (1991). Nessa metodologia, as varidveis do
conversor sao aproximadas por expansoes em Série de Fou-
rier com coeficientes variantes no tempo. Esses coeficientes
sao escolhidos como as varidveis de estado do sistema,
permitindo que, além do valor médio, o ripple das varidveis
do conversor sejam modelados. Ainda, em (Yang et al.,
1991) uma técnica similar é proposta e o método é derivado
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a partir da Série de Fourier trigonométrica, enquanto em
(Sanders et al., 1991) o método é desenvolvido a partir
dos coeficientes da Série de Fourier complexa. Diversos
modelos de conversores obtidos através desses métodos sao
encontrados na literatura. Em Tahavorgar and Quaicoe
(2019) e Buccella et al. (2015), a abordagem com a Série de
Fourier trigonométrica é adotada. Em Dahl et al. (2020),
é utilizada a Série de Fourier complexa e o efeito da
quantidade de coeficientes utilizados na aproximacao das
variaveis € investigado.

Este trabalho apresenta a obtencdao de um modelo dina-
mico linear do conversor duplo série-ressonante com gram-
peamento ativo (DSRAC - Dual Series-Resonant Active-
Clamp Converter) proposto por Lee et al. (2008). Este con-
versor combina a operacao em ZVS e ZCS, proporcionando
um aumento significativo de sua eficiéncia. Trabalhos ante-
riores modelam conversores com topologias similares a do
DSRAC. Um conversor com o mesmo circuito de grampea-
mento ativo (similar ao estdgio de entrada de um conversor
Flyback com grampeamento ativo) do DSRAC é modelado
através da abordagem com coeficientes trigonométricos em
(Tahavorgar and Quaicoe, 2019). Em (Shang et al., 2017)
um conversor com o mesmo circuito ressonante conectado
ao estagio de saida do conversor é modelado, mas a dina-
mica do estagio de entrada é negligenciada. Contudo, um
modelo para o DSRAC ainda néo foi obtido na literatura.
No modelo do conversos considerando a dinamica dos
dois estdgios é obtido por GSSA. Através de simulagdes
utilizando o PSIM, as principais caracteristicas da resposta
temporal do modelo sao analisadas. Por fim, utilizando um
modelo linear identificado através da simulacao a resposta
em frequéncia do modelo desenvolvido é analisada.

2. CONVERSOR DSRAC

A topologia do conversor DSRAC é apresentada na Fig. 1.
Ele é composto por um circuito no lado primério do
transformador (T') semelhante ao de um conversor Flyback
com grampeamento ativo, e no lado secundéario um tanque
ressonante composto por uma indutancia L, e dois capa-
citores C7 e Cs, considerados iguais, conectados entre um
retificador do tipo voltage doubler, ligados a um capacitor
de filtro C,. O transformador é modelado como um trans-
formador ideal com relagao de espiras ns/n; = n. A carga
alimentada pelo conversor é representada pela resisténcia
R. As chaves S1 e Sy operam de forma complementar e
sao controladas através de modulagao de largura de pulso
(PWM), representado na figura por s(t), com sua razao
ciclica (duty cyle) D referente & chave Si.

%_ is(t) == wa |+
n2
Co== wo(t) Ro

DX Cy == wea(t) -

Figura 1. Circuito do conversor DSRAC.

O circuito de grampeamento ativo no lado primério per-
mite a operagao em ZVS das chaves S; e S, enquanto o
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circuito ressonante no secundario garante a operagao em
ZCS dos diodos Dy e Dsy. Lee et al. (2008) mostra que
o conversor tem ganho estatico similar a de um conversor
Boost isolado e, através da escolha da relagao de espiras n,
o conversor DSRAC pode ser utilizado tanto na elevacao
quanto no rebaixamento da tensdo de entrada. Conside-
rando L,, > L, o ganho estatico do conversor é dado
por,

V, n

‘/in 1- D’

0<D<1. (1)

3. METODOLOGIA DE OBTENCAO DO GSSA

Considerando que, devido a comutagao periddica, as for-
mas de onda das varidveis (tensoes e correntes) do conver-
sor serao peridédicas de periodo Ty, essas varidveis podem
ser aproximadas em um intervalo de tempo 7 € (¢ — Ty, t]
por uma Série de Fourier com coeficientes variantes no
tempo na forma,

oo

> (@ut)e e, (2)

k=—o00

z(r) =

onde wy = QT—: e (x)x(t) é o k-ésimo coeficiente de Fourier
calculado no intervalo (¢ — T, t]. Considerando que esses
coeficientes variam de forma mais lenta que o periodo de
comutagao do sinal de PWM, o k-ésimo coeficiente é entao
definido pelo seu valor médio em um periodo:

<;C>k(t) = Tis/t S :E(T)e_jkwsTdT' (3)

_TS

Observa-se que (2) e (3) equivalem & aplicagao da Série de
Fourier em uma janela de tempo moével 7 de tamanho T5.
Por consequéncia, os coeficientes generalizados sao fungoes
do tempo. Além disso, o k-ésimo coeficiente (x)(t) repre-
senta a k-ésima harmonica do sinal na frequéncia Ti Logo,
se o sinal z(t) for periddico para t > t;, seus coeficientes
generalizados de Fourier serao constantes para t > t; + T,
ou seja, (2) torna-se a Série de Fourier tradicional. Por
esses motivos, como os sinais de um conversor de poténcia
em regime permanente sao periédicos com periodo igual
ao de comutagao, Ts é assumido igual ao préprio periodo
de comutagao (Blin et al., 2020).

Observa-se que os coeficientes k diferentes de zero, (x)x(t)
sao variaveis complexas conjugadas,

()e(t) = (DF ) + j @) ()
()-1(t) = @) — j()h(0)

Dessa maneira, o objetivo do GSSA ¢é definir um modelo
médio utilizando os coeficientes (x)o(t) e as partes reais e
imagindrias de cada coeficiente (x)(t), com k # 0 como
os estados do sistema. Assim, o estado correspondente
ao coeficiente (x)o(t) modela o valor médio do sinal e
os estados correspondentes as partes reais e imaginarias
dos coeficientes (x)x(t), incorporam o efeito do ripple nas
variaveis do conversor.

(4)

Nota-se que a Série de Fourier (2) deve ser truncada em
algum k finito, portanto, a precisao do modelo esté direta-
mente relacionada a composicao frequencial dos sinais e ao
numero de coeficientes considerados. Logo, torna-se claro
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0 compromisso entre a precisao e a complexidade do sis-
tema, visto que o aumento dos coeficientes na aproximagao
acarreta no aumento do nimero de estados do sistema.

Para derivacao do modelo, duas propriedades da operagao
de média (3) devem ser exploradas. A derivada do coefici-
ente médio (z)x(t) em relagdo ao tempo,

d d )
S(t) = (D) — henlal), )
e a computagao do k-ésimo coeficiente da média do pro-
duto entre dois sinais x(t) e ¢(t),
o0
(ao)r() = > (@ p—i (O (@)i?). (6)
1=—00

Além disso, as equacoes diferenciais que descrevem os mo-
dos de operagao do conversor devem ser descritas através
das fungoes de comutagao que regem o conversor por um
conjunto tnico de equagoes generalizadas.

4. MODELO DINAMICO DO CONVERSOR DSRAC

Lee et al. (2008) divide o conversor em oito modos de ope-
ragao. Como alguns modos descrevem pequenos eventos
que ocorrem dentro de um mesmo circuito equivalente,
para a modelagem dinamica, serao considerados quatro
modos de operacao, de acordo com as combinagcoes de co-
mutagao possiveis das chaves semicondutoras e dos diodos.

Os circuitos equivalentes dos quatro modos sao mostrados
na Fig. 2. Para fins de estudo de caso, as formas de onda
obtidas através de simulagao no PSIM de um conversor
projetado de acordo com as instrugoes de projeto de Lee
et al. (2008) em regime permanente sdo apresentadas na
Fig. 3. O conversor foi projetado para aplicagao da conexao
de um sistema de energia solar a rede, buscando a obtengao
de um barramento CC de 310V a partir de uma tensao de
entrada de 40V. Os parametros obtidos sao exibidos na
Tabela. 1.

Tabela 1. Parametros do Conversor.

Parametro  Valor Parametro  Valor
Vin 40V n 4

Lm 15puH R 5mS2
C. 150uF L 1uH
R 2u2 C 1uF
Co 150uF R 2750
D 0.484 fs 50kH z

Os modos 1 e 2 equivalem ao periodo em que a chave
semicondutora S; esta ativa, sendo p modo 1 equivalente
ao diodo D; em condugao e o modo 2 em bloqueio com a
corrente i, (t) interrompida. De maneira similar, nos modos
3 e 4 a chave Sy esta aberta enquanto a chave Sy conduz.
O modo 3 equivale ao periodo de condugao do diodo D5 e
o modo 4 em bloqueio.

O primeiro passo para aplicacdo do GSSA é descrever os
modos de operagao do conversor em um conjunto tnico
de equacoes diferenciais generalizadas. Para aplicagao do
método no conversor proposto, o sinal de PWM pode ser
representado considerando T o periodo de comutacao do
dispositivo pela funcao de comutagao,
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1,0<t< DT,
(t)_{o, DT, <t<Ts. (7)

Nota-se na Fig. 3 que, devido a caracteristica ressonante do
circuito, a corrente i,(t) equivale durante o modo 1 a meio
periodo de uma senoide de frequéncia natural do tanque

ressonante w, = \/ﬁ, sendo C,. = Cy = Cy (Lee et al.,

2008). Portanto, a comutagao do diodo Ds, representando
a transicao do modo 1 para o modo 2 acontece de forma
periddica através do sinal,

1,0<t<T,
ty=<¢_",7 o 8
a(t) {O,Tq1§t<Ts, ®)
sendo T, = % e T, = f}—” De maneira andloga, a

comutacao do diodo Do, entre os modos 3 e 4, pode ser
representada pelo sinal,
0,0<t<DIg
@) =41, DT, <t<T, (9)
0, Ty <t < Ty,

onde Ty, = DT, + %

A partir das fungoes (7)-(9) e das equagoes de malhas
e noés que descrevem os circuitos equivalentes de cada
modo, o sistema pode ser representada pelas equagoes
generalizadas:

d Ry, (1—s(1)) s(t) .,
—im () = —7im(t) = Tvc@) + 1V
d  (1-s). g(t) .
Zve = sz(t) e nis(t)
d qi(t) :
azs(t) = Is (—Rsis(t) + vea(t) — vo(t) + nVin)+ o)
q%g)(_nvc(t) - Rsis<t) + ’ch(t))

%v&(t) = (Cl,b(h(t) - Cl,an(t)) is(t) — %@vo(t)
d _q(t) —q2(t) . 2
ﬁvo(t) = T%s(t) " RC, Vo (1),

onde, C, = 2C, + C,, C%L = Céjccoa c% = C% - c}

O segundo passo para aplicaggo do GSSA é definir as
aproximagoes das fungoes nao lineares do sistema. Para
a funcdo de chaveamento s(t), considerando que o duty
cycle é a entrada de controle do sistema, seus coeficientes

de Fourier sao:
(s)o(t) = D(t),
_ I (armkit) _
(b)) = 57 (e 1) '
Para q1(t) e g2(t), segue que

(a1)o(t) = {a2)o(t) = 5. (13)
(@e(t) = g (7™ — 1), (14)
<q2>k(t) _ 27{-7 (efj(27rkD(t)+7rkwsv-) _ e*jQﬂ'k}D(t)) , (15)

sendo wg, = %, no qual wy ¢ a frequéncia de comutagao.
ks

O terceiro passo € definir o nimero de harmoénicas que serd
utlizado na aproximacao (3) de cada sinal do sistema. Na
Fig. 3 observa-se que a corrente i4(t) possui valor médio
nulo e, buscando a maior simplicidade do modelo, serd
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Modo 4
(@

Figura 2. Modos de operacao para modelagem do conversor DSRAC.

40 37.6
20 37.5
0/\ .
-20 37.3
T, Do, 1, T 7, DL T, T
10 170
/\ — i (1) —va ()
0 \/ 160/1
-10 150
T, DT, T, T; i DT, T, T,
160 310
309.8
150 — —
309.6
— a2 (t)
140 309.4
T, DL 1, T T, DL 1T, T

Figura 3. Formas de onda em regime permanente e espec-
tro de frequéncia dos sinais.

aproximada apenas pelos coeficientes da sua harmonica
fundamental. Para modelar a interacao entre as varidveis
ressonantes, a tensao do capacitor ressonante v.o(t) serd
aproximada pelos coeficientes da sua harmoénica funda-
mental e o seu valor médio.

As demais varidveis serao aproximadas apenas pelo seu va-
lor médio, uma vez que as tensoes v.(t) e v,(t) apresentam
baixo ripple e o ripple da corrente i,,(t) ndo influencia
significativamente as demais variaveis do sistema, como
pode ser observado em (10). Dessa maneira, os estados
definidos sao,

x(t) =[{im (t))o (ve(t))o (is ()T (is(8))1

- (16)
(vea(t))o (ve2 (T (ve2(t))] (va(t))o]
Nota-se, uma vez que v,(t) = ve1(t) + ve2(t) para todos os

modos, é indiferente a escolha das varidveis relacionadas a
Ve1(t) € vea(t) ou v,(t) e vea(t) como estados do sistema.

Com os estados definidos, a partir das propriedades defini-
das em (5)-(6) e das equagdes generalizadas do conversor
(10), suprimindo a dependéncia temporal para simplifica-
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¢ao, obtém-se o sistema médio descrito pelas equagoes,

& i = 1 (—Rm<im>o (1 (s)o) (wdo + <s>ovm)

(17)
d 1

- ((1 ~ (5)0) (imo + na2)1 (in) 1+

)1 i )

@(ish = L. <—W<Q2>1<Uc>o + R, ({q1)0 + (q2)0) (is)1+

(18)

({g1)1 + (g2)1) (ve2)o + ((g1)0 + (92)0) (ve2)1

- <Q1>1<vo>0 + n<q1>1‘/zn) - jws<is>1

(19)
%<Uc2>0 = ((,1*1,<Q1>1 - Cl,a<(I2>1> (ts)1+
(Cl,b<(h>1 - Cl,a<(J2>1) (is)—1— (20)
1
m<vo>0
(vah = (g oo - é<qz>0) fih st (21)
(Vo)o = C,l( q1)—1 — {(q2)— )(Zs>1+
: ) 22)
({q1)1 — (g2)1) (@ >1) T@<UCQ>O

Finalmente, substituindo os coeficientes das aproximacoes
das fungoes nao-lineares (11)-(15), as defini¢oes de estado
(16) e separando as partes real e imagindria nas equagoes
do sistema médio (17)-(22), obtém-se um modelo médio
para o conversor. Nota-se que ao fim deste processo, o
modelo obtido serd nao-linear, uma vez que contera termos
bilineares como o produto (g2)1(vc)o em (20).

Deseja-se obter um modelo localmente linear entorno do
ponto de equilibrio X. Para isso, primeiramente considera-
se a tensao de entrada V;,, como um parametro fixo. Entao,
fixando o valor de D(t) para o ponto de operagao desejado,

DOI: 10.20906/sbai.v1i1.2590



Sociedade Brasileira de Automatica (SBA)
XV Simpobsio Brasileiro de Automacao Inteligente - SBAI 2021, 17 a 20 de outubro de 2021

T Rn 1-D -
-— = 0 0 0 0 0 0
L, L,
1-D na cos (§) nasen (£)
c 0 Cor Cor 0 0 0 0
0 _no cos (£) wsr B " 2acos(§) +9 wer 0 7
Lym Ly 3 2Ly m Ly 2Ly m
0 nasen (§) w  wer R _ 2asen & -p 0 Yer _ 8
A — L,m s L, 2L, Ly 2L, (23)
vy acos(f) f asen (&) 1
0 0 -2 2 0 0 0 -
TG, nCa Gy rC C. R
wST
0 0 aETen 0 0 0 ws 0
Wsr
0 0 0 — 2ér 0 —ws 0 0
—2acos()+y 2asen(f)+p 2
L 0 0 C,m Cym 0 0 0 C: R |

obtém-se o ponto de equilibro X para o sistema através
da solugao de %x = 0 nas equagoes nao-lineares obtidas.
Utilizando um modelo de pequenos sinais (Chen, 1999),
considera-se x(t) = X+ dx e D(t) = D + dd(t), onde dx(t)
e od(t) representam pequenas variagoes entorno do ponto
de operagao (x,D). Esse procedimento resulta na matriz
A descrita em (23) e em

- & ‘/7, -
Ly, Ly
~x1 nasen(§)X3  na cos(§) Xy
C. C. Ce
nasen({)Xs _ asen({)Xs
L, L
na cos (§) Xa a cos (§) X5
B = LS -2 LS y (24)
4asen(§)i3 4 2008 (&) X4
Ca Ca
4asen(§)>_<3 4 cos (&) X4
L Cy Cy _
onde £ = 21D + 7%=, a = sin(r442), B = cos(mws,) — 1,

v = sin(rws,) e X; é o i-ésimo elemento do ponto de
equilibrio x.
Por fim, deseja-se que a saida do sistema seja a tensao
de safda do conversor. Definindo C=[0000000 1],
obtém-se um modelo linear em espago de estados descrito
por:
d
dt

0y (t) = Cox(t)

0x(t) = Aox(t) + Bdd(t)
(25)

5. RESULTADOS DE SIMULACAO

Para avaliagao do modelo, resultados obtidos através de
simulagao no software PSIM 10 foram comparados com o
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modelo (25) implementado através do Matlab. Os parame-
tros do conversor utilizados na simulagao sao os mesmos
apresentados anteriormente.

A Fig. 4 apresenta uma comparacdo entre a simulacao
e o modelo obtido para a resposta temporal ao salto
dd = 0.005. Note que, devido ao elevado ganho estatico
decorrente da relacao de transformacao n = 4, essa varia-
¢ao pequena na entrada provoca uma variagao significativa
na tensao de saida. O erro percentual apresentado na Fig. 4
foi definido em relagdo ao valor em regime permanente de
vo(t) no PSIM e é dado por:

PSIM

Yo

(1) — 0§54 ().

erro(%) = 100 x (26)

RP
,I)O
o (1) - PSIM | |
=3 — — uy(t) - GSSA
]
i~
g
5
& 310t
02

Erro (%)

-0.2 :
0.13

0.12
Tempo [s]

0.1 0.11 0.14
Figura 4. Comparagao entre a resposta temporal para um
salto no duty cycle.

Percebe-se que o modelo foi capaz de prever com precisao
adequada tanto o comportamento transitério quanto o
regime permanente do sistema. Para comparar a resposta
em frequéncia do modelo obtido, um modelo foi estimado
através da co-simulagdo Matlab/PSIM. Para a estimagao
com o conversor operando no ponto de operacao desejado,
pequenas variagoes na entrada d(t) foram realizadas utili-
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zando um sinal bindrio pseudo-aleatério (PRBS) gerado
com auxilio do Matlab. A variacdo na tensdo de saida
foi amostrada no PSIM para o Matlab utilizando uma
frequéncia de amostragem f, = 50kHz (a mesma de
comutacdo do conversor). Com auxilio da funcéo tfest do
Matlab, um modelo de quarta ordem em tempo continuo
foi obtido, resultando em,
0v,

G(s) = 51 =
—16,18x10%s3 4 2,61x10%s% — 2,39x 105 + 8,17x10'8
544197453 +2,1x109s2 + 8,04x 1011 s + 1,37x 1016
(27)

Uma comparacao entre as respostas em frequéncia dos mo-
delos analitico e do identificado é mostrada na Fig. 5. Nota-
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Figura 5. Comparagdo entre resposta em frequéncia do
modelo e obtida por simulagao.

se que o modelo apresenta resposta adequada em baixas
frequéncias. Em altas frequéncias (superiores a frequéncia
de comutacao, proximas de 100kHz) o modelo analitico
apresenta picos de ressonancia devido aos estados associa-
dos as componentes harmonicas das varidveis. Por estarem
acima das frequéncias de comutacao e amostragem, esses
picos nao afetam o desempenho do modelo e nao foram
captados pelo modelo identificado.

Ainda, pode-se perceber em frequéncias préximas a 10k H z
divergéncias nas respostas. Essa diferenca pode ser atri-
buida a precisao das aproximagoes realizadas na defini-
cao dos estados do modelo, uma vez que a influéncia de
componentes harmoénicas superiores a fundamental foram
negligenciadas. Contudo, nota-se, com auxilio da resposta
temporal, que os polos e zeros de baixa frequéncia tem
dominancia na resposta do sistema, de forma que o modelo
apresentado capta de forma satisfatéria a dinamica mais
relevante do sistema.

6. CONCLUSAO

Nesse trabalho, um modelo dindmico para o conversor
duplo-série ressonante com grampeamento ativo proposto
por Lee et al. (2008) foi apresentado. O modelo foi ob-
tido através do modelo médio generalizado no espaco de
estados, limitando as aproximagoes harmonicas as com-
ponentes fundamentais das varidveis ressonantes. Simu-
lagoes utilizando o software PSIM e comparagoes com
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um modelo identificado a partir de dados de simulagao
foram apresentadas. Os resultados obtidos mostram uma
boa representacao da dinamica do sistema para saltos na
varidvel de entrada, com erro menor que 0, 12% do valor da
tensdo de regime. Além disso, foi mostrado que o modelo
obtido representa de forma adequada as caracteristicas de
baixa frequéncia do conversor.
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