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Conversores de freqüência são dispositivos capazes de transformar um conjunto de

m tensões de entrada, com freqüência elétrica e amplitudes conhecidas, em um outro

conjunto com n tensões de saída as quais possuem freqüência e amplitude definidas pelo

usuário. Existem duas formas de proceder para esta conversão: uma indireta, conhecida

por conversão CA/CC/CA, onde a tensão alternada é retificada para, posteriormente,

ser invertida nas tensões desejadas. A outra forma de conversão é conhecida como

conversão direta de freqüência, ou conversão CA/CA, ou ainda conversão matricial.

Um dos objetivos desta dissertação é o de apresentar as principais características dos

conversores matriciais. Realiza-se uma análise dos componentes destes conversores,

tais como chaves bidirecionais (onde são apresentadas diferentes configurações para

se obter estas chaves usando dispositivos semicondutores, bem como o processo de

comutação de uma fase de entrada para uma outra no mesmo terminal de saída), filtros

usados nos terminais de entrada do conversor, circuitos empregados na proteção contra

sobretensões. Além disso, é feita uma análise matemática destes tipos de conversores,

com a intenção de servir de base para as diferentes técnicas de controle usadas no

texto. São ainda apresentadas três novas estratégias de controle escalar, desenvolvidas

ao longo deste trabalho de mestrado, as quais são comparadas, por meio de simulações,

com as técnicas de controle mais conhecidas.
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Frequency converters are devices able to transform a set of m input voltages, where

the frequency and the amplitude are known, into a set composed by n output voltages

in which the frequency and the amplitude are defined by the user. There are two ways

to accomplish with this conversion: indirect conversion, known as AC/DC/AC con-

version, where alternating current is first rectified and then converted to the desired

voltages; and direct frequency conversion, or AC/AC conversion, or matrix conversion.

One objective of this master thesis is to present the main characteristics of the matrix

converters. An analysis of its components, such as bidirectional switches (different

configurations to obtain these bidirectional switches and commutation process), input

filters, circuits employed for overvoltage protection is presented. Besides, a mathema-

tical analysis of the matrix converters is done, establishing to the basis for the different

control techniques used here. In addition, three different new scalar control strategies

for producing the output voltages and input currents are presented. These new tech-

niques described in the text and compared, through simulation results, with the most

popular control techniques.
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Nomenclatura

α Posição instantânea entre os vetores Vj e VA ou Va e VA operando em
modo simétrico

α’ Posição instantânea entre os vetores Vj e VA ou Va e VA operando em
modo anti-simétrico

β Defasagem entre o fasor composto pela tensão de entrada de linha vneg−vpos

e a tensão de entrada vA

∆tKj Intervalo de tempo em que a chave bidirecional SKj permanece fechada

∆tmaior Intervalo de tempo em que a tensão de entrada superior à tensão desejada
nos terminais de saída do conversor matricial permanece conectada a este
terminal para a técnica de controle escalar 2

∆tmenor Intervalo de tempo em que a tensão de entrada inferior à tensão desejada
nos terminais de saída do conversor matricial permanece conectada a este
terminal para a técnica de controle escalar 2

∆tneg Intervalo de tempo em que a tensão de entrada mais negativa permanece
conectada a um terminal de saída do conversor matricial

∆tpos Intervalo de tempo em que a tensão de entrada mais positiva permanece
conectada a um terminal de saída do conversor matricial

∆tsinalj Intervalo de tempo em que a diferença de potencial sobre o terminal de
saída j do conversor matricial é diferente de zero (técnica de controle escalar
proposta para conversores matriciais com quatro braços)

∆V Máxima queda de tensão admissível na carga do conversor

γ Ângulo entre o vetor espacial desejado nos terminais de saída do conversor
matricial e um vetor ativo do Grupo II adjacente a este vetor de saída

γc Ângulo entre o vetor espacial formado pelas correntes desejadas nos termi-
nais de entrada do conversor matricial e um vetor ativo adjacente a este
vetor

γv Ângulo entre o vetor espacial formado pelas tensões desejadas nos terminais
de saída do conversor matricial e um vetor ativo adjacente a este vetor
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1 Vetor composto apenas de elementos unitários

es Vetor do conjunto das forças contra eletromotrizes de carga

ie Vetor do conjunto das correntes de entrada

is Vetor do conjunto das correntes de saída

Ineg Representação fasorial da corrente que circula na fase de entrada mais
negativa

Ipos Representação fasorial da corrente que circula na fase de entrada mais
positiva

M Matriz de transferência das razão cíclicas de baixa freqüência

S Matrix de chaveamento

Vj Vetor da tensão de referência desejado no terminal de saída j do conversor
matricial

VK Vetor da tensão da fase de entrada K

ve Vetor do conjunto das tensões de entrada

vs Vetor do conjunto das tensões de saída

vsn Vetor do conjunto das tensões de saída referidas ao ponto neutro da carga

ωe Freqüência angular do sistema que alimenta o conversor matricial

ωo Freqüência angular de corte adotada no filtro de entrada

ωs Freqüência angular do sistema que é alimentado pelo conversor matricial

ie Vetor composto pelos valores médios das correntes de entrada

vs Vetor composto pelos valores médios das tensões de saída

iK Valor médio da corrente do terminal de entrada K

iX Valor médio da corrente do terminal de entrada X

ineg Valor médio da corrente que circula na fase de entrada mais negativa

ipos Valor médio da corrente que circula na fase de entrada mais positiva

vj Valor médio da tensão do terminal de saída j

−→
ie Vetor espacial das correntes que circulam nos terminais de entrada do

conversor matricial
−→
is Vetor espacial das correntes que circulam nos terminais de saída do con-

versor matricial



−→ve Vetor espacial das tensões de linha dos terminais de entrada do conversor
matricial

−→vs Vetor espacial das tensões de linha dos terminais de saída do conversor
matricial

Ψr Fluxo inicial do rotor de um motor de indução

σE Posição no plano complexo do vetor espacial −→ve

σe Posição no plano complexo do vetor espacial
−→
ie

σS Posição no plano complexo do vetor espacial −→vs

σs Posição no plano complexo do vetor espacial
−→
is

θ Defasagem entre o fasor composto pela tensão de entrada de linha vpos−vneg

e a tensão de entrada vA

θcarga Ângulo do fator de deslocamento da carga conectada aos terminais de saída
do conversor matricial

θent Defasamento angular entre as componentes fundamentais de uma corrente
de linha e de uma tensão de fase

ϕe Ângulo de fase das tensões de entrada

ϕs Ângulo de fase das tensões de saída

Cclamp Capacitância do circuito clamp a diodos

Cent Capacitância do filtro de entrada

DHT Distorção harmônica total

DHTpond Distorção harmônica total ponderada

ej Força contra eletromotriz do terminal de saída j

fe Freqüência elétrica das tensões de entrada

fr Freqüência de rotação do rotor de um motor de indução

fs Freqüência elétrica das tensões de saída

fx(t) Tensão homopolar adicionada às tensões de referência desejadas nos ter-
minais de saída do conversor matricial

ftri Freqüência da onda triangular

Hef (i) Valor eficaz da componente harmônica de ordem i (se i = 1, tem-se a
componente fundamental)

ij Corrente do terminal de saída j



ij(t) Corrente do instantânea terminal de saída j

iK Corrente do terminal de entrada K

iK(t) Corrente instantânea do terminal de entrada K

im Corrente de magnetização de um motor de indução

Ip Corrente que circula no barramento de corrente contínua proposto por L.
Huber e por D. Borojević

Is Amplitude das correntes de saída

is Corrente de saída do conversor matricial

iX Corrente do terminal de entrada X

iAfilt Corrente que circula na fase de entrada a filtrada

Ient Valor eficaz das correntes de entrada

iest Corrente de estator de um motor de indução

Imax Valor limite da corrente que deve circular no conversor matricial

ineg Corrente que circula na fase de entrada mais negativa

Inom Corrente nominal do motor de indução

ipos Corrente que circula na fase de entrada mais positiva

irot Corrente de rotor de um motor de indução

Lm Indutância mútua entre estator e rotor de um motor de indução

Lcarga Indutância da carga

Lent Indutância do filtro de entrada

lent Indutância do filtro de entrada em p.u.

Lest Indutância do estator de um motor de indução

Lrot Indutância do rotor de um motor de indução

m’Kj(t) Razão cíclica para a técnica proposta por M. Venturini quando o conversor
matricial opera em modo anti-simétrico

mKj(t) Razão cíclica da chave bidirecional SKj

mGERAL
Kj (t) Solução geral para a estratégia de controle proposta por M. Venturini e

por A. Alesina

po Potência instantânea total envolvida no sistema de conversão



Pchav Perda associada ao chaveamento de uma chave bidirecional

Pcond Perda associada à condução de uma chave bidirecional

Ptotal Perda total associada às chaves bidirecionais

q Razão entre a amplitude das tensões de saída e a amplitude das tensões
de entrada

QL Energia total armazenada nas indutâncias da carga

Qmotor Energia total armazenada nos enrolamentos de um motor

Rv Resistência do varistor empregado para evitar sobretensões sobre as chaves
bidirecionais

Rcarga Resistência da carga

SKj Chave bidirecional conectando o terminal de entrada K ao terminal de
saída j

SKj(t) Função de chaveamento da chave bidirecional SKj

sinal(vj) Sinal da tensão vj

Te Período elétrico das tensões de entrada

tm Tempo morto

Ts Período elétrico das tensões de saída

Tchav Período total de chaveamento das chaves bidirecionais

Test Constante de tempo da corrente de estator de um motor de indução

TEI(t) Limite inferior da tensão de saída que pode ser produzida

tempo Tempo transcorrido desde o início do período de chaveamento até o término
do período de chaveamento

TES(t) Limite superior da tensão de saída que pode ser produzida

TSI(t) Limite superior que as tensões de saída podem atingir

TSS(t) Limite inferior que as tensões de saída podem atingir

VE Amplitude das tensões de linha dos terminais de entrada do conversor
matricial

Ve Amplitude das tensões de entrada

Vi Vetores ativos (i = 1, . . . , 6) e nulos (i = 0 ou 7) para a técnica de vetorial
proposta por L. Huber e por D. Borojević



vj Tensão do terminal de saída j

vj(t) Tensão instantânea do terminal de saída j

vK Tensão do terminal de entrada K

vK(t) Tensão instantânea do terminal de entrada K

vK ’ Tensão fictícia da fase de entrada K defasada de ângulo de θent da tensão
verdadeira (vK(t))

VS Amplitude das tensões de linha dos terminais de saída do conversor matri-
cial

Vs Amplitude das tensões de saída

v{r,s,t} Tensões desejadas nos terminais de saída do conversor matricial

VCC Tensão do barramento de corrente contínua para conversores indiretos de
freqüência

Vent Valor eficaz das tensões de entrada

vint Tensão de entrada intermediária

vJK Tensão de linha de entrada entre os terminais J e K do conversor matricial

vjk Tensão de linha de saída entre os terminais j e k do conversor matricial

vjN Tensão do terminal de saída j referida ao ponto neutro do sistema elétrico
que alimenta o conversor matricial (vjN = vj)

vjn Tensão do terminal de saída j referida ao ponto neutro da carga

vKj Diferença de potencial entre o terminal de entrada K e o terminal de saída
j

vmaior Tensão de entrada superior à tensão desejada nos terminais de saída do
conversor matricial para a técnica de controle escalar 2

Vmax Valor máximo da sobretensão admissível sobre as chaves bidirecionais

vmenor Tensão de entrada inferior à tensão desejada nos terminais de saída do
conversor matricial para a técnica de controle escalar 2

vneg Tensão de entrada mais negativa

vNn Diferença de potencial entre o ponto neutro do sistema elétrico que ali-
menta o conversor matricial e o ponto neutro da carga

vnt Tensão no ponto neutro da carga

vnt(t) Tensão instantânea do ponto neutro da carga



Vpn Tensão do barramento de corrente contínua proposto por L. Huber e por
D. Borojević

vpos Tensão de entrada mais positiva

vsinalj Função definida por: vsinalj(t) = sinal(vj)(vpos(t)− vneg(t))

Vsmax Máximo valor que a amplitude das tensões de saída podem atingir

vtermj Tensão presente no terminal de saída j

vtermj(t) Tensão instantânea presente no terminal de saída j

vterm Tensão aplicada ao terminal de saída do conversor matricial

Vtri Amplitude da onda triangular

vtri Tensão da onda triangular

Zcarga Impedância da carga conectada aos terminais de saída do conversor matri-
cial
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e nulos empregados no processo inversor; (b) adição vetorial usada na
síntese do vetor tensão desejado na saída do conversor. . . . . . . . . . 156

3.34 Tensões de linha dos terminais de saída do conversor com os setores
apresentados na Fig. 3.33(a). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157

3.35 Síntese das correntes de entrada através da técnica de controle vetorial
proposta por L. Huber e por D. Borojević: (a) hexágono dos vetores
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1 Considerações Iniciais
sobre Conversores
Diretos de Freqüência

1.1 Introdução

Conversores de Freqüência (CF) são dispositivos capazes de transformar um con-

junto de m tensões de entrada, com freqüência elétrica e amplitude conhecidas, em

um outro conjunto com n tensões de saída as quais possuem freqüência e amplitude

definidas pelo usuário. Assim, num sentido geral, o termo conversor de freqüência pode

ser aplicado a qualquer tipo de sistema elétrico que converta uma freqüência alternada

de entrada em uma outra freqüência de saída. Desta forma, pode ser encarado como

um “transformador generalizado”, o qual possibilita, além da transformação em níveis

de amplitude, uma outra transformação, desta vez relacionada à freqüência do sistema

elétrico que o alimenta [1].

Existem basicamente dois tipos de conversores de freqüência: os que retificam o

conjunto de tensões de entrada para só após inverter a tensão retificada (tensão con-

tínua) em um conjunto de tensões com freqüência e amplitude desejadas, conhecidos

por conversores indiretos de freqüência (CA/CC/CA), e os que convertem diretamente

o conjunto de tensões de entrada em um novo grupo de tensões, também conhecidos

por conversores diretos de freqüência (CA/CA). A Fig. 1.1 mostra uma representação

geral e ideal desses conversores para um sistema de m alimentações e n terminais de

saída.
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CF

m - entradas

n - saídas

Figura 1.1: Configuração geral de um conversor de freqüência para m entradas e n saídas.

Para os conversores indiretos de freqüência, o processo da conversão ocorre em duas

etapas. Na primeira etapa, as tensões de entrada são retificadas para alimentar um

barramento de corrente contínua composta por um banco de capacitores. Assim, o

banco de capacitores serve como um filtro para o sinal retificado, tendo em vista que

se deseja ter uma tensão no barramento de corrente contínua com pouca distorção

(baixo ruído) requerendo, conseqüentemente, altos valores de capacitâncias. Com as

tensões de entrada retificadas, basta então, inverter a tensão contínua para alimentar

uma carga qualquer, com amplitude de tensão e freqüência independentes da fonte de

alimentação de entrada. Na Fig. 1.2, tem-se um esquema dos conversores CA/CC/CA

para sistemas de tensões trifásicas de entrada e de saída.
C

ar
g
a

Fonte de
Alimentação

Barramento de
Corrente Cont nuaí

Retificação Inversão

Figura 1.2: Conversor indireto de freqüência.
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O banco de capacitores, que constitui o barramento de corrente contínua, além de

filtro, funciona como elemento armazenador de energia. Isto se torna importante, por

exemplo, para evitar a saída da carga devido a perturbações originadas na fonte de ali-

mentação do conversor. Isso ocorre porque o barramento de corrente contínua “oculta”

toda informação sobre as tensões de entrada, o que torna difícil a bidirecionalidade

de potência. Além disso, as formas de onda das correntes de entrada são geralmente

muito ruidosas, devido ao chaveamento da parte retificadora. Por outro lado, o barra-

mento de corrente contínua desconecta a entrada do conversor de sua saída, evitando,

desta maneira, o surgimento de sub-harmônicos de saída [2]. Outra vantagem que pode

ser citada a respeito do banco de capacitores do barramento de corrente contínua se

relaciona à possibilidade deste em poder armazenar, por exemplo, a própria energia

cinética do motor no caso de se desejar freá-lo, e quando da demanda, esta mesma

energia pode ser transferida para o sistema elétrico ou para o próprio motor (Ride-

Through Capability).

Os seis dispositivos usados na retificação podem ser diodos (retificação sem con-

trole) ou chaves controladas, como, por exemplo, IGBT - Insulated Gate Bipolar Tran-

sistor (retificação controlada). As seis chaves do inversor são normalmente controladas.

Quando as 12 chaves apresentadas na Fig. 1.2 são controladas, existe a possibilidade,

dependendo das estratégias de controle empregadas na retificação e na inversão, do

fluxo de potência em ambos os sentidos (do sistema elétrico que alimenta o conversor

para a carga ou vice-versa). A seguir, são apresentadas algumas outras características

para conversores indiretos de freqüência com retificação e inversão controladas [3] e [4]:

• transferência controlada de potência para o barramento de corrente contínua;

• possibilidade de controlar o fator de deslocamento e de reduzir o conteúdo har-

mônico.

Os conversores diretos de freqüência, diferentemente dos conversores indiretos, pos-

suem apenas uma etapa no processo de conversão, etapa esta onde as tensões de entrada

são “colocadas” diretamente na saída, sem a necessidade de um barramento de corrente

contínua. As tensões de saída são, então, produzidas diretamente das tensões de en-

trada, ou seja, as tensões de saída são sintetizadas a partir de pedaços das tensões de
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entrada, de tal maneira que o valor médio do sinal apresentado na saída corresponda

ao sinal tido como referência [1]. A Fig. 1.3 vislumbra um destes conversores para o

caso de se ter sistemas trifásicos tanto na entrada (fonte de alimentação) quanto na

saída (carga).

Fonte de
Alimentação

Conversor Direto
de Freqüência

Carga

Figura 1.3: Conversor direto de freqüência alimentado por um sistema trifásico e sintetizando um
conjunto de tensões trifásicas.

O objetivo deste trabalho é explicar, de forma clara, o funcionamento dos conver-

sores diretos de freqüência e apontar suas principais características, bem como uma

análise matemática para melhor entendimento das diferentes estratégias de controle,

desenvolvidas ao longo dos anos para os conversores apresentados na Fig. 1.3. Com

base no estudo realizado dos conversores matriciais, foi possível desenvolver três novos

algoritmos de controle escalar que serão apresentados com o intuito de serem com-

parados com as técnicas “clássicas”. A seguir, será feita uma descrição, em ordem

cronológica, dos conversores diretos de freqüência e, posteriormente, mostrar-se-ão os

principais componentes construtivos para o bom funcionamento destes conversores.
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1.2 Conversores Diretos de Freqüência: Breve Histórico

Em 1923, Hazeltine publica o que pode ser considerado como o primeiro estudo

relacionado aos conversores de freqüência caracterizados por freqüência variável e fluxo

bidirecional de potência [5]. Seu trabalho estabelecia os princípios fundamentais de

todos os conversores estáticos de freqüência [1].

O trabalho proposto por Hazeltine era limitado, pois havia necessidade de chaves

capazes de operar com alta velocidade de chaveamento (na época eram empregadas as

válvulas). Este foi o principal fato para desacelerar o desenvolvimento dos conversores

de freqüência. Nos anos 50, porém, a descoberta e o rápido avanço tecnológico dos tran-

sistores, a introdução dos retificadores de silício controlados ou tiristores e o avanço

tecnológico de circuitos e controles renovaram o interesse em conversores estáticos de

freqüência. Pequeno tamanho, robustez, baixa queda de tensão e rápido chaveamento

eram alguns dos atrativos dos semicondutores de silício. Em 1959, Jesse e Spaven

refizeram o sistema de Hazeltine utilizando tiristores no lugar das válvulas [6]. Esta

tendência foi encorajada pela viabilidade dos tiristores em possibilitar a comutação

natural dos cicloconversores aplicáveis a sistemas práticos [1].

Em 1976, Gyugyi e Pelly publicam o que é considerado o primeiro desenvolvimento

detalhado dos conversores diretos de freqüência. É dito: “... os circuitos para conver-

sores de freqüência são essencialmente vetores de chaves bidirecionais - ou matrizes de

chaveamento ( switching matrices) - capazes de conectar seqüencialmente uma fonte de

tensão de entrada polifásica a qualquer carga polifásica” [1]. Nesse trabalho, os autores

descrevem os aspectos construtivos, mostram como é possível sintetizar tensões de saída

de maneira a ter fator de deslocamento unitário na entrada do conversor e fornecem

todo o embasamento matemático necessário para o desenvolvimento desses conversores.

No entanto, só em 1980 [2], e em 1981 [7], Venturini e Alesina dão início ao de-

senvolvimento dos conversores diretos de freqüência tais como são conhecidos hoje. É

consolidado, nestes trabalhos, o nome “conversores matriciais”, tendo em vista que as

chaves destes conversores são dispostas de maneira a formar um arranjo matricial. Na

Fig. 1.4, tem-se uma configuração de conversor matricial para m-entradas e n-saídas,
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formando, para este caso, um arranjo de m× n chaves bidirecionais.

n - sa dasí

m - entradas

Figura 1.4: Configuração de um conversor matricial com m-entradas e n-saídas

Uma nova estratégia de controle das chaves dos conversores matriciais foi proposta

por Rodríguez em 1983 [8]. Neste artigo, Rodríguez cria o conceito do barramento de

corrente contínua fictício: “O conceito de um barramento de corrente contínua fictício,

o qual leva ao controle do conversor de forma semelhante ao dos conversores indire-

tos de freqüência, é aqui introduzido”. Esta estratégia consistia em conectar as saídas

dos conversores nas tensões de entrada mais positiva e mais negativa. A escolha da

tensão de entrada (mais positiva ou mais negativa) conectada aos terminais de saída

do conversor era baseada na estratégia de modulação “seno-triângulo” empregada nos

conversores indiretos de freqüência.

Neste mesmo ano, Braun e Hasse desenvolveram a primeira estratégia de controle

baseada no princípio vetorial para conversores matriciais [9]. Para esta estratégia, cada

fase de saída era conectada a seis chaves bidirecionais possibilitando, assim, a criação

de seis vetores ativos e três vetores nulos.

Usando uma simples relação entre duas tensões de entrada, Roy e April con-

seguiram, em 1989, desenvolver um algoritmo de controle das chaves dos conversores
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matriciais de tal forma a possibilitar a sintetização de qualquer forma de onda para as

tensões de saída com controle de fator de deslocamento nos terminais de entrada do

conversor desde que a soma das correntes de saída fosse nula [10].

Em 1995, Huber e Borejević consideraram que o controle vetorial para conversores

matriciais poderia ser semelhante ao conjunto de controles dos conversores indiretos de

freqüência (controle do retificador: corrente de entrada, e controle do inversor: tensão

de saída) [11]. Inicialmente, são escolhidas as tensões de entrada de tal forma que

se possa controlar o fator de deslocamento no lado da fonte do conversor (controla-se

a corrente de entrada). Assim, com as tensões usadas na primeira etapa (etapa do

controle da corrente de entrada) sintetizam-se as tensões de saída.

Vários outros métodos de controle das chaves dos conversores diretos de freqüên-

cia foram apresentados [12] - [22]. Alguns melhoramentos das diversas técnicas exis-

tentes também foram propostos no decorrer destas últimas três décadas bem como das

maneiras de comutação e dos componentes dos conversores matriciais [14], [23] - [56].

Muitos artigos foram publicados exemplificando a utilização dos conversores matriciais

para estratégias de controle de motores de indução, por exemplo, já clássicas para os

conversores indiretos de freqüência [57] - [79], e ainda foram publicados alguns artigos

dedicados à simulação dos conversores matriciais para diferentes tipos de linguagem

de programação [51], [80] - [82]. Tudo isso reforçou a viabilidade e o interesse por

parte dos pesquisadores e das indústrias em buscar novas maneiras de aperfeiçoar estes

conversores, tornando-os tão atrativos quanto os conversores CA-CC-CA.

1.3 Elementos Construtivos dos Conversores Diretos de Fre-

qüência

Para um bom desempenho, os conversores diretos de freqüência precisam de alguns

elementos auxiliares. As principais partes empregadas para o perfeito funcionamento

destes conversores com m-entradas e n-saídas são citadas abaixo:

• um conjunto de m× n chaves bidirecionais;
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• um filtro de entrada;

• um filtro de saída;

• um circuito de proteção contra sobretensões.

A Fig. 1.5 apresenta os três primeiros conjuntos de elementos desses conversores para

sistemas com entrada e saída trifásicas.

Fonte de
Alimentação

Filtro de
Entrada

Chaves
Bidirecionais

Filtro de
Sa daí

Carga

Figura 1.5: Principais componentes dos conversores diretos de freqüência.

1.3.1 As Chaves Bidirecionais

Um dos mais discutidos temas dos conversores matriciais está relacionado às chaves

usadas no processo de conversão de freqüência [23]. Cada chave apresentada na Fig.

1.5, caracterizada por uma natureza bidirecional, deve ser capaz de mudar instantanea-

mente seu estado de ligada para desligada ou vice-versa, quando um sinal de controle

sobre ela for imposto, independente das condições do circuito externo no qual está

ligada [1].

Em 1976, Gyugyi e Pelly fazem a seguinte pergunta: “Como, então, pode-se ter

uma chave bidirecional? ”. Essa questão era bastante pertinente na época, uma vez
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que não existiam dispositivos semicondutores de potência que possibilitassem o fluxo

bidirecional de energia de um sistema para outro. A resposta deles foi a seguinte: “...há

inúmeros caminhos possíveis para produzir tais chaves. Basta, para tanto, associar os

diversos dispositivos semicondutores existentes”. Apesar do grande e contínuo avanço

tecnológico na área de dispositivos semicondutores ainda não foi produzido um dispo-

sitivo que possibilitasse bidirecionalidade de potência [23], [83] e [84].

Gyugyi e Pelly , eles próprios, sugeriram alguns arranjos com diodos e chaves con-

troladas que são usados nos dias atuais. Alguns dos arranjos eram formados por dois

conjuntos de chaves unidirecionais conectados em anti-paralelo. A Fig. 1.6 e a Fig.

1.7 ilustram três possíveis configurações de chaves bidirecionais, as quais possibilitam

o fluxo de corrente externa e o bloqueio de tensão em qualquer direção [1] e [83].

Figura 1.6: Chave bidirecional produzida a partir de uma ponte de diodos.

(a) (b)

Figura 1.7: Chaves bidirecionais: (a) coletores comuns; (b) emissores comuns.

Na Fig. 1.6, um IGBT é posto entre dois pontos centrais de uma ponte retificadora

a diodos. Este é o arranjo mais simples para a obtenção de uma chave bidirecional

[25], pois necessita apenas de um comando para levar o dispositivo à condução ou ao
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bloqueio, independente da direção em que a corrente está fluindo, barateando a con-

figuração e tornando esta sua principal vantagem. No entanto, as perdas deste arranjo

são relativamente elevadas, porque sempre três dispositivos conduzem ao mesmo tempo

(dois diodos e o IGBT ). Como esta estrutura possui apenas um dispositivo controlável

por chave bidirecional, não há possibilidade de forçar uma direção para a corrente no

momento da comutação de uma fase de entrada para outra, o que pode conduzir, no

momento da comutação, a duas chaves ficarem ligadas ou desligadas ao mesmo tempo.

Conseqüentemente, poderá ocorrer ou em um curto-circuito no lado da fonte de ali-

mentação (duas ou mais chaves bidirecionais do mesmo braço conduzindo ao mesmo

tempo) ou uma sobretensão no lado da carga (todas as chaves bidirecionais de um

mesmo braço abertas no momento da comutação).

As estruturas bidirecionais mostradas na Fig. 1.7 (back-to-back IGBT configura-

tions) são duas variações do mesmo princípio e são compostas, cada uma, por dois

diodos e dois IGBT conectados em anti-paralelo, onde os diodos são incluídos para

possibilitar capacidade de bloqueio reverso. Desta maneira, sempre dois dispositivos

(um diodo mais um IGBT ) conduzem corrente num sentido e os outros dois no outro

sentido possibilitando o controle independente na direção da corrente. Outra vantagem

que pode ser apontada por esta estrutura é a redução das perdas quando comparada

às perdas da configuração apresentada na Fig. 1.6, pois apenas dois dispositivos con-

duzem a corrente (um diodo e um IGBT ) no mesmo momento. A diferença entre os

arranjos da Fig. 1.7 consiste na forma em que o emissor e o coletor dos IGBT estão

conectados. A Fig. 1.7(a) e a Fig. 1.7(b) representam a configuração a coletores co-

muns e a configuração a emissores comuns, respectivamente [83].

Em sistemas de entrada e saída trifásicos, é necessário, para o arranjo a emissores

comuns (Fig. 1.7(b)) nove níveis independentes de potenciais, que torna estas estru-

turas problemáticas não só em termos de distância de isolação entre esses potenciais

independentes, mas também por causa da unidade de controle do gatilho de cada

IGBT que necessita de uma fonte de tensão isolada para cada potencial de emissor

[23] e [24]. Por outro lado, a estrutura de chave bidirecional a coletores comuns (Fig.

1.7(a)) precisa apenas de seis fontes de tensão isoladas para alimentar o gatilho dos
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IGBT, tornando-a mais econômica [85]. Focando neste aspecto, a realização das chaves

bidirecionais dos conversores matriciais com configuração a coletores comuns é benefi-

ciada, pois apresenta uma redução dos circuitos de disparo em relação à configuração

a emissores comuns [25]. Porém, na prática, outras restrições, como a necessidade de

diminuir a “indutância parasita” causada pela operação com apenas seis fontes isoladas

de tensão, torna este arranjo inviável, fazendo com que a estrutura a emissores comuns

(Fig. 1.7(b)) seja a preferível [83].

Realizações compactas dos conversores matriciais só seriam possíveis se um módulo

contendo todas as m × n chaves bidirecionais fosse realizado. Observando o cres-

cente horizonte deste tipo de conversor de freqüência, a Eupec, em cooperação com

a Siemens, produziu o primeiro módulo integrado de potência contendo nove chaves

bidirecionais (3 × 3), chamado de EconoMAC [23]. As disposições das chaves bidire-

cionais do EconoMAC podem ser visualizadas na Fig. 1.8, onde A, B e C indicam os

terminais de entrada e a, b e c representam os terminais de saída do conversor matricial.

A Fig. 1.91 mostra uma fotografia do módulo do conversor matricial projetado para

uma potência de 7, 5kW [25] e [83].

O módulo contém todos os 18 diodos e os 18 IGBT necessários para a realização

das nove chaves bidirecionais como as apresentadas na Fig. 1.7. Neste módulo, as 18

conexões externas podem ser agrupadas em seis potenciais (três potenciais de entrada

e três potenciais de saída) [23]. A topologia de coletores comuns (Fig. 1.7(a)) é usada

resultando em apenas seis conexões de emissores que precisam ser alimentadas ade-

quadamente para ativar cada gatilho [25]. Em relação ao problema das “indutâncias

parasitas” causado no momento da comutação de corrente apresentado pela configu-

ração a coletores comuns, o EconoMAC conduz a uma diminuição deste efeito [83].

Conhecendo as chaves bidirecionais, deve-se pensar em como as empregar no con-

versor matricial, uma vez que, mudar um terminal de saída de uma fase de entrada

para outra (processo de comutação) requer alguns cuidados. A seguir, são apresentadas

algumas técnicas de comutação usadas nesses conversores para as chaves bidirecionais
1Figura extraída do artigo [23].
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vistas na Fig. 1.7.

A

B

C

b

c

a

Figura 1.8: Circuito interno do EconoMAC.

Figura 1.9: Fotografia do módulo do conversor matricial produzido pela Eupec.

Processos de Comutação de Corrente: Comutação Forçada e Natural

O processo de comutação em conversores matriciais é muito mais complicado que

o processo de comutação para conversores indiretos de freqüência [25] pois não existe

um caminho natural de roda livre [83]. A primeira consideração quando se tem uma

possível técnica de comutação forçada é que geralmente o circuito da carga filtra a

corrente de saída do conversor (carga normalmente indutiva), aproximando-a de uma

forma de onda senoidal. Logo, a corrente de saída permanece constante durante o

processo de comutação (relativamente curto) por causa da “inércia” da carga [1]. Isto

é um aspecto bastante importante no momento da comutação, tendo em vista que se

a carga for, mesmo que por um curto intervalo de tempo, desconectada (uma fase de

saída aberta) resultará em sobretensões nos terminais de saída do conversor, pois a
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corrente indutiva da carga sofreria uma variação brusca.

O segundo aspecto importante, quando da comutação, está associado ao lado da

alimentação do conversor (fonte de tensão de entrada). No momento da comutação,

deve-se ter cautela para não “fechar” mais de uma chave bidirecional de um braço de

saída ao mesmo tempo. Tal procedimento implicaria curto-circuitar duas ou mais fases

de entrada, provocando sobrecorrentes.

O ideal seria que, no momento da comutação, a chave bidirecional ligada à fase des-

tinada a se desconectar do terminal de saída do conversor abrisse no mesmo instante

em que a chave bidirecional ligada à fase que deve se conectar ao terminal de saída do

conversor fechasse. Em prática, isto não ocorre. Existem, no caso de chaves bidire-

cionais (chaves que funcionam nos quatro quadrantes), dois métodos para proceder a

comutação (Fig. 1.10):

• comutação de corrente com tempo morto (tm), consistindo em desativar o dispo-

sitivo que deve se desconectar do terminal de saída do conversor antes de ativar o

dispositivo que deve se conectar ao terminal de saída do conversor;

• comutação com sobreposição de corrente, consistindo em ativar o dispositivo que

deve se conectar ao terminal de saída do conversor antes de desativar o dispositivo

que deve se desconectar do terminal de saída do conversor.

S
A

S
B

Comutação com
Tempo Morto

Comutação
Ideal

Comutação com
Sobreposição

t
m

Figura 1.10: Comutação do terminal de saída da fase de entrada A para a fase de entrada B.

O primeiro procedimento implica deixar o terminal de saída do conversor matricial
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aberto durante um intervalo de tempo tm. Conseqüentemente, isto causará sobreten-

sões no lado da carga, tornando necessário o uso de um circuito clamp, ou outro sistema

de proteção contra sobretensões, conectado à saída do conversor para possibilitar a con-

tinuidade da corrente de carga. No caso da comutação com sobreposição de corrente,

ter-se-á momentaneamente um curto-circuito entre as duas fases de entrada provocando

sobrecorrentes [24] e [86].

Pensando nestas duas restrições, ou seja nunca interromper a corrente indutiva dos

terminais de saída nem curto-circuitar as fontes de tensão de entrada, foram desen-

volvidos alguns métodos de comutação para as chaves bidirecionais mostradas na Fig.

1.5. A primeira técnica apresentada é baseada na direção da corrente e é denomi-

nada “técnica de comutação a quatro passos” [25] (esta denominação se deve ao fato

da passagem completa de uma tensão de entrada para outra em um terminal de saída

acontecer em quatro etapas). A segunda técnica apresentada é baseada na amplitude

relativa das tensões de entrada e é finalizada em duas etapas.

A. Comutação Baseada na Direção da Corrente (Comutação em Quatro Etapas)

Para esta técnica de comutação, necessita-se saber qual o sentido da corrente no

terminal de saída do conversor (se a corrente sai do terminal de saída ou se a cor-

rente entra no terminal de saída que vai ser comutado). Para explicar o processo de

comutação, considera-se a estrutura da Fig. 1.11. Nesta figura, deseja-se comutar o

terminal de saída da fase de entrada A para a fase de entrada B sendo que a corrente

deste terminal de saída, is, está fluindo do conversor para a carga.

Inicialmente, a fase de entrada A está conectada ao terminal de saída s, fazendo com

que a chave bidirecional SA conduza a corrente is do sistema (ambos os IGBT desta

fase estão ligados). A chave bidirecional SB, que deverá ser conectada à saída s, neste

momento está aberta (ambos os IGBT desta fase estão desligados). Para se iniciar o

processo de comutação, é preciso detectar o sentido da corrente de carga neste termi-

nal de saída (terminal s, para o exemplo em análise). Observando a Fig. 1.11, nota-se
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Figura 1.11: Processo de comutação do terminal de saída s da fase de entrada A para a fase de
entrada B.

que apenas o IGBT SA1 conduz a corrente de saída is. Logo, desliga-se o IGBT SA2

deixando apenas o IGBT SA1 ligado (Fig. 1.12), pois é considerado que, no momento

da comutação, a corrente is não muda de sentido (as freqüências dos sistemas elétricos

de entrada e de saída são muito menores que a freqüência de chaveamento das chaves

bidirecionais, o que implica uma pequena variação nas grandezas elétricas - correntes

e tensões - desses sistemas durante a comutação). Em seguida, liga-se o IGBT SB1,

que conduz corrente no mesmo sentido que o IGBT SA1 (Fig. 1.13). Esta configu-

ração respeita as duas regras que foram expressas anteriormente, uma vez que estes

dois IGBT só permitem fluxo de corrente para a carga não possibilitando “caminho”

para um possível curto-circuito entre as fases A e B e não interrompe a circulação da

corrente para o terminal de saída que está sendo comutado. Neste ponto do processo de

comutação, espera-se que os diodos que completam o caminho de corrente das chaves

SA1 e SB1 sejam naturalmente desconectado e conectado, respectivamente, do sistema

(Fig. 1.14) (a conexão ou desconexão dos diodos se dará quando se desliga o IGBT

SA1, ou se dará naturalmente em caso da tensão da fase A for menor que a tensão da

fase B). Finalmente, liga-se o IGBT SB2 (Fig. 1.15) possibilitando caminho para a

corrente is em caso desta inverter o sentido (passar a fluir da carga para o conversor),

completando, assim, o processo de comutação baseada na direção da corrente [23] -

[26], [57], [83], [87] - [90].

Em resumo, o algoritmo de comutação para este método pode ser descrito como
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prossegue [89]:

• determinar a direção da corrente de carga do terminal que se deseja comutar (is);

• desativar o IGBT da chave bidirecional que permitiria condução de corrente no

sentido contrário à corrente de carga do terminal do conversor que está sendo

comutado;

• ativar o IGBT da chave bidirecional que está ligado à fase de entrada que deverá

ser conectada ao terminal de saída onde se processa a comutação e que permite o

fluxo de corrente no mesmo sentido da corrente de carga deste terminal específico

do conversor;

• desativar completamente a chave bidirecional da fase de entrada a ser desconectada

do conversor, ou seja, desativar o IGBT da fase a ser desconectada que conduz

corrente no mesmo sentido da corrente de carga;

• ativar o outro IGBT da chave bidirecional da fase de entrada que deve ser conec-

tada aos terminais de saída do conversor.
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Figura 1.12: Primeiro passo na comutação de corrente: retirada do IGBT que não conduz a corrente
da fase que está conectada ao terminal de saída ( IGBT SA2).



49

A

B

S
A1

S
A2

C
ar

g
a

i
s

S
B1

S
B2

Figura 1.13: Segundo passo na comutação de corrente: inclusão do IGBT da fase a ser conectada
que permite a condução de corrente no mesmo sentido da corrente do terminal de saída ( IGBT SB1).
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Figura 1.14: Terceiro passo na comutação de corrente: passagem da fase A para a fase B. Retirada
completa da chave SA, seja pelo desligamento forçado do IGBT SA1, ou pelo desligamento natural do
IGBT SA1 (tensão da fase B maior que a tensão da fase A).
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Figura 1.15: Quarto passo na comutação de corrente: inclusão do IGBT SB2; processo de comutação
completado.

Todo este processo de comutação é sintetizado no diagrama de tempo e de estado

apresentados na Fig. 1.16 e na Fig. 1.17, respectivamente. Em [83] são apresentadas

algumas variações desta técnica de comutação.
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Figura 1.16: Diagrama de tempo para comutação baseada na direção da corrente, para is > 0.
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Figura 1.17: Representação dos estados dos IGBT das duas chaves bidirecionais para comutação
baseada na direção da corrente.

B. Comutação Baseada nas Amplitudes Relativas das Tensões de Entrada

Para o bom funcionamento deste método de comutação, é necessária uma medição

correta das amplitudes relativas das tensões de entrada. Supondo que a tensão da fase

de entrada A (vA) seja maior que a tensão de entrada da fase B (vB), os dois IGBT
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da chave SA e o IGBT SB1 estão todos ligados (como vA > vB, o diodo que completa

o caminho de corrente do IGBT SB1 está inversamente polarizado não possibilitando

circulação de corrente entre as duas fases de entrada). Em seguida, é desligado o IGBT

SA1, implicando, assim, a condução da corrente pelo IGBT SB1. Finalmente, gatilha-se

o IGBT SB2 completando o processo de comutação.

Todo este processo de comutação baseado na amplitude relativa das tensões de en-

trada é sintetizado no diagrama de tempo e de estado apresentados na Fig. 1.18 e na

Fig. 1.19, respectivamente [83].
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Figura 1.18: Diagrama de tempo para comutação baseada nas amplitudes relativas das tensões de
entrada.

Perdas Associadas ao Processo de Conversão

Como em qualquer dispositivo elétrico, as perdas associadas aos semicondutores

usados nas chaves bidirecionais dos conversores matriciais precisam ser avaliadas. Es-

tas perdas estão relacionadas a duas situações diferentes: ao momento do chaveamento

quando o IGBT muda de estado (desativado para ativado ou vice-versa), sendo con-

hecida por perdas de chaveamento; e à condução de corrente destes semicondutores

(diodos e IGBT ), conhecida por perdas de condução [3] e [24].
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Figura 1.19: Representação dos estados dos IGBT das duas chaves bidirecionais para comutação
nas amplitudes relativas das tensões de entrada.

As perdas por condução (Pcond) estão associadas à queda de tensão que existe nos

semicondutores quando estes conduzem corrente. Logo, esta perda é igual ao produto

da tensão entre os terminais do dispositivo pela corrente que por ele circula. A queda

de tensão nos IGBT depende da temperatura da junção e da corrente de coletor. A

temperatura de junção, por sua vez, também depende da corrente de coletor, além das

perdas por chaveamento, e são afetadas pelo calor originário das resistências associadas

ao dispositivo. Em termos médios, as perdas por condução podem ser aproximadas

como sendo o produto entre a queda de tensão nos terminais do dispositivo (quando

este estiver conduzindo), o valor médio da corrente que por ele circula e a razão cíclica

do dispositivo específico [24].

As perdas por chaveamento (Pchav) estão associadas ao tempo que os IGBT levam

para mudar de estado, ou seja, o tempo necessário para, quando um sinal de gatilho

for enviado, levar o dispositivo do estado desligado para o estado ligado ou do estado

ligado para o desligado. Estas perdas podem ser calculadas como sendo o produto

da freqüência de chaveamento pela perda de energia no chaveamento por pulso para

cada dispositivo (as perdas por pulso no chaveamento podem ser encontradas nos data

sheets) dos IGBT usados [24]. Então, tem-se que a perda total dos dispositivos das

chaves bidirecionais é dada pela soma das perdas por chaveamento de cada IGBT e das
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perdas por condução de todos os IGBT e diodos que compõem o conversor matricial.

Sendo assim:

Ptotal = Pchav_total + Pcond_total (1.1)

Para minimizar as perdas nos conversores matriciais, alguns procedimentos podem

ser feitos. A escolha de IGBT que apresentem as melhores características de perdas

de chaveamento e queda de tensão nos seus terminais quando ligados é uma maneira.

As perdas totais também podem ser reduzidas considerando o método de comutação

de corrente empregado e os padrões de chaveamento [24].

1.3.2 O Filtro de Entrada

É importante observar que, pela falta de elementos armazenadores de energia (não

existência de barramento de corrente contínua), qualquer distúrbio no conjunto de ten-

sões de entrada é refletido diretamente nas tensões de saída [27]. Outra característica

dos conversores matriciais é que as correntes dos terminais de entrada são produzidas a

partir das correntes dos terminais de saída, tornando-as, desta forma, bastante ruidosas.

Visando promover uma fonte de tensão apropriada nos terminais de entrada, como

é teoricamente requerido, e para eliminar componentes de alta freqüência das correntes

que circulam na entrada do conversor matricial [58], acopla-se um filtro nos terminais

de alimentação (Fig. 1.5). Este filtro é construído com a menor quantidade possível de

elementos armazenadores de energia (capacitâncias e indutâncias relativamente baixas

quando comparadas ao barramento de corrente contínua empregado nos conversores

indiretos de freqüência (Fig. 1.2)), uma vez que este filtro de entrada não é projetado

para armazenar energia proveniente da carga [28] e [83].

Alguns requisitos devem ser seguidos, independentemente da maneira pela qual o

filtro de entrada seja projetado. Logo, os filtros de entrada precisam [28]:

• eliminar as componentes de alta freqüência (freqüência de chaveamento do con-

versor) e elementos sub-harmônicos (componentes harmônicas inferiores à funda-
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mental de entrada) das correntes de entrada do conversor;

• maximizar fator de deslocamento de entrada cos(ϑ) para qualquer potência de

saída;

• minimizar o volume e o peso dos capacitores e dos indutores empregados;

• minimizar a queda de tensão provocada pelo elemento indutivo do filtro possibi-

litando uma maior razão entre as tensões de entrada e de saída do conversor.

Existem várias topologias para a realização do filtro. Porém, a topologia mais em-

pregada é a de um circuito LC série (Fig. 1.5). Estruturas mais complexas foram

criadas e recomendadas na literatura com o intuito de alcançar alta atenuação na fre-

qüência de chaveamento, no entanto tais topologias não são práticas [28].

O projeto dos valores da capacitância e da indutância dos elementos LC do filtro

de entrada é baseado na escolha da freqüência angular de corte ωo, freqüência esta

que deve promover uma certa atenuação na freqüência de chaveamento. Assim, o

valor da capacitância de entrada (Cent) e o valor da indutância de entrada (Lent) estão

relacionados com ωo como indicado em (1.2):

LentCent =
1

ω2
o

(1.2)

com a indutância de entrada respeitando a máxima queda de tensão ∆V na carga, ou

seja [28]:

∆V

Vent

= 1−
√

1− (ωeLent)2

(
Ient

Vent

)2

= 1−
√

1− lent
2 (1.3)

onde ωe é a freqüência angular do sistema elétrico de entrada, Vent e Ient são a tensão

de entrada e corrente de entrada em valor eficaz, respectivamente, e lent é a indutância

do filtro em p.u.. Em [28] são mostrados valores típicos para os elementos construtivos

de um filtro LC de entrada para conversores matriciais.

A configuração LC como filtro de entrada apresenta alguns problemas no funciona-

mento do conversor matricial, pois esta estrutura de filtro pode criar sobretensões

durante uma operação transitória. Uma solução para reduzir sobretensões foi proposta



55

no artigo [28] e consiste na inclusão de resistores de amortecimento conforme mostra a

Fig. 1.20 (filtro RLC).
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Alimentação

Conversor

Matricial

Figura 1.20: Representação do filtro de entrada de um conversor matricial com resistores de amor-
tecimento: resistores em série com os indutores do filtro.

Em regime normal de funcionamento do conversor matricial, as chaves em paralelo

com os resistores de amortecimento estão normalmente fechadas, curto-circuitando o

resistor ligado em série, só sendo abertas quando da operação em modo transitório do

conversor, minimizando, assim, a degradação que seria causada na eficiência do sistema

[27]. Um inconveniente deste filtro é a necessidade de um circuito de comando para as

chaves de cada resistor de amortecimento. Uma variação desta estrutura é mostrada

na Fig. 1.21, onde o resistor de amortecimento é colocado em paralelo ao indutor de

entrada Lent permitindo a passagem de correntes harmônicas de alta freqüência. Em

[27] é apresentado um rigoroso tratamento matemático da configuração de filtro vista

na Fig. 1.21, bem como do filtro LC da Fig. 1.5, e valores típicos para os elementos

que compõem estes filtros de entrada.

Uma desvantagem dos filtros de entrada que empregam resistores de amortecimento,

desde que estes resistores atendam às regulamentações2, é que eles se tornam excessi-

vamente grandes. Considerando esta limitação, foram desenvolvidas outras estruturas

mais econômicas para filtros de entrada. Uma das configurações é a que usa filtros

com multi-estágios, conforme mostra a Fig. 1.22, e outra configuração é o filtro a es-

tágio único com um desvio harmônico sintonizado apresentado na Fig. 1.23. Porém, o

emprego de filtros desviadores exige a aplicação de componentes com boas tolerância
2European Standards de 1996, por exemplo [24].
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Figura 1.21: Representação do filtro de entrada de um conversor matricial com resistores de amor-
tecimento: resistores em paralelo com os indutores do filtro.

e estabilidade, podendo tornar esta opção não tão econômica quanto a estrutura de

filtros a multi-estágio [24].
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Figura 1.22: Filtro de entrada LC com multi-estágios
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Figura 1.23: Filtro LC de entrada com desvio harmônico

Em [24] os autores propõem uma fórmula que possa estimar o custo de diferentes
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tipos de filtros, facilitando a comparação de preço entre várias estruturas. Nesta esti-

mação, é considerado que o custo e o tamanho de um capacitor são ambos proporcionais

à capacitância e ao nível de tensão onde este capacitor será empregado, ou seja:

Fator Custo Capacitor =

y∑
m=1

CmVent (1.4)

onde Vent é o valor eficaz das tensões de entrada, y é o número total de capacitores

usados e Cm é a capacitância de cada capacitor. Para o caso do custo dos indutores,

considera-se que este é proporcional à indutância e ao quadrado da corrente e que é

aproximadamente duas vezes o custo dos valores capacitivos. Portanto:

Fator Custo Indutor =
x∑

n=1

2LnI
2
ent (1.5)

sendo Ient o valor eficaz da corrente total de entrada, Ln é a indutância de cada indutor

empregado e x é o número total de indutores. Para se estimar o Fator Custo total

basta somar (1.4) com (1.5), como em (1.6):

Fator Custo = Fator Custo Capacitor + Fator Custo Indutor (1.6)

ou:

Fator Custo =

y∑
m=1

CmVent +
x∑

n=1

2LnI
2
ent (1.7)

O Fator Custo pode também ser usado para otimizar as proporções relativas en-

tre a indutância e a capacitância no filtro [24]. Uma importante ressalva a ser feita

a respeito dos conversores matriciais é que, na sua concepção, esperava-se que estes

conversores fossem “puramente de silício”, pois não era necessário o uso de grandes

elementos reativos para armazenar energia como acontece com os conversores indiretos

de freqüência [28]. No entanto, estudos revelaram que conversores matriciais de 4kW

requeriam elementos reativos tão grandes e volumosos para a construção do filtro de

entrada que começou a ser comparado aos capacitores empregados no barramento de

corrente contínua dos conversores indiretos de freqüência [83]. Conseqüentemente, um

dos atrativos dos conversores matriciais, dependendo da potência solicitada pela carga,

pode se tornar mais um elemento para encarecer esta estrutura de conversão de freqüên-

cia, tendo em vista que além do filtro de entrada os conversores matriciais necessitam
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de mais IGBT (18 ao total em uma conversão trifásica-trifásica) comparado aos 12

necessários para a estrutura retificador-inversor dos conversores indiretos de freqüência

(para um sistema trifásico-trifásico). Isto demanda, por parte dos pesquisadores, a

criação de um dispositivo semicondutor que permita o fluxo bidirecional de corrente,

barateando, desta forma, a chave bidirecional.

Uma outra forma de eliminar distorções harmônicas na forma de onda das correntes

que circulam nos terminais de entrada dos conversores matriciais foi proposta em [29].

O método se baseia em que os componentes harmônicos indesejados e de mesma fre-

qüência presentes nos 3 terminais de entrada de cada fase (A, B ou C) estão defasadas

entre si de 2π
3
. A Fig. 1.24 auxilia o entendimento deste processo. Assume-se que vA é

a fonte de alimentação com freqüência fe e que va, vb e vc são também fontes de tensão

contendo componentes com amplitude e fase idênticas, com a mesma freqüência de vA,

e com componentes indesejados de mesma amplitude para diferentes freqüências, onde

cada uma destas componentes indesejadas são defasadas entre si de 2π
3

para a mesma

freqüência. Naturalmente, as correntes iAa, iAb e iAc apresentarão tanto as compo-

nentes desejadas como as componentes indesejadas (harmônicas). O fato de todos os

componentes indesejados estarem defasados entre si de 2π
3

faz com que a corrente iA

(composta das correntes ia, ib e ic) seja “livre”, para este arranjo, de qualquer uma

destas componentes harmônicas.
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Figura 1.24: Princípio de funcionamento do método de eliminação de componentes harmônicas
indesejadas usando transformadores com os terminais secundários conectados em delta.
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Para estender este princípio aos conversores matriciais, coloca-se um conjunto de

três transformadores, como o mostrado na Fig. 1.24, em cada terminal de entrada do

conversor matricial. Os primários destes transformadores servem de caminho direto

para as correntes iAa, iAb e iAc e os terminais secundários destes transformadores ficam

conectados em delta (Fig. 1.25). As tensões primárias dos três transformadores con-

terão todos os componentes (desejados e indesejados). O mesmo ocorre para as tensões

sobre os terminais secundários dos transformadores. O fato de conectar os secundários

em delta possibilitará a criação de um caminho fechado para as componentes harmôni-

cas indesejadas, que, sendo iguais em magnitude e defasadas entre si de 2π
3
, resultará

na “anulação” das componentes indesejadas nas correntes de entrada. Em contraste,

a soma dos componentes fundamentais para cada fase de entrada será diferente de

zero e uma corrente comum com a freqüência desejada nos terminais de entrada do

conversor existirá nos terminais secundários do transformador. Sendo assim, a ação

do transformador impedirá a circulação de correntes com componentes harmônicas nos

seus terminais primários, apesar das tensões vKj, K = {A,B ou C} e j = {a, b ou c},
apresentarem-nas.

1.3.3 Circuitos de Proteção

Os elementos mais importantes na conversão direta de freqüência, como mencionado

anteriormente, são as chaves bidirecionais. Colocar uma tensão de entrada diretamente

nos terminais de saída do conversor exige alguns cuidados que já foram citados neste

texto e que serão repetidos para serem enfatizados.

Primeiramente, deve-se saber que uma e somente uma fase de entrada pode ser

conectada, por vez, a uma saída, evitando, desta forma, um curto-circuito entre as

fases de entrada. Outro cuidado a ser tomado se relaciona à natureza da carga ligada

ao conversor, normalmente indutiva. Deixar uma saída aberta implica em “cortar”

o caminho de circulação da corrente da carga, o que resulta em sobretensões. Ou-

tras causas de sobretensões podem estar associadas a perturbações na rede elétrica

de alimentação e a faltas ocorridas na carga [89]. Ambas as restrições precisam ser

respeitadas pois, em caso contrário, pode-se comprometer as chaves bidirecionais [59].
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Figura 1.25: Princípio de funcionamento do método de eliminação de componentes harmônicas
indesejadas usando transformadores com os terminais secundários conectados em delta.

Sendo assim, foram desenvolvidos alguns sistemas de proteção capazes de minimizar

estes efeitos.

Para evitar sobrecorrentes nos terminais de entrada do conversor, o filtro de en-

trada pode ser empregado, pois este apresenta componentes indutivos os quais evitam

variações bruscas nas correntes.

Um dos meios usados para evitar sobretensões consiste na utilização de circuitos

clamps a diodos como mostrado na Fig. 1.26. O circuito clamp é a solução mais co-
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mum empregada para o bom funcionamento do conversor matricial durante situações

de faltas oriundas da carga conectada aos terminais do conversor. Sendo assim, o cir-

cuito clamp a diodos é aplicado para proteger o conversor numa situação em que todas

as chaves de uma mesma saída estiverem abertas [25] limitando o nível da sobretensão

que aparece nestes terminais [28] e [83].

Filtro de
Entrada

Circuito a DiodosClamp

Fonte de
Alimentação

Conversor Matricial

Carga

Figura 1.26: Conversor Matricial com circuito clamp a diodos.

A Fig. 1.27 mostra em detalhes os elementos construtivos de um circuito clamp a

diodos, os quais são enumerados a seguir [88]:

• dois grupos de pontes retificadoras usando diodos de “rápida-recuperação”;

• um capacitor encarregado de armazenar a energia excedente que será disponibi-

lizada pela carga no momento da comutação (quando o caminho de circulação de

corrente for “cortado”);

• um resistor para descarregar o excesso de energia armazenada no capacitor.

Em condições normais de funcionamento, os diodos estão inversamente polariza-

dos e o circuito clamp não apresenta nenhuma influência na operação do conversor
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matricial. A única preocupação nas condições normais de funcionamento para o cir-

cuito clamp é que ele deve suportar a energia proveniente das indutâncias parasitas [87].

Saída do
Circuito Clamp

Entrada do
Circuito Clamp

Ponte Retificadora
de Entrada

Ponte Retificadora
de Saída

Capacitor Aramazenador
de Energia

Resitor Dissipador
de Energia

Figura 1.27: Detalhe dos componentes de um circuito clamp a diodos.

Quando as chaves bidirecionais de uma saída do conversor são momentaneamente

abertas, a energia armazenada na carga indutiva deve ser transferida para o capaci-

tor sem a criação de sobretensões [83]. A situação crítica para o circuito clamp está

relacionada a estes momentos de falta [87]. O funcionamento, então, do circuito clamp

procede-se da seguinte maneira: uma sobretensão nos terminais do conversor faz com

que os diodos da ponte retificadora de saída se polarizem diretamente. Diretamente

polarizados, os diodos possibilitam um caminho alternativo para a circulação de cor-

rente de carga. A tensão da carga, neste instante, passa a ser imposta pelo capacitor

do circuito clamp, o qual limita a tensão nos terminais de saída exatamente com o

valor da diferença de potencial dos seus terminais, tendo em vista que a(s) corrente(s)

indutiva(s) da carga não foi (foram) interrompida(s) (o plural usado para as correntes

de carga foi para ressaltar o caso em que mais de um braço do conversor matricial

fique desconectado ao mesmo tempo). Logo, o capacitor do circuito clamp tem que

assegurar a transferência de energia proveniente da carga quando ocorrem pequenas

interrupções na fonte de alimentação [28].

Para o projeto do capacitor do circuito clamp, considera-se qual é a máxima energia
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indutiva armazenada na carga conectada aos terminais do conversor. Para o caso de

uma carga com correntes senoidais equilibradas, tem-se que a energia armazenada nas

suas indutâncias é dada por:

QL =
1

2
Lcarga(i

2
a + i2b + i2c) =

3

4
LcargaI

2
s (1.8)

onde QL é a energia total armazenada nas indutâncias da carga, Lcarga é a indutância

da carga, ia, ib e ic são as correntes que circulam nas fases da carga e Is é a amplitude

das correntes dos terminais de saída do conversor [88]. QL deve, conseqüentemente, ser

a energia também armazenada no capacitor do circuito clamp, pois, no caso de todas

as chaves do mesmo braço de um conversor matricial estarem abertas, o capacitor do

circuito clamp precisa ser capaz de absorver esta energia. Então, QL em (1.8) é também

igual a [28]:

QL =
1

2
Cclamp(V

2
max − V 2

e ) (1.9)

onde Cclamp é o valor da capacitância do capacitor do circuito clamp, Vmax é o valor

máximo da sobretensão admissível (este valor está relacionado aos valores limites das

chaves bidirecionais e da carga) e Ve é o valor de pico das tensões de entrada. Para

se determinar a capacitância do circuito clamp, basta isolar Cclamp de (1.8) e de (1.9),

como indicado em (1.10).

Cclamp =
3

2

LcargaI
2
s

(V 2
max − V 2

e )
(1.10)

No caso de se ter um motor de indução conectado aos terminais de saída do con-

versor, (1.8) deve ser reescrita levando em consideração que, para o modelo elétrico

da máquina de indução, existem três indutâncias diferentes: a indutância do estator

(Lest), a indutância do rotor (Lrot) e a indutância mútua entre estator e rotor (Lm)

e que cada indutância está associada a uma corrente. A Fig. 1.28 ajuda a visualizar

como (1.8) pode ser reescrita considerando que a carga é um motor de indução. Nesta

figura, tem-se o circuito equivalente no momento em que há uma transferência de en-

ergia do motor de indução para o capacitor do circuito clamp quando da ocorrência

de uma situação de falta. A energia armazenada nos enrolamentos do motor é, então,

expressa por [87] e [88]:

QL = Qmotor =
3

4
(Lesti

2
est + Lroti

2
rot + Lmi2m) (1.11)
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onde iest, irot e im são, respectivamente, as correntes que circulam nas bobinas do

estator, do rotor e a corrente de magnetização do motor.

iest

Cclamp
Lm

Lest irot

Lrot

im

Figura 1.28: Modelo equivalente do circuito clamp e do motor de indução quando da transferência
da energia armazenada nas indutâncias do motor para o capacitor Cclamp durante uma situação de
falta.

Para se dimensionar o capacitor do circuito clamp, leva-se em consideração o pior

caso de operação do motor de indução. Este pior caso ocorre quando a corrente im se

iguala a zero [88] e [28]. Para esta situação (1.11) se torna:

Qmotor =
3

4
(Lest + Lrot)I

2
max (1.12)

onde Imax é o valor limite da corrente que deve circular no conversor. Procedendo de

forma semelhante à que foi usada no cálculo da capacitância para o caso de uma carga

indutiva qualquer (diferente de um motor de indução), conforme (1.10), usam-se as

igualdades (1.9) e (1.12) e se chega a:

Cclamp =
3

2

(Lest + Lrot)I
2
max

(V 2
max − V 2

e )
(1.13)

Conclui-se, desta maneira, que para se dimensionar o valor da capacitância do

capacitor empregado no circuito clamp, quando a carga conectada aos terminais do

conversor matricial for um motor de indução, são necessárias três grandezas do sistema

estudado [88]:

• o valor limite da tensão que os semicondutores usados na construção das chaves

bidirecionais suportam (Vmax);
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• o valor das indutâncias de estator (Lest) e de rotor (Lrot) associadas ao motor de

indução;

• o valor limite da corrente que pode circular através do conversor (este valor pode

ser estimado como sendo 150% do valor da corrente nominal (Inom) do motor de

indução).

A Tab. 1.13 abaixo apresenta valores de Cclamp para diferentes máquinas de indução

(com potências nominais variando de 2, 2 a 11kW ) com Ve igual a 400V e Vmax igual a

1000V . A maior desvantagem para o projeto do capacitor do circuito clamp é que os

parâmetros do motor de indução precisam ser conhecidos antes mesmo de se projetar

este capacitor [88].

Tabela 1.1: Valores de capacitância para o capacitor do circuito clamp (Cclamp) quando a corrente
limite for 1, 5Inom, o valor de pico das tensões de entrada (Ve) for de 400V e o valor máximo de
sobretensão aceitável (Vmax) for de 1000V .

P (kW ) Inom(A) Ls(mH) Lr(mH) Cclamp(µF )

2, 2 4, 8 7, 57 7, 41 3, 4

4, 0 8, 9 4, 34 6, 48 8, 4

7, 5 16 3, 02 3, 90 17, 5

11 22 1, 97 3, 33 25, 3

O uso do circuito clamp para evitar possíveis sobretensões sobre as chaves bidire-

cionais do conversor matricial, como o mostrado na Fig. 1.27, implica na inclusão de

12 diodos (duas pontes retificadoras), um capacitor e um resistor, o que o torna uma

solução cara devido ao uso destes componentes extras [25]. Por esta razão, soluções

alternativas foram apresentadas para evitar o problema da sobretensão pela falta de

“caminho” para a circulação das correntes indutivas de carga.

Uma destas soluções foi proposta em 1997 por Nielsen, Blaabjerg e Pedersen [87].

Os autores perceberam que alguns diodos usados no circuito clamp tradicional (Fig.
3Tabela extraída do artigo [88].
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1.27) poderiam ser substituídos por alguns diodos que compõem as chaves bidirecionais,

reduzindo, assim, o número de diodos extras de doze para seis [87] e [88]. Desta

maneira, alguns diodos das chaves bidirecionais serviriam, também, como diodos do

circuito clamp. Esta redução de diodos extras, que é a máxima conseguida, só é possível

quando três chaves bidirecionais do conversor matricial (como as chaves bidirecionais

da Fig. 1.7) forem conectadas no modo emissor comum (Fig. 1.7(b)) e as demais chaves

bidirecionais conectadas no modo coletor comum (Fig. 1.7(a)). A Fig. 1.29 apresenta

esta nova configuração para os circuitos clamp a diodos.

A B C

A  B  C
a  b  c

, , : terminais de entrada do conversor

,   , : sa dasterminais de í do conversor

Cclamp

a b c

D1 D4

SBbSBa SBcSAbSAa SAc SCbSCa SCc

D2 D3 D6
D5

D
A

1

D
a

1

D
A

2

D
c 1

D
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D
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D
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D
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c 2

iA iB iC

ia ib ic

Figura 1.29: Nova configuração do circuito clamp com o número de diodos extras reduzido a seis e
usando diodos das chaves bidirecionais do conversor

As chaves bidirecionais SAa, SBb e SCc são as chaves conectadas com arranjo a emis-

sores comuns e as restantes estão conectadas com arranjo a coletores comuns. Para

exemplificar o funcionamento desta nova configuração de circuito clamp, será suposto

que se deseja fazer uma comutação no terminal de saída a da fase de entrada A para

a fase de entrada B, sendo que as corrente ia e iA, negativa e positiva4, respectiva-

mente (na Fig. 1.29, para o exemplo, ia e iA estão em sentidos opostos ao indicado).

O caminho alternativo da corrente no momento da comutação, em caso de ambas as
4p (positiva) - corrente saindo do terminal do conversor - e n (negativa) - corrente entrando nos terminais do conversor
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chaves SAa e SBa ficarem abertas, dar-se-á entre os seguintes diodos: diodo DA1 da

chave bidirecional SAa (em branco), diodo Da2 da chave bidirecional SBa (em branco),

os diodos do circuito clamp D1 e D3 e o capacitor Cclamp.

Este exemplo pode ser estendido para qualquer comutação entre as fases de entrada

e o seu funcionamento é exatamente idêntico ao circuito clamp tradicional (Fig. 1.27).

Sendo assim, o capacitor empregado para armazenar a energia vinda da carga, quando

da ocorrência de uma falta, será calculado de forma semelhante a que foi procedida em

(1.10) e em (1.13) [87] e [88]. A Tab. 1.25 fornece uma descrição dos diodos que ficam

diretamente polarizados no momento da comutação, dependendo do sinal das correntes

de entrada e saída (positivo ou negativo).

Tabela 1.2: Descrição geral dos diodos “clamps” ativos, no momento de uma falta, considerando o
sinal das correntes.

ia ib ic Diodos que conduzem

p p n D1 −Da1 D4 −Db1 D2 −Dc1

p n p D1 −Da1 D5 −Db2 D6 −Dc2

n p p D3 −Da2 D4 −Db1 D6 −Dc2

n n p D3 −Da2 D5 −Db2 D6 −Dc2

n p n D3 −Da2 D4 −Db1 D2 −Dc1

p n n D1 −Da1 D5 −Db2 D2 −Dc1

iA iB iC Diodos que conduzem

p p n D2 −DA2 D3 −DB1 D6 −DC2

p n p D2 −DA2 D4 −DB2 D5 −DC1

n p p D1 −DA1 D3 −DB1 D5 −DC1

n n p D1 −DA1 D4 −DB2 D5 −DC1

n p n D1 −DA1 D3 −DB2 D6 −DC2

p n n D2 −DA2 D4 −DB2 D6 −DC2

Uma outra solução para evitar sobretensões foi apresentada em 2000 por Mahlein

e Braun [26]. Esta nova estratégia de proteção contra sobretensões substitui o circuito

clamp a diodos por varistores conectados à entrada e à saída do conversor. O uso dos
5Tabela extraída do artigo [88].
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varistores como solução foi aplicado porque a energia armazenada nos indutores da

carga, um motor de indução no caso exemplificado pelos autores, é bastante pequena,

podendo então ser absorvida pelos varistores.

Estes elementos são conectados ao sistema de conversão em triângulo, tanto os

varistores de entrada como os de saída. O varistores utilizados na entrada do conversor

são projetados para proteger os IGBT das chaves bidirecionais de transitórios de tensão

originados no sistema de alimentação do conversor [25] e os empregados nos terminais

de saída do conversor servem para descarregar a energia oriunda da carga. Tem-se, na

Fig. 1.30, a ligação elétrica destes dois conjuntos de varistores e na Fig. 1.31, o circuito

equivalente do motor de indução acoplado a resistência Rv do varistor no momento de

uma falta.

Filtro de
Entrada

Fonte de
Alimentação

Varistores
de Saída

Varistores
de Entrada

Conversor Matricial

Carga
Indutiva

Figura 1.30: Conversor matricial com varistores de proteção.

Para se estimar o valor de Rv, os data sheets dos varistores não consideram a energia

que está envolvida no processo, (1.8) e (1.11), mas sim a duração (constate de tempo

Test da corrente de estator) e a intensidade da corrente que circulará no varistor (própria

corrente de estator). A determinação de Test deve ser feita para o pior caso (maior
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Figura 1.31: Circuito equivalente do motor de indução e do varistor conectado aos terminais de
saída do conversor quando do descarregamento da energia armazenada nas indutâncias do motor em
Rv.

amplitude da corrente de saída). Este pior caso, como procedido para determinar

a capacitância Cclamp em (1.13), ocorrerá quando a corrente de magnetização im da

máquina for zero, como em (1.12). Conseqüentemente, a corrente de estator (iest)

decairá segundo a constante de tempo abaixo:

Test ≈ Lest + Lrot

Rv

(1.14)

que varia durante a situação de falta, uma decorrência da característica exponencial

da resistência dos varistores que apresenta um valor muito maior que a resistência do

estator da máquina [30].

Um problema associado aos varistores é que, após um certo número de ciclos, seu

funcionamento fica comprometido devido à fadiga causada pela alta freqüência de co-

mutação das chaves bidirecionais do conversor, reduzindo, assim, sua vida útil [25] e

[30].

Além disso, o uso de varistores como proteção contra sobretensões não é suficiente-

mente boa para proteger os IGBT das chaves bidirecionais [25]. Para proteger os IGBT

de sobretensões, os autores propuseram um circuito para ser acoplado ao disparo de

cada IGBT. A Fig. 1.32 apresenta este circuito [25], [26] e [30].

A proteção opera da seguinte maneira: se a tensão entre o coletor e o emissor do

IGBT atingir um valor elevado a ponto de polarizar o diodo do circuito da Fig. 1.32

diretamente, implicará na criação de um “novo” disparo para o IGBT, levando-o à sua

característica de não-saturado [26] e [30]. Este modo causará perdas elevadas no IGBT,
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Figura 1.32: Circuito usado no disparo dos IGBT para evitar sobretensões.

perdas estas permíssiveis para pequenos tempos de operação (tempo necessário para

que o varistor conduza a corrente) [25], [26] e [30]. Mesmo com esta limitação, pode-se

citar duas vantagens desta proteção contra sobretensões quando comparada à usada

com circuitos clamp que são a redução do espaço ocupado pelos varistores e redução

dos custos [25].

1.4 Ride-Through Capability

Uma das vantagens apresentada pelos conversores indiretos de freqüência está asso-

ciada à possibilidade de armazenamento de energia através do barramento de corrente

contínua. Isto é importante, por exemplo, quando da ocorrência de quedas de tensão na

barra que alimenta a entrada do conversor (“afundamentos de tensão”) ou, até mesmo,

perdas momentâneas da fonte de alimentação, pois existe um isolamento completo entre

os terminais de entrada e os terminais de saída do conversor. Outro exemplo usado para

caracterizar a utilidade do barramento de corrente contínua nos conversores indiretos

de freqüência se relaciona à possibilidade de armazenar energia proveniente da própria

carga, como, por exemplo, o armazenamento da energia cinética de um motor quando

este está sendo desacelerado. Sendo assim, a energia armazenada no barramento de

corrente contínua pode ser oriunda tanto da fonte que alimenta o conversor indireto de

freqüência quanto da carga conectada aos terminais deste conversor, podendo, então,

ser usada quando da necessidade da carga ou, mesmo, da fonte. Esta possibilidade de

armazenar energia é conhecida por Ride-Through Capability.

O outro tipo de conversor (conversores diretos de freqüência) possui como carac-
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terística “teórica” principal a não necessidade de elementos armazenadores de energia.

Isto pode ser considerado como uma limitação deste tipo de conversor, tendo em vista

que qualquer perturbação da fonte alimentadora é “sentida” diretamente pela carga,

distorcendo, dependendo da estratégia de controle usada, a forma de onda da tensão

de saída (o capacitor usado no filtro de entrada é projetado para minimizar estas per-

turbações). Também, diferentemente dos conversores indiretos de freqüência, a energia

excedente da carga, como a energia cinética de um motor durante um processo de fre-

nagem, é ou completamente perdida ou completamente devolvida à rede. Sendo assim,

as principais desvantagens dos sistemas que operam sem a Ride-Through Capability são

listadas abaixo [31]:

• o nível de tensão requerido pela carga não pode ser mantido, forçando a retirada

do controle do sistema. Conseqüentemente, toda a informação do motor é perdida;

• a redução do nível de tensão produz sobrecorrentes no motor;

• o reestabelecimento do nível de tensão da fonte alimentadora ocasionará em so-

brecorrentes na entrada do conversor.

Sem a Ride-Through Capability as estruturas de conversores diretos de freqüência

eram consideradas vulneráveis a distúrbios originados no sistema que os alimentavam,

tendo em vista que apenas soluções para conversores indiretos de freqüência eram apre-

sentadas, o que limitava, de certa forma, o uso dos conversores matriciais em aplicações

industriais [32]. Em 2000, Klumpner, Boldea e Blaabjerg [32] propõem, para conver-

sores matriciais usando estratégias de controle vetorial, uma possível estrutura capaz

de exercer a função Ride-Through como as usadas nos conversores indiretos de freqüên-

cia.

A estratégia de controle é desenvolvida considerando a existência de um circuito

clamp, igual ao usado na Fig. 1.27, para proteger os conversores diretos de freqüência

contra sobretensões oriundas dos terminais de entrada e de saída. Como os conversores

matriciais são baseados em “conexões galvânicas” entre a entrada e a saída, a Ride-

Through Capability precisa garantir a separação entre a fonte de alimentação e a carga

do conversor. Duas maneiras de desconectar a entrada da saída do conversor são abrir
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todas as chaves bidirecionais ou conectar todas os terminais de saída à mesma fase de

entrada (Fig. 1.33).

Circuito Clamp

Fonte de

Alimentação

Conversor Matricial

Motor de

Indução

3

Chave Bidirecional Aberta

Chave Bidirecional Fechada

(a)

Circuito Clamp

Fonte de

Alimentação

Conversor Matricial

Motor de

Indução

3

(b)

Figura 1.33: Maneiras de desacoplar os terminais de entrada do conversor matricial dos terminais
de saída: (a) aplicação de vetor nulo; (b) desconectando todas as chaves bidirecionais do conversor
matricial.

Conectando todos os terminais de saída à mesma fase de entrada (Fig. 1.33(a)),

ou seja, como será visto na estratégia de controle vetorial para conversores matriciais,

aplicando vetor nulo (vetor zero), implicará, no caso de motores de indução, em um

aumento das correntes e, conseqüentemente, em um aumento no valor da energia ar-

mazenada nas indutâncias do motor. O fluxo de estator cessa o movimento porém o

fluxo de rotor, devido à rotação do rotor, continua em movimento. Quando o fluxo de

rotor começa a “conduzir” o fluxo de estator, o torque eletromagnético muda de sinal

aumentando, baseado na conversão de energia, a energia armazenada nas indutâncias

do motor.

A desconexão de todas as chaves bidirecionais do conversor matricial (Fig. 1.33(b))

causa a condução dos diodos do circuito clamp. A corrente de estator diminui e a ener-

gia armazenada nas indutâncias do motor são transferidas para o capacitor do circuito

clamp. Alternando estas duas formas de desconectar a entrada da saída dos conversores

matriciais durante uma operação de Ride-Through é possível o controle das correntes

do motor e a transferência de energia da inércia do rotor para o capacitor do circuito

clamp [31] e [32].
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Desta forma, o processo de conversão e armazenamento da energia cinética do motor

de indução no capacitor do circuito clamp, segundo a estratégia proposta, processa-se

em duas etapas:

1. aplicação de vetor nulo: a energia mecânica da inércia do motor é convertida em

energia magnética que é armazenada nas indutâncias do motor de indução através

do fluxo de rotor;

2. desconexão das chaves bidirecionais do conversor matricial: a energia armazenada

nas indutâncias do motor de indução é transferida para o capacitor do circuito

clamp.

Nesta estratégia, não há possibilidade de controlar a magnitude do fluxo do rotor

durante a operação Ride-Through, porque não se tem como aplicar um vetor ativo6, o

que implica no aumento do fluxo. Outra observação a ser feita é que a Ride-Through

Capability depende dos parâmetros do motor (indutâncias do estator e do rotor), do

fluxo inicial do rotor (Ψr), da velocidade do rotor (fr - freqüência de rotação do ro-

tor) e da carga quando a operação começa. Adicionalmente, esta estratégia apresenta

limitações no desenvolvimento do conjugado ou do fluxo do motor durante a operação

Ride-Through. Além disso, ainda necessita da medição da velocidade e de observar o

ângulo do fluxo para reenergizar o motor nas condições do sistema de alimentação [33].

Observando as limitações da técnica de Ride-Through Capability proposta acima,

Cha e Enjeti propuseram, em 2002, uma nova estrutura capaz de armazenar energia

oriunda da carga [33]. Nesta nova estrutura, a topologia convencional do conversor

matricial é modificada com a adição de três IGBT e um capacitor, conforme Fig. 1.34.

Os IGBT adicionais em conjunto com o capacitor devem ser controlados de forma

semelhante aos IGBT de uma fonte de tensão inversora, quando da interrupção de

potência, de modo a manter o fluxo do rotor e garantir a operação contínua do sistema

(funcionamento como circuito clamp). Deste modo, a estratégia proposta possibilita a
6Os vetores ativos ocorrem quando dois terminais de saída do conversor matricial são conectados a uma mesma fase de
entrada e o terceiro terminal de saída é conectado a uma fase de entrada diferente da aplicada nos outros terminais.
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Ride-Through Capability para conversores matriciais e apresentam as seguintes vanta-

gens:

• mantém a magnitude do fluxo do rotor e a sincronização entre o conversor matricial

e o motor durante pequenas interrupções;

• permite ao conversor matricial reacelerar o motor na velocidade de referência sem

transitórios de corrente quando as condições normais do sistema de alimentação

são reestabelecidas;

• adição mínima de componentes e software ao conversor matricial.

Filtro de
Entrada
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Fonte de
Alimentação

Conversor Matricial

S
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S
iB

S
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Figura 1.34: Conversor matricial com módulo Ride-Through.

As partes destacadas na Fig. 1.34 representam os elementos de circuito que exer-

cem a função de Ride-Through durante uma pequena interrupção. Logo, o controle se

processa com os IGBT adicionais mais três chaves bidirecionais do conversor matricial.

O funcionamento desta estratégia é o seguinte: durante a operação Ride-Through, a

entrada é desconectada da saída e do capacitor adicional “desligando” todas as chaves

bidirecionais dos terminais de entrada B e C e acionando todas as chaves bidirecionais
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dos terminais de entrada conectadas à entrada A juntamente com os três IGBT adi-

cionais. Como a energia armazenada no capacitor é inferior à energia mecânica do

motor, então, faz-se necessário um controlador (os autores sugerem um controlador PI

- proporcional mais integral) para regular a tensão que será transferida para o capacitor

diminuindo a velocidade do sistema. Uma posterior regeneração é usada para reenviar

a energia da inércia do motor e manter a tensão contínua (CC) do capacitor em um

nível preestabelecido.

1.5 Organização Textual

Esse texto foi dividido, além do capítulo inicial concernindo a parte introdutória

e os componentes que compõem os conversores matriciais, em quatro capítulos adi-

cionais. Estes capítulos estão organizados de forma a garantir uma exposição ordenada

das informações com a intenção de apresentar três estratégias escalares de modulação

por largura de pulso que foram desenvolvidas durante este trabalho de mestrado. Os

capítulos ainda foram escritos de forma independente uns dos outros de modo que a

leitura de cada um pode ser procedida isoladamente.

Antes de apresentar os algoritmos propostos, é realizado no capítulo 2 um desen-

volvimento matemático para conversores matriciais com m-entradas e n-saídas. Em

seguida, esta mesma análise é feita para o caso particular em que se tenha um sistema

de entrada e um sistema de saída trifásicos. Prosseguindo o estudo matemático dos

conversores matriciais, é ainda tratado no capítulo 2 o limite “físico” em que amplitudes

das tensões de saída podem atingir.

No capítulo 3, são apresentadas diferentes técnicas de controle (escalar e vetorial)

desenvolvidas ao longo dos anos para conversores matriciais como os da Fig. 1.3. Ou-

tras duas novas técnicas de controle escalar, produzidas nesse trabalho de mestrado,

são apresentadas. Várias simulações para todas as técnicas mostradas neste capítulo

são feitas visando uma comparação de seus resultados com os resultados obtidos com

as duas técnicas propostas. A terceira estratégia de controle proposta é apresentada

no capítulo 4. Esta nova técnica de controle escalar foi desenvolvida para conver-



76

sores matriciais com entrada e saída trifásicas porém com uma estrutura diferente da

apresentada na Fig. 1.3 (para este novo arranjo, usa-se um quarto “braço” de chaves

bidirecionais a ser conectado no ponto de neutro da carga). Antes da apresentação do

algoritmo proposto, uma análise matemática, como a procedida no capítulo 2, é feita

para “se adaptar” à nova estrutura.

Por fim, no capítulo 5, são apresentadas as conclusões desse trabalho.



2 Representação
Matemática dos
Conversores Matriciais

2.1 Introdução

Os conversores de freqüência são constituídos de duas partes principais: o circuito

de potência e o sistema de controle [1]. Para os conversores indiretos de freqüência, o

circuito de potência é composto pelos IGBT e diodos, dos estágios retificador e inver-

sor, e pelo banco de capacitores, que forma o barramento de corrente contínua (Fig.

1.2). O sistema de controle destes conversores a estágio duplo consiste do controle do

retificador de entrada do conversor e do controle do inversor de saída.

Como para os conversores diretos de freqüência a sintetização de uma tensão dese-

jada nos terminais de saída é realizada diretamente das tensões de entrada (conversão

a estágio único) então, o circuito de potência para este conversores é formado, como

mostrado na Fig. 1.3, pelas chaves bidirecionais1 de tal forma que o sistema de con-

trole, diferentemente dos conversores indiretos de freqüência, é focado em uma só etapa:

controle das chaves bidirecionais.

O sistema de controle se encarrega em determinar o instante inicial e a duração do

intervalo de condução de cada chave bidirecional dos conversores matriciais, definindo,

assim, como se processará a “construção” das tensões de cada braço dos terminais de

saída do conversor. Então, as tensões de saída, com freqüência e amplitude desejadas,
1Desconsiderando os componentes auxiliares dos conversores matriciais, tais como, o filtro de entrada e o circuito de
proteção contra sobretensões.
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são obtidas a partir da conexão seqüencial, por intermédio das chaves bidirecionais, das

tensões que alimentam os terminais de entrada do conversor matricial, onde a conexão

de cada uma das tensões de entrada aos terminais de saída depende exclusivamente da

estratégia de controle adotada [1].

O objetivo deste capítulo é o de fornecer um embasamento matemático para o de-

senvolvimento de qualquer estratégia de controle das chaves bidirecionais, respeitando

algumas regras para o bom funcionamento dos conversores matriciais. Inicialmente

será feita uma análise para sistemas com m fases de entrada e n terminais de saída.

Posteriormente, a análise se limitará a sistemas trifásicos tanto na entrada do conver-

sor matricial quanto na sua saída. Finalmente, serão mostrados os valores máximos de

amplitude as quais as tensões de saída estão limitadas.

2.2 Descrição Matemática de Conversores Matriciais com m-

Entradas e n-Saídas

Uma representação geral para conversores matriciais com m-entradas e n-saídas é

mostrada na Fig. 2.1. Nesta figura, vA-vM e iA-iM são, respectivamente, as m tensões

e as m correntes dos terminais de entrada do conversor. São também apresentadas na

Fig. 2.1 as n tensões dos terminais de saída (va-vn) bem como as n correntes de carga

(ia-in). Cada terminal de saída é composto por um “braço” do conversor, onde cada

braço é formado por m chaves bidirecionais (uma para cada terminal de entrada do

conversor). Para uma fase de saída j, por exemplo, o braço correspondente é formado

pelas seguintes chaves bidirecionais: SAj, SBj, SCj, · · · , SMj.

Para facilitar o desenvolvimento de um conjunto de equações que represente os con-

versores matriciais, o sistema de conversão é assumido ideal, ou seja, sem perdas de

chaveamento, de condução e de transformação, o que implica que as possíveis tensões

de saída (correspondentes a qualquer chaveamento) são independentes das correntes de

carga, resultando apenas de combinações lineares das tensões que alimentam o conver-

sor [91].



79

n - saídas

m - entradas

S
Aa

S
Ba

S
Ca

S
Ma

S
Ab

S
Bb

S
Cb

S
Mb

S
Ac

S
Bc

S
Cc

S
Mc

S
An

S
Bn

S
Cn

S
Mn

v
A

v
B

v
C

v
M

i
A

i
B

i
C

i
M

i
a

i
b

i
c

i
n

v
a

v
b

v
c

v
n

Figura 2.1: Representação geral de um conversor matricial com m-entradas e n-saídas.

Nos terminais de saída do conversor, o valor médio de qualquer tensão vj
2 pode ser

expresso através das tensões de entrada de acordo com (2.1) [10] e [92]:

vj =
1

Tchav

[∆tAjvA(t) + ∆tBjvB(t) + ∆tCjvC(t) + · · ·+ ∆tMjvM(t)] (2.1)

ou

vj =
1

Tchav

M∑
K=A

∆tKjvK(t) (2.2)

onde ∆tKj é o intervalo de tempo em que a chave bidirecional SKj deve permanecer

fechada (com K variando de A até M (K = {A,B, C, · · · ,M}) e j podendo assumir

qualquer fase de saída, ou seja j = {a, b, c, · · · , n}) e Tchav é o período total de chavea-

mento das chaves bidirecionais, de modo que os intervalos de tempo ∆tKj de cada

chave bidirecional estão relacionados entre si da seguinte maneira:

∆tAj + ∆tBj + ∆tCj + · · ·+ ∆tMj = Tchav (2.3)

2Esta tensão está referenciada ao ponto neutro da fonte alimentadora do conversor matricial.
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O valor instantâneo da tensão vj pode ser escrito por meio de uma função de

chaveamento. Esta função de chaveamento se refere ao estado em que cada chave

bidirecional se encontra: fechada ou aberta, ou seja [11]:

SKj(t) =





1 ⇒ chave bidirecional SKj fechada

0 ⇒ chave bidirecional SKj aberta
(2.4)

onde o intervalo de tempo em que cada chave bidirecional SKj permanece fechada é

definido por ∆tKj. Logo, para cada instante de tempo t qualquer, a tensão de saída vj

pode ser expressa por:

vj(t) = [SAj(t)vA(t) + SBj(t)vB(t) + SCj(t)vC(t) + · · ·+ SMj(t)vM(t)] (2.5)

ou de forma simplificada:

vj(t) =
M∑

K=A

SKj(t)vK(t) (2.6)

Estendendo esta definição para os n terminais de saída, chega-se à seguinte repre-

sentação matemática da relação entre as tensões de entrada e de saída dos conversores

matriciais:


va(t)

vb(t)

vc(t)
...

vj(t)
...

vn(t)




=




SAa(t) SBa(t) SCa(t) · · · SKa(t) · · · SMa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t) · · · SKb(t) · · · SMb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t) · · · SKc(t) · · · SMc(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SAj(t) SBj(t) SCj(t) · · · SKj(t) · · · SMj(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SAn(t) SBn(t) SCn(t) · · · SKn(t) · · · SMn(t)







vA(t)

vB(t)

vC(t)
...

vK(t)
...

vM(t)




(2.7)

Considerando

vs =
[

va(t) vb(t) vc(t) · · · vj(t) · · · vn(t)
]T

(2.8)

como sendo o vetor do conjunto das tensões dos terminais de saída do conversor,

ve =
[

vA(t) vB(t) vC(t) · · · vK(t) · · · vM(t)
]T

(2.9)
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o vetor do conjunto das tensões dos terminais de entrada do conversor,

S =




SAa(t) SBa(t) SCa(t) · · · SKa(t) · · · SMa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t) · · · SKb(t) · · · SMb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t) · · · SKc(t) · · · SMc(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SAj(t) SBj(t) SCj(t) · · · SKj(t) · · · SMj(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SAn(t) SBn(t) SCn(t) · · · SKn(t) · · · SMn(t)




(2.10)

a matriz de chaveamento, o sobre-escrito T em (2.8) e em (2.9) indicando transposição

de vetores, (2.7) pode ser reescrita de forma simplificada por:

vs = S · ve (2.11)

Como dito na seção 1.3.3 alguns cuidados devem ser tomados com os conversores

matriciais. Na verdade duas premissas precisam ser seguidas:

• nunca fechar duas chaves bidirecionais da mesma saída ao mesmo tempo;

• nunca deixar todas as chaves bidirecionais da mesma saída abertas no mesmo

instante de tempo.

A primeira precaução precisa ser respeitada para evitar curto-circuito de duas ou mais

fases da fonte que alimenta o conversor matricial. A segunda restrição faz referência

ao tipo de carga que é conectada aos terminais do conversor: normalmente indutiva.

Caso todas as chaves bidirecionais de um braço de saída fiquem abertas, isso implicará

diretamente na não possibilidade de circulação da corrente indutiva da carga, o que

provocaria sobretensões em seus terminais. Uma forma matemática de acatar estas

duas condições para um terminal de saída j é mostrada em (2.12) onde SKj(t) é definido

em (2.4).

SAj(t) + SBj(t) + SCj(t) + · · ·+ SMj(t) = 1 (2.12)

ou seja, em qualquer instante de tempo t uma e somente uma chave bidirecional de

cada terminal de saída do conversor matricial deve permanecer fechada enquanto as
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demais chaves bidirecionais deste mesmo terminal de saída devem ficar abertas. A

equação (2.12) pode ser simplificada por:

M∑
K=A

SKj(t) = 1 (2.13)

De forma semelhante ao procedido com as tensões dos terminais de saída de um

conversor matricial, algumas observações sobre a natureza das formas de onda das

correntes dos terminais de entrada do conversor podem ser deduzidas, a partir dos

princípios básicos operacionais já estabelecidos. As tensões dos terminais de saída do

conversor matricial são produzidas, como já mencionado, por segmentos das tensões dos

terminais que alimentam o conversor. Durante um intervalo específico de tempo ∆tKj

apenas a chave bidirecional SKj do terminal de saída j permanece fechada. Assim,

tem-se no terminal de saída j a tensão de entrada K. Desta maneira, durante ∆tKj a

corrente total do terminal j é alimentada pela fase de entrada K. Passado o intervalo

de tempo ∆tKj, a próxima fase (fase (K + 1)) do terminal de entrada é aplicada ao

terminal de saída j, por um intervalo de tempo ∆t(K+1)j, de tal forma que a corrente

do terminal de saída j é transferida do terminal de entrada K para o terminal de

entrada (K + 1). Similarmente, durante o intervalo de tempo de aplicação das outras

fases de entrada, o terminal de saída j é seqüencialmente conectado em (K + 2),

(K + 3), etc. e, após m mudanças (m correspondendo à quantidade de fases do ramal

de alimentação do conversor), volta-se para a fase de entrada A. Como resultado deste

modo de operação, a construção das correntes do terminal K de entrada é feita a partir

de segmentos das correntes de carga correspondentes aos terminais de saída que estão

conectados a esta fase K num instante de tempo qualquer, ou seja, a corrente total de

um terminal qualquer de entrada é composta de segmentos ou da soma de segmentos,

geralmente não sincronizados, das correntes de saída [1]. Matematicamente, o que foi

dito anteriormente pode ser equacionado para a corrente média da fase K de entrada

como mostrado em (2.14).

iK =
1

Tchav

[∆tKaia(t) + ∆tKbib(t) + ∆tKcic(t) + · · ·+ ∆tKnin(t)] (2.14)
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ou, de forma reduzida,

iK =
1

Tchav

n∑
j=a

∆tKjij(t), (2.15)

com j variando de a até n ({j = a, b, c, · · · , n}) e K podendo assumir qualquer fase de

entrada, ou seja, K = {A,B, C, · · · ,M}.

Usando a função de chaveamento definida em (2.4), as correntes instantâneas de

entrada estão relacionadas com as correntes instantâneas do terminais de saída por:

iK(t) = [SKa(t)ia(t) + SKb(t)ib(t) + SKc(t)ic(t) + · · ·+ SKn(t)in(t)] (2.16)

ou

iK =
n∑

j=a

SKj(t)ij(t) (2.17)

Assim, as m correntes de entrada se relacionam com as n correntes de saída através

da equação matricial abaixo:



iA(t)

iB(t)

iC(t)
...

iK(t)
...

iM(t)




=




SAa(t) SAb(t) SAc(t) · · · SAj(t) · · · SAn(t)

SBa(t) SBb(t) SBc(t) · · · SBj(t) · · · SBn(t)

SCa(t) SCb(t) SCc(t) · · · SCj(t) · · · SCn(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SKa(t) SKb(t) SKc(t) · · · SKj(t) · · · SKn(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

SMa(t) SMb(t) SMc(t) · · · SMj(t) · · · SMn(t)







ia(t)

ib(t)

ic(t)
...

ij(t)
...

in(t)




(2.18)

Como procedido com as tensões de entrada e saída, algumas definições são feitas

para simplificar (2.18):

ie =
[

iA(t) iB(t) iC(t) · · · iK(t) · · · iM(t)
]T

, (2.19)

is =
[

ia(t) ib(t) ic(t) · · · ij(t) · · · in(t)
]T

(2.20)
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onde ie é o vetor formado pelo conjunto das correntes de entrada e is é o vetor composto

pelo conjunto das correntes de saída. Comparando a matriz de chaveamento S de (2.7)

com a matriz de chaveamento de (2.18), chega-se à conclusão de que a matriz de

chaveamento de (2.18) é a transposta da matriz de chaveamento de (2.7). Logo,

ie = ST · is (2.21)

Em resumo, as três principais equações ((2.11), (2.13) e (2.21)) para descrever os

conversores matriciais com m-entradas e n-saídas são reescritas abaixo:

vs = S · ve

ie = ST · is

M∑
K=A

SKj = 1

O que pode ser observado é que (2.11) e (2.21) fornecem relações instantâneas entre

tensões e correntes, de entrada e saída. Para obter regras de modulação, é necessário

considerar o padrão de chaveamento empregado. Um exemplo de um padrão de chavea-

mento é apresentado na Fig. 2.2 [83].

Considerando que as chaves bidirecionais trabalham em alta freqüência, tensões de

saída, com componente fundamental de baixa freqüência quando comparada à freqüên-

cia de chaveamento das chaves bidirecionais e tendo amplitude e freqüência variáveis,

podem ser geradas através da imposição de razões cíclicas adequadas em cada chave

bidirecional, usando sua respectiva função de chaveamento. A razão cíclica, então, é o

intervalo de tempo em que uma chave bidirecional qualquer deve permanecer fechada

(SKj(t) = 1) dividido pelo período total de chaveamento Tchav, ou seja, a razão cíclica

mKj(t) da chave bidirecional SKj é definida por:

mKj(t) =
∆tKj

Tchav

(2.22)
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Figura 2.2: Exemplo de um padrão de chaveamento para conversores matriciais.

Dividindo ambos os lados de (2.3) por Tchav e fazendo uso da definição da razão

cíclica apresentada em (2.22), chega-se a seguinte relação entre as razões cíclicas das

chaves bidirecionais que compõem terminal de saída j:

mAj(t) + mBj(t) + mCj(t) + · · ·+ mMj(t) = 1 (2.23)

ou, de forma resumida, a:
M∑

K=A

mKj(t) = 1 (2.24)

Sendo assim, independentemente da freqüência de chaveamento empregada nas

chaves bidirecionais, a razão cíclica representa um valor que caracteriza a permanência

de cada uma das chaves bidirecionais fechada, bastando, apenas, multiplicar este valor

pelo período de chaveamento adotado pelo sistema usado. Desta forma, a razão cíclica

só pode assumir valores entre zero e um, ou seja:

0 ≤ mKj(t) ≤ 1 (2.25)
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onde zero significa dizer que a chave bidirecional SKj não participa (permanece aberta)

da geração da tensão de saída e o valor um representa a permanência da chave bidi-

recional SKj fechada durante todo o período de chaveamento. Assim, a matriz de

transferência das razões cíclicas de baixa freqüência é definida por:

M =




mAa(t) mBa(t) mCa(t) · · · mKa(t) · · · mMa(t)

mAb(t) mBb(t) mCb(t) · · · mKb(t) · · · mMb(t)

mAc(t) mBc(t) mCc(t) · · · mKc(t) · · · mMc(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

mAj(t) mBj(t) mCj(t) · · · mKj(t) · · · mMj(t)
...

...
... . . . ... . . . ...

mAn(t) mBn(t) mCn(t) · · · mKn(t) · · · mMn(t)




(2.26)

Assumindo que as tensões de entrada, por serem de baixa freqüência em compara-

ção com a freqüência de chaveamento, podem ser consideradas constantes durante

um período de chaveamento, pode-se dizer que em cada período de chaveamento, as

componentes de baixa freqüência das tensões de saída e de entrada se relacionam ve-

torialmente da maneira abaixo:

vs = M · ve (2.27)

onde vs é o vetor formado pelos valores médios das tensões de saída, ou seja:

vs =
[

va vb vc · · · vj · · · vn

]T

. (2.28)

De forma semelhante, as componentes de baixa freqüência das correntes de entrada se

relacionam com as componentes de baixa freqüência das correntes de saída através de

equação vetorial abaixo:

ie = MT · is (2.29)

onde ie é o vetor composto pelos valores médios das correntes de entrada, ou seja:

ie =
[

iA iB iC · · · iK · · · iM

]T

. (2.30)

Tendo em vista que a maior parte dos sistemas usados nas indústrias são alimen-

tados por redes trifásicas e que as cargas também são, em sua maioria, trifásicas, será
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feita uma análise matemática, conforme procedido anteriormente, para conversores ma-

triciais com três fases de entrada e três terminais de saída.

2.3 Descrição Matemática de Conversores Matriciais com Três

Entradas e Três Saídas (Sistemas 3Φ× 3Φ)

Nesta seção, será desenvolvido o equacionamento para os conversores matriciais que

apresentam uma fonte trifásica nos terminais de entrada e que alimentam cargas trifási-

cas, que são os sistemas de maior interesse prático. Estes sistemas trifásicos podem ser

visualizados na Fig. 2.3.
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Figura 2.3: Representação geral de um conversor matricial com três-entradas e três-saídas.

Da mesma maneira que foi definida na seção anterior, a equação de chaveamento

(2.4) será usada, porém, K podendo apenas assumir os “valores” A,B, ou C e j apenas

a, b, ou c. A equação (2.12) que respeita as restrições do fechamento e abertura das

chaves bidirecionais que compõem cada “braço” do conversor é repetida em (2.31) com

o objetivo de enfatizar que, para conversores matriciais de sistemas 3Φ× 3Φ, existem

27 possíveis estados de chaveamento (33).

SAj(t) + SBj(t) + SCj(t) = 1 (2.31)
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Para se obter a relação entre as tensões de saída e as tensões de entrada bem como

as correntes de entrada e as correntes de saída é feita uma análise usando as leis de

Kirchhoff das tensões e das correntes na Fig. 2.3. Aplicando a lei de Kirchhoff das

tensões na matriz de chaves, obtém-se para o circuito apresentado (2.32).



va(t)

vb(t)

vc(t)


 =




SAa(t) SBa(t) SCa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t)







vA(t)

vB(t)

vC(t)


 (2.32)

É importante observar que (2.32) só é válida se (2.31) for respeitada.

Para achar a relação entre as correntes de entrada e as correntes de saída do con-

versor matricial da Fig. 2.3, aplica-se a lei de Kirchhoff das correntes na matriz de

chaveamento, de tal forma a obter (2.33).



iA(t)

iB(t)

iC(t)


 =




SAa(t) SAb(t) SAc(t)

SBa(t) SBb(t) SBc(t)

SCa(t) SCb(t) SCc(t)







ia(t)

ib(t)

ic(t)


 (2.33)

As equações (2.31), (2.32) e (2.33) são a base de todo método de modulação por

largura de pulso que consiste em selecionar, de forma apropriada, as razões cíclicas

das chaves bidirecionais a fim de gerar as tensões de saída desejadas. A modulação é

o processo usado para produzir adequadamente uma seqüência de pulsos de comando

para cada uma das nove chaves bidirecionais SKj, buscando gerar as tensões de refe-

rência desejadas nos terminais de saída. Pode-se, assim, sintetizar tensões senoidais vj

de saída, com freqüência e amplitude variáveis, a partir de um conjunto vK de tensões

de entrada, com freqüência e amplitude determinadas pela rede elétrica que alimenta

o conversor [89]. Para sistemas 3Φ × 3Φ a matriz de transferência das razões cíclicas

(2.26) pode ser reescrita como:

M =




mAa(t) mBa(t) mCa(t)

mAb(t) mBb(t) mCb(t)

mAc(t) mBc(t) mCc(t)


 (2.34)
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de maneira que as componentes de baixa freqüência das tensões de fase da saída, bem

como as componentes de baixa freqüência das correntes da entrada são, conforme (2.27)

e (2.29), relacionadas por (2.35) e (2.36), respectivamente.



va(t)

vb(t)

vc(t)


 =




mAa(t) mBa(t) mCa(t)

mAb(t) mBb(t) mCb(t)

mAc(t) mBc(t) mCc(t)







vA(t)

vB(t)

vC(t)


 (2.35)




iA(t)

iB(t)

iC(t)


 =




mAa(t) mAb(t) mAc(t)

mBa(t) mBb(t) mBc(t)

mCa(t) mCb(t) mCc(t)







ia(t)

ib(t)

ic(t)


 (2.36)

[
va(t) vb(t) vc(t)

]T

e
[

iA(t) iB(t) iC(t)
]T

são os componentes de baixa fre-

qüência das tensões de saída e das correntes de entrada, respectivamente, e os valores

instantâneos das tensões de entrada e das correntes de saída são, respectivamente, da-

dos por
[

vA(t) vB(t) vC(t)
]T

e
[

ia(t) ib(t) ic(t)
]T

.

Todo o desenvolvimento realizado anteriormente, as tensões de entrada e de saída do

conversor matricial estavam referidas ao ponto neutro do sistema elétrico que alimenta

o conversor (N). Para uma carga trifásica equilibrada tipo (RL−e), ou seja, composta

por uma associação em série de um resistor (Rcarga), um indutor (Lcarga) e uma força

contra eletromotriz, conforme Fig. 2.4, as tensões de saída referidas ao ponto de neutro

de entrada e referidas ao ponto de neutro de saída (n) podem ser relacionadas como

mostrado a seguir. A queda de tensão entre os terminais de saída e o ponto neutro de

carga é expressa, vetorialmente por:

vsn = es + Lcarga
d

dt
is + Rcargais. (2.37)

onde vsn é o vetor formado pela diferença de potencial entre os terminais de saída do

conversor matricial e o ponto neutro da carga, es é o vetor composto das forças contra

eletromotrizes de cada fase de saída e is é o vetor formado pelas correntes que circulam

na carga conectada ao conversor.

Para uma carga equilibrada, tem-se:



ea + eb + ec = 0

ia + ib + ic = 0
. (2.38)
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Figura 2.4: Conversor matricial alimentando uma carga trifásica tipo (RL− e).

As tensões presentes nos terminais de saída do conversor com relação ao ponto neutro

da carga são dadas por: 



vaN = van − vNn

vbN = vbn − vNn

vcN = vcn − vNn

. (2.39)

De (2.39), chega-se a:

vNn =
−(van + vbn + vcn)

3
. (2.40)

Substituindo (2.40) em (2.39), tem-se:



van

vbn

vcn


 =




2
3

−1
3

−1
3

−1
3

2
3

−1
3

−1
3

−1
3

2
3







vaN

vbN

vcN


 (2.41)

onde
[

vaN vbN vcN

]T

=
[

va vb vc

]T

. Substituindo (2.32) em (2.41), chega-se

a: 


van

vbn

vcn


 =




2
3

−1
3

−1
3

−1
3

2
3

−1
3

−1
3

−1
3

2
3







SAa(t) SBa(t) SCa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t)







vAN

vBN

vCN


 . (2.42)
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2.4 Limitação na Amplitude das Tensões de Saída

As tensões de saída dos conversores matriciais são construídas a partir de “pedaços”

das tensões da fonte que alimenta a entrada do conversor. Desta forma, as amplitudes

das tensões de saída estão estritamente relacionadas às tensões de entrada. Por exem-

plo, considere que se deseje produzir as tensões de saída que são mostradas na Fig.

2.53 (o resultado mostrado é para um período das tensões de entrada).
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Figura 2.5: Envoltória das tensões de entrada do conversor matricial e tensões desejadas na saída.

Visto que as tensões de saída são sintetizadas a partir de pedaços das tensões de

entrada, como então produzir tensões nos terminais de saída do conversor que não são

“envolvidas” pelas tensões que alimentam o conversor, conforme mostrado nos quatro

detalhes da Fig. 2.5? Na verdade, esta é uma das limitações dos conversores diretos de

freqüência. Sendo assim, os conversores matriciais, que podem ser interpretados como

transformadores em freqüência e em amplitude, só funcionam como transformadores

abaixadores de amplitude [34], não apresentando limite com relação à freqüência das

tensões de saída (desde que fs seja bem menor que a freqüência usada para o chavea-

mento das chaves bidirecionais). Mesmo só funcionando como transformadores abaixa-

dores em amplitude de tensão, na Fig. 2.5 é apresentado um exemplo em que, apesar

das tensões desejadas nos terminais de saída possuírem amplitude inferior à amplitude

das tensões de entrada, não há possibilidade de gerar as mesmas. Existe, então, um
3Em todos os exemplos gráficos apresentados nesta seção, a freqüência fs dos sinais de saída será três vezes maior que
a freqüência fe dos sinais de entrada.
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limite intrínseco no valor da amplitude das tensões de saída.

Para determinar a máxima amplitude que as tensões de saída podem assumir, é

necessário observar que esta amplitude está relacionada à menor e à maior tensões de

entrada, ou seja, precisa-se saber qual tensão de entrada é limite superior da tensão

de saída que pode ser produzida (TES(t)) e qual das tensões de entrada é o limite

inferior (TEI(t)). Supondo que se disponha de um conjunto trifásico para alimentação

do conversor e um conjunto trifásico constituído dos terminais de saída, e que, instan-

taneamente, cada tensão de entrada pode assumir um valor de acordo com (2.43) e que

as tensões de saída desejadas tenham os valores como em (2.44).




vA(t) = Ve cos(ωet + ϕe)

vB(t) = Ve cos(ωet + 2π
3

+ ϕe)

vC(t) = Ve cos(ωet + 4π
3

+ ϕe)

(2.43)





va(t) = Vs cos(ωst + ϕs)

vb(t) = Vs cos(ωst + 2π
3

+ ϕs)

vc(t) = Vs cos(ωst + 4π
3

+ ϕs)

(2.44)

onde Ve e Vs são as amplitudes das tensões de entrada e das tensões de saída, respecti-

vamente, ωe é a freqüência angular do sistema que alimenta o conversor matricial, ωs é

a freqüência angular do sistema elétrico alimentado pelo conversor, e que ϕe e ϕs são os

ângulos de fase das tensões de entrada e das tensões de saída, respectivamente. Sendo

assim, as tensões de saída de (2.44) devem estar entre o menor valor de TES(t) e o

maior valor de TEI(t) durante um período Te das tensões de entrada (Fig. 2.6) com

Te = 1
fe

(onde fe é a freqüência elétrica da fonte de alimentação estando relacionada

com ωe através de ωe = 2πfe), ou seja, para 0 ≤ ωet ≤ 2π . Logo:

MÁXIMO0≤ωet≤2π{TEI(t)} ≤ vj ≤ MÍNIMO0≤ωet≤2π{TES(t)} (2.45)

com j = {a, b ou c}.

Para ωe e ωs quaisquer, chega-se à seguinte conclusão, a partir da condição (2.45):

Vs ≤ 0, 5Ve (2.46)

ou seja, a relação q entre a máxima amplitude das tensões de saída e a amplitude das
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tensões de entrada é de 50%:
Vs

Ve

= q ≤ 50% (2.47)

Este resultado é facilmente obtido através de uma simples inspeção da Fig. 2.6 e

independe do algoritmo de conversão (da técnica de modulação por largura de pulso)

adotado.
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Figura 2.6: Limite intrínseco da amplitude das tensões de saída.

É importante observar que esta restrição é válida para ωe 6= ωs ou para ωe = ωs.

Porém, para o caso particular em que ωe = ωs, e ϕe = ϕs, q passa a ser limitado à

unidade. Para o exemplo apresentado na Fig. 2.6 é possível observar que este limite

intrínseco pode ser aumentado. Este é um caso especial em que as tensões de saída

possuem uma freqüência que é um múltiplo ímpar da freqüência das tensões de entrada

(fs = (2z + 1)fe, onde z = 1, 2, 3, . . .) e ϕe = ϕs.

Observando a Fig. 2.6, nota-se que há um baixo aproveitamento das envoltórias

de entrada, o que restringe a amplitude das tensões de saída. Na verdade, pode-se

aproveitar melhor os limites inferior e superior das tensões de entrada. Isto é realizado

através da adição de termos de tensão homopolar às tensões de referência que são

desejadas na saída do conversor, de modo que, para todo instante de tempo t, tem-se

que respeitar (2.48) [35] e [36]:

TEI(t) ≤ TSI(t) ≤ TSS(t) ≤ TES(t) (2.48)

onde TSI(t) e TSS(t) são o menor e o maior valores que as tensões do terminal de saída
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podem atingir. O termo fx(t) de tensão homopolar pode ser acrescentado nas tensões

de referência de saída de forma a produzir um conjunto mais geral destas tensões:




va(t) = Vs cos(ωst + ϕs) + fx(t)

vb(t) = Vs cos(ωst + 2π
3

+ ϕs) + fx(t)

vc(t) = Vs cos(ωst + 4π
3

+ ϕs) + fx(t)

(2.49)

Como fx(t) é adicionada a todas as tensões de referência desejadas nos terminais

de saída do conversor matricial, ela apenas influenciará nas tensões de fase da saída.

Assim, na diferença de potencial entre duas fases de saída (tensão de linha de saída)

este termo é eliminado. Para determinar o limite na amplitude das tensões de saída, é

necessário saber que o maior valor das tensões de linha dos terminais de saída (TLS(t))

no intervalo angular de zero a 2π (na freqüência angular de saída), deve ser menor ou

igual à menor diferença de potencial entre TES(t) e TEI(t) no intervalo angular de

zero a 2π (na freqüência de entrada):

MENOR0≤ωet≤2π{TES(t)− TEI(t)} ≥ MAIOR0≤ωst≤2π{TLS(t)} (2.50)

ou seja, quando a diferença de potencial entre TES(t) e TEI(t), num certo instante de

tempo t, for mínima e quando uma tensão de linha de saída apresentar o maior valor

possível. A equação (2.50) é satisfeita para {TES(t) − TEI(t)} = 1, 5Ve e quando

MAIOR{TLS(t)} =
√

3Vs. Substituindo estas igualdades em (2.50), chega-se a:

1, 5Ve ≥
√

3Vs (2.51)

o que implica dizer que a máxima razão q entre as amplitudes das tensões de entrada

e de saída deve respeitar a desigualdade abaixo:

Vs

Ve

= q ≤
√

3

2
(2.52)

ou seja, a máxima amplitude das tensões de saída pode ser de 87% do valor da ampli-

tude das tensões de entrada.

Conhecendo este novo limite com aplicação de tensões homopolares às tensões de

referência na saída, é preciso determinar qual deve ser a função fx(t) de maneira a

possibilitar este limite. Por inspeção da Fig. 2.6, a função fx(t) pode ser determinada
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a partir das tensões da entrada do conversor. Devido ao número ímpar de fases, a tensão

TES(t) mínima não ocorre no mesmo instante em que a tensão TEI(t) é máxima, de

forma que TES(t) e TEI(t) não são simétricas com relação ao eixo horizontal. Assim,

uma função senoidal deve ser adicionada a vj de forma a aumentar o mínimo valor

positivo de TES(t) e de reduzir o máximo valor negativo de TEI(t). Isto é possível

se fx(t) possuir uma freqüência angular três vezes maior que a freqüência angular das

tensões de entrada:

fx(t) = f3ωe(t) = AVecos(3ωet) (2.53)

onde A é uma constante.

Para determinar A, é necessário lembrar que a mínima diferença entre TEI(t) e

TES(t) é de 1, 5Ve o que possibilita uma razão de 75% entre as amplitudes das tensões

de saída e das tensões de entrada, ou seja, 25% a mais que os 50% conseguidos sem a

inclusão de f3ωe(t). Desta maneira, A pode assumir o valor de 0, 25, ou seja:

f3ωe(t) = 0, 25Vecos(3ωet). (2.54)

Para atingir os 87% de relação entre as amplitudes das tensões de entrada e de

saída, fx(t) precisa ser acrescida de um outro termo homopolar (f3ωs(t)), porém com

freqüência angular três vezes superior à freqüência angular do sinal de saída (chega-se

a esta conclusão de forma semelhante à usada para determinar f3ωe(t)). Logo, fx(t)

passa a ter dois termos:

fx(t) = f3ωe(t) + f3ωs(t) = 0, 25Vecos(3ωet) + Bcos(3ωst), (2.55)

onde o valor da amplitude B deve ser escolhido para minimizar o valor máximo de

(2.56) [35] e [36].

r(t) = Vscos(ωst) + Bcos(3ωst) (2.56)

Derivando (2.56) em t e igualando esta derivada a zero, obtém-se:
d

dt
r(t) = −Vssin(ωst)− 3Bsin(3ωst) = 0 (2.57)

Isolando B de (2.57), chega-se a:

B =
−Vssin(ωst)

3sin(3ωst)
(2.58)
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Para minimizar o valor máximo de r(t), B deve ser o menor possível. Isto ocorre

quando sin(3ωst) se iguala a 1, ou seja, ωst = π
6
. Substituindo este valor de ωst em

(2.58) resulta em:

B = −1

6
Vs (2.59)

e:

MÁXIMO0≤ωst≤2π{Vscos(ωst)− 1

6
Vscos(3ωst)} =

√
3

2
Vs (2.60)

Usando (2.60) na igualdade (2.47), obtém-se o seguinte resultado:
√

3

2
Vs = 0, 5Ve (2.61)

Combinando os valores otimizados para os termos de entrada
(

3
2
Ve

)
e para os termos

de saída
(√

3
2

Vs

)
, conclui-se que o máximo valor Vsmax que a amplitude das tensões de

saída podem atingir é

Vsmax =

√
3

2
Ve (2.62)

o que está de acordo com (2.52). Logo, a amplitude que as tensões de saída pode

alcançar deve respeitar (2.63).

Vs ≤
√

3

2
Ve (2.63)

Sendo assim, a tensão homopolar fx(t) que deve ser acrescentada às tensões de

referência da saída para se ter máxima amplitude nas tensões de saída é dada por:

fx(t) =
1

4
Vecos(3ωet)− 1

6
Vscos(3ωst). (2.64)

A Fig. 2.7 ilustra como as tensões de fase dos terminais de saída se comportam com

a inclusão do termo homopolar com o objetivo de atingir a máxima razão entre as

amplitudes das tensões de saída e as amplitudes das tensões de entrada.
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Figura 2.7: Máxima amplitude das tensões que pode ser obtida nos terminais de saída dos conversores
matriciais com a inclusão de termos de modo comum nas tensões de referência de saída.
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3 Estratégias de
Modulação por Largura
de Pulso para as Nove
Chaves Bidirecionais

3.1 Introdução

Conhecidos os princípios de funcionamento e as restrições dos conversores diretos

de freqüência, apresentados nos capítulos 1 e 2, várias técnicas de controle das chaves

bidirecionais para sintetizar as tensões desejadas nos terminais de saída destes conver-

sores foram propostas (seção 1.2).

Existem dois tipos de técnicas de modulação: as que consideram cada uma das três

fases, tanto nos terminais de entrada quanto nos terminais de saída, como “entidades”

separadas e as que consideram que o grupo das três fases formam, conjuntamente,

uma única grandeza1. A primeira categoria de técnicas modulação é conhecida como

técnica de modulação escalar, enquanto que a outra forma de modulação é conhecida

como técnica de modulação vetorial [93].

Neste capítulo, diferentes estratégias de modulação para o controle das nove chaves

bidirecionais, presentes nos conversores matriciais com três-entradas e três-saídas, serão

apresentadas com o objetivo de analisar suas características - por exemplo, fator de

deslocamento nos terminais de entrada do conversor, número de chaveamentos ocorridos

durante um período Tchav, conteúdo harmônico das tensões de saída e das correntes de
1A grandeza considerada aqui pode ser generalizada para correntes ou tensões.
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entrada. Serão ainda apresentados dois novos métodos de controle escalar para serem

comparados com os resultados fornecidos pelas técnicas, escalares e vetorial, já exis-

tentes. A exposição das técnicas de controle neste capítulo será feita de acordo com o

seu tipo, escalar ou vetorial, e, em cada categoria, serão apresentadas conforme o ano

em que cada método de modulação foi proposto.

3.2 Estratégias de Controle Escalar

A idéia do algoritmo escalar consiste em considerar cada uma das tensões de entrada

e de saída para a determinação dos intervalos de ativação das chaves bidirecionais, de

maneira a produzir os resultados esperados nos terminais de saída do conversor [92].

A seguir serão apresentadas algumas técnicas de controle escalar para conversores ma-

triciais.

3.2.1 M. Venturini e A. Alesina - 1980

A estratégia de controle apresentada nesta seção é tida como a primeira estratégia

de controle das nove chaves bidirecionais contidas nos conversores matriciais trifásicos

a ser viabilizada e foi proposta por M. Venturini [2]. Nesta técnica de controle escalar,

um conjunto de tensões senoidais com freqüência de entrada fe é conhecido e definido

por: 



vA(t) = Ve cos(ωet)

vB(t) = Ve cos(ωet + 2π
3

)

vC(t) = Ve cos(ωet + 4π
3

)

(3.1)

onde Ve e ωe são a amplitude e a freqüência angular das tensões de entrada, dada

por ωe = 2πfe, do sistema de alimentação do conversor matricial, respectivamente.

Para compreender como são sintetizadas as tensões desejadas nos terminais de saída

do conversor, inicialmente será procedida uma análise para entrada trifásica e uma

saída monofásica.

Supondo que se deseje uma tensão vj no terminal de saída do conversor matricial
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definida por:

vj(t) = Vs cos(ωst), (3.2)

onde Vs é a amplitude da senóide da tensão de saída e ωs é a freqüência angular deste

sinal.

Para a compreensão desta técnica de controle, serão definidos vetores para as tensões

de entrada e a tensão desejada na saída. Os vetores das tensões de entrada são definidos

por 



VA = Ve∠(0◦ + ωet)

VB = Ve∠(120◦ + ωet)

VC = Ve∠(240◦ + ωet)

(3.3)

e o vetor da tensão de referência, com velocidade angular de ωs, é definido por:

Vj = Vs∠(0◦ + ωst) (3.4)

A Fig. 3.1 apresenta, para um instante de tempo t qualquer, a disposição destes quatro

vetores no plano complexo. O ângulo α entre os vetores Vj e VA representa a posição

relativa destes dois vetores e equivale a

α = (ωs − ωe)t (3.5)

Vj

VA

VC

w
e

a

w
s

m
A
VA

Real

Imaginário

m
C
VC

m
B
VB

VB

Figura 3.1: Representação vetorial das tensões de entrada e da tensão desejada nos terminais de
saída do conversor matricial.
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É mostrada ainda na Fig. 3.1 a “porcentagem”, razão cíclica, de cada vetor de

entrada (mA, mB e mC), necessária para sintetizar a tensão desejada nos terminais de

saída do conversor matricial. Sendo assim, tem-se que:

Vj = mAVA + mBVB + mCVC (3.6)

Separando a parte real (sub-escrito X) e a parte imaginária (sub-escrito Y ) em

(3.6), chega-se ao seguinte sistema de equações:




VXj = mAVA + mBVXB + mCVXC

VY j = mBVY B + mCVY C

(3.7)

As componentes de cada vetor mostrado na Fig. 3.1, expressas em (3.7), é determinada

através de projeções, como pode ser visualizado na Fig. 3.2.

m
A
VA

Real

Imaginário

m
C
V CY

m
C
V CXVj

a
Real

Imaginário

30°

30°
VYj

VXj

m
C
VC

m
B
VB

m
B
VXB

m
B
V BY

Figura 3.2: Decomposição vetorial das tensões de entrada e da tensão desejada nos terminais de
saída do conversor matricial.

Desta forma, tem-se:

Vj = VXj + jVY j = Vs cos α + jVs sin α (3.8)

VB = VXB + jVY B = −Ve sin 30◦ + jVe cos 30◦ = −1

2
Ve + j

√
3

2
Ve (3.9)
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VC = VXC + jVY C = −Ve sin 30◦ − jVe cos 30◦ = −1

2
Ve − j

√
3

2
Ve (3.10)

Substituindo (3.8), (3.9) e (3.10) em (3.7) e sabendo que Vs = qVe, chega-se a:

q cos α = mA − 1

2
mB − 1

2
mC (3.11)

q sin α =

√
3

2
mB −

√
3

2
mC . (3.12)

A terceira equação necessária para se determinar os valores de mA, mB e mC é:

mA + mB + mC = 1. (3.13)

Resolvendo o sistema de equações formado por (3.11), (3.12) e (3.13), obtêm-se as

seguintes relações para as razões cíclicas:




mA = 1
3
(1 + 2q cos α)

mB = 1
3
(1 + 2q cos(α− 2π

3
))

mC = 1
3
(1 + 2q cos(α− 4π

3
))

(3.14)

ou seja, os intervalos de tempo de cada chave bidirecional do conversor matricial

necessários para sintetizar uma tensão de referência de saída são os seguintes:




∆tA = Tchav

3
(1 + 2q cos α)

∆tB = Tchav

3
(1 + 2q cos(α− 2π

3
))

∆tC = Tchav

3
(1 + 2q cos(α− 4π

3
))

(3.15)

ou, de forma simplificada, as razões cíclicas de (3.14) podem ser reescritas como:

mK =
1

3
[1 + 2q cos(α− (h− 1)

2π

3
)] (3.16)

com h = 1 para K = A, h = 2 para K = B e h = 3 para K = C.

Estendendo esta análise para um conjunto de saída trifásico e equilibrado, Fig. 3.3,

chega-se a soluções semelhantes às apresentadas em (3.16), ou seja:

mKj(t) =
1

3
[1 + 2q cos(α− (h− 1)

2π

3
)] (3.17)
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onde j = {a, b, ou c} e os valores de h, para diferentes K (K = {A,B, ou C}) e

diferentes j, são fornecidos na Tab. 3.1.

V
a

V
A

w
e

a

w
s

a

a

V
C

V
B

V
c

V
b Real

Imaginário

Figura 3.3: Representação vetorial das tensões de entrada e das tensões desejadas nos terminais de
saída do conversor matricial operando em modo simétrico.

Tabela 3.1: Valores de h para as nove razões cíclicas do sistema vetorial operando em modo simétrico.

K
j a b c

A

C

B

h=1

h=2

h=3

h=3

h=1

h=2

h=1h=2

h=3

O método apresentado para sintetizar as tensões de saída desejadas, foi denominado

pelo autor como sendo o modo simétrico (ωs > 0). No entanto, o conversor pode sinte-

tizar a mesma freqüência de saída operando no modo anti-simétrico (ωs < 0). A Fig.

3.4 mostra a configuração das tensões de entrada e das tensões desejadas nos terminais

de saída do conversor matricial quando os vetores das tensões de saída estão operando

no modo anti-simétrico.

Procedendo da mesma maneira empregada na obtenção das razões cíclicas para o
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modo simétrico, (3.17), chega-se à equação simplificada (3.18),

m’Kj(t) =
1

3
[1 + 2q cos(α’− (h’− 1)

2π

3
)] (3.18)

onde α’ é dado por:

α’ = −(ωs + ωe)t (3.19)

e os valores de h’, para diferentes K e j, são expostos na Tab. 3.2.

V
a

V
A

V
B

w
e

a’

w
s

a’

a’

V
c

V
b
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Real

Imaginário

Figura 3.4: Representação vetorial das tensões de entrada e das tensões desejadas nos terminais de
saída do conversor matricial operando em modo anti-simétrico.

Tabela 3.2: Valores de h’ para as 9 razões cíclicas do sistema vetorial operando em modo anti-
simétrico.

K
j a b c

A

C

B

h’=1

h’=2

h’=3

h’=3

h’=1

h’=2

h’=1 h’=2

h’=3

A principal diferença entre estes dois modos, simétrico e anti-simétrico, está rela-

cionada ao fator de deslocamento2 presente nos terminais de entrada do conversor ma-

tricial. Se uma carga apresenta um fator de deslocamento atrasado, então, quando o
2O fator de deslocamento é definido como sendo o cosseno da diferença de fase entre as componentes fundamentais de
uma corrente de linha e de uma tensão de fase.
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conversor estiver funcionando em modo simétrico, implicará um fator de deslocamento

também atrasado na entrada do conversor e com mesmo valor do fator de deslocamento

desta carga. Caso o conversor esteja no modo anti-simétrico e a carga apresente um

fator de deslocamento atrasado, então, na entrada, o fator de deslocamento estará adi-

antado. Como conseqüência, cargas indutivas podem ser “interpretadas” nos terminais

de entrada do conversor como capacitivas. Desta forma, o conversor é capaz de fornecer

potência reativa ao sistema elétrico que o alimenta.

Um refinamento, então, é ainda possível no controle do conversor matricial, refina-

mento este relacionado ao ajuste do fator de deslocamento dos terminais de entrada

do conversor matricial. Uma sugestão dada pelo autor para se ter um fator de deslo-

camento unitário na entrada para qualquer tipo de carga (resistiva, indutiva ou ca-

pacitiva), consiste em alimentar a carga com dois conversores conectados em paralelo,

um dos quais “funcionando” no modo simétrico e o outro no modo anti-simétrico. No

entanto, este mesmo resultado pode ser conseguido com um conversor simples, no qual

a razão cíclica de cada chave bidirecional corresponda à média aritmética das razões

cíclicas das chaves bidirecionais do conjunto em paralelo dos dois conversores. Em

geral, qualquer fator de deslocamento pode ser obtido na entrada, desde que o ângulo

do fator de deslocamento esteja compreendido entre o ângulo do fator de deslocamento

dos terminais de saída e o valor oposto a este ângulo, bastando, para tanto, que as

razões cíclicas de cada chave bidirecional seja calculada como uma combinação linear

das calculadas para o modo simétrico e para o modo anti-simétrico. Logo, uma solução

mais abrangente para a determinação das razões cíclicas das 9 chaves bidirecionais é

dada em (3.20).

mGERAL
Kj (t) = amKj(t) + bm’Kj(t), (3.20)

onde mKj(t) e m’Kj(t) foram definidas em (3.17) e em (3.18), respectivamente, e a e b

são duas constantes positivas e maiores ou iguais a zero e relacionadas entre si por:

a + b = 1 (3.21)

Para se ter um fator de deslocamento unitário nos terminais de entrada do conversor

matricial, basta, então, fazer a = b = 0, 5.
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Uma outra maneira de se chegar aos mesmos resultados apresentados em (3.17) e

em (3.18) foi proposta, também em 1980, pelo mesmo M. Venturini e pelo matemático

A. Alesina [7] e [94]. Este outro método leva em consideração as características do

conversor, do sistema elétrico que o alimenta e da carga conectada aos seus terminais.

Conhecidas as tensões desejadas nos terminais de saída do conversor matricial e a

carga que este deverá alimentar, pode-se, através da lei de Ohm, determinar as correntes

que circulam em cada fase da carga. Com as tensões e correntes de saída, sabe-se qual é

a potência instantânea que circula na carga e, como as tensões de entrada são também

conhecidas e devido à ausência de elementos armazenadores de energia, é possível saber

qual é a potência instantânea apresentada na entrada do conversor. Conseqüentemente,

é possível saber quais correntes circulam na entrada do conversor matricial. Sendo as

tensões de entrada e de saída dos conversores matriciais relacionadas como em (2.35) e

as correntes de entrada e de saída relacionadas como em (2.36), simplificadas em (2.27)

e em (2.29), respectivamente, e conhecendo (2.24), chega-se ao sistema de equações

(3.22). 



vs = M · ve

ie = MT · is
M · 1 = 1

(3.22)

onde 1 = [ 1 1 1 ]T .

As equações apresentadas em (3.22) ainda são insuficientes para se chegar às nove

razões cíclicas, tendo em vista que o rank desse sistema é sete. Para se achar as soluções,

faz-se uso de que a potência instantânea dos terminais de entrada do conversor é igual

à potência instantânea dos terminais de saída e que a soma das correntes de entrada

deve ser igual à soma das correntes nos terminais de saída do conversor matricial (lei

de Kirchhoff para as correntes). O sistema completo de equações é dado, portanto, em
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(3.23). 



vs = M · ve

ie = MT · is
M · 1 = 1

iTs · vs = i
T

e · ve

i
T

e · 1 = iTs · 1

(3.23)

Existe ainda um outro meio de se obter as mesmas soluções para as razões cíclicas

apresentadas em (3.17) e em (3.18). Isso foi possível com o uso das transformadas de

Concordia e de Park em (3.22) tendo sido proposto em 2004 por Pinto e Silva [37].

Resultados de Simulação

Com o objetivo de comparar as diferentes técnicas de modulação escalar presentes

nesse texto, várias simulações3 foram realizadas. Para todas as técnicas simuladas, o

sistema elétrico de alimentação do conversor matricial foi considerado ideal e com as

seguintes características elétricas:

• amplitude das tensões de entrada (Ve) de 100V ;

• freqüência elétrica de entrada (fe) de 50Hz.

Aos terminais de saída do conversor matricial, foram desejadas tensões com am-

plitude (Vs) de 50V , razão q entre as amplitudes das tensões de saída e de entrada

de 50%, e freqüência elétrica (fs) de 40Hz. Para verificar o comportamento das cor-

rentes de entrada do conversor, duas cargas indutivas diferentes foram consideradas:

uma com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ e outra com ângulo de fator de

deslocamento de 60◦. Porém, para ambas as cargas, representadas fasorialmente por

Zcarga = |Zcarga|∠θcarga, foram mantidos os módulos iguais e unitários (|Zcarga| = 1).

Assim, estão listados abaixo os valores da indutância e da resistência empregados às

cargas na simulação:

• Zcarga1 = 1∠30◦Ω ⇒ resistência Rcarga1 de 0, 87Ω e indutância Lcarga1 de 2mH;

3As simulações realizadas nesse trabalho foram feitas em linguagem de programação Matlabr (Matrix Laboratory).
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• Zcarga2 = 1∠60◦ ⇒ resistência Rcarga2 de 0, 5Ω e indutância Lcarga2 de 3, 45mH.

A Fig. 3.5 mostra o sistema elétrico empregado nas simulações.

As chaves bidirecionais para as simulações foram consideradas ideais, ou seja, as

perdas relacionadas à condução dos dispositivos que formam essas chaves e as perdas

ocorridas no momento da comutação foram desprezadas. Finalmente, a freqüência de

chaveamento fchav adotada nas simulações foi de 4kHz.

Fonte de
Alimentação

Rcarga Rcarga Rcarga

Lcarga Lcarga Lcarga

Carga

Conversor
Matricial

Figura 3.5: Esquema elétrico mostrando a carga RL conectada aos terminais de saída conversor
matricial.

Os resultados de simulação apresentados para cada técnica de controle estarão rela-

cionados às grandezas elétricas (corrente e tensão) presentes nos terminais de saída

do conversor e às grandezas existentes nos terminais de entrada4. Serão mostrados o

espectro de freqüência da corrente não-filtrada que circula na entrada do conversor e o

espectro de freqüência da tensão de linha (tensão entre as fases a e b) não-filtrada dos

terminais do conversor matricial, bem como a distorção harmônica total (DHT ) e a
4Os resultados de simulação apresentados são todos relacionadas às grandezas elétricas das fases “a” tanto dos terminais
de entrada como dos terminais de saída.
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distorção harmônica total ponderada (DHTpond) das correntes de entrada e das tensões

de linha de saída, determinadas em (3.24) e em (3.25), respectivamente.

DHT =

{∑∞
i=2 Hef (i)

2

Hef (1)2

} 1
2

100% (3.24)

DHTpond =





∑∞
i=2

{
Hef (i)

i

}2

Hef (1)2





1
2

100% (3.25)

onde Hef (i) é o valor eficaz da componente harmônica de ordem i (se i = 1, tem-se a

componente fundamental).

Com a intenção de “visualizar” o ângulo do fator de deslocamento nos terminais

de entrada do conversor, será feita uma filtragem da corrente iA para que apenas sua

fundamental possa ser analisada com a tensão vA, que foi também filtrada para manter

o ângulo de defasagem entre as componentes fundamentais de corrente e tensão. Em

suma, para cada simulação realizada os seguintes gráficos serão apresentados:

• terminais de saída:





va, varef e ia;

vab e vabref ;

espectro harmônico de vab (não-filtrada);

DHT e DHTpond de vab (não-filtrada).

• terminais de entrada:





vA e iA (não-filtrada);

vA e iA (filtrada);

espectro harmônico de iA (não-filtrada);

DHT e DHTpond de iA (não-filtrada).

onde o sub-escrito ref refere-se às tensões de saídas consideradas como referência.

Os resultados apresentados abaixo consistem da técnica proposta por M. Venturini

e A. Alesina alimentando uma carga com fator de deslocamento de 30◦ e o controle

utilizado para a síntese das tensões de saída como sendo o modo simétrico (a = 1 e

b = 0 em (3.20)).
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Figura 3.6: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando em modo simétrico
para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦.

A seguir, a mesma simulação anterior foi realizada, porém com o controle operando

em modo anti-simétrico (a = 0 e b = 1 em (3.20)).
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Figura 3.7: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando em modo anti-
simétrico para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦.

Ainda para a mesma carga usada anteriormente, os resultados seguintes apresen-

tam um fator de deslocamento unitário nos terminais de entrada do conversor matricial

(a = b = 0.5 em (3.20)).
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Figura 3.8: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando com ângulo de fator
de deslocamento nulo na entrada para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦.

Os três resultados de simulação apresentados a seguir foram os mesmos realiza-

dos anteriormente para a técnica de controle escalar proposta por M. Venturini e A.

Alesina porém com uma carga apresentando um fator de deslocamento de 60◦.
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Figura 3.9: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando em modo simétrico
para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦.
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Figura 3.10: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando em modo anti-
simétrico para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦.
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Figura 3.11: Técnica de M. Venturini e A. Alesina: conversor matricial operando com ângulo de
fator de deslocamento nulo na entrada para uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦.

Comentários sobre a Técnica de M. Venturini e A. Alesina

Algumas observações sobre esta técnica de controle escalar para conversores matri-

ciais precisam ser feitas. A princípio, na forma da obtenção das razões cíclicas, a fonte

de alimentação do conversor matricial forma um conjunto equilibrado de tensões. En-
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tão, as razões cíclicas são calculadas sem considerar possíveis perturbações no sistema

elétrico da entrada do conversor ou mesmo distorções das formas de onda das tensões

de entrada, o que pode levar a valores errôneos para as razões cíclicas. Os filtros de

entrada podem ser usados para “minimizar” os efeitos nocivos destas perturbações.

Com relação às perdas envolvidas nos dispositivos semicondutores usados nas chaves

bidirecionais (Fig. 1.6 e Fig. 1.7), como as três tensões de entradas são necessárias para

a síntese das tensões de saída para cada período de chaveamento, observam-se, então,

três comutações em cada terminal de saída do conversor. Para o caso de três terminais

de saída, ter-se-ão nove comutações diferentes para cada período de chaveamento Tchav.

3.2.2 J. Rodríguez - 1983

Uma das mais simples técnicas de modulação usadas em conversores indiretos de

freqüência é a modulação seno-triângulo. Nesta modulação, também conhecida como

modulação por amostragem natural, compara-se uma portadora triangular (vtri) de alta

freqüência (ftri) com três sinais de referência para criar pulsos de gatilhos para cada

uma das chaves dos conversores de potência [93]. A comparação é feita da seguinte

maneira: se a tensão de referência vj desejada nos terminais de saída do conversor

matricial for maior do que a onda triangular vtri, então se conecta a este terminal

de saída o potencial +VCC do barramento de corrente contínua e em caso contrário,

aplica-se o potencial −VCC (Fig. 3.12). Esta técnica é uma técnica analógica tendo em

vista que a “determinação” dos estados de cada chave é feita através de comparações

(amplificadores operacionais podem ser usados para a comparação).

Usando o mesmo princípio da modulação seno-triângulo apresentada, J. Rodríguez

propôs uma técnica de modulação escalar para os conversores matriciais. Para tanto,

ele definiu um barramento de corrente contínua fictício composto pelas tensões da fonte

de alimentação do conversor que estejam, instantaneamente, assumindo os valores mais

positivo (vpos) e mais negativo (vneg). Conhecidas as tensões vpos e vneg, medidas dire-

tamente dos terminais de entrada do conversor, compara-se, então, a tensão desejada

nos terminais de saída à onda triangular: se vj for maior que vtri, aplica-se vpos ao
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Figura 3.12: Conversores indiretos de freqüência.

terminal de saída e, em caso contrário, aplica-se vneg. A seguir, tem-se um resumo da

técnica:

• se vj > vtri ⇒ vterm = vpos,

• se vj < vtri ⇒ vterm = vneg,

onde vterm é a tensão conectada ao terminal de saída do conversor matricial. A Fig.

3.13 mostra o comportamento deste barramento de corrente contínua fictício para um

período elétrico completo das tensões de entrada.
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Figura 3.13: Barramento de corrente contínua fictício proposto por J. Rodríguez.
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Resultados de Simulação

A seguir, são apresentados resultados de simulação desta técnica de modulação. Os

mesmos dados usados anteriormente na técnica de controle proposta por M. Venturini

e A. Alesina são utilizados aqui. Porém, ao invés de freqüência de chaveamento, ter-

se-á a freqüência da onda triangular (ftri) que, para que os resultados possam ser

comparados às demais técnicas, foi considerado como de 4kHz. Para a amplitude da

triangular (Vtri), tomou-se o valor de 80V 5.

O primeiro gráfico mostrado (Fig. 3.14) representa as grandezas elétricas de en-

trada e saída das fases a para uma carga com fator de deslocamento de saída de 30◦

e o próximo (Fig. 3.15) é o resultado de simulação para um fator de deslocamento de

60◦ nos terminais de saída do conversor matrical.

5Deve-se ter cuidado com o valor adotado na amplitude da onda triangular. Caso se use uma amplitude inferior à
amplitude das tensões de saída, ocorrerá uma sobremodulação (Vtri < Vs).
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Figura 3.14: Técnica de J. Rodríguez: carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ acoplada
aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.15: Técnica de J. Rodríguez: carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦ acoplada
aos terminais de saída do conversor matricial.

Comentários sobre a Técnica de J. Rodríguez

Uma importante característica desta técnica de modulação está relacionada à en-

trada do conversor. É possível observar na Fig. 3.14(c) e na Fig. 3.15(c) que a

fundamental da corrente de entrada está em fase com a tensão de sua respectiva fase
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(para o caso exemplificado, fase A), o que implica fator de deslocamento unitário na

entrada do conversor. Será apresentada mais adiante, na seção 3.2.4, uma explicação

para o fato da fundamental da corrente de entrada estar em fase com a tensão de en-

trada.

Outra observação a ser feita sobre as correntes de entrada relaciona-se à existência

de elementos harmônicos expressivos em baixas freqüências (em torno da freqüência

de entrada, fe = 50Hz - Fig. 3.14(f) e Fig. 3.15(f)). Isso ocorre devido ao uso de

apenas as tensões de entrada com maiores valores absolutos (vpos e vneg) para síntese

das tensões desejadas nos terminais do conversor matricial. Durante um terço de um

período completo na freqüência de entrada (120◦ elétricos) uma destas tensões assume

o valor intermediário (vint), nem vpos nem vneg, o que significa que, durante este in-

tervalo esta fase (tensão) não participará do processo de produção da tensão de saída,

não havendo, conseqüentemente, circulação de corrente neste terminal de entrada. Será

realizada uma análise detalhada do que foi comentado na seção 3.2.4.

Diferentemente da técnica proposta por M. Venturini e A. Alesina, nesta técnica

de controle escalar apenas duas tensões de entrada são necessárias para a síntese das

tensões de saída, resultando em apenas duas comutações para cada período de chavea-

mento. Desta forma, necessitam-se de seis comutações para um sistema trifásico de

saída, implicado uma diminuição de três comutações, quando comparada à técnica de

controle anterior, reduzindo, desta maneira, as perdas envolvidas nas chaves bidire-

cionais em um período de chaveamento.

3.2.3 G. Roy e G.-E. April - 1989

As ações de comando das chaves bidirecionais, neste método de modulação [10] e

[95], são definidas diretamente a partir das tensões medidas nos terminais de entrada do

conversor [83], ou seja, são considerados os valores instantâneos de cada uma das ten-

sões de entrada para determinar as razões cíclicas de cada uma das chaves bidirecionais.

O processo de determinação das razões cíclicas procede da seguinte maneira: supondo



123

que se tenha um conjunto de tensões trifásicas de entrada, como o apresentado em (3.1)

e repetido em (3.26) 



vA(t) = Ve cos(ωet)

vB(t) = Ve cos(ωet + 2π
3

)

vC(t) = Ve cos(ωet + 4π
3

)

(3.26)

e que o valor médio de uma tensão de saída do conversor é expresso por:

vj =
1

Tchav

[∆tKvK(t) + ∆tLvL(t) + ∆tMvM(t)], (3.27)

onde K, L e M podem assumir qualquer valor de A, B ou C de acordo com algumas

regras. Para determinar qual tensão de entrada será expressa por K, L ou M , deve-se

proceder da seguinte maneira:

• vM será a tensão de entrada que apresenta polaridade diferente das outras duas, ou

seja, será a tensão de entrada com maior valor absoluto no período de amostragem

considerado;

• as outras duas tensões de entrada, compartilhando a mesma polaridade, assumirão

os valores de vK e vL, sendo que a maior, em módulo, assumirá o valor de vL,

restando vK para a menor tensão, em módulo, de entrada.

Conhecendo cada tensão de entrada, usa-se a seguinte relação entre as razões cíclicas

mK(t) e mL(t):
mK(t)

mL(t)
=

∆tK
∆tL

=
vK(t)

vL(t)
(3.28)

para um intervalo onde

0 ≤ vK(t)

vL(t)
≤ 1 (3.29)

Sabendo que os intervalos ∆tK , ∆tL e ∆tM estão relacionados através de

∆tK + ∆tL + ∆tM = Tchav ⇒ mK(t) + mL(t) + mM(t) = 1, (3.30)

basta substituir (3.28) e (3.30) em (3.27) para se chegar às seguintes expressões:

∆tL =
Tchav(vj − vM(t))vL(t)

vK(t)2 + vL(t)2 + vM(t)2 − (vK(t) + vL(t) + vM(t))vM(t)
(3.31)

∆tK =
Tchav(vj − vM(t))vK(t)

vK(t)2 + vL(t)2 + vM(t)2 − (vK(t) + vL(t) + vM(t))vM(t)
(3.32)
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∆tM = Tchav −∆tK −∆tL (3.33)

Caso se tenha um sistema trifásico equilibrado na entrada do conversor matricial, a

soma dos valores instantâneos destas tensões será nula, ou seja, vA(t)+vB(t)+vC(t) = 0

o que implica vK(t) + vL(t) + vM(t) = 0 e vK(t)2 + vL(t)2 + vM(t)2 = 1, 5V 2
e . Então,

os intervalos de comutação dados por (3.31), (3.32) e (3.33) podem ser simplificados

como é apresentado abaixo:

∆tL =
Tchav(vj − vM(t))vL(t)

1, 5V 2
e

, (3.34)

∆tK =
Tchav(vj − vM(t))vK(t)

1, 5V 2
e

, (3.35)

∆tM = Tchav −∆tK −∆tL. (3.36)

Síntese das Correntes de Entrada

A análise do comportamento das correntes de entrada do conversor matricial para

esta técnica de controle escalar será feita a seguir. É sabido que as correntes de entrada

são produzidas a partir das correntes de saída, de acordo com a expressão abaixo:

iX =
1

Tchav

[∆tXaia(t) + ∆tXbib(t) + ∆tXcic(t)], (3.37)

onde X representa qualquer fase de entrada (X = {A,B ou C}). Substituindo os apro-

priados intervalos ∆tXj (calculados em (3.34), (3.35) e em (3.36)), com j = {a, b ou c},
em (3.37), chega-se a seguinte igualdade:

iX =
va(t)ia(t) + vb(t)ib(t) + vc(t)ic(t)− (ia(t) + ib(t) + ic(t))vM(t)

1, 5V 2
e

vX(t) (3.38)

Para uma carga equilibrada, tem-se que a soma das correntes nos terminais de saída

do conversor são nulas (ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0). Logo, (3.38) torna-se:

iX =
va(t)ia(t) + vb(t)ib(t) + vc(t)ic(t)

1, 5V 2
e

vX(t). (3.39)
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O numerador de (3.39) representa a potência instantânea total (po) envolvida no sistema

de conversão. Portanto, tem-se:

iX =
po

1, 5V 2
e

vX(t). (3.40)

Como o termo que multiplica vX(t) em (3.40) é uma constante, então, conclui-se que as

correntes dos terminais de entrada do conversor matricial, para esta técnica de controle,

estão em fase com suas respectivas tensões de entrada.

Assim, para se ter fator de deslocamento unitário nos terminais de entrada do con-

versor, a forma de onda das tensões de saída pode assumir “qualquer” característica,

desde que seja respeitada a seguinte restrição: a soma das correntes nos terminais de

saída do conversor matricial deve ser nula (ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0).

Controle do Fator de Deslocamento na Entrada do Conversor

Apesar de naturalmente se conseguir um fator de deslocamento unitário para esta

técnica de controle escalar, os autores propuseram uma maneira de “deslocar” a cor-

rente de entrada de sua respectiva tensão, permitindo, assim, a “injeção” de potência

reativa no sistema elétrico que alimenta o conversor matricial. Este deslocamento

proposital, seja ele adiantado ou atrasado, é possível através da criação de uma fonte

de alimentação fictícia definida em (3.41).




vA’(t) = Ve cos(ωet + θent)

vB’(t) = Ve cos(ωet + θent + 2π
3

)

vC ’(t) = Ve cos(ωet + θent + 4π
3

)

(3.41)

onde θent é o ângulo do fator de deslocamento desejado na entrada do conversor.

A partir deste novo conjunto de tensões de entrada, calcula-se, conforme procedido

anteriormente, os intervalos de tempo ∆tK ’, ∆tL’ e ∆tM ’ correspondentes as tensões

vK ’(t), vL’(t) e vM ’(t), respectivamente, como em (3.34), (3.35) e em (3.36), porém,

considerando as tensões de entrada fictícias dadas em (3.41), resultando em (3.42), em

(3.43) e em (3.44).

∆tL’ =
Tchav(vj − vM ’(t))vL’(t)

1, 5V 2
e

(3.42)
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∆tK ’ =
Tchav(vj − vM ’(t))vK ’(t)

1, 5V 2
e

(3.43)

∆tM ’ = Tchav −∆tK ’−∆tL’ (3.44)

Como as fundamentais das correntes de entrada estão em fase com as fundamentais de

suas respectivas tensões, então, procedendo desta maneira, as correntes de entrada fi-

carão em fase com as tensões fictícias e deslocadas de um ângulo de θent das verdadeiras

tensões de entrada.

Este deslocamento, no entanto, influencia diretamente na amplitude da tensão de-

sejada na saída (vj) que é expressa por:

vj’ =
1

Tchav

[∆tK ’vK(t) + ∆tL’vL(t) + ∆tM ’vM(t)] (3.45)

Substituindo (3.42), (3.43) e (3.44) em (3.45), resulta, para valores instantâneos, em:

vj’(t) = Vs’ cos(ωst) = Vs cos(θent) cos(ωst) (3.46)

ou seja, há uma redução de cos(θent) na amplitude da tensão desejada na saída, o que

interfere, diretamente, nas amplitudes das correntes de saída e de entrada do conversor

também de um fator de cos(θent). Por exemplo, a corrente da fase de entrada A será

dada por:

iA =
po

1, 5V 2
e

cos(θent)vA(t) (3.47)

Para pequenos valores de θent (θent < 15◦), a redução na amplitude da tensão de saída

é desprezível. Porém, para valores grandes de θent, a amplitude Vs da tensão de saída

será reduzida substancialmente.

Resultados de Simulação

Como procedido para as duas outras técnicas de controle escalar apresentadas neste

trabalho, serão mostrados alguns resultados de simulação para verificar a funcionali-

dade da técnica de controle escalar proposta por G. Roy e G.-E. April.
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Figura 3.16: Técnica de G. Roy e G.-E. April: carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.17: Técnica de G. Roy e G.-E. April: carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.

Os próximos resultados de simulação a serem apresentados se relacionam a pos-

sibilidade de injeção de potência reativa na rede que alimenta o conversor matricial

conforme proposto pelos autores desta técnica de controle escalar. A carga usada para

estas simulações foi a mesma usado nas simulações precedentes, com ângulo de fator
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de deslocamento de 30◦ indutivo. A Fig. 3.18 representa uma simulação com a injeção

de potência indutiva à rede elétrica que alimenta o conversor, enquanto que a Fig. 3.19

representa uma simulação com a injeção de potência capacitiva. Em ambas as simu-

lações, foi considerado um ângulo de fator de deslocamento de entrada de 15◦. Para a

Fig. 3.20 foi considerado um ângulo de fator de deslocamento de entrada de 60◦ capaci-

tivo com a intenção de mostrar a redução ocorrida na amplitude das grandezas elétricas.
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Figura 3.18: Técnica de G. Roy e G.-E. April: conversor matricial injetando potência reativa
indutiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor
de 15◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais
de saída.
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Figura 3.19: Técnica de G. Roy e G.-E. April: conversor matricial injetando potência reativa
capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor
de 15◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais
de saída.
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Figura 3.20: Técnica de G. Roy e G.-E. April: conversor matricial injetando potência reativa
capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor
de 60◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais
de saída.

Comentários sobre a Técnica de G. Roy e G.-E. April

Como na técnica de Rodríguez, além de considerar os valores instantâneos das ten-

sões que alimentam o conversor para sintetizar as tensões desejadas na saída, nesta
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técnica também se tem naturalmente fator de deslocamento unitária na entrada do con-

versor. Outra importante contribuição dos autores, refere-se à possibilidade de injeção

de potência reativa através de uma simples alteração no algoritmo de funcionamento

das chaves bidirecionais dos conversores matriciais. Este mesmo processo de injeção de

potência reativa pode ser procedido com a técnica de Rodríguez, implicando a mesma

conseqüência, ou seja, redução da amplitude das tensões dos terminais de saída do

conversor. Através da corrente ia na Fig. 3.18(a) e na Fig. 3.19(a) constata-se que a

utilização das tensões de entrada fictícias não influem drasticamente nas características

do processo de conversão (foi usado um θent de 15◦), o que não pode ser verificado para

o caso da corrente de saída ia na Fig. 3.20(a) onde foi empregado um deslocamento de

60◦ (θent = 60◦).

Para proceder uma análise relacionada às perdas envolvidas nas chaves bidirecionais,

esta técnica de controle escalar se assemelha à técnica proposta por M. Venturini e A.

Alesina. As três tensões de entrada são sempre necessárias para produzir as tensões de

saída, resultando, então, em nove comutações para cada período de chaveamento, para

um conjunto de tensões trifásicas tanto nos terminais de entrada quanto nos terminais

de saída do conversor matricial.

3.2.4 Técnica de Controle Escalar 1

Esta nova técnica, desenvolvida ao longo desse trabalho de mestrado [22], baseia-se

nos mesmos princípios do barramento de corrente contínua fictício proposto por Ro-

dríguez. Porém, diferentemente da técnica de Rodríguez, as razões cíclicas são “calcu-

ladas” diretamente e não determinadas através de comparações. Para melhor entender

como são calculadas as razões cíclicas das chaves bidirecionais que se conectam às ten-

sões de entrada mais positiva (vpos) e mais negativa (vneg) supõe-se inicialmente que

durante um período de chaveamento (Tchav), as tensões de entrada e as tensões dese-

jadas nos terminais de saída do conversor não variem substancialmente (fe, fs ¿ fchav),

podendo, assim, serem consideradas constantes durante este período.

Como apenas duas tensões de entrada são empregadas para sintetizar uma tensão
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desejada de saída (vj), então, o valor médio desta tensão de saída é expresso por:

vj =
1

Tchav

[∆tposvpos(t) + ∆tnegvneg(t)] (3.48)

onde ∆tpos e ∆tneg são os intervalos em que as chaves bidirecionais conectadas à vpos e

à vneg, respectivamente, permanecem fechadas. Estes intervalos, então, relacionam-se

através de:

∆tpos + ∆tneg = Tchav (3.49)

De (3.49), tem-se:

∆tneg = Tchav −∆tpos (3.50)

Para se determinar os valores de cada intervalo ∆tpos e ∆tneg, basta substituir (3.50)

em (3.48) de modo a se chegar aos seguintes resultados:

mpos(t) =
∆tpos

Tchav

=
vj − vneg(t)

vpos(t)− vneg(t)
(3.51)

mneg(t) =
∆tneg

Tchav

= 1−mpos(t) =
Tchav −∆tpos

Tchav

(3.52)

ou seja,

∆tpos =

(
vj − vneg(t)

vpos(t)− vneg(t)

)
Tchav (3.53)

∆tneg =

(
vpos(t)− vj

vpos(t)− vneg(t)

)
Tchav (3.54)

A seguir, será feita uma análise do comportamento das correntes de entrada para

esta técnica de controle escalar. Como o princípio de síntese das tensões de saída é o

mesmo empregado na técnica de Rodríguez, ou seja, usando as tensões de entrada mais

positiva e mais negativa, então o estudo pode ser validado para as duas estratégias de

controle.
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Síntese das Correntes de Entrada

Para cada período das grandezas elétricas de entrada (Te = 1
fe
), cada tensão de

entrada assume os valores de vpos, vint (tensão intermediária de entrada) e vneg. Essas

mudanças sucessivas ocorrem a cada um terço do período total Te, implicando dizer

que durante 120◦ elétricos a tensão da fase de entrada A, por exemplo, assume o valor

de vpos. Após estes 120◦ ela passa a assumir o valor de vint e, completando o período

Te, ou seja, nos últimos 120◦, ela passa a assumir o valor de vneg. Como apenas vpos

e vneg são usadas para sintetizar as tensões desejadas na saída do conversor, então,

haverá um intervalo de 120◦, intervalo correspondente ao da fase de entrada assumindo

o valor vint, durante o qual uma tensão de entrada não participará do processo de

formação das tensões de saída. Conseqüentemente, ter-se-á que as chaves bidirecionais

ligadas à tensão de entrada vint permanecerão “abertas”, impossibilitando a circulação

das correntes dos terminais de saída do conversor matricial nesta fase da entrada. Logo,

quando uma tensão de entrada estiver em vint, a corrente correspondente assumirá o

valor zero.

Para a fase de entrada correspondente à tensão vpos, o valor médio da corrente que

circula por esta fase de entrada é dado por:

ipos =
1

Tchav

[∆tposaia(t) + ∆tposbib(t) + ∆tposcic(t)] (3.55)

Substituindo (3.53) em (3.55), tem-se:

ipos =
va(t)ia(t) + vb(t)ib(t) + vc(t)ic(t)− vneg(t)(ia(t) + ib(t) + ic(t))

vpos(t)− vneg(t)
(3.56)

Considerando que a carga conectada aos terminais de saída do conversor seja equi-

librada (ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0) e sabendo que (va(t)ia(t) + vb(t)ib(t) + vc(t)ic(t))

representa a potência instantânea total, (3.56) torna-se:

ipos =
po

vpos(t)− vneg(t)
(3.57)

Semelhantemente à forma que foi procedida para determinar a corrente de entrada

que correspondesse à tensão mais positiva, será feita uma análise para a corrente de
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entrada associada à tensão de entrada mais negativa, que neste caso é dada, em termos

médios, por:

ineg =
1

Tchav

[∆tnegaia(t) + ∆tnegbib(t) + ∆tnegcic(t)] (3.58)

Substituindo (3.54) em (3.58), tem-se:

ineg =
va(t)ia(t) + vb(t)ib(t) + vc(t)ic(t)− vpos(ia(t) + ib(t) + ic(t))

vpos(t)− vneg(t)
(3.59)

Para uma carga equilibrada conectada aos terminais de saída do conversor, (3.59)

torna-se:

ineg =
po

vneg(t)− vpos(t)
(3.60)

O comportamento das correntes de entrada será analisado através de (3.57) e de

(3.60), sabendo que, durante o intervalo em que a tensão de entrada assume o valor

de vint, a corrente correspondente a esta fase será nula. Empregar-se-ão os princípios

fasoriais puramente por uma questão de facilitar a visualização das envoltórias destas

correntes, tendo em vista que os fasores são uma forma matemática empregada para

facilitar a análise de correntes e tensões em regime permanente. A tensão de entrada

da fase A será utilizada para definir o fasor referência. Logo, (3.57) e (3.60) podem ser

reescritas como (3.61) e (3.62), respectivamente.

Ipos = I∠− θ (3.61)

Ineg = I∠− β (3.62)

onde I é a amplitude das correntes ipos e ineg, equivalendo a:

I =
po√
3Ve

(3.63)

e os ângulos θ e β representam as defasagens das tensões (vpos − vneg) e (vneg − vpos),

respectivamente (β = θ + 180◦), com respeito à tensão vA. A Tab. 3.3 apresenta as

envoltórias das correntes de entrada de acordo com a variação das tensões de entrada

utilizadas para sintetizar as tensões de saída. A Fig. 3.21 apresenta graficamente o

conteúdo da Tab. 3.3 para cada corrente de entrada juntamente com sua respectiva
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tensão.

Através da Fig. 3.21, é facilmente verificado que a fundamental das correntes de

entrada estão em fase com suas respectivas tensões. Logo, o fator de deslocamento na

entrada do conversor para esta técnica de modulação escalar (bem como para a téc-

nica proposta por Rodríguez ) é, naturalmente, unitário, independentemente da carga

conectada aos terminais de saída do conversor matricial.

Tabela 3.3: Comportamento fasorial apresentado pelas correntes de entrada a partir das tensões de
entrada.

Tensões Correntes (Módulo ∠ Ângulo)

vpos vneg iA iB iC

vA vB I∠− 30◦ I∠150◦ 0

vC vB 0 I∠90◦ I∠− 90◦

vC vA I∠30◦ 0 I∠− 150◦

vB vA I∠− 30◦ I∠150◦ 0

vB vC 0 I∠90◦ I∠− 90◦

vA vC I∠30◦ 0 I∠− 150◦

Para se defasar propositalmente a corrente de entrada de sua respectiva tensão, o

mesmo que foi proposto por G. Roy e G.-E. April, ou seja, supor uma fonte de en-

trada fictícia com defasamento de θent da fonte de tensão verdadeira, pode ser aplicado.

Resultados de Simulação

Serão apresentados resultados de simulações desta técnica de controle escalar. Os

casos simulados serão os mesmos empregados para as técnicas precedentes, ou seja,

serão verificados o comportamento das correntes e tensões de saída, bem como das cor-

rentes e tensões de entrada para uma carga com um ângulo de fator de deslocamento

de saída de 30◦ (Fig. 3.22) e para uma carga com um ângulo de fator de deslocamento

de 60◦ (Fig. 3.23). Serão ainda apresentados resultados (Fig. 3.24 e Fig. 3.25) que se

relacionam à possibilidade de injeção de potência reativa na rede que alimenta o con-

versor matricial conforme proposto por G. Roy e G.-E. April (estes resultados foram
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Figura 3.21: Envoltórias de cada corrente de entrada com suas respectivas tensões (em p.u.).

obtidos com as mesmas condições de simulação empregadas para obter os resultados

da técnica de G. Roy e G.-E. April).
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Figura 3.22: Técnica de Controle Escalar 1: carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.23: Técnica de Controle Escalar 1: carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.24: Técnica de Controle Escalar 1: conversor matricial injetando potência reativa capacitiva
na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor de 15◦)
quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais de
saída.
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Figura 3.25: Técnica de Controle Escalar 1: conversor matricial injetando potência reativa capacitiva
na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor de 60◦)
quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais de
saída.

Comentários sobre a Técnica de Controle Escalar 1

Como as técnicas de controle escalar propostas por G. Roy e G.-E. April e por

Rodríguez, nesta técnica de controle também são usadas as tensões de entrada instan-
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tâneas para sintetizar as tensões de saída, e as fundamentais das correntes de entrada

ficam, naturalmente, em fase com suas respectivas tensões de entrada.

Pelo mesmo motivo que a técnica de Rodríguez, nesta técnica de controle escalar é

possível observar no espectro harmônico das correntes de entrada a presença de elemen-

tos harmônicos expressivos em baixas freqüências (em torno da freqüência de entrada,

fe = 50Hz).

Uma importante característica desta técnica se relaciona ao tipo de forma de onda

que pode ser sintetizada na saída do conversor para se ter fator de deslocamento

unitário, ou seja, qualquer forma de onda, desde que a soma das correntes nos ter-

minais de saída do conversor matricial seja nula (ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0), é possível

ser sintetizada.

Na Fig. 3.24(a) é possível observar através da corrente ia que a utilização das ten-

sões de entrada fictícias não influem substancialmente nas características do processo

de conversão (θent = 15◦, para este exemplo), o que não pode ser verificado na Fig.

3.25(a) onde foi empregado um deslocamento de 60◦ (θent = 60◦) e, se comparado com

a mesma condição usada para a técnica de G. Roy e G.-E. April (Fig. 3.20(a)), vê-se

que o resultado para as grandezas de saída são muito mais afetados (além da perda em

amplitude, tem-se um grande conteúdo harmônico).

Com relação às perdas por chaveamento, o mesmo que acontece para a técnica

de Rodríguez pode ser verificado aqui, pois apenas duas das tensões de entrada são

usadas para sintetizar as tensões de saída, resultando, portanto, em duas comutações

de chaves bidirecionais em cada terminal de saída do conversor, para cada período de

chaveamento, ou seja, em seis comutações para um sistema trifásico de saída.

3.2.5 Técnica de Controle Escalar 2

A técnica de controle escalar apresentada nesta seção e também desenvolvida nesse

mestrado [22] possui o mesmo princípio de funcionamento da técnica que foi exposta
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anteriormente. Porém, não se faz o uso do barramento de corrente contínua fictício,

como definido por Rodríguez.

Para a obtenção das razões cíclicas nesta técnica de controle, são também empre-

gadas duas tensões da fonte de alimentação do conversor matricial. A escolha das duas

tensões de entrada que serão usadas na síntese das tensões de saída consiste, simples-

mente, em empregar as tensões que estão mais próximas da tensão desejada na saída

do conversor (vj) sendo uma maior e outra menor do que esta tensão desejada. Logo,

faz-se necessário saber, para cada período de chaveamento, quais são estas tensões

de entrada, e, entre elas, qual assume o valor intermediário (vint). Desta forma, vint

sempre será usada nesta técnica. Caso vj seja maior do que vint, então as tensões de

entrada empregadas para sintetizar vj serão vpos (tensão de entrada mais positiva) e

vint. Caso vs seja menor do que vint, empregar-se-ão vneg (tensão de entrada mais neg-

ativa) e vint para a síntese de vj. A Fig. 3.26 ilustra como esta “seleção” é procedida

para um período completo da tensão de saída Ts, quando esta for três vezes menor que

a freqüência de entrada (fs = fe

3
).
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Figura 3.26: Tensões de entrada usadas para sintetizar uma tensão de saída de referência (tracejada)
usando a Técnica Escalar 2.

Em valores médios, uma tensão desejada nos terminais de saída do conversor ma-

tricial, para esta técnica de controle escalar, é dada por:

vj =
1

Tchav

[∆tmaiorvmaior(t) + ∆tmenorvmenor(t)] (3.64)
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onde vmaior e vmenor são definidas como segue:

• vj(t) ≥ vint(t) ⇒




vmaior(t) = vpos(t)

vmenor(t) = vint(t)

• vj(t) < vint(t) ⇒




vmaior(t) = vint(t)

vmenor(t) = vneg(t)

e ∆tmaior e ∆tmenor são os intervalos em que vmaior e vmenor devem ficar conectadas ao

terminal de saída que corresponde a vj, respectivamente, relacionados entre si por:

∆tmaior + ∆tmenor = Tchav (3.65)

Para se chegar aos intervalos ∆tmaior e ∆tmenor, basta substituir (3.65) em (3.64),

o que resulta em (3.66) e em (3.67).

∆tmaior =

(
vj − vmenor(t)

vmaior(t)− vmenor(t)

)
Tchav, (3.66)

∆tmenor = Tchav −∆tmaior. (3.67)

Substituindo (3.66) em (3.67), tem-se:

∆tmenor =

(
vmaior(t)− vj

vmaior(t)− vmenor(t)

)
Tchav. (3.68)

Resultados de Simulação

Semelhantemente ao procedido para as outras técnicas escalares apresentadas nesse

texto, foram realizadas algumas simulações com o intuito de verificar as característi-

cas desta última técnica proposta. Os casos simulados foram os mesmos das técnicas

anteriores, tendo como principais objetivos observar o comportamento das tensões de

saída e correntes de entrada.
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Figura 3.27: Técnica de Controle Escalar 2: carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.28: Técnica de Controle Escalar 2: carga com ângulo de fator de deslocamento de 60◦

acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.

Comentários sobre a Técnica de Controle Escalar 2

Uma observação a ser constatada sobre esta técnica de controle escalar está rela-

cionada à forma de onda das correntes de entrada. Diferente das outras técnicas apre-

sentadas, não é possível estimar qual será seu comportamento, pois, dependendo da
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freqüência desejada nos terminais de saída do conversor (fs) bem como da amplitude

das tensões desejadas (Vs), podem haver casos em que uma específica tensão de en-

trada, em determinado momento durante um período de Ts (Ts = 1
fs
), não participe

da síntese das tensões de saída, fazendo, desta maneira, com que a corrente de entrada

seja nula (Fig. 3.27(c) e Fig. 3.28(c)), o que pode ser citado como a maior desvantagem

desta técnica de controle escalar para conversores matriciais. O problema é que as per-

manências no zero não podem ser previamente estimadas. Por outro lado, observando

o comportamento das tensões de saída, nota-se uma “melhor qualidade” na forma de

onda das tensões de fase (fase do terminal de saída a), tanto para esta técnica quanto

para a Técnica de Controle Escalar 1 - análise da DHTpond, quando comparadas às

demais técnicas (a Fig. 3.29 apresenta o conteúdo harmônico e as DHT e DHTpond

das tensões de fase de todas as técnicas mencionadas). Se for apenas comparada a

DHT das tensões de fase de saída, a Técnica de Controle Escalar 2 apresenta menos

distorções harmônicas em relação às outras técnicas de controle escalar apresentadas.

As perdas envolvidas no processo de comutação são semelhantes às apresentadas

pela técnica de Rodríguez e pela Técnica de Controle Escalar 1, pois apenas duas das

tensões de entrada são usadas para sintetizar as tensões de saída.
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3.3 Estratégia de Controle Vetorial

A fim de analisar as estratégias de modulação vetorial empregadas aos conversores

matriciais, os mesmos conceitos já estabelecidos para as técnicas de controle vetorial

para conversores convencionais (CA/CC/CA) podem ser aplicados. Porém, o grau de

complexidade é maior, tendo em vista que a quantidade de possíveis vetores para a

síntese das tensões de saída é bem mais elevada. Além disso, para os conversores ma-

triciais, esta técnica de controle pode ser aplicada às tensões de saída bem como às

correntes de entrada do conversor [83] e [96].

Em sistemas trifásicos tanto na entrada como na saída do conversor matricial

(3Φ×3Φ), foi visto que são necessárias nove chaves bidirecionais, o que leva a qualquer

terminal de saída poder ser conectado a qualquer tensão de entrada. Duas tensões

de entrada não podem ser conectadas ao mesmo tempo a um terminal de saída, o

que causaria curto-circuito na fonte de alimentação do conversor, e sempre se deve ter

uma tensão de entrada conectada a cada terminal de saída, pois a natureza indutiva

da carga poderia provocar sobretensões em caso de se deixar um terminal de saída

“aberto” (seção 1.3.3). Estas restrições conduzem, então, a 27 combinações de chavea-

mento permitidas [13].

Para cada combinação, as tensões de linha6 presentes nos terminais de entrada e

nos terminais de saída do conversor podem ser expressas em termos de vetores espaciais

como em (3.69) e em (3.70), respectivamente.

−→ve =
2

3
(vAB + avBC + a2vCA) = VEejσE (3.69)

−→vs =
2

3
(vab + avbc + a2vca) = VSejσS (3.70)

onde VE =
√

3Ve, VS =
√

3Vs e a = ej 2π
3 . De maneira semelhante, as correntes

que circulam nos terminais de entrada e de saída do conversor podem ser também

representadas por vetores espaciais, como em (3.71) e em (3.72), respectivamente.

−→
ie =

2

3
(iA + aiBa + a2iC) = Iee

jσe (3.71)

6Os vetores de tensão para conversores matriciais são definidos em termos das tensões de linha [83].
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−→
is =

2

3
(ia + aib + a2ic) = Ise

jσs (3.72)

Dependendo de qual tensão de entrada for conectada à cada terminal de saída do

conversor, ter-se-á , como já dito, 27 possíveis combinações, resultando, diretamente,

em 27 possíveis vetores espaciais de entrada (−→ve ). Tem-se, na Tab. 3.4, todas as pos-

síveis combinações de chaveamento juntamente com as tensões de linha dos terminais

de saída e as correntes que circulam nos terminais de entrada do conversor.

As 27 possíveis combinações de chaveamento podem ser classificadas em três grupos:

• Grupo I : cada terminal de saída do conversor matricial é conectado a uma fase de

entrada diferente;

• Grupo II : dois terminais de saída do conversor matricial são conectados à mesma

fase de entrada;

• Grupo III : todos os terminais de saída do conversor matricial são conectados à

mesma fase de entrada.

Os possíveis vetores do Grupo I produzem vetores nos terminais de saída do con-

versor matricial com amplitude constante de (VS = VE em (3.70)), porém, cada um

dos vetores de saída possui ângulo de fase σS que depende do ângulo de fase do vetor

de entrada (σE) o mesmo acontecendo para a fase do vetor composto pelas correntes

de entrada (σe) sendo esta fase, por sua vez, dependente da fase do vetor formado

pelas correntes de saída do conversor (σs). Conseqüentemente, estas combinações não

podem ser aplicadas na síntese das tensões de saída dos conversores matriciais através

da técnica de controle vetorial [13], tendo em vista que os vetores precisam “ocupar”

posições bem definidas no plano complexo.

Diferente dos possíveis vetores do Grupo I, as combinações do Grupo II apresen-

tam, além de vetores de saída com amplitude constante, VS = 2√
3
VE de acordo com

(3.70), posições bem definidas, independendo da fase do vetor composto pelas tensões



152

de entrada, e a mesma observação podendo ser feita com relação ao vetor corrente de

entrada. A Fig. 3.30 determina a posição dos vetores formados pelas tensões de saída

(Fig. 3.30(a)) e pelas correntes de entrada (Fig. 3.30(b)) dos conversores matriciais

para técnicas de controle vetorial.

Tabela 3.4: Possíveis combinações de chaveamento para conversores matriciais 3Φ×3Φ para qualquer
técnica de controle vetorial.

Grupo Nome a b c vab vbc vca iA iB iC

ABC A B C vAB vBC vCA ia ib ic

ACB A C B −vCA −vBC −vAB ia ic ib

I BAC B A C −vAB −vCA −vBC ib ia ic

BCA B C A vBC vCA vAB ib ic ia

CAB C A B vCA vAB vBC ic ia ib

CBA C B A −vBC −vAB −vCA ic ib ia

ACC A C C −vCA 0 vCA ia 0 −ia

BCC B C C vBC 0 −vBC 0 ia −ia

II-a BAA B A A −vAB 0 vAB −ia ia 0

vbc = 0 CAA C A A vCA 0 −vCA −ia 0 ia

CBB C B B −vBC 0 vBC 0 −ia ia

ABB A B B vAB 0 −vAB ia −ia 0

CAC C A C vCA −vCA 0 ib 0 −ib

CBC C B C −vBC vBC 0 0 ib −ib

II-b ABA A B A vAB −vAB 0 −ib ib 0

vca = 0 ACA A C A −vCA vCA 0 −ib 0 ib

BCB B C B vBC −vBC 0 0 −ib ib

BAB B A B −vAB vAB 0 ib −ib 0

CCA C C A 0 vCA −vCA ic 0 −ic

CCB C C B 0 −vBC vBC 0 ic −ic

II-c AAB A A B 0 vAB −vAB −ic ic 0

vab = 0 AAC A A C 0 −vCA vCA −ic 0 ic

BBC B B C 0 vBC −vBC 0 −ic ic

BBA B B A 0 −vAB vAB ic −ic 0

AAA A A A 0 0 0 0 0 0

III BBB C B B 0 0 0 0 0 0

CCC C C C 0 0 0 0 0 0

Finalmente, as três possíveis combinações do Grupo III representam os vetores das

tensões de saída e das correntes de entrada nulos (as tensões de linha dos terminais de
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saída do conversor são nulas). Desta maneira, das 27 possíveis combinações, seis não

podem ser usadas para sintetizar as tensões de saída nem correntes de entrada, resul-

tando, assim, em 21 possíveis combinações que produzem vetores capazes de sintetizar

as tensões que são desejadas na saída e as correntes que são desejadas na entrada do

conversor matricial, sendo que 18 destes vetores são vetores ativos e os outros três são

vetores nulos.
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Figura 3.30: Vetores correspondentes as combinações permitidas de chaveamento do Grupo II: (a)
Vetores sintetizadores das tensões de saída; (b) Vetores sintetizadores das correntes de entrada.

3.3.1 L. Huber e D. Borojević - 1995

Ao longo dos anos, várias técnicas de controle vetorial para conversores matriciais

foram propostas [9], [11], [13], [14], [38], [97]. Basicamente, a síntese das tensões de

saída procede da seguinte maneira: determinar qual é a posição (setor) em que se

encontra o vetor formado pelas tensões de saída no plano complexo (Fig. 3.30(a)) e

quais os vetores ativos do Grupo II circundam este vetor de saída, processo semelhante

à técnica de controle vetorial para conversores indiretos de freqüência. A Fig. 3.31

mostra um exemplo de como −→vs pode ser sintetizado.

Na Fig. 3.31, VII−a representa um vetor do Grupo II-a e VII−c representa um vetor

do Grupo II-c, γ é o ângulo entre os vetores do Grupo II-a e o vetor −→vs (γ = σS − 30◦)

e mII−a e mII−c são as “razões cíclicas” dos vetores ativos formados pelos vetores do
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Figura 3.31: Exemplo de sintetização de um vetor de tensão de saída.

Grupo II-a e pelos vetores do Grupo II-c, respectivamente, e são dadas por (3.73) e

por (3.74).

mII−a =
∆tII−a

Tchav

=
VS

VE

sin(60◦ − γ) (3.73)

mII−c =
∆tII−c

Tchav

=
VS

VE

sin(γ) (3.74)

Para se completar o período de chaveamento, são aplicados vetores nulos, ou seja:

m0 =
∆t0
Tchav

= 1− (mII−a + mII−c) (3.75)

onde VS e VE são as amplitudes do vetor −→vs e dos vetores ativos do Grupo II, respec-

tivamente, ∆tII−a, ∆tII−c e ∆t0 são os intervalos de tempo de aplicação dos vetores

formados pelo Grupo II-a, pelo Grupo II-c e pelos vetores nulos, respectivamente.

Para um bom desempenho harmônico nos terminais de saída e de entrada do con-

versor matricial, é necessário, além do controle das tensões de saída, controlar também

as correntes de entrada. O controle das correntes de entrada segue os mesmos conceitos

da modulação de vetores espaciais usados na sintetização das tensões de saída expostos

acima. Logo, controlar ao mesmo tempo tensões de saída e correntes de entrada usando

o controle vetorial requer, para cada período de chaveamento, a aplicação de quatro

vetores ativos (dois controlando as tensões e os outros dois controlando as correntes de

entrada). A seguir, será apresentada uma técnica de controle vetorial que foi proposta

por L. Huber e por D. Borojević [11].
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Nesta técnica de controle vetorial, os autores propõem o que pode ser dito como

um controle vetorial indireto para conversores matriciais. A idéia básica do controle

vetorial indireto é de desacoplar o controle das correntes dos terminais de entrada do

conversor matricial do controle das tensões dos terminais de saída do conversor ma-

tricial, tornando, assim, o controle semelhante ao usado nos conversores indiretos de

freqüência. A Fig. 3.32 mostra o “desacoplamento” do controle das correntes de en-

trada (etapa de retificação) e do controle das tensões de saída (etapa inversora).

C
ar

g
a

Retificação Inversão

p

n

A
B

C c

a

bVpn

Ip

Fonte de
Alimentação

Figura 3.32: Conversores indiretos de freqüência.

Controle das Tensões de Saída

O controle das tensões de saída através da técnica vetorial proposta por L. Huber e

por D. Borojević [11] acontece na parte inversora do sistema apresentado na Fig. 3.32.

Para tanto, é suposto que o inversor está sendo alimentado por uma fonte de corrente

contínua, Vpn. Procedendo desta forma, é possível assumir apenas seis combinações

capazes de produzir vetores ativos (V1, V2, V3, V4, V5 e V6) e duas combinações pro-

duzindo vetores nulos (V0 e V7). A Fig. 3.33(a) apresenta a disposição dos vetores

ativos e nulos.
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As “razões cíclicas” para a aplicação de cada vetor ativo são obtidas de forma

idêntica à explicada anteriormente (Fig. 3.33(b)). Logo, tem-se:

mα =
∆tα
Tchav

=
VS

Vpn

sin(60◦ − γv) (3.76)

mβ =
∆tβ
Tchav

=
VS

Vpn

sin(γv) (3.77)

m0v =
∆t0v

Tchav

= 1− (mα + mβ) (3.78)

onde ∆tα, ∆tβ e ∆t0v são os intervalos de tempo de aplicação dos vetores Vα, Vβ e nulo

(V0 ou V7), respectivamente. O valor médio de cada tensão de linha de saída é dado

em (3.79).



vab

vbc

vca


 =




mα + mβ

−mβ

−mα


 Vpn =

VS

Vpn




cos(γv − 30◦)

− sin(γv)

− sin(60◦ − γv)


 Vpn (3.79)
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Figura 3.33: Síntese das tensões de saída através da técnica de controle vetorial proposta por L.
Huber e por D. Borojević: (a) hexágono dos vetores ativos e nulos empregados no processo inversor;
(b) adição vetorial usada na síntese do vetor tensão desejado na saída do conversor.

Os setores na Fig. 3.33(a) correspondem diretamente aos seis segmentos de 60◦

em um período Ts das tensões de linha desejadas nos terminais de saída do conversor
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matricial como mostrado na Fig. 3.34.
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Figura 3.34: Tensões de linha dos terminais de saída do conversor com os setores apresentados na
Fig. 3.33(a).

Para o primeiro segmento de 60◦, setor I da Fig. 3.33(a), tem-se:

−30◦ ≤ (ωst− ϕs + 30◦) ≤ 30◦ (3.80)

e

γv = (ωst− ϕs + 30◦) + 30◦. (3.81)

Substituindo (3.81) em (3.79), chega-se a:



vab

vbc

vca


 =

VS

Vpn




cos(ωst− ϕs + 30◦)

cos(ωst− ϕs + 30◦ + 120◦)

cos(ωst− ϕs + 30◦ + 240◦)


 Vpn (3.82)

Para determinar o comportamento da corrente Ip, devem ser consideradas as cor-

rentes que circulam nos terminais de saída do conversor. Supondo que a amplitude

destas correntes seja Is e que a carga apresente um ângulo de fator de deslocamento
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de θcarga, logo, as correntes de saída são dadas por:



ia(t)

ib(t)

ic(t)


 = Is




cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦)

cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦ + 120◦)

cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦ + 240◦)


 (3.83)

Conhecidas as correntes de saída, então Ip pode ser expressa por:

Ip =
VS

Vpn




cos(ωst− ϕs + 30◦)

cos(ωst− ϕs + 30◦ + 120◦)

cos(ωst− ϕs + 30◦ + 240◦)




T

Is




cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦)

cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦ + 120◦)

cos(ωst− ϕs − θcarga + 30◦ + 240◦)




⇒ Ip =
3

2

VS

Vpn

Is cos(θcarga) = Constante (3.84)

Controle das Correntes de Entrada

Considerando agora a parte retificadora do circuito da Fig. 3.32 que é mantida

carregada por um gerador de corrente contínua (Ip), onde se procede o controle das

correntes que circulam nos terminais de entrada do conversor matricial.

O processo de controle é semelhante ao que foi exposto para controlar as tensões de

saída. A Fig. 3.35(a) apresenta o hexágono com a disposição dos vetores usados para

a síntese das correntes desejadas nos terminais de entrada do conversor matricial.

Para determinar as “razões cíclicas” dos vetores necessários para sintetizar as cor-

rentes de entrada, considera-se, para compreensão, o esquema apresentado na Fig.

3.35(b). Logo, da mesma maneira que foram determinadas as “razões cíclicas” das

tensões de saída, tem-se para as correntes de entrada:

mµ =
∆tµ
Tchav

=
Ie

Ip

sin(60◦ − γc) (3.85)

mυ =
∆tυ
Tchav

=
Ie

Ip

sin(γc) (3.86)

m0c =
∆t0c

Tchav

= 1− (mµ + mυ) (3.87)
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onde ∆tµ, ∆tυ e ∆t0c são os intervalos de tempo de aplicação dos vetores Iµ, Iυ e nulo

(I0), respectivamente. O valor médio de cada corrente de entrada é dado em (3.88).



iA

iB

iC


 =




mµ + mυ

−mυ

−mµ


 Ip =

Ie

Ip




cos(γc − 30◦)

− sin(γc)

− sin(60◦ − γc)


 Ip (3.88)
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Figura 3.35: Síntese das correntes de entrada através da técnica de controle vetorial proposta por L.
Huber e por D. Borojević: (a) hexágono dos vetores ativos e nulos empregados no processo retificador;
(b) adição vetorial usada na síntese do vetor corrente desejado na entrada do conversor.

No primeiro setor I da Fig. 3.35(a), tem-se:

−30◦ ≤ (ωet− ϕe − θent + 30◦) ≤ 30◦ (3.89)

e

γc = (ωet− ϕe − θent) + 30◦ (3.90)

Substituindo (3.90) em (3.88),



iA

iB

iC


 =

Ie

Ip




cos(ωet− ϕe − θent)

cos(ωet− ϕe − θent + 120◦)

cos(ωet− ϕe − θent + 240◦)


 Ip (3.91)
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Para determinar o comportamento da tensão Vpn, devem ser consideradas as tensões

de fase presentes nos terminais de entrada do conversor matricial, que são dadas abaixo.



vA(t)

vB(t)

vC(t)


 = Ve




cos(ωet− ϕe)

cos(ωet− ϕe + 120◦)

cos(ωet− ϕe + 240◦)


 (3.92)

Logo, Vpn é dada por:

Vpn =
Ie

Ip




cos(ωet− ϕe − θent)

cos(ωet− ϕe − θent + 120◦)

cos(ωet− ϕe − θent + 240◦)




T

Ve




cos(ωet− ϕe)

cos(ωet− ϕe + 120◦)

cos(ωet− ϕe + 240◦)




⇒ Vpn =
3

2

Ie

Ip

VE cos(θent) = Constante (3.93)

Controle Simultâneo das Tensões de Saída e das Correntes de Entrada

Como foi demonstrado em (3.84) e em (3.93), a tensão média retificada (Vpn) e a

corrente média (Ip) que alimenta o inversor são constantes nesta técnica de controle

vetorial para conversores matriciais. Conseqüentemente, a parte retificadora pode ser

diretamente conectada à parte inversora.

Para se ter um controle simultâneo das tensões desejadas na saída e das correntes

que circulam nos terminais de entrada do conversor matricial, L. Huber e D. Borojević

propuseram uma combinação dos controles das tensões de saída e das correntes de

entrada. O controle completo, então, é obtido através dos resultados apresentados em

(3.82) e em (3.91), ou seja:



vab

vbc

vca


 =







mα + mβ

−mβ

−mα







mµ + mυ

−mυ

−mµ




T






vA

vB

vC


 (3.94)

Efetuando as operações matriciais de (3.94), chega-se ao seguinte resultado para os
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valores médios das tensões linha dos terminais de saída do conversor matricial:



vab

vbc

vca


 =




mαµ + mβµ

−mβµ

−mαµ


 vAC +




mαυ + mβυ

−mβυ

−mαυ


 vAB (3.95)

onde as “razões cíclicas” mαµ, mβµ, mαυ e mβυ são definidas em (3.96).




mαµ = ∆tαµ

Tchav
= mα ·mµ = VS

Vpn

Ie

Ip
sin(60◦ − γv) sin(60◦ − γc)

mβµ =
∆tβµ

Tchav
= mβ ·mµ = VS

Vpn

Ie

Ip
sin(γv) sin(60◦ − γc)

mαυ = ∆tαυ

Tchav
= mα ·mυ = VS

Vpn

Ie

Ip
sin(60◦ − γv) sin(γc)

mβυ =
∆tβυ

Tchav
= mβ ·mυ = VS

Vpn

Ie

Ip
sin(γv) sin(γc)

(3.96)

Por simplicidade, é conveniente escolher a razão Ie

Ip
como sendo unitária. Desta forma,

(3.96) pode ser reescrita por:




mαµ = ∆tαµ

Tchav
= mα ·mµ = VS

Vpn
sin(60◦ − γv) sin(60◦ − γc)

mβµ =
∆tβµ

Tchav
= mβ ·mµ = VS

Vpn
sin(γv) sin(60◦ − γc)

mαυ = ∆tαυ

Tchav
= mα ·mυ = VS

Vpn
sin(60◦ − γv) sin(γc)

mβυ =
∆tβυ

Tchav
= mβ ·mυ = VS

Vpn
sin(γv) sin(γc)

(3.97)

Ao restante do período de chaveamento, deve-se aplicar vetor nulo, o qual apresenta

razão cíclica dada por:

m0 =
∆t0
Tchav

= 1− (mαµ + mβµ + mαυ + mβυ) (3.98)

Para os valores médios das correntes de entrada, tem-se:



iA

iB

iC


 =







mα + mβ

−mβ

−mα







mµ + mυ

−mυ

−mµ




T



T 


ia

ib

ic


 (3.99)
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ou



iA

iB

iC


 =




(mαµ + mαυ + mβµ + mβυ) −(mβµ + mβυ) −(mαµ + mαυ)

−(mβµ + mβυ) mβυ mαυ

−(mαµ + mαυ) mβµ mαµ







ia

ib

ic




(3.100)

Para a síntese do vetor corrente de entrada
−→
ie e do vetor tensão de saída −→vs ,

primeiramente, deve-se conhecer quais tensões de entrada estarão conectadas ao ter-

minal p e ao terminal n na Fig. 3.32 (IN(p, n), onde N = {1, 2, 3, 4, 5 ou 6}). Isto é

possível quando se determinam os vetores ativos para produzir as correntes desejadas

nos terminais de entrada do conversor matricial através do hexágono da Fig. 3.35(a).

Sabendo quais são as fases de entrada que estão conectadas ao “ponto” p e ao “ponto”

n, e sabendo qual setor encontra-se o vetor da tensão desejada na saída (Fig. 3.33(a)),

basta, então, substituir os índices p e n nos vetores que sintetizarão −→vs de modo a saber

quais serão os dois vetores ativos da Fig. 3.30(a) empregados. Para melhor entendi-

mento deste processo, será mostrado um exemplo em que o vetor corrente de entrada

se encontra no setor I da Fig. 3.35(a) e que o vetor tensão de saída se encontra no

setor I da Fig. 3.33(a). Logo, tem-se I1 e I6 como os vetores necessários para sintetizar
−→
ie , e V1 e V6 são os vetores necessários para sintetizar −→vs . A Tab. 3.5 apresenta os

vetores ativos e nulo empregados para este exemplo, bem como as tensões de linha dos

terminais de saída (vab, vbc e vca) e as correntes que circulam nos terminais de entrada

(iA, iB e iC) do conversor matricial.
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Tabela 3.5: Exemplo de seqüência de chaveamento para a técnica de controle vetorial proposta por
L. Huber e D. Borojević.

Par Combinação de Intervalo Tensões de Linha Corrente de fase
Adjacente Chaveamento de tempo de saída da entrada
(IN − VM ) p n a b c (tMN ) vab vbc vca iA iB iC

(I6 − V6) A B A B A t66 vAB −vAB 0 −ib ib 0

(I6 − V1) A B A B B t16 vAB 0 −vAB ia −ia 0

(I1 − V6) A C A C A t61 −vCA vCA 0 −ib 0 ib

(I1 − V1) A C A C C t11 −vCA 0 vCA ia 0 −ia

(I0 − V0) C C C C C t00 = t0 0 0 0 0 0 0

Resultados de Simulação

Para comparar esta técnica de controle vetorial com as técnicas de controle escalar

para conversores matriciais apresentadas na seção 3.2, foram realizadas algumas simu-

lações. Os dados, tanto do sistema de entrada como da carga conectada aos terminais

de saída do conversor foram os mesmos adotados para as técnicas escalares. Na Fig.

3.36, os resultados de simulação mostrados foram realizados para uma carga com um

ângulo de fator de deslocamento de 30◦ indutivo e nos resultados da Fig. 3.37 tinha-se

uma carga com um ângulo de fator de deslocamento de 60◦ indutivo.
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Figura 3.36: Técnica de L. Huber e D. Borojević: carga com ângulo de fator de deslocamento de
30◦ acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 3.37: Técnica de L. Huber e D. Borojević: carga com ângulo de fator de deslocamento de
60◦ acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.

Nesta técnica de controle para conversores matriciais, também é possível injetar

potência reativa (indutiva ou capacitiva) à rede elétrica que alimenta o conversor, bas-

tando, simplesmente, definir de quanto se deseja defasar o vetor composto das correntes

que são desejadas na entrada do conversor do vetor formado pelas tensões de fase pre-
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sentes nos terminais de entrada do conversor. Caso o defasamento do vetor formado

pelas correntes de entrada seja positivo (sendo a referência o vetor formado pelas ten-

sões de fase dos terminais de entrada do conversor matricial), tem-se uma potência

reativa indutiva sendo fornecida à rede elétrica que alimenta o conversor, se o defasa-

mento for negativo, então, injetar-se-á potência reativa capacitiva.

Para verificar a possibilidade de injeção de potência reativa para a rede elétrica

que alimenta o conversor matricial, duas simulações foram realizadas. Para a primeira

simulação, Fig. 3.38, foi considerado que o vetor composto pelas correntes de entrada

tinha um defasamento de 15◦ com relação ao vetor das tensões de fase de entrada de

tal maneira que a potência de entrada fosse capacitiva e, para a segunda simulação

(Fig. 3.39), considerou-se também que potência de entrada fosse capacitiva e com um

defasamento de 60◦ entre os vetores compostos pelas correntes e pelas tensões de fase

presentes nos terminais de entrada do conversor.
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Figura 3.38: Técnica de L. Huber e D. Borojević: conversor matricial injetando potência reativa
capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor
de 15◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais
de saída.
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Figura 3.39: Técnica de L. Huber e D. Borojević: conversor matricial injetando potência reativa
capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento desejado na de entrada do conversor
de 60◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos seus terminais
de saída.

Comentários sobre a Técnica de L. Huber e D. Borojević

Pode ser observado na Fig. 3.39 que a injeção de potência reativa nos terminais

de entrada resulta, como no caso da técnica de controle escalar proposta por G. Roy
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e G.-E. April, que as amplitudes das tensões desejadas nas saídas são reduzidas de

um fator de cos(θent), onde θent é o valor do ângulo da defasagem desejada entre as

correntes e as tensões de fase dos terminais de entrada do conversor matricial.

Para avaliar as perdas presentes no processo de comutação, observa-se que são em-

pregados para a síntese das tensões de saída, sempre cinco vetores (quatro ativos mais

um nulo) em cada período de chaveamento, o que resulta, de acordo com a Tab. 3.5, em

cinco comutações. Sendo assim, é de se esperar que, com que esta técnica de controle

para conversores matriciais ocorram menos perdas de comutação do que com o uso das

outras técnicas de controle apresentadas neste trabalho.

3.4 Comentários Gerais

Para todas as técnicas de controle escalar apresentadas aqui, exceto a técnica pro-

posta por M. Venturini e A. Alesina, a simples inclusão dos termos homopolares às

tensões de referência de saída, como foi demonstrado na seção 2.4, pode levar a ampli-

tude dos terminais de saída a atingirem um limite de 87% com relação amplitude da

tensão que é aplicada à entrada do conversor. No caso da técnica de controle escalar

proposta por M. Venturini e por A. Alesina, este processo é um pouco diferente e é

apresentado em [35].

Como na técnica de controle vetorial proposta por L. Huber e por D. Borojević o

vetor tomado como referência para as tensões de saída é o vetor formado pelas tensões

de linha, então, não há necessidade de se injetar termos de tensão homopolar às ten-

sões dos terminais de saída de fase tomadas como referências para se atingir o limite de

87% na amplitude das tensões de saída com relação à amplitude das tensões de entrada.

Uma importante observação a ser feita das técnicas propostas por M. Venturini e

por A. Alesina, por G. Roy e porG.-E. April relaciona-se ao espectro harmônico das

correntes de entrada que apresentam um pico na fundamental e outros picos também

significativos em múltiplos da freqüência de chaveamento (fchav). Desta forma, para

projetar um filtro para os terminais de entrada do conversor matricial, pode-se consid-
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erar uma freqüência de corte uma década abaixo da freqüência de chaveamento, o que

reduz os custos dos elementos constituintes deste filtro. Para o caso das outras técni-

cas apresentadas, é possível observar, através do espectro harmônico das correntes de

entrada, que existem termos com conteúdo harmônico significativo um pouco acima da

freqüência da fundamental (50Hz), o que indica a necessidade de usar uma freqüência

de corte para o filtro de entrada próxima da freqüência da fundamental, elevando, con-

seqüentemente, os custos dos elementos que compõem este filtro. A Tab. 3.6 apresenta,

para todas as técnicas analisadas, as taxas de distorção harmônica (DHt e DHTpond)

tanto para a tensão de linha de saída (vab) quanto para a corrente de entrada iA, quando

uma carga com fator de deslocamento de 30◦ está acoplada aos terminais de saída do

conversor.

Tabela 3.6: Comparação do conteúdo harmônico para as diferentes técnicas de controle apresentadas.

Técnica de vab iA

Controle DHT (%) DHTpond (%) DHT (%) DHTpond (%)

Venturini 101,38 1,02 114,72 1,62

Rodríguez 100,66 1,16 103,98 4,82

Roy 101,23 1,08 111,53 1,57

Técnica 1 111,36 1,42 110,40 4,55

Técnica 2 100,70 1,14 141,06 13,07

Huber 114,58 1,59 128,77 4,23

Através da Tab. 3.6, verifica-se que as técnicas de controle propostas por M. Ven-

turini e por A. Alesina, por G. Roy e porG.-E. April apresentam menores distorções

nas correntes de entrada do conversor matricial. O destaque com relação a Técnica

de Controle 2 se relaciona às tensões de saída do conversor, que possuem menor DHT

quando comparada aos outros métodos. Isto se deve à forma pela qual as tensões de

entrada são usadas para sintetizar as correntes de saída. Por outro lado, as correntes de

entrada ficam bastante comprometidas. Para as demais técnicas, os comportamentos

das tensão de saída e corrente de entrada são bastante semelhantes.

A próxima comparação se relaciona ao número de comutações que ocorrem em cada

período de chaveamento. Tab. 3.7 mostra este comportamento para as diferentes téc-
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nicas analisadas. As técnicas de controle propostas por M. Venturini e por A. Alesina,

por G. Roy e porG.-E. April são as que apresentam mais perdas por chaveamento,

porque todas as tensões de entrada participam, em cada período Tchav, da sinteti-

zação das tensões de saída. Para as outras estratégias escalares mostradas, tem-se,

ao total, seis comutações, três a menos que as técnicas mencionadas anteriormente,

diminuindo em 30% as perdas por comutação. No entanto, a técnica que apresenta um

melhor desempenho relacionado a perdas por comutação é a proposta por L. Huber e

D. Borojević, cinco mudanças ao total.

Tabela 3.7: Número de comutações em cada período de chaveamento para as diferentes técnicas
apresentadas.

Estratégia Número de Comutações
de Controle durante Tchav

Venturini 9

Rodríguez 6

Roy 9

Técnica 1 6

Técnica 2 6

Huber 5
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4 Uma Nova Estratégia de
Controle Escalar para
Conversores Matriciais
com Quatro Braços

4.1 Introdução

Até agora, foram apenas consideradas estruturas de conversores matriciais pos-

suindo três braços (Fig. 4.1). Há várias outras formas de conectar as chaves bidire-

cionais dos conversores diretos de freqüência de modo a viabilizar a síntese de um sinal

desejado nos terminais de saída do conversor. Em 1983, por exemplo, M. Braun e H.

Hasse propuseram uma técnica de controle vetorial para conversores matriciais com

o esquema de ligação elétrica dos seus componentes mostrado na Fig. 4.2 [9]. Este

tipo de configuração, apesar de se poder ter uma amplificação no limite intrínseco da

amplitude das tensões de saída (Vs), podendo-se, dependendo da estratégia de controle

utilizada, até mesmo atingir valores superiores à amplitude das tensões de entrada

(Ve), apresenta uma grande desvantagem em relação à tradicional (Fig. 4.1), sendo

relacionada ao número de chaves bidirecionais requeridas que, neste caso, dobra.

Visando reduzir o número de chaves bidirecionais, em 2002, L. Wei, T. A. Lipo e

H. Chan propuseram um novo esquema para conversores diretos de freqüência (Fig.

4.3) [98]. Três anos mais tarde, P. Wheeler, J. C. Clare e N. Mason apresentaram

uma estratégia de controle vetorial para conversores matriciais com quatro braços [99],

onde o quarto braço é conectado ao terminal neutro da carga. A Fig. 4.4 apresenta
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esta estrutura a quatro braços1.
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1Existem ainda outros arranjos possíveis. Os artigos seguintes apresentam alguns exemplos de novas topologias e de
diferentes técnicas de modulação para estes arranjos: [92], [100] - [117]
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Figura 4.4: Conversor matricial com três-entradas e três-saídas para uma configuração com quatro
braços.

Neste capítulo, será apresentada uma nova técnica de controle escalar para conver-

sores matriciais com quatro braços como o mostrado na Fig. 4.4. Antes da apresentação

da técnica, far-se-á uma análise matemática deste tipo de configuração para facilitar



176

o entendimento da estratégia de controle, respeitando as restrições existentes nos con-

versores matriciais.

4.2 Descrição Matemática de Conversores Matriciais com Qua-

tro Braços para Sistemas com Três-Entradas e Três-Saídas

A principal diferença em proceder uma análise matemática para as estruturas de

conversores matriciais com quatro braços (Fig. 4.4) com relação à estrutura conven-

cional (Fig. 4.1) está associada ao acesso que as estruturas com quatro braços fornecem

ao ponto neutro da carga. Desta forma, cada fase da carga é submetida a uma dife-

rença de potencial entre a tensão existente no terminal da fase e a tensão existente no

neutro, ou seja:

vj(t) = vtermj(t)− vnt(t) (4.1)

onde vj é a tensão desejada no terminal j do conversor (j = {a, b ou c}) que deve ser a
diferença de potencial instantânea submetida à fase j da carga, vtermj(t) é o potencial

existente no terminal de saída j do conversor e vnt(t) é o potencial do ponto de neutro

da carga.

Assim, torna-se necessário, para sintetizar uma tensão desejada nos terminais de

saída do conversor, saber quais potenciais de entrada estão aplicados ao terminal j e

ao ponto neutro da carga, os quais são dados, em termos médios, por:

vtermj =
1

Tchav

[∆tAjvA(t) + ∆tBjvB(t) + ∆tCjvC(t)] (4.2)

vnt =
1

Tchav

[∆tauxAvA(t) + ∆tauxBvB(t) + ∆tauxCvC(t)] (4.3)

onde Tchav é o período de chaveamento, ∆tAj, ∆tBj e ∆tCj são os intervalos em que as

tensões de entrada vA(t), vB(t) e vC(t) permanecem conectadas ao terminal de saída

do conversor, respectivamente, e se relacionam entre si por:

∆tAj + ∆tBj + ∆tCj = Tchav (4.4)

e ∆tauxA, ∆tauxB e ∆tauxC são os intervalos de tempo em que vA(t), vB(t) e vC(t)

permanecem conectadas ao ponto de neutro da carga, respectivamente, relacionados
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por:

∆tauxA + ∆tauxB + ∆tauxC = Tchav (4.5)

Substituindo (4.2) e (4.3) em (4.1) chega-se a:

vj =
1

Tchav

[(∆tAj−∆tauxA)vA(t)+(∆tBj−∆tauxB)vB(t)+(∆tCj−∆tauxC)vC(t)] (4.6)

Fazendo o uso da função de chaveamento definida em (2.4) e repetida abaixo,

SKj(t) =





1 ⇒ chave bidirecional SKj fechada

0 ⇒ chave bidirecional SKj aberta
(4.7)

e definindo uma função de chaveamento para as chaves bidirecionais do braço auxiliar

(quarto braço) por:

SauxK(t) =





1 ⇒ chave bidirecional SauxK fechada

0 ⇒ chave bidirecional SauxK aberta
, (4.8)

com K = {A,B ou C}, pode-se expressar as três tensões de saída através da seguinte

igualdade matricial:



va(t)

vb(t)

vc(t)


 =








SAa(t) SBa(t) SCa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t)


−




SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)

SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)

SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)











vA(t)

vB(t)

vC(t)




(4.9)

ou, de maneira simplificada:

vs = S4 · ve (4.10)

onde vs e ve são os vetores formados pelas tensões dos terminais de saída e pelas tensões

dos terminais de entrada do conversor matricial, respectivamente, como definidos em

(2.8) e em (2.9) e repetidas em (4.11) e em (4.12). S4 é a nova matrix de chaveamento.

Assim,

vs =
[

va(t) vb(t) vc(t)
]T

, (4.11)

ve =
[

vA(t) vB(t) vC(t)
]T

, (4.12)

com o sobre-escrito T indicando transposição do vetor,

S4 = S−




SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)

SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)

SauxA(t) SauxB(t) SauxC(t)


 (4.13)
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onde S é a matriz de chaveamento empregada nos conversores matriciais convencionais

(Fig. 4.1), e expressa em (4.14):

S =




SAa(t) SBa(t) SCa(t)

SAb(t) SBb(t) SCb(t)

SAc(t) SBc(t) SCc(t)


 . (4.14)

As chaves bidirecionais devem ser abertas e fechadas de acordo com algumas res-

trições, ou seja, nunca fechar mais de uma chave bidirecional de um mesmo braço ao

mesmo tempo nem nunca deixar todas as chaves bidirecionais do mesmo braço abertas.

Sendo assim, as funções de chaveamento do terminal de saída do conversor matricial

devem estar relacionadas através de:



SAj(t) + SBj(t) + SCj(t) = 1

SauxA(t) + SauxB(t) + SauxC(t) = 1
(4.15)

As correntes de entrada médias em um período de chaveamento para este tipo de

configuração são dadas por:

iK =
1

Tchav

[∆tKaia(t) + ∆tKbib(t) + ∆tKcic(t)] +
1

Tchav

∆tauxKint(t), (4.16)

onde ia(t), ib(t) e ic(t) são as correntes que circulam nos terminais de saída a, b e c,

respectivamente, e int(t) é a corrente que circula no neutro da carga e é dada por:

int(t) = −[ia(t) + ib(t) + ic(t)]. (4.17)

Conectando uma carga equilibrada, tem-se, então, que int(t) é nula, ou seja:

ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0. (4.18)

Logo, as correntes de entrada para este arranjo de quatro braços podem ser “escritas”

através da seguinte igualdade matricial:



iA(t)

iB(t)

iC(t)


 =




SAa(t) SAb(t) SAc(t)

SBa(t) SBb(t) SBc(t)

SCa(t) SCb(t) SCc(t)







ia(t)

ib(t)

ic(t)


 (4.19)
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4.3 Síntese das Tensões de Saída: Técnica de Controle Escalar

Proposta

Conhecidas as adaptações feitas para esta estrutura de conversor matricial com

quatro braços, será apresentado, nesta seção, um algoritmo capaz de sintetizar tensões

desejadas nos terminais de saída do conversor matricial [118].

Para este método proposto, é necessário conhecer quais tensões de entrada apre-

sentam o valor mais positivo (vpos) e o valor mais negativo (vneg) em cada período de

chaveamento Tchav. Conhecidas vpos e vneg, o controle se procede como segue: o ponto

neutro da carga é conectado, durante a primeira metade de Tchav, a vneg e, na outra

metade do período de chaveamento, a vpos
2. Os intervalos de tempo em que vpos e

vneg devem permanecer conectadas a cada um dos terminais de saída do conversor são

obtidos através da verificação dos sinais de cada uma das tensões de referência. Para

facilitar a compreensão desta técnica de modulação escalar, o desenvolvimento do al-

goritmo será feito para apenas uma tensão desejada em um terminal de saída (vj). Se

o sinal de vj for positivo no período de chaveamento analisado, então vpos será aplicada

no terminal de saída do conversor durante uma fração do intervalo em que vneg estiver

aplicada ao terminal de neutro da carga, ou seja, de acordo com o que foi dito, ter-se-á,

na saída j do conversor matricial, uma diferença de potencial não nula durante um

intervalo de tempo em que vneg está sendo aplicada ao ponto neutro da carga, que

corresponde a primeira metade de Tchav. Para completar o período de chaveamento,

dever-se-á aplicar ao terminal de saída do conversor matricial o mesmo potencial da

entrada que está sendo aplicado ao neutro, ou seja, far-se-á vtermj = vnt, resultando em

uma diferença de potencial nula sobre esta fase de saída. Se o sinal de vs for negativo

no período de chaveamento analisado, então, aplicar-se-á vneg no terminal de saída do

conversor durante uma fração do semi-período em que vpos estiver aplicada ao terminal

de neutro da carga, ou seja, pela ordem que foi mencionada, a diferença de poten-

cial na saída em análise será diferente de zero durante um intervalo de tempo em que

se terá vpos aplicada ao neutro da carga, correspondendo, para o caso exemplificado, à

segunda metade de Tchav. Para completar o período de chaveamento, faz-se vtermj = vnt.

2Esta ordem escolhida não é obrigatória.
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A Fig. 4.5 mostra, em seis períodos de chaveamento (Tchav = 1
fchav

= 1
4000

s), o

método de controle escalar proposto quando a tensão desejada no terminal de saída j

for positiva (vj > 0). Os dados da fonte que alimenta o conversor matricial adotados

para a simulação foram:

• amplitude das tensões de entrada: Ve = 100V ;

• freqüência de entrada: fe = 50Hz.

e para as tensões desejadas nos terminais de saída do conversor, foram considerados o

seguintes dados:

• amplitude das tensões de saída: Vs = 87V ;

• freqüência de saída: fs = 40Hz.
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Figura 4.5: Formas de onda das tensões obtidas através da estratégia de controle escalar proposta
para conversores matriciais com quatro braços presentes no terminal de saída j e no ponto neutro da
carga.

As áreas hachuradas da Fig. 4.5, quando divididas por Tchav, correspondem ao valor

médio da tensão de saída de referência (vj) em cada período de chaveamento. A tensão

sobre a fase de saída j corresponde à diferença de potencial entre a tensão vtermj e a

tensão vnt. A Fig. 4.6 apresenta a forma de onda da tensão sobre a fase de saída j para

os mesmos seis períodos de chaveamento usados na Fig. 4.5. As áreas hachuradas da

Fig. 4.6 representam as mesmas áreas da Fig. 4.5. Assim, dividindo-as pelo período
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de chaveamento, chega-se ao valor médio da tensão vj no período Tchav de análise.
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Figura 4.6: Forma de onda da tensão sobre a carga da fase j obtida através da estratégia de controle
escalar proposta para conversores matriciais com quatro braços.

Aplicando os conceitos apresentados, uma tensão desejada no terminal de saída j

pode ser expressa por:

vj =
1

Tchav

[∆tsinaljvsinalj(t)] (4.20)

onde ∆tsinalj é o intervalo de tempo em que a diferença de potencial sobre a carga é

diferente de zero e que vsinalj é definida, para cada instante de tempo t, em (4.21).

vsinalj(t) = sinal(vj)(vpos(t)− vneg(t)) (4.21)

A função sinal(vj) é definida por:

sinal(vj) =





+1, se vj ≥ 0

−1, se vj < 0
(4.22)

De (4.20), tem-se:

∆tsinalj =

(
vj

vsinalj(t)

)
Tchav (4.23)

Define-se ∆tposj como sendo o intervalo de tempo no qual é aplicada a tensão de

entrada mais positiva no terminal de saída j quando vj for positiva e a tensão de
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entrada mais negativa está conectada ao ponto de neutro da carga. Analogamente,

∆tnegj é definida como sendo o intervalo de tempo em que a tensão de entrada mais

negativa é aplicada ao terminal de saída j quando vj for negativa e a tensão de entrada

mais positiva está conectada ao ponto de neutro da carga:

∆tposj = ∆tsinalj, se vj ≥ 0 (4.24)

∆tnegj = ∆tsinalj, se vj < 0 (4.25)

Para completar o período de chaveamento, ou seja, durante o intervalo (Tchav−∆tsinalj),

o terminal de saída j deve ser conectado à mesma tensão que está sendo aplicada ao

ponto de neutro da carga. A Tab. 4.1 apresenta um resumo da maneira empregada

para sintetizar vj.

Tabela 4.1: Padrão de chaveamento adotado para a técnica de controle escalar proposta para con-
versores matriciais com quatro braços.

Tensão de Período de Chaveamento (Tchav)
Referência 1a metade de Tchav ⇒ vnt = vneg 2a metade de Tchav ⇒ vnt = vpos

tempo ≤ ∆tposj ⇒ vtermj = vpos

vj ≥ 0 tempo > Tchav

2 ⇒ vtermj = vpos

∆tposj < tempo < Tchav

2 ⇒ vtermj = vneg

Tchav

2 < tempo ≤ ∆tnegj ⇒ vtermj = vneg

vj < 0 tempo > Tchav

2 ⇒ vtermj = vneg

(Tchav

2 + ∆tnegj) < tempo < Tchav

⇒ vtermj = vpos

A variável tempo mostrada na Tab. 4.1 é o tempo transcorrido desde o início

do período de chaveamento (tempo = 0) até o término do período de chaveamento

(tempo = Tchav). Logo, a cada Tchav, tempo deve ser reiniciada.
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4.3.1 Algoritmo Estruturado da Técnica de Controle Escalar Proposta

Em cada período de chaveamento devem ser determinadas as tensões de entrada

que assumem os valores mais positivo e mais negativo e calcular o intervalo de tempo

∆tsinalj requerido para a síntese da tensão desejada no terminal de saída j. A seguir,

será mostrado um algoritmo que apresenta todas as etapas necessárias para a obtenção

do intervalo tempo ∆tsinalj e síntese de uma tensão desejada no terminal de saída j.

1. determinar vpos e vneg entre vA, vB e vC ;

2. determinar a polaridade de vj (sinal(vj));

3. calcular ∆tsinalj a partir de (4.23);

4. aplicar vneg ao ponto de neutro da carga na primeira metade do período de chavea-

mento e vpos na outra metade;

5. na primeira metade do período de chaveamento:

(a) se vj ≥ 0, então, durante ∆tposj (∆tposj = ∆tsinalj), o terminal de saída j

deve ficar conectado a vpos. Passado o intervalo ∆tposj, a mesma tensão que

é aplicada ao neutro da carga (vnt) deve ser aplicada ao terminal j, ou seja,

vtermj = vnt;

(b) se vj < 0, então vtermj = vnt;

6. na segunda metade do período de chaveamento:

(a) se vj ≥ 0, então vtermj = vnt;

(b) se vj < 0, então, durante ∆tnegj (∆tnegj = ∆tsinalj), o terminal de saída j

deve ficar conectado a vneg. Passado o intervalo ∆tnegj, a mesma tensão que

é aplicada ao neutro da carga (vnt) deve ser aplicada ao terminal j, ou seja,

vtermj = vnt.

4.3.2 Limite Intrínseco da Amplitude das Tensões de Saída

Para a técnica de controle escalar proposta, uma tensão de saída, quando a dife-

rença de potencial sobre a fase analisada é diferente de zero, é sintetizada a partir das
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maiores tensões de linha de entrada. Logo, para se ter uma tensão de saída com a má-

xima amplitude permitida, deve-se aplicar a vtermj o potencial oposto ao potencial do

ponto neutro da carga. Por exemplo, se vnt = vneg, então vpos deve ser aplicada a vtermj

durante toda a metade do período de chaveamento. Desta maneira, a máxima ampli-

tude possível ocorre quando ∆tsinalj for igual a metade do período de chaveamento.

Ter-se-á, então, para meio período de chaveamento, a máxima tensão de linha de en-

trada, a qual apresenta uma amplitude
√

3 vezes maior que a amplitude das tensões de

fase de entrada, aplicada sobre a fase j. Para o outro meio período de chaveamento,

ter-se-á, como dito, uma diferença de potencial nula, resultando, em termos médios,

que a máxima amplitude possível nos terminais de saída do conversor valha metade da

amplitude das tensões de linha de entrada. Assim, a razão entre a amplitude das ten-

sões de saída e a amplitude das tensões de entrada devem respeitar a condição (4.26).

Vs

Ve

= q ≤
√

3

2
≈ 0, 87 (4.26)

A Fig. 4.7 apresenta o padrão de chaveamento obtido com este algoritmo para o

caso limite da amplitude da tensões de saída. Os dados de simulação foram os mesmos

usados para a simulação da Fig. 4.5 e da Fig. 4.6, ou seja: fchav = 4kHz, fe = 50Hz,

Ve = 100V , fs = 40Hz e Vs = 87V . Este limite intrínseco pode ser citado como

uma vantagem desta técnica de controle escalar para conversores matriciais com qua-

tro braços quando comparada com os conversores matriciais convencionais (Fig. 4.1),

pois não há necessidade de adicionar termos homopolares às tensões desejadas nos ter-

minais de saída do conversor, como foi apresentado na seção 2.4. A Fig. 4.8 mostra a

tensão de linha entre os terminais de saída a e b para a máxima amplitude permitida

às tensões de saída.

4.3.3 Fator de Deslocamento nos Terminais de Entrada do Conversor Matricial

Foi visto que a corrente que circula numa fase de entrada K é, em valores médios,

dada por:

iK =
1

Tchav

[∆tKaia(t) + ∆tKbib(t) + ∆tKcic(t)] +
1

Tchav

t∆auxKint(t) (4.27)
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Figura 4.7: Padrão de chaveamento da diferença de potencial sobre a fase de saída a.
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Figura 4.8: Padrão de chaveamento das tensões de linha.

e que, para cargas equilibradas, a corrente que circula no neutro da carga é nula

(int = 0). Logo, tem-se:

iK =
1

Tchav

[∆tKaia(t) + ∆tKbib(t) + ∆tKcic(t)] (4.28)

Para a técnica de controle escalar proposta, cada corrente de entrada pode assumir um

dos três valores: ou ipos (corrente de entrada associada à tensão de entrada vpos), ou ineg

(corrente de entrada associada à tensão de entrada vneg), ou iint (corrente de entrada

associada à tensão de entrada intermediária vint). Como apenas as tensões de entrada

mais positiva e mais negativa participam no processo de sintetização das tensões de

saída, então, enquanto uma tensão de entrada assumir valor intermediário, o que ocorre

durante um terço do período das tensões de entrada, a corrente correspondente será

nula.
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Existem dois casos possíveis para proceder a análise do comportamento das cor-

rentes ipos e ineg. O primeiro caso ocorre quando duas tensões nos terminais de saída

são positivas. O outro caso ocorre quando quando duas tensões de saída assumem

valores negativos. Definem-se vr, vs e vt como sendo as tensões desejadas nos terminais

de saída do conversor (esta definição foi feita para evitar qualquer associação com va,

vb e vc). Para o primeiro caso, quando vr, vs são positivas e vt é negativa, as correntes

associadas às tensões mais positiva (ipos) e mais negativa(ineg) são sintetizadas a par-

tir das correntes de saída como mostrado em (4.29) e em (4.30), respectivamente (as

equações (4.29) e (4.30) são oriundas de (4.28), ou seja, para o caso em que as correntes

de saída são equilibradas).

ipos =
1

Tchav

[(
Tchav

2
+ ∆tposr)ir(t) + (

Tchav

2
+ ∆tposs)is(t) + (

Tchav

2
−∆tnegt)it(t)] (4.29)

ineg =
1

Tchav

[(
Tchav

2
−∆tposr)ir(t)+ (

Tchav

2
−∆tposs)is(t)+ (

Tchav

2
+∆tnegt)it(t)] (4.30)

onde ij é a corrente de saída associada à tensão vj (j = {r, s ou t}), ∆tposj e ∆tnegj são

os intervalos em que as chaves bidirecionais conectadas à vpos e à vneg (respectivamente)

e conectadas à vj permanecem fechadas. ∆tposj e ∆tnegj são expressas em (4.31) e em

(4.32), respectivamente.

∆tposj = (
vj

vpos(t)− vneg(t)
)Tchav (4.31)

∆tnegj = (
vj

vneg(t)− vpos(t)
)Tchav (4.32)

Substituindo (4.31) e (4.32) em (4.29) e (4.30) e sabendo que ir(t)+ is(t)+ it(t) = 0

(int = 0), ipos e ineg tornam-se3:

ipos =
po

vpos(t)− vneg(t)
(4.33)

ineg =
po

vneg(t)− vpos(t)
(4.34)

3Chegam-se a estes mesmos resultados para o segundo caso, ou seja, quando vr e vs são negativas e vt é positiva.
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onde po é a potência instantânea total, a qual é independente no tempo para um sistema

trifásico equilibrado e é definida por:

po = vr(t)ir(t) + vs(t)is(t) + vt(t)it(t) (4.35)

Para facilitar a determinação do comportamento das correntes das correntes de

entrada, usar-se-á a notação fasorial4. As equações (4.33) e (4.34) são fasorialmente

dadas por (4.36) e por (4.37), respectivamente.

ipos = I∠− θ (4.36)

ineg = I∠− α (4.37)

onde I é igual a:

I =
po√
3Vi

θ é o ângulo formado pela tensão vpos − vneg e α é o ângulo formado pela tensão

vneg − vpos, logo, α = θ + 180, com a tensão de entrada vA sendo o fasor de referência.

A Tabela 4.2 mostra, a partir de (4.36) and (4.37), o comportamento das envoltórias

das correntes iA, iB e iC quando as tensões de entrada assumem, seqüencialmente, os

valores de vpos, vint e vneg. A Fig. 4.9 apresenta graficamente o conteúdo da Tab. 4.2

para cada corrente de entrada juntamente com sua respectiva tensão.

Observando a Fig. 4.9, pode-se verificar que as componentes fundamentais das cor-

rentes de entrada estão em fase com suas respectivas correntes, o que leva a se ter,

nos terminais de entrada do conversor matricial com quatro braços, um fator de deslo-

camento naturalmente unitário, independentemente da carga aplicada aos terminais

de saída do conversor. Na Fig. 4.10, tem-se a forma de onda da corrente da fase de

entrada A juntamente com a tensão de entrada vA.

4Apesar da notação fasorial ser aplicada apenas para casos de correntes e tensões alternadas em regime permanente,
será feito seu uso aqui simplesmente para determinar as envoltórias das correntes de entrada.



188

Tabela 4.2: Comportamento fasorial apresentado pelas correntes de entrada a partir das tensões de
entrada

Tensões Correntes (Módulo ∠ Ângulo)

vpos vneg iA iB iC

vA vB I∠− 30◦ I∠150◦ 0

vC vB 0 I∠90◦ I∠− 90◦

vC vA I∠30◦ 0 I∠− 150◦

vB vA I∠− 30◦ I∠150◦ 0

vB vC 0 I∠90◦ I∠− 90◦

vA vC I∠30◦ 0 I∠− 150◦
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Figura 4.9: Envoltórias de cada corrente de entrada com suas respectivas tensões (em p.u.)
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Figura 4.10: Corrente e tensão da fase de entrada A para a técnica de controle escalar proposta (em
p.u.)

Ainda é possível controlar o fator de deslocamento nos terminais de entrada para

esta técnica de controle escalar. O procedimento a ser tomado pode ser o método onde

se cria uma fonte de alimentação fictícia (seção 3.2.3) defasada da fonte real do ângulo

em que se deseja deslocar a fundamental da corrente com relação à fundamental da

tensão, lembrando-se que a mesma restrição apresentada para o método do controle

escalar proposto por G. Roy e G.-E. April (a amplitude das tensões dos terminais de

saída fica proporcional ao cosseno do ângulo de deslocamento) é também verificada

para esta técnica de controle escalar.

4.4 Resultados de Simulação

Para avaliar o desempenho desta estratégia de controle, algumas simulações foram

realizadas. As simulações foram divididas em três categorias. No primeiro grupo de

simulações, como procedido capítulo 3, foi considerado que sistema elétrico de alimen-

tação do conversor empregado apresentava as seguintes características:

• amplitude das tensões de entrada (Ve) de 100V ;

• freqüência elétrica de entrada (fe) de 50Hz.

Para os terminais de saída do conversor matricial, foram desejadas tensões com am-

plitude (Vs) de 87V (razão q entre as amplitudes das tensões de saída e de entrada de

87%), e freqüência elétrica (fs) de 40Hz. O comportamento das correntes de entrada
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do conversor será avaliado através de duas cargas indutivas diferentes com indutância

e resistência apresentadas abaixo:

• Zcarga1 = 1∠30◦ ⇒ resistência Rcarga1 de 0, 87Ω e indutância Lcarga1 de 2mH;

• Zcarga2 = 1∠60◦ ⇒ resistência Rcarga2 de 0, 5Ω e indutância Lcarga2 de 3, 45mH.

No segundo grupo de simulações, foi considerada a mesma fonte de tensão de en-

trada do primeiro caso, porém com controle de fator de deslocamento. Foram exe-

cutadas duas simulações diferentes: uma com injeção de potência reativa capacitiva

com com ângulo de fator de deslocamento de 15◦ e outra, também injetando potência

reativa capacitiva, com ângulo de fator de deslocamento de 60◦. Apenas uma carga

indutiva foi usada para as simulações, e apresentava as seguintes características: re-

sistência Rcarga de 0, 87Ω e indutância Lcarga de 2mH. Os dados elétricos das tensões

desejadas nos terminais de saída foram os mesmos que os dados do primeiro grupo de

simulações (Vs = 87V e fs = 40Hz).

Finalmente, para o terceiro grupo de simulações, considerou-se a ocorrência de um

afundamento de 30% na fonte de alimentação do conversor matricial usada nos dois

casos anteriores, com o intuito de verificar o comportamento das tensões e correntes

nos terminais de saída, para a mesma carga do caso 2, porém a amplitude das tensões

desejadas de saída sendo de 43V (fs foi também considerada 40Hz).

Para todas as simulações feitas, as chaves bidirecionais foram consideradas ideais e

a freqüência de chaveamento fchav de cada chave bidirecional foi de 4kHz.

Finalmente, ter-se-ão, para cada simulação realizada, os seguintes gráficos:

• terminais de saída:





va, varef e ia;

vab e vabref ;

espectro harmônico de vab (não-filtrada);

DHT e DHTpond de vab (não-filtrada).
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• terminais de entrada:





vA e iA (não-filtrada);

vA e iA (filtrada);

espectro harmônico de iA (não-filtrada);

DHT e DHTpond de iA (não-filtrada).

onde o sub-escrito ref refere-se às tensões de saídas consideradas como referência.
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4.4.1 Resultados de simulação: Caso 1
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Figura 4.11: Técnica de controle escalar para conversores matriciais com quatro braços: carga com
ângulo de fator de deslocamento de 30◦ acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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Figura 4.12: Técnica de controle escalar para conversores matriciais com quatro braços: carga com
ângulo de fator de deslocamento de 60◦ acoplada aos terminais de saída do conversor matricial.
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4.4.2 Resultados de simulação: Caso 2
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Figura 4.13: Técnica de controle escalar para conversores matriciais com quatro braços: conversor
matricial injetando potência reativa capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento
desejado na de entrada do conversor de 15◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento
de 30◦ está acoplada aos seus terminais de saída.
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Figura 4.14: Técnica de controle escalar para conversores matriciais com quatro braços: conversor
matricial injetando potência reativa capacitiva na rede elétrica (com ângulo de fator de deslocamento
desejado na de entrada do conversor de 60◦) quando uma carga com ângulo de fator de deslocamento
de 30◦ está acoplada aos seus terminais de saída.
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4.4.3 Resultados de simulação: Caso 3
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Figura 4.15: Técnica de controle escalar para conversores matriciais com quatro braços: compor-
tamento das grandezas de saída e de entrada do conversor matricial quando da ocorrência de um
afundamento de 30% nas tensões dos terminais de entrada do conversor.
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4.5 Comentários Gerais

Da mesma forma que foi observado na técnica de controle escalar proposta por

Rodríguez e na Técnica de Controle Escalar 1, em que, para sintetizar as tensões de

saída, usam-se as tensões de entrada mais positiva e mais negativa, nesta estratégia de

controle escalar para conversores matriciais, constata-se também, através do conteúdo

harmônico das correntes de entrada, a existência de elementos harmônicos expressivos

em baixas freqüências (um pouco acima da freqüência de entrada, fe = 50Hz). A

mesma explicação dada para a técnica de Rodríguez e para a Técnica 1 pode ser apli-

cada aqui, ou seja, a presença destas componentes harmônicas de baixa ordem ocorre

justamente devido ao uso apenas das tensões de entrada com maiores valores absolutos

(vpos e vneg) para a síntese das tensões desejadas nos terminais de saída do conversor

matricial. Tendo em vista que, durante um terço de um período completo na freqüência

de entrada (120◦ elétricos), uma das tensões de entrada assume o valor intermediário

(vint), durante este intervalo esta fase (tensão) não participará do processo de produção

da tensão de saída, resultando na não circulação de corrente neste terminal de entrada.

A utilização das tensões de entrada fictícias para controlar o fator de deslocamento

nos terminais de entrada do conversor não interfere na qualidade do sinal de saída

quando o ângulo de defasamento desejado respeitar o limite estabelecido (θent = 15◦,

para este exemplo), como mostram os resultados da Fig. 4.13, o que não pode ser

verificado na Fig. 4.14, onde foi empregado um deslocamento de 60◦ (θent = 60◦).

O objetivo da simulação feita no caso 3 era o de verificar que, dependendo da ampli-

tude das tensões desejadas nos terminais de saída do conversor, as tensões de saída são

imunes às perturbações ocorridas nos terminais de entrada do conversor, como pode

ser visto na Fig. 4.15, desde que estas tensões desejadas continuem sendo “envolvidas”

pelas tensões de linha de entrada. Nos terminais de entrada do conversor, observa-se

que a amplitude das correntes aumentam no momento do afundamento (Fig. 4.15(d)).

Isso ocorre porque a potência instantânea deve ser mantida, uma vez que não existem

elementos armazenadores de energia. Logo, as correntes de entrada devem aumentar,

para o caso de um afundamento de tensão, de forma a manter a potência instantânea

igual a esta dos terminais de saída do conversor. Esta mesma característica pode ser
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observada nas técnicas escalares propostas por Rodríguez, por G. Roy e G.-E. April, e

nas Técnicas 1 e 2, apresentadas no capítulo 3, pois as razões cíclicas em cada período

de chaveamento são determinadas a partir dos valores instantâneos das tensões de en-

trada. A restrição, para o caso destas técnicas, é que as tensões desejadas nos terminais

de saída do conversor permaneçam sendo “envolvidas” pelas tensões de fase de entrada

do conversor.

As perdas de chaveamento podem ser consideradas como sendo as mesmas presentes

na Técnica de Controle Escalar 1 adicionadas às comutações ocorridas nas chaves bidi-

recionais do quarto braço. Foi visto que, em cada período de chaveamento, a tensão

conectada ao ponto neutro da carga muda duas vezes (numa das metades de Tchav se

conecta vpos e na outra metade se conecta vneg), o que resulta em duas comutações por

período de chaveamento. Logo, tem-se oito comutações durante um período de chavea-

mento, onde seis destas comutações ocorrem nas chaves bidirecionais dos braços prin-

cipais do conversor, tornando isto uma vantagem quando comparada com as técnicas

propostas por M. Venturini e A. Alesina e por G. Roy e G.-E. April, que apresentam

nove comutações por período de chaveamento. Porém, é preciso ser enfatizado que

existem três novas chaves bidirecionais compondo o quarto braço, o que implica, além

do aumento nas perdas por condução, um aumento de três chaves bidirecionais. No

entanto, considerando uma carga equilibrada, a corrente de neutro, que será a mesma

corrente que circula neste quarto braço, será teoricamente nula, fazendo, desta forma,

que as perdas associadas a este braço (perdas por chaveamento e por condução) sejam

nulas. Uma outra importante característica que pode ser avaliada quando a carga for

equilibrada se relaciona ao dimensionamento dos componentes das chaves bidirecionais.

Como a corrente imposta a eles é praticamente nula, então, comparados aos compo-

nentes das chaves bidirecionais presentes nos braços principais, os componentes deste

quarto braço podem ser subdimensionados.



5 Conclusões e
Comentários

O principal objetivo desta dissertação de mestrado foi o de apresentar duas no-

vas estratégias de controle escalar para conversores matriciais convencionais, como o

conversor apresentado na Fig. 1.3, e uma outra técnica de controle escalar que foi pro-

posta para conversores matriciais possuindo um quarto braço (Fig. 4.4), para que estas

pudessem ser comparadas às técnicas de controle, escalares e vetorial, já existentes e

populares na literatura.

Tendo em vista a escassez de material bibliográfico em português sobre conversores

matriciais, antes da apresentação de todas as estratégias de controle, foi realizada uma

análise destes tipos de conversores. Nesta análise, foi desenvolvida tanto uma abor-

dagem dos elementos construtivos necessários para o bom desempenho dos conversores

matriciais, assim como um estudo matemático, visando a criação de um conhecimento

geral para o bom entendimento destes conversores. Abaixo estão listada as principais

características dos conversores matriciais:

• conversão direta de freqüência;

• circuito de potência simples e compacto;

• pequenos elementos armazenadores de energia;

• tensões de saída com amplitude e freqüência arbitrárias;

• tensões de saída e correntes de entrada senoidais;
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• bom fator de deslocamento na entrada para qualquer carga;

• bidirecionalidade.

Porém, foi também visto que este tipo de conversão, conversão CA/CA, apresenta

algumas restrições. Abaixo, são mostradas algumas desvantagens envolvidas nos con-

versores matriciais:

• elevado número de dispositivos semicondutores para a obtenção de uma chave

bidirecional;

• complexo processo de comutação;

• tensões de saída com limite em amplitude.

Para introduzir as técnicas de controle escalar propostas para conversores matriciais

convencionais (Fig. 1.3), foi preciso apresentar as diferentes técnicas de controle que

foram desenvolvidas e que se tornaram referência neste assunto. As técnicas analisadas

foram apresentadas de acordo com a estratégia de controle empregada: escalar ou

vetorial. As técnicas de controle escalar exploradas foram desenvolvidas pelos seguintes

autores:

• M. Venturini e A. Alesina, proposta em 1980 [2] e [7];

• J. Rodríguez, proposta em 1983 [8];

• G. Roy e G.-E. April, proposta em 1989 [10].

Para o caso da técnica de controle vetorial empregada, a escolha da estratégia proposta

por L. Huber e D. Borojević em 1995 se deu pela simplicidade de compreensão, tendo

em vista que a “geração” do vetor corrente de entrada (
−→
ie ) e do vetor composto pelas

tensões de linha desejadas nos terminais de saída do conversor (−→vS) é feita de maneira

semelhante à forma empregada para conversores indiretos de freqüência quando se usa

uma estratégia de controle vetorial [11].

Após a apresentação das técnicas de controle para os conversores matriciais conven-

cionais, foi desenvolvida uma outra análise matemática (na verdade foi realizada uma
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adaptação da análise matemática feita para os conversores matriciais convencionais)

para a introdução de uma nova estratégia de controle escalar, desenvolvida para con-

versores matriciais apresentando um quarto braço o qual é conectado ao ponto neutro

da carga.

Para observar o desempenho de cada uma destas técnicas de controle, foram reali-

zadas diversas simulações. A seguir, é procedida uma comparação das características

intrínsecas de cada uma das técnicas estudadas. Na Tab. 5.1, é apresentado o número

de comutações que ocorre em cada uma das estratégias de controle para um período

de chaveamento.

Tabela 5.1: Número de comutações em cada período de chaveamento para as diferentes técnicas
apresentadas.

Estratégia Número de Comutações
de Controle durante Tchav

Venturini 9

Rodríguez 6

Roy 9

Técnica 1 6

Técnica 2 6

Huber 5

Quatro Braços 8 (6 + 2)

É possível observar na Tab. 5.1 que as técnicas de controle propostas por M. Ven-

turini e A. Alesina e por G. Roy e G.-E. April possuem mais perdas por chaveamento

quando comparadas às demais estratégias apresentadas. Isto ocorre porque todas as

fases de entrada são aplicadas para sintetizar uma tensão desejada nos terminais de

saída, ou seja, as tensões de saída são produzidas a partir das três tensões de entrada, o

que não ocorre no caso das Técnicas de Controle Escalar 1 e 2 e na técnica proposta por

J. Rodríguez, onde existem apenas seis comutações para cada período de chaveamento.

A razão para a existência de apenas seis mudanças durante um período de chavea-

mento ocorre porque apenas duas das três fases de entrada são usadas para sintetizar

uma tensão de saída. Com relação à técnica de controle escalar para os conversores
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matriciais com quatro braços, para sintetizar uma tensão de saída são necessárias oito

comutações, onde seis estão relacionadas aos braços principais e as outras duas ao

quarto braço (braço auxiliar). As perdas por condução e por chaveamento, como visto

na seção 1.3.1, dependem da corrente que circula nos dispositivos que compõem as

chaves bidirecionais bem como a queda de tensão existente entre os terminais destes

dispositivos. Para o caso de se ter uma carga equilibrada conectada aos terminais de

saída do conversor matricial, ou seja, ia(t) + ib(t) + ic(t) = 0, a corrente que circula

no neutro para os conversores matriciais que utilizam o quarto braço é, conseqüente-

mente, nula, fazendo, desta forma, com que as perdas associadas a este braço sejam

desprezadas. Com respeito à técnica vetorial proposta por L. Huber e D. Borojević,

dependendo da escolha do vetor nulo, há, como mostrado na Tab. 5.1, apenas cinco

mudanças para um período de chaveamento. Por exemplo, se antes da aplicação do ve-

tor nulo estiver sendo aplicado o vetor ativo AAB, então, para se ter as cinco mudanças

deve-se aplicar o vetor nulo AAA ao invés dos vetores BBB e CCC. Logo, caso se

deseje uma estratégia de controle que apresente a menor perda envolvida no processo, a

escolha deve ser voltada para a estratégia vetorial proposta por L. Huber e D. Borojević.

A próxima comparação realizada se refere à “interferência” que o comportamento

das tensões existentes nos terminais de entrada do conversor matricial vão provocar

nos terminais de saída. Nas técnicas propostas por M. Venturini e A. Alesina e por

L. Huber e D. Borojević é suposto que o conjunto das tensões de entrada não sofrem

nenhuma perturbação externa ou mesmo oriunda da própria carga. Logo, as razões

cíclicas de cada uma das chaves bidirecionais para a técnica de controle proposta por

M. Venturini e A. Alesina e o cálculo de aplicação dos vetores ativos na técnica pro-

posta por L. Huber e D. Borojević são sempre determinadas considerando um conjunto

de tensões de entrada ideais, imune a qualquer tipo de perturbação. Para as demais

técnicas apresentadas nesse texto, as razões cíclicas são determinadas a partir de ten-

sões que são medidas nos terminais de entrada do conversor. Desta forma, dependendo

do tipo de perturbação existente, estas técnicas continuarão a sintetizar as tensões de

saída sem maiores problemas, sendo isto possível se as tensões de entrada continuarem

a “envolver” as tensões desejadas nos terminais de saída do conversor. Esta caracterís-

tica foi observada na simulação realizada na seção 4.4.3.
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Para o bom funcionamento do conversor matricial, foi observado na seção 1.3 que se

faz necessário o uso de alguns componentes auxiliares, entre eles um filtro conectado aos

terminais de entrada do conversor. Este filtro serve, além de minimizar as distorções

de tensão provenientes do sistema elétrico, para eliminar as componentes harmônicas

contidas nas correntes de entrada, pois, estas correntes são produzidas a partir de

“segmentos” das correntes que circulam nos terminais de saída do conversor. Para o

projeto do filtro, deve ser analisado o espectro harmônico das correntes de entrada.

Esta análise pode ser procedida através de resultados de simulação obtidos para a téc-

nica que está sendo estudada. Por meio dos resultados gerados a partir de simulações,

é possível concluir que para as técnicas de controle propostas por M. Venturini e A.

Alesina e por G. Roy e G.-E. April as correntes de entrada apresentam componentes

harmônicas expressivas apenas em múltiplos da freqüência de chaveamento. Assim,

para se projetar os elementos que irão compor o filtro de entrada, deve-se escolher uma

freqüência de corte um década abaixo da freqüência de chaveamento. Para as demais

técnicas apresentadas, a análise do espectro harmônico das correntes de entrada revela

a presença de componentes próximas da freqüência de entrada, tornando, para uma

boa atenuação da distorção, necessário se escolher uma freqüência de corte próxima

da freqüência do sistema de entrada. A Tab. 5.2 apresenta, para todas as técnicas

analisadas, as distorções harmônicas totais (DHT e DHTpond) tanto para a tensão de

linha de saída (vab) quanto para a corrente de entrada iA, quando uma carga com fator

de deslocamento de 30◦ está acoplada aos terminais de saída do conversor e quando se

deseja uma amplitude nas tensões de saída de 50V .

Através da Tab. 5.2, verifica-se que as técnicas de controle propostas por M. Ven-

turini e por A. Alesina, por G. Roy e porG.-E. April apresentam menores distorções

nas correntes de entrada do conversor matricial. O destaque com relação à Técnica

de Controle 2 se relaciona às tensões de saída do conversor, que possuem menor DHT

quando comparada aos outros métodos. Isto se deve à forma com que as tensões de

entrada são usadas para sintetizar as correntes de saída, por outro lado, as correntes

de entrada ficam bastante comprometidas. Para as demais técnicas, o comportamento

da tensão de saída e da corrente de entrada são bastante semelhantes.



204

Tabela 5.2: Comparação do conteúdo harmônico para as diferentes técnicas de controle apresentadas.

Técnica de vab iA

Controle DHT (%) DHTpond (%) DHT (%) DHTpond (%)

Venturini 101,38 1,02 114,72 1,62

Rodríguez 100,66 1,16 103,98 4,82

Roy 101,23 1,08 111,53 1,57

Técnica 1 111,36 1,42 110,40 4,55

Técnica 2 100,70 1,14 141,06 13,07

Huber 114,58 1,59 128,77 4,23

Quatro Braços 110,52 1,34 110,86 4,50

A próxima análise realizada para comparar as diferentes estratégias de controle se

relaciona ao esforço computacional requerido por cada um dos métodos apresentados.

Para este estudo, foram considerados o número de operações algébricas, o número de

comparações feitas no processo de determinação das razões cíclicas bem como esforços

computacionais extras, como por exemplo, a realização de operações trigonométricas1.

Das técnicas escalares abordadas, a única ausente de comparações é a proposta por

M. Venturini e por A. Alesina. Para esta estratégia de controle, as razões cíclicas das

chaves bidirecionais, quando se deseja controle do fator de deslocamento na entrada

do conversor, ou seja, para a e b diferentes de zero em (3.21), são obtidas através de

igualdades matemáticas contendo 10 subtrações, 21 adições e 42 multiplicações. Para

a obtenção do tempo em que cada chave bidirecional deve permanecer fechada para

a sintetização de uma tensão desejada num terminal de saída qualquer, é necessário,

ainda, uma multiplicação extra para cada chave bidirecional (multiplicar a razão cíclica

da chave bidirecional pelo período de chaveamento adotado). Para completar o esforço

computacional exigido por esta estratégia de controle, é necessária a realização do cál-

culo de dois cossenos para a razão cíclica de cada chave bidirecional. Logo, para um

sistema com entrada e saída trifásicas, são realizadas, ao total, 73 operações matemáti-

cas e 18 rotinas extras para a determinação das nove razões cíclicas.
1Em todas as análises realizadas para verificar o esforço computacional das diferentes técnicas apresentadas, são con-
siderados que a carga conectada aos terminais de saída do conversor matricial e que o sistema elétrico que o alimenta
sejam equilibrados.
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Diferentemente da técnica proposta por M. Venturini e por A. Alesina, na técnica

proposta por J. Rodríguez, não é realizada nenhuma operação matemática para a deter-

minação das nove razões cíclicas mas sim comparações. Inicialmente, faz-se necessário

saber quais tensões de entrada são a mais positiva e a mais negativa, o que requer

três comparações. Ainda é preciso, para este estratégia de controle escalar, saber se

a tensão desejada em um terminal de saída qualquer é maior ou menor que a onda

portadora triangular, de forma que mais três comparações sejam realizadas (uma para

cada terminal de saída). Logo, ao total, seis comparações são feitas nesta técnica de

controle escalar.

Para a determinação das razões cíclicas na técnica de controle escalar proposta por

G. Roy e G.-E. April, inicialmente é necessário saber quais tensões de entrada assumem

os “valores” vM , vK e vL. Isto é possível através de três comparações. Após o conhe-

cimento de vM , vK e vL, as razões cíclicas das chaves bidirecionais para sistemas com

três entradas e três saídas são determinadas por meio de seis divisões, nove subtrações

e 12 multiplicações, totalizando, 27 operações matemáticas.

Analisando o esforço computacional da Técnica de Controle Escalar 1, semelhante

a técnica proposta por J. Rodríguez, é preciso conhecer quais tensões de entrada são a

mais positiva e a mais negativo. Isto pode ser feito com três comparações. Conhecidas

vpos e vneg, as razões cíclicas de todas as chaves bidirecionais requerem três divisões e

nove subtrações, resultando em 12 operações matemáticas.

Na técnica de controle escalar 2, deve-se determinar quais tensões de entrada as-

sumem os “valores” vmaior e vmenor. Isto é feito a partir da comparação da tensão dese-

jada num terminal de saída qualquer com a tensão de entrada intermediária, ou seja,

fazem-se necessárias três comparações para determinar vint e mais três comparações

(uma para cada terminal de saída) para determinar se a tensão desejada no terminal

de saída analisado é maior ou menor que vint. Conhecidas vmaior e vmenor, a determi-

nação de todas as razões cíclicas requerem três divisões e nove subtrações, ou seja, 12

operações matemáticas.
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Para qualquer técnica de controle vetorial, onde se deseja controle tanto das tensões

de saída quanto das correntes de entrada, é preciso conhecer a posição dos vetores for-

mados pelas tensões desejadas nos terminais de saída e pelas correntes desejadas nos

terminais de entrada do conversor matricial. Isto é possível através da determinação do

arco tangente formado pelas partes imaginária e real de cada vetor, ou seja, divide-se a

parte imaginária pela parte real de cada vetor e, posteriormente, determina-se, calcu-

lando o arco tangente deste resultado, “onde” estes vetores estão localizados no plano

complexo (duas rotinas extras). Para saber qual é a “razão cíclica” de cada vetor que

será aplicado na saída do conversor, projetam-se os vetores de corrente de entrada e de

tensão de saída nos vetores “vizinhos” a eles. Desta forma, para controle simultâneo de

tensão de saída e corrente de entrada é preciso realizar quatro divisões, oito subtrações

e oito multiplicações. É ainda preciso efetuar oito operações trigonométricas para a

determinação destas “razões cíclicas”. Logo, ao total, tem-se 20 operações matemáticas

e dez rotinas extras.

A análise do esforço computacional para a técnica de controle escalar proposta para

conversores matriciais com quatro “braços” é bastante semelhante à análise que foi pro-

cedida para a Técnica de Controle Escalar 1, ou seja, é preciso, inicialmente, conhecer

vpos e vneg. As razões cíclicas de todas as chaves bidirecionais são obtidas através de

três divisões e nove subtrações, resultando em 12 operações matemáticas. O que dife-

rencia estas duas técnicas de controle escalar com relação a esforço computacional é o

número de comutações requeridas por cada uma delas. A Tab. 5.1, que apresenta o

número de comutações que ocorre em cada técnica apresentada, juntamente com a Tab.

5.3, que mostra o número de operações algébricas, o número de comparações feitas no

processo de determinação das razões cíclicas bem como esforços computacionais extras

demandados por cada técnica, fornecem os esforços computacionais totais de cada uma

das estratégias de controle estudadas.

A amplitude das tensões de saída pode, para todas as técnicas apresentadas, atingir

o limite máximo de 87% com relação à amplitude das tensões de entrada. É possível

alcançar este limite através da adição de um termo homopolar às referências das tensões
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Tabela 5.3: Processo de síntese das tensões de saída para as técnicas de controle escalar para con-
versores matriciais.

Estratégia Operações Número de Rotinas
de Controle Algébricas Comparações Extras

Venturini 73 — 18

Rodríguez — 6 —

Roy 27 3 —

Técnica 1 12 3 —

Técnica 2 12 6 —

Huber 20 — 10

Quatro Braços 12 3 —

de saída. Para o caso da técnica proposta por M. Venturini e A. Alesina este limite é

atingido procedendo uma “adaptação” nas razões cíclicas. Os próprios autores propõem

esta mudança [35] e [36]. Para a técnica de L. Huber e D. Borojević não há necessidade

de incluir este termo homopolar às referências das tensões de saída, uma vez que os

vetores compostos pelas tensões de entrada e de saída consideram as tensões de linha.

Com relação à técnica de controle escalar proposta para conversores matriciais com

quatro braços este limite ocorre sem a necessidade de inclusão de um termo homopolar

às referências das tensões de saída.
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