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Resumo

Este trabalho descreve o estudo, a andlise, a metodologia de projeto e os detalhes de
constru¢do de um conversor ressonante CC/CA de alta freqiiéncia usando técnicas de
comutacdo seqiiencial (sequential pulse gating), para a excitagdo de uma tocha indutiva a
plasma térmico. Esta tese objetiva mostrar a potencialidade desta nova técnica de modulacao
e apresentar uma alternativa tecnoldgica para o projeto de conversores eletronicos de poténcia
em altas freqiiéncias. O conversor ressonante opera na freqiiéncia nominal de 400 kHz, com
poténcia de 50 kW, e é constituido por células inversoras empregando chaves IGBTs de
comutagdo rapida. Para minimizar as perdas de comutagdao no corte, as células ressonantes
operam no modo de chaveamento suave ZVS, referenciado por uma malha PLL modificada
que mantém esta condicdo estavel apesar das variacdes de carga. A estratégia de comando por
comutacdo seqiiencial permite operar os dispositivos IGBTs no seu limite superior de
poténcia usando as propriedades de reducdo (derating) e de alivio (destressing) de corrente,
assim como propicia um efeito de multiplica¢do na freqiiéncia final do conjunto de inversores.
A saida do conversor ¢ conectada a um circuito ressonante série formado pelo aplicador da
tocha ICTP e um capacitor de compensacao, por intermédio de um transformador RF de
adaptacao de impedancias. No final, sdo apresentados resultados experimentais e ensaios

conduzidos em laboratdério como forma de validar a nova técnica proposta.

Palavras-chaves: Inversor ressonante série, IGBT, acionamento seqiiencial, comutagdo suave

ZVS, plasma térmico.



Abstract

This work describes the study, the analysis, the project methodology and the constructive
details of a high frequency DC/AC resonant series converter using sequential commutation
techniques for the excitation of an inductive coupled thermal plasma torch. The aim of this
thesis is to show the new modulation technique potentialities and to present a technological
option for the high-frequency electronic power converters development. The resonant
converter operates at 50 kW output power under a 400 kHz frequency and it is constituted by
inverter cells using ultra-fast IGBT devices. In order to minimize the turn-off losses, the
inverter cells operates in a ZVS mode referred by a modified PLL loop that maintains this
condition stable, despite the load variations. The sequential pulse gating command strategy
used it allows to operate the IGBT devices on its maximum power limits using the derating
and destressing current scheme, as well as it propitiates a frequency multiplication of the
inverters set. The output converter is connected to a series resonant circuit constituted by the
applicator ICTP torch, a compensation capacitor and an impedance matching RF transformer.
At the final, are presented the experimental results and the many tests achieved in laboratory

as form to validate the proposed new technique.

Keywords: Series resonant inverter, IGBT, sequential pulse gating, soft switching ZVS,

thermal plasma.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Generalidades

A crescente escassez de energia sob as suas mais diversas formas no ambito mundial,
apesar da maioria dos paises realizarem vultosos investimentos na pesquisa de novas fontes
energéticas ou no aprimoramento das atuais tecnologias, tem provocado a progressiva
valorizagdo dos insumos existentes e das commodities em geral. Como conseqiiéncia, este
cenario tem conduzido a uma busca incessante por plantas, sistemas e equipamentos que
apresentam rendimento e desempenho cada vez mais elevado, isto para o minimo consumo de
energia possivel [Rodrigues et al. 2008]. Esta tendéncia generalizada ndo poderia também
deixar de ser verificada no setor elétrico que, por meio do seu segmento académico, vem
envidando pesquisas capazes de aportar as respostas esperadas aos desafios propostos. Em
eletronica de poténcia, e na linha de conversores estaticos de alta freqiiéncia, em especial,
novas solucdes tecnologicas tém surgido, fruto do estudo e da implementacdo de conceitos
inovadores aplicados ao projeto de plantas, sistemas, equipamentos e componentes.

Focada nesta linha de pesquisa, esta tese caracteriza-se, essencialmente, como uma
contribuicdo ao desenvolvimento de novas topologias e padroes de acionamento empregados
em estruturas inversoras ressonantes, operando em altas freqliéncias. Com isto, torna-se
possivel oferecer uma alternativa tecnolégica de menor complexidade e custo, sobretudo se
comparada as pesadas estruturas conversoras empregando valvulas termidnicas de poténcia,
geralmente utilizadas para atender a essas aplicagdes.

Deve ser enfatizado, também, que a singularidade da estrutura proposta nesta tese
tornou-se possivel devido a forte evolugdo tecnoldgica registrada, nestes ultimos anos, no
segmento de componentes eletronicos de poténcia [Jayant Baliga 2001]. Neste aspecto, o
setor manufatureiro de semicondutores tem aportado uma contribuicao significativa com o
aprimoramento ¢ o desenvolvimento de novos dispositivos de comutagcdo mais rapidos, que

oferecem maior capacidade de manejo de corrente e tensdo.




Como ja ¢ de amplo conhecimento dos segmentos académico e industrial, desde seu
surgimento e ao longo destas ultimas duas décadas, os dispositivos IGBTs (Insulated Gate
Bipolar Transistors) [Brown 1998] vém sendo largamente empregados em circuitos de
comutacdo, suplantando, gradualmente, nas aplicagdes industriais da eletronica de poténcia,
os demais tipos de dispositivos de chaveamento até entdo utilizados. Contudo, ainda persiste,
como sendo um dos maiores fatores limitantes para a utilizacdo generalizada desses
componentes em conversores elétricos estdticos e estruturas inversoras, a reducdo da
capacidade de chaveamento, quando operando em altas freqiiéncias, devido a existéncia de
capacitancias parasitas internas engendrando importantes perdas de comutacao e condugio.

Diversas técnicas tém sido propostas nos projetos de conversores em alta freqiiéncia
para superar essas limitacdes, todas inerentes a propria estrutura constitutiva dos dispositivos
IGBTs. Técnicas de redugdo da magnitude das correntes circulando no dispositivo, chamadas
de current derating, de comutagao suave em ZVS e ZCS (Zero Voltage Switching and Zero
Current Switching) para aliviar a fadiga elétrica proporcionada pela agdo repetida do
chaveamento, de destressing e, mais recentemente, de uma nova técnica de comutagdo por
acionamento seqliencial, denominada de sequential gate pulsing. Recentes trabalhos
académicos produzidos no cendrio internacional por grupos de pesquisas de vanguarda tém
sugerido, em decorréncia do surgimento de novos componentes semicondutores com
caracteristicas de comutagdo mais rapidas, a utilizacdo de estruturas ressonantes agrupadas e
acionadas em seqiiéncia, possibilitando a operacdo em freqiiéncias bem mais elevadas, com
alto desempenho.

Com esta nova topologia de circuito, mediante a utilizacao de dispositivos IGBTs de
comutacdo rapida agrupados em estruturas ressonantes multiplas e com auxilio de estratégias
de comando seqiiencial apropriadas, torna-se possivel ampliar os limites de operacdo em
freqliéncia. As freqiiéncias de operacdo, até entdo limitadas a poucas dezenas de kHz,
alcancam a centena de kHz sem aumento significativo das perdas de chaveamento. A
aplicacdo deste conceito inovador de arquitetura associado & uma nova estratégia de comando
em inversores ressonantes possibilita, entdo, viabilizar a construg@o de conversores CC/CA de
média poténcia em alta freqiiéncia que poderdo vir a substituir, vantajosamente, antigas
estruturas baseadas em dispositivos semicondutores convencionais ou equipadas com valvulas
termidnicas de tecnologia obsoleta e baixa eficiéncia.

Como o trabalho proposto nesta tese ¢ parte integrante de um projeto mais amplo que

envolve o desenvolvimento e a constru¢do de uma planta experimental de tratamento de




residuos industriais e efluentes petroquimicos por plasma térmico, descreve-se sucintamente o
sistema para situar o contexto e a relevancia da aplicacdo. Isto permitira que o leitor entenda
as razdes que levaram a elaboracdo desta proposicao, para que a mesma nao pare¢a desconexa

ou solta.

1.2  Historico e Contexto Situacional

Reiterando o fato que o tratamento de residuos nao constitui o enfoque direto desta
tese, mas, sobretudo, valendo-se como elemento de provocacao, reflexdo e sensibilizacdo, ndo
¢ possivel ignorar que um dos grandes e crescentes problemas enfrentado pela sociedade
moderna ¢ a alta produ¢do de residuos de toda natureza e os efeitos correlatos que estes
produzem, seja em escala planetaria ou local. O resultado pratico ¢ a degradacdo do meio
ambiente e a poluicdo dos diversos ecossistemas, com reflexos diretos na qualidade de vida
das populagdes. De maneira geral ¢ possivel afirmar que quanto mais industrializado € o pais,
maior ¢ a quantidade de residuos que produz. De forma andloga, quanto maior ¢ a
concentracdo populacional em uma determinada regido, maior ¢ o problema apresentado
localmente. O que diferencia essencialmente as sociedades evoluidas das demais ¢ a
abordagem que estas fazem do problema e os cuidados que dispensam a solu¢ao. No caso do
Brasil, embora haja um principio de sensibiliza¢do e tomada de consciéncia da populagdo em
decorréncia do processo educativo e da midia em geral, o que estamos vendo ainda hoje, salvo
raras excecoes, sdo enormes lixdes a céu aberto onde sdo despejadas, diariamente, centenas de
toneladas de residuos das mais variadas procedéncias, sem nenhuma precaucao de manejo ou
tratamento sanitério.

A cidade de Natal, RN, em decorréncia do forte crescimento populacional e turistico
que vem registrando nestas ultimas décadas [Figueiredo 2006], se defronta com esta mesma
realidade e problemadtica. Os nimeros chegam a ser impressionantes, quando observados com
atenc¢do. A grande Natal, aglomeragdo metropolitana com pouco mais de 850.000 habitantes
produz, diariamente, cerca de mil e quinhentas toneladas de lixo sendo, setecentas toneladas
de procedéncia doméstica, oito toneladas de procedéncia hospitalar, cento e cingiienta
toneladas de entulhos recolhidas por cagambas poligindastes e outras seiscentas toneladas de
residuos de natureza diversa, oriundas da poda de arvores e da construgdo civil, entre outros.
Todo este lixo, até bem pouco tempo, era despejado a céu aberto no aterro de Cidade Nova,
na periferia urbana de Natal, sem nenhum tipo de tratamento ou precaucao de disposi¢ao, ou

ainda a esmo, em terrenos baldios. Para remediar a esta situagdo, a Prefeitura Municipal de




Natal em parceria com a empresa BRASECO S/A construiu o novo aterro sanitario no
municipio de Ceard-Mirim. Este aterro sanitario, com capacidade para receber 1.400
toneladas didrias nos proximos 20 anos, entrou em operagdo em meados de 2004 e deverd
absorver paulatinamente a maior parte dos residuos produzidos diariamente em Natal.

No caso de atividades ligadas a area de satide produzindo residuos hospitalares
compostos por orgaos e tecidos mortos, material contaminado, substincias organicas e
inorgénicas toxicas, medicamentos, rejeitos cortantes de metal e de vidro, material pléstico,
residuos fenolicos e outros efluentes quimicos diversos, o problema de descarte assume
contornos ainda mais complexos. De fato, esses residuos, geralmente de dificil degradacao,
contaminam o solo e os lengois freaticos de uma area bem maior de que a do local da
disposi¢do [Ministério Publico do RN 2010]. Mesmo assim, até bem pouco tempo, todo este
lixo hospitalar vinha sendo misturado ao de procedéncia doméstica, sendo disposto no mesmo
aterro sanitario, sem qualquer tipo de tratamento.

Diante da gravidade do problema, a Promotoria de Justica da Comarca de Natal
instaurou, em passado recente, inquérito civil para apurar as razdes pelas quais os servigos de
satde ndo estavam dando tratamento adequado ao lixo hospitalar que produzem, uma vez que
as Leis Municipais de n° 4.100/92, n® 4.748/96 ¢ a Portaria Estadual n°® 142/97 determinam
aos estabelecimentos de satide que tratem e gerenciem adequadamente os seus proprios
residuos, desde a geracdo até o destino final.

Em Natal, somente alguns poucos hospitais e clinicas possuem camaras de
incineracao de lixo. Mesmo assim, o processo de combustdo e a temperatura alcancada por
esses fornos de incineragdo, operando com queimadores a gas ou querosene, geralmente ndo
sdo suficientes para estabilizar todas as componentes organicas e bacterianas, € proporcionar o
tratamento adequado dos residuos queimados. Desta forma, grande parte dos gases toxicos e
das cinzas poluentes ¢ liberada na atmosfera, de sorte que as normas ambientais continuam
sendo descumpridas. Para remediar a este problema, um servico especial de coleta do lixo
hospitalar esta sendo feito por empresa especializada, a SERQUIP, que coleta o lixo de cerca
de setecentas unidades independentes de saide e o incinera em Sao Gongalo do Amarante,
municipio da regido metropolitana de Natal.

No caso dos residuos perigosos e efluentes petroquimicos resultantes das atividades
industriais locais, e em especial os do setor petrolifero, embora sejam produzidos em menor
quantidade, ndo sdo menos poluentes por tanto [Grande Mordvia Industrial 2003]. Esses

residuos, por for¢a das normas sanitarias nacionais, ndo podem ser descartados e dispostos em




aterros sanitarios comuns sem o devido tratamento e passam a constituir um importante
contencioso ambiental para essas empresas. Quando incinerados, os métodos empregados nao
proporcionam temperaturas suficientemente altas para estabilizar os componentes organicos
liberados na atmosfera com forte concentragdo de metais pesados, fendis, componentes
clorados, enxofre e outras substancias potencialmente cancerigenas. No mais, a incineragao
inadequada desses residuos de procedéncia industrial e, principalmente, os ricos em
organoclorados e hidrocarbonetos, além de produzir substancial quantidade de cinzas
contendo particulas ndo estabilizadas, ¢ uma fonte importante de emissdo de dioxinas e
furanos, na atmosfera. Um dos efeitos mais nocivos provocado por essas substancias toxicas €
a conhecida disrup¢ao hormonal que propicia o surgimento de cancer sob suas varias formas,
além de afetar grandemente o sistema imunoldgico e reprodutivo das espécies vivas.

Para minimizar a emissdo dessas substincias a tendéncia mundial ¢ utilizar, cada vez
mais, tecnologias de destrui¢do térmica por meio de elevadas temperaturas, de forma a
neutralizar os componentes ativos, promovendo a inertizagdo e a vitrificacdo do residuo
ultimo. Essas novas tecnologias, utilizando o plasma como fonte energética, oferecem uma
resposta adequada para essas aplicacdes e podem complementar de maneira vantajosa os
processos convencionais de incineragdo. A alta densidade de energia produzida, as altissimas
temperaturas alcangadas e a flexibilidade no controle dos gases plasmaticos sdo algumas das
caracteristicas basicas do processo [Teixeira 2001]. No mais, a associa¢ao de sistemas de co-
geracdo possibilita que grande parte da energia despendida no processo seja recuperada, sob
forma de vapor térmico e/ou na producao de gases de sintese que poderao ser utilizados para o
acionamento de grupos eletrogéneos ou, ainda, alimentar células a combustivel.

A UFRN - Universidade Federal do Rio Grande do Norte, através do seu programa
de pds-graduagdo em engenharia elétrica e de computagdo, sensibilizada e interessada pela
tematica do problema, propds a implantagdo de um projeto experimental de tratamento dos
residuos industriais e efluentes petroquimicos por plasma térmico. Pela complexidade
envolvida no desenvolvimento desta nova tecnologia e o vulto de recursos financeiros
necessarios a sua implantagdo, parcerias com demais instituicdes federais, estaduais,
municipais e empresas interessadas neste segmento de atividade foram propostas. Institui¢des
de fomento tecnologico e mecanismos de financiamento foram identificados e solicitados para
que o projeto pudesse ser viabilizado em prazo definido, bem como instrumentos juridicos
foram estabelecidos para formalizacdo das parcerias e defini¢do das responsabilidades das

partes. Em decorréncia, uma proposta para a constru¢do de uma planta de tratamento de




residuos por plasma térmico foi submetida e aprovada pela FINEP — Financiadora de Estudos

e Projetos [Salazar et al. 2003], com o objetivo de viabilizar a fase experimental do projeto.

1.3 Justificativa e Motivacao

Em contraponto aos processos tradicionais de queima ou incineragdo do lixo, que
produzem quantidades substanciais de cinzas, efluentes e gases como subproduto da
combustdo, o tratamento por plasma térmico propicia a fusdo, inertizacao e vitrificagao dos
residuos ultimos. As altissimas temperaturas alcancadas pelo jato de plasma provocam a
dissociacdo molecular dos residuos organicos em suas componentes basicas. O produto
resultante ¢ uma escoria inerte, estabilizada quimica e fisicamente, que ndo apresenta mais
nenhum risco para o meio ambiente. Esta escoria sélida pode ser entdo disposta em aterros
sanitarios ou, ainda, reutilizada na pavimenta¢do de calcadas e ruas, e como material de
enchimento, na constru¢ao civil.

E importante registrar que as tecnologias utilizando o plasma térmico como fonte de
calor estdo ganhando cada vez mais importancia na sociedade moderna por oferecer um
tratamento limpo, definitivo, e que possibilita recuperagcdo energética do processo sob forma
de gazes ou, ainda, propicia a reciclagem de metais e outras ligas contidas nos residuos
processados. Uma das aplicagdes imediatas desta tecnologia, no pais, poderia ser voltada, por
exemplo, para o tratamento e a recuperacdo de metais nobres e altamente poluentes contidos
em baterias, pilhas, lampadas fluorescentes e aldgenas, catalisadores automotivos e outros, ja
que, por lei, os seus fabricantes sdo obrigados a dar o tratamento adequado aos produtos
descartados.

Ha, ainda, o caso dos materiais e substancias radioativos utilizados em medicina e na
industria em geral, que necessitam ser reciclados ou inertizados antes de sua disposi¢do final,
por constituir um risco potencial a saude da sociedade, e de cujos efeitos sdo de dificil
avaliagdo. Quem nao se lembra do acidente ocorrido em Goiania, ha cerca de 20 anos, com
uma capsula de césio descartada inadvertidamente em um ferro velho.

Em fim, todos esses fatores somados contribuem para a contaminagao lenta e
progressiva do subsolo e dos lengdis fredticos da regido onde sdo depositados os residuos,
pela acdo dos metais pesados, sais e outros, o que, for¢osamente, conduzird a pesados

investimentos na captacdo de novos mananciais hidricos para abastecer a cidade.




Apesar das nitidas vantagens oferecidas pelo processo de inertizacdo por plasma
térmico, ndo se deve esquecer de que se trata de uma tecnologia complexa e dispendiosa, que
deve ser empregada somente quando as demais tecnologias convencionais se revelam
ineficazes para alcangar os resultados requeridos. Assim, os critérios para sua aplicagdo
devem ser pautados no atendimento as normas [Governo Federal do Brasil 2003] emanadas
do CONAMA — Conselho Nacional do Meio Ambiente, da ANVISA — Agéncia Nacional de
Vigilancia Sanitaria, e da ABNT — Associagdo Brasileira de Normas Técnicas, através das
Resolugdes, Recomendacdes, NBRs e ISOs.

Assim, diante das diversas razdes apresentadas, a possibilidade de contribuir para
minorar o impacto ambiental provocado pelo descarte inadequado de residuos altamente
poluentes e de aportar uma solucdo tecnoldgica efetiva para um problema que aflige a
sociedade constitua em si um forte fator motivador. Obviamente, a abordagem temaética do
problema extrapola os limites praticos desta tese de doutorado que objetiva, tdo somente, o
estudo de uma parte especifica do sistema de tratamento, a fonte RF e, mais propriamente, o
conversor ressonante CC/CA de alta freqiiéncia.

Desta forma, para o escopo desta tese de doutorado, sdo abordados apenas os
aspectos da planta de tratamento voltados com maior enfoque para o combustor a plasma e,
particularmente a fonte de alimentacdo RF, conversor ressonante de alta freqiiéncia, sistema

de controle e a instrumentacao associada.

1.4 Objetivos e Enfoque

Este trabalho objetiva aportar uma contribuicdo efetiva ao desenvolvimento e a
construgdo de conversores estaticos de média poténcia do tipo CC/CA, com capacidade
situada na casa das dezenas de kW, e operando em alta freqiiéncia na casa da centena de kHz.
O conversor proposto ¢ arquitetado com base numa combinacdo modular de células
inversoras ressonantes a IGBTs, comutadas seqliencialmente no tempo segundo a técnica
sequential gate pulsing. Esta técnica, além de reduzir o estresse elétrico sofrido pelos
dispositivos de chaveamento, propicia o aumento da freqiiéncia final de operagdo na razao
direta do numero de células inversoras associadas, através do efeito de multiplexacdo. As
células inversoras empregam dispositivos IGBTs de poténcia de ultima geracdo produzidos
com tecnologia NPT (Non Punch Through), que proporciona maior velocidade de
chaveamento. Além de incorporar técnicas convencionais de comuta¢do suave, sdo testados

novos padrdes de acionamento para reduzir as perdas de conducdo, corte e recuperacio




reversa, estes baseados em técnicas de comutagdo seqiiencial dos modulos. Para verificar a
propriedade desta proposta, ¢ feita a modelagem dos principais elementos por meio da
ferramenta computacional MatLab/Simulink® de MATHWORKS®, bem como as diversas
topologias de circuitos e associagdes de moddulos sdo simuladas, testadas, analisadas e
comparadas com auxilio do OrCAD/PSpice” de CADENCE® ¢ do Proteus” de LABCENTER
ELECTRONICS"®.

Assim, o trabalho pretende demonstrar a potencialidade proporcionada por esta nova
técnica de comutacdo, investigar os possiveis padroes de chaveamento e seqiiéncias de
acionamento e, com base nas indica¢des obtidas, implementar o padrao oferecendo o melhor
desempenho para o conversor ressonante proposto.

Acessoriamente, por constituir etapas fundamentais na producdo de resultados, sdo
consideradas partes integrantes deste trabalho a caracterizagcdo dos dispositivos IGBTs, no
tocante a especificacdo dos pontos de operagdo das estruturas inversoras ressonantes, bem
como o estudo do comportamento da impedancia complexa apresentada pelo aplicador RF da

tocha ICTP (Inductively Coupled Thermal Plasma).

1.5 Apresentacdo e Organizacao

Este trabalho é organizado e apresentado em seis capitulos, complementados por
apéndices, anexos, diagramas e notas técnicas, sendo:

O capitulo 1 apresenta uma breve descri¢do dos problemas relacionados ao descarte
inadequado de residuos, dos aspectos histdricos e contexto situacional, da motivagdo tematica
da proposicao e dos objetivos do trabalho desenvolvido nesta tese.

O capitulo 2 apresenta a descricdo da planta de tratamento de residuos por plasma
térmico em fase de implantagdo na UFRN, de forma a situar o escopo e a finalidade do
trabalho. Esta descricdo aborda, em especial, os diversos aspectos relacionados a tocha de
plasma e a fonte RF de alta freqiiéncia, permitindo situar sua fun¢do no ambiente de operagao
da planta e compreender melhor a importancia do trabalho proposto. Serve, também, de
embasamento para a especificacdo e o dimensionamento do aplicador RF da tocha ICTP, o
qual € parte integrante da carga ressonante.

O capitulo 3 faz uma breve retrospectiva dos varios tipos de conversores operando
em altas freqliéncias, bem como uma revisdo das diversas topologias e técnicas de controle
utilizadas em inversores ressonantes. Apresenta, também, a técnica de modelagem aplicada ao

desenvolvimento do conversor ressonante proposto. Sdo analisados, igualmente, os demais




dispositivos auxiliares associados e suas interagdes com o sistema principal. Embora nado
sendo parte do estudo conduzido nesta tese, sdo apresentados, acessoriamente, € a titulo
informativo, os mecanismos de surgimento e de sustentacdo dos plasmas térmicos.

O capitulo 4 apresenta o projeto de desenvolvimento, o dimensionamento e a
implementagdo proposta para as estruturas inversoras ressonantes, a estratégia de comando
adotada e a atuagdo das malhas de controle. Apresenta, também, o dimensionamento do
transformador de impedéncias e do aplicador RF da tocha ICTP por ser parte integrante da
carga ressonante. S3o também apresentados os resultados das simulagdes relativas aos
diversos circuitos implementados, como forma de validar as proposigoes feitas.

O capitulo 5 apresenta os principais resultados experimentais do conversor
ressonante de alta freqiiéncia e das diversas partes do sistema, com a resposta das malhas de
controle, obtidos até entdo.

Finalmente, no capitulo 6, sdo apresentadas as conclusdes gerais sobre os principais
aspectos tedricos e praticos observados at¢ o momento. Esses pontos constituirdo marcos para
a complementacao e a continuidade dos trabalhos apresentados, bem como, para a proposi¢ao

de novos trabalhos.




Capitulo 2

Descricao da Planta de Tratamento de
Residuos por Plasma Térmico

2.1 Introducéo

Embora ndo constitua o enfoque direto desta tese de doutorado, a descri¢do da planta
de tratamento de residuos industriais perigosos e efluentes petroquimicos por plasma térmico
justifica e embasa as razdes segundo as quais o trabalho foi proposto. Desta forma, serdo mais
facilmente entendidos os limites da aplicacao, bem como as especificidades da tese proposta.

A defini¢d@o dos principais elementos constituintes da planta de tratamento ¢ efetuada
com base no estudo inicialmente produzido, especificando os principais parametros de
operacdo da planta e delimitando as condigdes de contorno do sistema. Por se tratar de uma
planta experimental de pequena capacidade ¢ adotado, para o processo termodinamico de
base, o tratamento dos residuos mediante simples destrui¢dao e dissociagdo dos componentes
organicos, com queima imediata dos gases produzidos, sem nenhum esquema de valorizagao
energética associado. Por outro lado, os residuos inorganicos presentes sdo inertizados,
vitrificados e descartados, também sem incluir nenhum processo de reciclagem das
componentes metalicas e/ou cerdmicas. A partir da escolha do processo de tratamento foi
entdo definida a arquitetura funcional para o projeto da planta de tratamento e dos diversos
subsistemas associados, bem como foi determinada a linha metodoldgica a ser empregada na
modelagem e no dimensionamento dos principais elementos. Foi também realizado um estudo
para definir o custo aproximativo de constru¢do da planta de tratamento de residuos e fornecer
os subsidios necessarios ao dimensionamento dos recursos financeiros.

Como ponto inicial de dimensionamento da planta é especificado, como capacidade
diaria de tratamento para uma jornada continua de dez horas, o processamento integral de 250
kg de residuos plasticos industriais ou de 750 kg de efluentes petroquimicos com,
respectivamente, poder calorifico médio de 30 kJ/kg e 10 kJ/kg. Esses valores energéticos

conduzem a utilizagdo de um conjunto tocha-combustor, para o processamento dos residuos,
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apresentando uma poténcia elétrica equivalente de 50 kW. Fisicamente, a planta ocupa uma
area Gtil com cerca de 25 m’ e é alimentada por uma subestacio elétrica do tipo trifasica sob
tensdo de 380 V¢4, com poténcia instalada de 105 kVA. O processo de inertizagdo e
vitrificagdo empregado deve assegurar uma reducdo no volume dos residuos organicos de, no
minimo, 95 %, e ndo produzir quantidades de substancias toxicas, como dioxinas e furanos,
acima dos padrdes de emissao preconizados pelas normas do MMA e da ANVISA.

Apesar de apresentar uma configuracdo inicial bem definida, o projeto da planta de
tratamento, pela sua concep¢do baseada em uma arquitetura modular, oferece um elevado
potencial evolutivo que permitird migrar, posteriormente, para o estudo de novos processos ¢
implantacdo de um esquema de co-geracao de energia elétrica.

Nos itens a seguir, apresenta-se uma descri¢do sucinta da planta de tratamento de
residuos por plasma térmico e dos principais subsistemas associados, que se encontra,
atualmente, em fase de implantacao e teste na UFRN, e cuja constru¢do foi viabilizada através

de financiamento da FINEP.

2.2  Descricéo do Sistema
2.2.1 Arquitetura da planta

A planta experimental de tratamento ¢ constituida, basicamente, por um sistema de
carregamento e alimentacdo manual dos residuos, um reator principal a plasma operando a
pressdo atmosférica, uma tocha a plasma indutivo com fonte de alimentacdo RF de alta
freqliéncia, um sistema de refrigeracdo da tocha por dgua circulante, um reator secundario de
degaseificacdo e queima dos gases, um sistema de depuragdo e lavagem de particulados, € um
sistema de exaustdo e dispersdo de vapores na atmosfera [Nema et al. 2002]. A figura 2.1
apresentada a seguir ilustra, de forma simplificada, a arquitetura geral da planta.

O carregamento dos residuos solidos ¢ feito, manualmente, pela parte superior do
reator principal através de uma dupla porta do tipo corta-fogo, acionada por um atuador
pneumatico. A antecamara ¢ pressurizada por um pequeno fluxo de nitrogénio, de forma a
prevenir qualquer risco de explosdo durante a operacao de carregamento dos residuos solidos.
Os efluentes liquidos sdo injetados diretamente no combustor a plasma por meio de um
sistema de pressurizagdo utilizando um compressor independente.

O reator a plasma principal € constituido por um recipiente metalico feito com chapa

de aco revestido, internamente, com material ceramico refratario, de forma a garantir o
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1solamento térmico com o ambiente externo. A camara do reator principal oferece um volume
interno de, aproximadamente, 0,1 m’. Para assegurar a completa dissociagdo molecular do
material organico e a vitrificacdo dos residuos metalicos e/ou ceramicos sob tratamento, a
temperatura média da cdmara primaria ¢ ajustada entre 1500 °C e 1600 °C. Uma porta corta-
fogo situada na parte mais inferior do reator, esta também acionada por um atuador
pneumatico, possibilita a remog¢ao periddica da escoria inertizada e vitrificada proveniente dos

residuos ndo-organicos tratados.

Entrada de residuos Para chaminé T
Fonte RF e controle l
| —— ,
Saida T Agua
gases -
Alimentador
Lavador Exaustor

de
gases

NWATIRS

7 Queimadorﬁ / Bomba

|] |] principal
Compressor
de ar ocha Reservatorio
@ RF agua +
. resfriamento
4l csament

Figura 2.1 — Diagrama ilustrativo da planta de tratamento

A tocha a plasma utilizada pelo combustor ¢ do tipo indutivo, tecnologia inovadora
que oferece melhor controlabilidade da temperatura do reator [Ganguli et al. 2002] e, por ndo
possuir eletrodos metalicos internos, ndo contamina os eventuais gases de sintese produzidos
durante o processo de tratamento. Este tipo de tocha permite, ainda, devido & sua estrutura
mecanica peculiar, a introducao axial dos gases e residuos a serem tratados, possibilitando
assim maior tempo de residéncia na chama por operar com velocidade de exaustdo mais baixa
de que as tochas convencionais a arco CC. O corpo da tocha de plasma e o flange de fixacao
sdo resfriados por meio de um fluxo circulante de dgua de-ionizada e desmineralizada,
dimensionado para a aplicagdo. A tocha indutiva do reator principal ¢ alimentada por uma
fonte RF de alta freqiiéncia operando na freqiiéncia nominal de 400 kHz. Um sistema de
rastreio por PLL (Phase Locked Loop) excursiona em freqiiéncia o ponto de operagao, dentro
de uma faixa de + 20 %. A adocdo de uma freqiiéncia de operacdo suficientemente baixa

permite a utilizacdo de um conversor ressonante de alto rendimento a IGBTs baseado em
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novas técnicas de comutagdo seqiiencial, em lugar dos tradicionais osciladores equipados com
tubos termidnicos a vacuo. Ainda sim, a faixa de freqiiéncia escolhida propicia uma
construcdo mecanica mais simples da tocha, com elementos constituintes de maiores
dimensoes fisicas, notadamente no tocante ao indutor, bocal constritor e sistema de
refrigeracdo.

A fonte RF de alta freqiiéncia ¢ constituida por uma estrutura retificadora CA/CC
formada por um estagio booster tritasico a IGBTs, com pré-regulador de carga para ajuste do
fator de poténcia global, associada a um conversor ressonante CC/CA baseado em inversores
ressonantes produzindo uma corrente senoidal. O acionamento do conversor ressonante
CC/CA ¢ provido por um modulo gerador de comando e controle construido especificamente
para a aplicagdo. O conversor ressonante CC/CA excita o indutor da tocha a plasma por meio
de um transformador casador de impedancia resfriado por circulacdo de dgua de-ionizada. O
transformador de impedancia propicia, adicionalmente, o necessario isolamento galvanico
entre a rede elétrica da planta, fonte RF e tocha ICTP, uma vez que o retificador booster ¢
alimentado diretamente pela rede. Todo o conjunto ¢ blindado para impedir o vazamento de
radiacdo eletromagnética para o exterior. O comando do retificador, a supervisao de tarefas e
o controle das principais funcionalidades da fonte RF de alta freqiiéncia sdo implementados
por um modulo microprocessador DSP (Digital Signal Processor) dotado de porta serial para
comunicagdo remota com o microcomputador de processo. Assim, com base nos requisitos
operacionais gerados pelo computador de processo e a partir das demais informagdes
provenientes das malhas de instrumentacdo, a fonte RF de alta freqliéncia ajusta o ponto de
operagdo da tocha e assegura a transferéncia otimizada de energia RF ao plasma. A tocha a
plasma, constituida pelo aplicador RF e o capacitor de compensagao, ¢ excitada no modo de
ressonancia série, operando com poténcia nominal de 50 kW.

A tocha usa, a principio, uma mistura ar-nitrogénio ajustada na proporcao de 90 % de
ar para 10 % de nitrogénio, injetada por um compressor de alta pressdo, para a geragdo do
plasma. A opgao por este tipo de mistura plasmatica se prende a fatores econdmicos, uma vez
que o nitrogénio ¢ um géas barato, de facil aquisicdo no comércio local. O fluxo da mistura ar-
nitrogénio necessario para garantir uma poténcia de plasma excitado de 50 kW ¢é estimado em
10 I/min. O resfriamento auxiliar do tubo de confinamento da tocha ¢ provido por um fluxo de
argonio, com vazdo de 60 [/min. [Venkatramani 2002]. Valvulas automatizadas para

regulacdo dos fluxos de gases sdo controladas pelo programa principal do supervisorio de
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tratamento. Um sistema auxiliar de igni¢cdo por descarga de pulsos de alta tensdo propicia a
partida da tocha de plasma, na fase inicial de operagao do sistema.

O reator secundario ¢ constituido por um recipiente metalico cilindrico fechado, feito
com chapa de a¢o, sendo revestido internamente com material ceramico refratario, de forma a
garantir o isolamento térmico para com o ambiente gasoso. O volume interno apresentado
pela camara corresponde a cerca de 1/3 do volume interno do reator primario. Os gases
quentes produzidos por pirdlise dos residuos no reator primario, estes contendo grande
quantidade de hidrocarbonetos, monoxido de carbono e hidrogénio, ao penetrar na camara
secundaria onde encontram um ambiente rico em oxigénio, sdo queimados a uma temperatura
de cerca de 1.200 °C e se recombinam em CO, e H,O. Para que estas transformagdes possam
ocorrer ¢ necessario dimensionar fisicamente o reator de forma a garantir que o tempo de
residéncia desses gases circulando na camara secundaria nao seja inferior a 0,3 s.

O sistema de lavagem e depuragdo dos gases residuais € constituido por um
recipiente metalico cilindrico provido de um chuveirinho na extremidade superior, recebendo
um fluxo continuo de 4gua pressurizada. A parede interna da parte inferior do recipiente de
lavagem onde sdo injetados os gases quentes provenientes da cdmara secundaria ¢ recoberta
com material ceramico. A agua pulverizada proporciona o rapido resfriamento dos gases,
diminuido bruscamente sua temperatura de cerca de 1000 °C para a temperatura ambiente e
evitando, assim, as reagdes de recombinagdo. A dgua aquecida pelos gases € recolhida na base
inferior do recipiente para ser devolvida ao tanque de resfriamento. Uma bomba assegura o
ciclo continuo de circulagdo da dgua. Eventualmente, uma solu¢ao de NaOH pode ser diluida
na agua, de forma a remover tragos de HCI. De forma analoga, o recipiente foi dimensionado
fisicamente de maneira tal que o tempo de residéncia dos gases, na camara de lavagem e
depuracgdo, seja suficiente para garantir o completo resfriamento dos mesmos.

O sistema de exaustao e dispersdo ¢ constituido por uma ventoinha do tipo centrifuga
e uma chaminé. A ventoinha succiona os gases do sistema de tratamento, bem como, produz
uma pressuriza¢cdo negativa no nivel do reator principal e da camara secundaria, retirando o
excesso de ar do processo. A chaminé, por fim, conduz e dispersa o vapor de 4gua na
atmosfera.

Todo o controle do processo de tratamento, ajuste dos pardmetros € monitoragao das
condicdes de operacdo do sistema é feito por um supervisorio rodando em LabVIEW® de

NATIONAL INSTRUMENTS CORPORATION®, sob plataforma Windows®NT. Dois

microcomputadores do tipo PC, ambos equipados com interface serial RS-232, sdo afetados
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ao monitoramento e a supervisdo do sistema de tratamento. O ajuste das valvulas de fluxo,
controle dos sensores de pressdo, temperatura, corrente e implementagao de niveis de alarme

em pontos criticos do sistema sao feitos por CLPs (Controladores de Logica Programavel).

2.2.2 Tocha RF indutiva a plasma termico — ICTP

A escolha de uma tocha ICTP como gerador de plasma térmico resulta de uma
decisdo de projeto, ja que outros tipos de aplicadores a plasma, de estrutura e construgdo mais
simples, como as tochas de arco CC ou CA nao transferido [Bonizzoni et al. 2002] poderiam
também ser utilizados para a aplicacdo proposta. O interesse especifico ligado ao
desenvolvimento deste tipo de tecnologia decorre do fato que a mesma podera ser estendida
vantajosamente, no futuro, ao processamento e a geracdo de gases de sintese associados a
esquemas de cogeragdo elétrica. Isto notadamente se justifica para a producdo de hidrogénio
de alta pureza que podera ser utilizado em motores a combustdo interna acionando grupos
geradores, ou, ainda, em células a combustivel [Mauchien et al. 2002]. Assim, ¢ sob este
enfoque particular que deve ser entendida a escolha desta tecnologia.

Um dos segmentos do projeto consiste, entdo, em desenvolver um dispositivo capaz
de gerar e transferir a maior quantidade possivel de calor ao material a ser tratado, e que
apresenta alto rendimento de conversdo eletro-térmica, com baixo custo operacional. Em
atendimento ao requisito de baixo custo operacional, escolha-se o ar seco pressurizado
enriquecido com nitrogénio industrial como géas plasmatico [Abeele et al. 2001]. Embora o ar
seco, por ser composto de, aproximadamente, 20 % de oxigénio e 80 % de nitrogénio,
apresenta forte caracteristica oxidante, esta propriedade tera pouca influéncia sobre o processo
final j& que a tocha ICTP ndo possui eletrodos metalicos internos sendo erodidos pelo jato de
plasma, e cujos vapores poderiam contaminar eventuais gases de sintese. No projeto da tocha,
um dos fatores preponderantes relaciona-se a poténcia minima necessaria para sustentar a
descarga no plasma, uma vez que o ar, por ser uma molécula diatdmica, apresenta um
potencial de ionizacdo elevado, da ordem de 15,76 eV, o que exige maior nivel de excitacao
da fonte RF de alta freqiiéncia.

A equagdo proposta na literatura por Saha (1932) e amplamente utilizada em
termodindmica, inter-relaciona esses fatores na transi¢do do estado neutro para ionizado, uma
vez que a modelizagdo da tocha ¢ feita para o estado de equilibrio termodinamico local
[Rutberg 2002], chamado LTE (Local Thermodynamic Equilibrium), ou seja, num estado tal

que uma temperatura unica caracteriza todos os modos internos de energia do 4&tomo excitado
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sejam eles, eletronico, rotacional e vibracional. Assim, ¢ assumido que a temperatura global
de uma parte devida a energia cinética dos elétrons e, de outra, a energia do gés ionizado, ¢
aproximadamente igual em conseqiiéncia da condicao de equilibrio térmico local. A figura 2.2
apresenta o grafico da distribui¢do radial de temperatura para estes trés modos de energia,
sejam eles, eletronico, vibracional e rotacional, para o ar seco na condicdo LTE quando
excitado a pressdao atmosférica [Tafa 2001], gerando uma temperatura maxima no gas de,

aproximadamente, 0,8 eV, ou seja, 9.000 K.
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Figura 2.2 — Perfil de temperatura das componentes do géas ar nos modos,
eletronico, vibracional e rotacional em condi¢do LTE. (Reproduzido do
documento: Optical diagnostics of atmospheric pressure air plasmas. TAFA Corp.”)

Obviamente, temperaturas mais elevadas poderiam ser obtidas usando gases de maior
entalpia, mas os valores indicados correspondem a escolha inicialmente feita, na fase de
definicdo do projeto. Outro importante fator a ser observado, no dimensionamento da tocha
ICTP, ¢ para que a freqiiéncia de excitacao aplicada ao campo eletromagnético seja inferior a
freqliéncia eletronica do plasma, esta diretamente dependente da densidade de elétrons por
unidade de volume. No caso especifico ndo existe esta possibilidade, pois a freqiiéncia de
operagao da tocha fixada 400 kHz encontra-se bem abaixo da freqii€ncia eletronica critica do
plasma, naquelas condigdes de pressdo [Sakakibara et al. 2002]. A interagdo do campo
eletromagnético produzido pelo indutor com o plasma ocorre sobre uma superficie
concéntrica que determina uma camada na qual a energia RF ¢ amplamente absorvida,
refletida ou dispersa. Esta camada de interacdo propicia uma profundidade de penetracdo o
da energia, relacionada com a freqiiéncia de radiagdo do campo eletromagnético, onde o

plasma apresenta uma condutancia elétrica o, para uma permeabilidade magnética u do
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\

meio. Para o caso considerado, na freqiiéncia de 400 kHz e para o gas nitrogénio

[

temperatura de 8000 K, a profundidade de penetracdo ¢ de cerca de 25 mm. Esta interacao ¢
descrita matematicamente pelas equacdes de Maxwell (1879) e pela equacdo de balanco de
energia, onde o termo relativo a absor¢do descrito pela lei de Ohm (1825) corresponde ao
aquecimento do plasma. O segundo termo corresponde a emissdo de radiagdo infravermelha e
ultravioleta, ¢ os demais termos correspondem a condugdo axial e radial de calor [Tanaka et
al. 2002], e as perdas por difusdo, respectivamente.

De forma pratica, para transferir a maxima quantidade de energia eletromagnética ao
meio, € necessario obter um coeficiente geométrico k tal que o raio » da coluna de plasma
corresponda de 1,5 a 3 vezes a profundidade de penetracdo ¢ . Isto conduz, para o caso
considerado na aplicagdo, a utilizacdo de um tubo de confinamento de material ceramico com
diametro interno de 75 mm. A maxima eficiéncia de ionizacao do volume de plasma ¢ obtida
com um indutor apresentando uma relagdo geométrica entre didmetro D e comprimento L,
de 1,5. Assim, o indutor ¢ constituido por sete espiras feitas de tubo de cobre com didmetro
externo de 3/8 de polegada, espagadas de 5 mm [Fauchais et al. 1997]. O dimensionamento
final do aplicador RF da tocha ICTP ¢ obtido por modelagem e equacionamento matematico,
para as condi¢cdes de contorno estipuladas. Simulac¢des serdo desenvolvidas, posteriormente,
para preditar os resultados e avaliar o potencial evolutivo do dispositivo para poténcias

maiores. A figura 2.3, apresentada a seguir, mostra o corte de uma tocha ICTP.
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Figura 2.3 — Vista ilustrativa de uma tocha ICTP.

(Reproduzido parcialmente do documento: Optical diagnostics
of atmospheric pressure air plasmas. TAFA Corp.")
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Na fase inicial de operacdo da tocha ICTP ¢ necessario ignitar o plasma até que a
descarga no mesmo possa se auto-sustentar [Liao 2002]. A maior dificuldade desta situagao
decorre do importante volume de ar contido na antecAmara da tocha, a pressdo atmosférica, e
do alto potencial de ruptura elétrica apresentado pelo ar. Na aplicagdo proposta, um sistema
de ignicdo provido de vela automotiva gerando descargas pulsantes de alta tensdo auxilia a
fase de partida. O gerador de igni¢do ¢ construido com base em dispositivos automotivos ja
existentes no mercado comercial interno.

No mais, ¢ importante lembrar que as caracteristicas elétricas do plasma, e por
conseqiiente a natureza da impedancia complexa refletida, dependem grandemente do tipo de
gas, da pressdo e vazdo, da poténcia de excitacdo e das condicdes de operagdao do reator.
Assim, para obter a maxima transferéncia de poténcia para a tocha ICTP ¢ necessario que a

parte real da impedancia refletida pelo plasma R, seja igual & impedancia de saida da fonte
RF e que a parte complexa X, se torne nula. Como esta condig@o dificilmente ocorre, ou néo

se mantém estdvel de forma permanente, ¢ preciso inserir um circuito de casamento. A
adaptagdo ¢ proporcionada por um transformador com nucleo de ferrite conectado ao
aplicador RF da tocha a plasma por meio de um capacitor de compensagao. Seu valor ¢
dimensionado para que o circuito formado pelo aplicador RF da tocha, este combinado por
sua vez com a indutancia refletida do plasma, ressone na freqiiéncia nominal de 400 kHz,
cancelando assim as componentes reativas apresentadas pelo sistema. As variagdes do ponto
de sintonia sdo rastreadas por um circuito PLL que define a freqiiéncia de operagdo da fonte
RF, dentro de uma faixa de = 100 kHz. A caracteristica de ndo casamento apresentado pela
tocha ICTP neste ponto, fora do regime de operacao, ¢ utilizado para minimizar os elevados
transientes de sobre tensdo provocados pelo fator de mérito do indutor da tocha, com reflexo
direto sobre o conversor ressonante CC/CA de alta freqiiéncia.

O conjunto aplicador RF da tocha a plasma e transformador de adaptacdo sdo
integrados na forma de um bloco monolitico provido de um sistema de resfriamento por dgua
circulante pressurizada, dimensionado para dissipar o calor produzido pelas perdas de
transmissdo e de conversdo. Uma proje¢do preliminar do rendimento das diversas estruturas
conduz a uma expectativa de perdas da ordem de 1 % a 3 % para o transformador RF e de 25
% a 28 % para a tocha ICTP, servindo como elementos de base para o dimensionamento do

sistema de refrigeragao.
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O fluxo de ar plasmatico necessario para transferir a poténcia nominal de 50 kW ¢
estimado entre 10 litros e 15 litros por minuto, as CNTP (Condi¢gdes Normais de Temperatura
e Pressdo), determinando uma velocidade de exaustao de 250 a 300 cm/s na saida do bocal da
tocha. Com base nestes valores, determinam-se as caracteristicas do grupo compressor de ar
necessario ao funcionamento do sistema, bem como para suprir a operagdo das valvulas de
regulacdo de fluxo. Estima-se que o tempo de residéncia na zona dos gases quentes, este
diretamente proporcional ao comprimento da coluna de plasma e velocidade de exaustdo, serd

de aproximadamente 70 ms.

2.2.3 Fonte RF de alta frequéncia

A fonte RF de alta freqliéncia ¢ arquitetada sobre dois conversores de poténcia,
sendo um do tipo retificador CA/CC com pré-regulador PFC (Power Factor Correction),
fornecendo uma tensdo continua no barramento de 750 Ve @ 75 A [Santos, 2009], e outro,
do tipo CC/CA de alta freqiiéncia, entregando 50 kW de poténcia, gerando, a partir da tensao
de barramento, a corrente senoidal RF necessaria para a excitagdo da tocha ICTP.

A corregdo do fator de poténcia da fonte RF ¢ necessaria, pois a carga, composta
pelos inversores ressonantes € o aplicador RF da tocha ICTP, apresenta forte componente
reativa que puxa o fator de poténcia para valores bastante baixos. A principio, pensou-se
utilizar um retificador trifasico ndo controlado, de estrutura mais simples, e implementar o
controle de poténcia da tocha RF, bem como o ajuste do fator de poténcia por meio de
técnicas de modulagdo por densidade de pulsos, também chamado de PDM (Pulse Density
Modulation), atuando diretamente no padrdo de acionamento dos inversores. Esta solu¢do,
porém, foi descartada, pois produziria forcosamente algumas seqii€ncias longas de ciclos com
nulos na tensdo RF de saida, o que poderia levar a extingdo ou instabilidade do plasma, em
decorréncia de niveis de excitacdo inadequados. Ademais, ¢ sabido que esta técnica produz
alto contetido harmdnico na corrente de linha para padrdes de baixa densidade de modulagao,
sendo fortemente dependente dos intersticios de quantizagdo estabelecidos. A solucdo adotada
foi a de implementar o controle de poténcia da tocha RF mediante ajuste da tensdo CC de
barramento e realizar a corre¢do do fator de poténcia por sintetizagdo das correntes CA de
linha, com auxilio de um modulador PWM (Pulse Width Modulation) digital empregando a
modulacdo vetorial. Esta técnica apresenta a vantagem de possibilitar um controle
extremamente preciso da tensdo CC de barramento e, em conseqiiéncia, da poténcia fornecida

a carga pelos inversores ressonantes, além de manter a impedancia dindmica do retificador em
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valores praticamente constantes. No mais, o estudo do retificador booster realizado em
trabalhos anteriores trouxe a fundamentacdo necessaria para a implementacdo deste novo
sistema de controle. Assim, com base nos resultados obtidos em trabalhos paralelos, se pode
afirmar que a utilizagdo da técnica de modulacdo vetorial aporte um real ganho no rendimento
da estrutura retificadora e facilite o atendimento as normas IEC 61000 quanto a emissdo de
harmonicos, quantidade de distor¢dao produzida e limites de interferéncia eletromagnética,
chamada EMI (ElectroMagnetic Interference), conduzida e/ou irradiada nas linhas de
alimentagao.

O conversor CA/CC ¢ constituido por um retificador booster formado por uma ponte
trifasica a IGBTs com diodos reversos incorporados, equipada com modulos excitadores. O
conjunto ¢ montado sobre um bloco dissipador resfriado por um fluxo de ar for¢ado. Para
minimizar as perdas engendradas nos IGBTs e diodos, o chaveamento ¢ feito na freqiiéncia de
10 kHz segundo um padrio de comutagdo suave empregando técnicas ZCS (Zero Current
Switching). Os indutores booster, com indutancia de 1 mH e capacidade de corrente para 100
A, sdo constituidos por um nucleo de ferro laminado do tipo C com grao orientado, de baixas
perdas. A geracdo dos comandos para acionamento dos IGBTs, estratégia de controle e
processamento dos diversos sinais de controle ¢ feito por um moédulo microcontrolador DSP
da familia TMS320F2800, de TEXAS INSTRUMENTS INC.®. Adicionalmente, o modulo
DSP implementa as diversas funcionalidades requeridas pelo retificador, bem como executa a
supervisdo dos diversos parametros de operacdo. A interconexao entre o0 DSP e os modulos de
excitacao ¢ feita por fibra optica, de forma a eliminar possiveis interferéncias induzidas por
EMI nas linhas de comando. A comunicacdo do modulo DSP com o supervisorio de processo
¢ feita por uma porta de comunicacao serial, no padrdo RS-232C. Esta porta de comunicagao
serial, conectada ao microcomputador PC do supervisorio de processo, possibilita programar
os parametros de operacdo e de supervisdo do sistema.

O conversor ressonante CC/CA de alta freqiiéncia ¢ arquitetado sobre quatro células
inversoras ressonantes em ponte completa de 50 kW cada, agrupadas em configura¢do
paralela. Um transformador RF, inserido entre conversor ressonante CC/CA e carga, isola
galvanicamente a tocha RF da rede de energia elétrica, eliminando possivel risco de
eletrocussao e provendo a necessaria adaptagdo de impedancia com a tocha. As pontes
inversoras sao equipadas com dispositivos IGBTs de terceira geragdo e tecnologia NPT (Non
Punch Through), que oferecem substancial redu¢do das perdas de comutacdo e incorporam

diodos reversos rapidos, para circulacdo das correntes de retorno. O conjunto de chaves ¢
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montado sobre um bloco dissipador em aluminio resfriado por um fluxo de ar forgado que
acomoda, também, os mddulos excitadores. A geracdo dos comandos para acionamento dos
IGBTs, estratégia de controle, seqiienciamento dos médulos inversores e processamento dos
diversos sinais de controle ¢ provido por um mddulo de comando e protecio especificamente
desenvolvido para a aplicacdo. Toda a interconexao necessaria entre 0 modulo de comando e
controle e os moddulos de excitagdo ¢ feita por links de fibra Optica, eliminando assim
possiveis interferéncias induzidas por EMI nas linhas de comando. O chaveamento dos IGBTs
das pontes ¢ feito segundo um padrdo de comutacdo suave empregando técnicas ZVS de
forma a minimizar as perdas de comutagdo. A estratégia de comando ¢é apresentada e discutida
em detalhes mais adiante, nos capitulos 3 e 4.

Fisicamente, a fonte RF de alta freqiiéncia ¢ integrada em dois armarios metalicos,
no padrio de 19 polegadas, com 24 unidades de altura. E alimentada por uma rede trifasica de
380 Veq / 100 A, e dispde de diversas funcionalidades auxiliares, tais como, acionamento e
protecao de circuitos associados, € medigdo e monitoragdo dos principais parametros
operacionais. A figura 2.4 apresenta uma vista parcial da fonte RF de alta freqiiéncia

composta de seus dois conversores.

Armario do Armario do
conversor conversor
CC/CA CA/CC

Retificador
Modulos com PFC
inversores
ressonantes
Modulo de
protegdo e
comando

Figura 2.4 — Vista parcial da fonte RF

A estrutura modular adotada na concepg¢ao do projeto e na construgdo da fonte RF de
alta freqliéncia possibilitara que sejam feitas, posteriormente, novas associagdes de modulos

de forma a obter niveis de poténcia mais elevados para equipar plantas de maior capacidade.
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2.2.4 Demais subsistemas

Os demais subsistemas, como a unidade de refrigeracdo da tocha ICTP, a unidade de
pressurizagdo, a unidade compressora, etc., embora sejam partes integrantes da planta de
tratamento de residuos por plasma térmico, ndo serdo mais abordados nesta tese por nao
apresentar um vinculo funcional direto com o conversor ressonante CC/CA.

De forma andloga, a instrumenta¢do, o controle da planta, o sistema supervisorio,
bem como o conjunto constituido pelos diversos dispositivos de protecdo nio sdo

apresentados por terem sido objeto de outra tese em separado [Guimaraes 2009].

2.3 Caracterizacao e Analise do Processo Térmico

Para caracterizar a eficiéncia elétrica da tocha ICTP e da fonte RF de alta freqiiéncia
¢ necessario estabelecer o balanco energético global da planta de tratamento de residuos
[Abeele et al. 2001]. Esses ensaios serao conduzidos e realizados posteriormente, em parceria,
pelo Departamento de Engenharia Elétrica da UFRN e pelo Laboratorio de Eletronica de
Poténcia do INPE/CRN.

Por outro lado, amostras de escoria vitrificada serdo recolhidas na saida do reator a
plasma e analisadas, de forma a caracterizar a natureza e o teor dos componentes residuais
existentes nas mesmas.

Amostras de gases também serdo coletadas na saida da camara secundaria para
estabelecer os niveis residuais de cada composto organico e determinar os indices de
eficiéncia de remocao e destruicdo final proporcionados pelo processo, chamados de DREs
(Destruction and Removal Efficiency), bem como verificar sua conformidade com as normas
ambientais vigentes. Essas andlises serdo também realizadas, posteriormente, pelo
Departamento de Engenharia Quimica da UFRN ou, eventualmente, por laboratorio

independente especializado.

2.4 Conclusodes

Este capitulo apresentou a arquitetura funcional e a estrutura da planta de tratamento
de residuos, bem como descreveu os principais subsistemas que a compde. Descreveu,
também, os mecanismos de surgimento e as condi¢gdes de sustentagdo do plasma. Embora nao
estando diretamente no cerne desta tese, a descricdo da planta de inertizacdo de residuos

serviu para situar o contexto e a aplicabilidade do trabalho proposto, possibilitando ao leitor
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entender a inter-relacdo existente entre a fonte RF de alta freqiiéncia, o conversor ressonante
de alta freqiiéncia e as especificidades de seu regime de operagdo com as demais partes do
sistema.

Outro ponto de importancia abordado neste capitulo ¢ a descricdo da tocha ICTP,
apresentando os critérios adotados para o seu projeto e dimensionamento, uma vez que o
aplicador RF que a constitui ¢ parte integrante da carga do conversor ressonante CC/CA.
Como as caracteristicas do aplicador RF sdo fortemente dependentes dos parametros inferidos
pela coluna de plasma e do seu regime de operagdo, através da indutincia e resisténcia
refletidas, é de suma importancia caracterizar esses mecanismos de interagdo, uma vez que
representam fatores determinantes para a definicdo e o dimensionamento do préprio conversor

ressonante.




Capitulo 3

Conversor Ressonante de Alta Frequéncia -
Estudo de Topologias, Modelagem e
Técnicas de Controle

3.1 Introducéo

Diversos tipos de geradores ou de conversores RF sdo utilizados na excitacdo de
tochas ICTP, dependendo da freqiiéncia e poténcia de operacdo requerida. Pelo menos dois
grupos principais de estruturas, usando conceitos sistémicos distintos de geragdo e/ou de
conversao, podem ser classificados e caracterizados como segue:

a) Um primeiro grupo, geralmente denominado de geradores de altas freqiiéncias
[Kinn 1945] ou geradores RF, ¢ formado por estruturas osciladoras operando em baixo, médio
ou alto nivel de poténcia. Essas estruturas oscilam segundo uma lei de variancia senoidal ou
pseudo-senoidal engendrada pela excitacdo de um circuito LC operando na ressonancia ou,
ainda, mediante sintetizagdo discreta de freqiiéncia. Esses osciladores ou sintetizadores sdo
normalmente seguidos por um ou vdrios estagios de amplificacdo, podendo ser lineares ou
ndo, para obtenc¢ao do nivel final de poténcia desejado. Os principais dispositivos eletronicos
que equipam essas estruturas osciladoras sdao as valvulas termionicas e os tubos industriais a
vacuo, ambos podendo operar numa extensa faixa de freqiiéncia e poténcia, da ordem de
alguns poucos MHz a vérias centenas de MHz, bem como de algumas dezenas de W até
centenas de kW. Ainda encontram-se os klystrons, os magnétrons e os tubos a ondas
progressivas TWT (Traveling Wave Tube) que, através dos elementos ressonantes formados
por seus eletrodos e cavidades internas, operam em freqiiéncias bem mais altas, da ordem de
GHz, embora numa faixa de poténcia geralmente mais baixa. Contudo, a principal limitagao
apresentada por todos esses dispositivos a vacuo, onde o processo de transferéncia de energia
decorre da condugdo elétrica propiciada por um feixe eletronico, refere-se ao baixo

rendimento de conversdao [Chauveau 1998] que, dependendo da classe de amplificagdo
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utilizada, na pratica ndo passa dos 60 %. No mais, esses dispositivos, por possuir eletrodos
internos consumidos pelo processo de geracdo termidnica, apresentam um ciclo de vida
relativamente curto, da ordem de 1.000 a 5.000 horas, ao fim do qual devem ser substituidos
ou recondicionados. Ainda requerem, para o seu correto funcionamento, complexos sistemas
de resfriamento para dissipar as altas perdas térmicas engendradas nos seus eletrodos.

De forma analoga, os dispositivos semicondutores sao pouco usados, pois, quando
utilizados em estruturas geradoras configuradas em osciladores ou amplificadores, sofrem das
mesmas limitagdes de rendimento, dependendo da classe de amplificacdo empregada, sem,
portanto, apresentar niveis de poténcia equivalentes ao das valvulas de vacuo, no estado atual
da tecnologia.

Em sintese, todos os geradores de alta freqiiéncia ou geradores RF constituidos por
estruturas osciladoras e amplificadoras apresentam um rendimento relativamente baixo, para
as diversas classes de operacdo possiveis e, por esta razdo, sdo pouco empregados como
geradores de alta poténcia.

b) Um segundo grupo, composto por conversores estaticos CC/CA de alta
freqiiéncia, empregando estruturas de chaveamento que manejam a poténcia final requerida
mediante um processo direto de conversdo e nao mais por meio de um processo de
amplificacdo sucessiva, sendo mais comumente denominados de inversores RF. Esses
inversores geralmente incorporam diversos dispositivos de auxilio a comutagao, privilegiando
as transicdes nos modos ressonantes, no sentido de atenuar os surtos de corrente e/ou de
tensdo e, assim, possibilitar o aumento da freqiiéncia de operacdo e a reducdo das perdas por
efeito Joule. Os principais dispositivos utilizados na comutagdo sdo os bem conhecidos
tiristores € GTOs (Gate Turn-Off thyristors), capazes de operar com correntes e tensdes de
magnitude extremamente elevadas, até¢ da ordem de kA e de kV [Brown 1998], porém com
freqliéncias de chaveamento limitadas a alguns kHz. Mais recentemente, surgiram os IGBTs
que operam quase nesta mesma faixa de poténcia, porém numa faixa de freqliéncias mais
elevada, esta da ordem de dezenas de kHz. Nestas tltimas duas décadas, em especial, grande
esforco tem sido dispensado pelas institui¢des e laboratérios de pesquisas no desenvolvimento
de conversores a IGBTs utilizando os modos ressonantes para auxiliar a comutacdo. Estas
novas técnicas de comutagdo suave ampliam consideravelmente os limites de utilizacao
desses dispositivos, possibilitando aplicacdes que aumentam em 3 ou 4 vezes a freqiiéncia de
comutacdo obtida no modo ndo suave. Ha ainda, os transistores MOSFETs (Metal Oxide

Semiconductor Field Effect Transistors) e SITs (Static Induction Transistors) [Sheng et al.
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2000] de poténcia, operando na faixa de centenas de kHz até alguns MHz, embora apresentem
maiores limitagdes nas caracteristicas de corrente e tensao, restringindo assim a poténcia total
manejada a uns poucos kW.

A figura 3.1 ilustra possiveis faixas hipotéticas de rendimento tipico para geradores
RF e conversores RF, para uma mesma gama de aplicacdes, ressaltando as diferencas de

rendimento para os dois tipos de tecnologias apresentados.

Pot. RF transf. To(%lg% lg,P
. Al 409 ()
Sistema com gerador Poténcia da (40%)
de RF (com valvula) folné(e) "SC Perdas osc. +
ICTP em 4MHz (100%) calor dissip. Perdas no
(60%) Indutor (5%)
(a)
Sistema com inversores Poténcia da Poténcia RF Tochz‘i) ICp
ressonantes (IGBTs) fonte CC tr anosferlda (83%)
ICTP em 400kHz (100%) (85%)
. ]
1\
Perdas conv. +
(b) calor dissip. ?eédiis n(%o/)
(15% ) nautor 0

Fig. 3.1 — Rendimento tipico de fontes RF: (a) com valvulas; (b) com IGBTs

Diante do panorama tecnolédgico investigado, os dispositivos dos tipos MOSFETs e
SITs de poténcia apresentados neste segundo grupo poderiam, aparentemente, parecer mais
adequados para a aplicagdo proposta [Blake et al. 2001], sobretudo no tocante as
caracteristicas de chaveamento em altas freqiiéncias e de rendimento. Contudo, para alcangar
o nivel de poténcia requerido pela aplicagdo proposta, seria necessario associar varios
moddulos em paralelo uma vez que a poténcia manejada por cada mdédulo empregando esta
tecnologia dificilmente ultrapassa os 15 kW, nesta faixa de freqiiéncia. Surgem, também,
outras dificuldades de ordem tecnologica relacionadas ao acionamento do dispositivo na zona
de comutagdo, devido a alta capacitancia da porta de controle. Outro importante fator
limitante associado a esses dispositivos ¢ a baixa tolerabilidade a surtos e transientes de
tensdo e, em ultimo caso, ao seu prego bastante elevado, se comparado a dispositivos IGBTs
com igual capacidade de manejo de poténcia.

Frente a este amplo leque de restricdes, partiu-se entdo em busca de uma nova
tecnologia que ndo apresentasse os inconvenientes enumerados. Assim, a pesquisa foi

orientada para o estudo de sistemas inversores ressonantes empregando estruturas modulares
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com comutagdo seqiiencial, tecnologia incipiente e inovadora que possibilita estender a faixa
de utilizagdo dos IGBTs em até varias centenas de kHz. Este avango foi possivel gracas a um
novo arranjo topoldgico do conversor ressonante € ao aproveitamento de algumas das
propriedades intrinsecas apresentadas pelos IGBTs da nova familia NPT [Francis et al. 2003].
Esta nova familia de dispositivos ¢ construida sobre uma delgada pastilha de silicio na qual a
espessura do substrato foi substancialmente reduzida, possibilitando correspondente
diminui¢do na dopagem da juncio p'. Esta redugdo da espessura associada a diminuigdo da
dopagem do material semicondutor permite diminuir o tempo de recuperagdo no corte, ou
seja, no turn-off, provocado pela recombinagdo dos portadores de carga na juncao de emissor
e, assim, conferir maior velocidade de comutagdo ao dispositivo. No mais, esses novos
dispositivos [Hesper et al. 2003] atendem plenamente aos critérios de baixo custo, robustez
elétrica e alta tolerabilidade a falhas, requisitos inicialmente fixados como metas de projeto.

A titulo de ilustracdo, a figura 3.2 apresenta um mapa de aplicagdo para as diversas

familias de semicondutores de poténcia usadas em inversores.
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Fig. 3.2 — Mapa de aplicagdes de semicondutores em inversores

Com base na possibilidade de extensdo dos limites operativos dos IGBTs do tipo NPT
associada a novas técnicas de acionamento, ¢ proposto o desenvolvimento de um conversor
CC/CA de alta freqliéncia empregando este conceito inovador de estrutura, baseada em
inversores ressonantes. Também, para efeito de simplificacdo de nomenclatura, o conversor
ressonante CC/CA de alta freqiiéncia doravante passard também a ser denominado de
conversor ressonante de alta freqiiéncia e os mddulos que o compde de células inversoras

ressonantes.
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Nas secdes a seguir, ¢ apresentado um estudo sobre conceituacdo de inversores
ressonantes ¢ das possiveis topologias empregadas para a conexdo de modulos. Apresenta-se,
também, uma técnica de modelagem empregando o método da funcdo descritiva estendida
que, além de descrever o sistema, propicia um melhor ambiente de simulagdo. Este método
sera entdo utilizado no desenvolvimento desta tese para modelar a planta. Diversas simulagdes
utilizando as ferramentas computacionais Matlab®, Simulink® e PSpice® sdo efetuadas para a

predicao de resultados.

3.2 Conceito de Comutacao Sequencial em Alta Frequéncia

Com base no estudo dos diversos dispositivos apresentados no paragrafo anterior e
nos critérios que nortearam a escolha da estrutura inversora a IGBTs em ponte completa, ¢
feita uma revisdo sucinta das diversas topologias e possiveis associagdes entre moddulos.
Apresenta-se, também, a técnica de acionamento seqiiencial de inversores (sequential gate

pulsing) empregada para aumentar a freqiiéncia de opera¢ao final do conjunto.

3.2.1 Principio de funcionamento

A associacdo de moédulos inversores, embora constitua uma técnica comumente
empregada para elevar o nivel de poténcia total de um sistema ao valor nominal requerido,
pode ser também utilizada para aumentar a freqiiéncia da corrente e/ou da tensdo fornecida
por essas estruturas, aplicando o principio de simetria e reciprocidade. Considerando que a
industria manufatureira de semicondutores produz, atualmente, dispositivos IGBTs de
poténcia para comutacao rapida, € possivel construir inversores ressonantes operando na faixa
da centena de kHz ¢ de kW. E entfio possivel arquitetar novas estruturas conversoras de alta
freqiiéncia apresentando essas caracteristicas, lancando mao de técnicas de comutacdo
apropriadas [Zied et al. 2001].

Assim, para exemplificar essas possibilidades, dispondo de quatro moddulos
inversores de caracteristicas idénticas com poténcia unitaria de 50 kW, operando na freqiiéncia
de chaveamento de 100 kHz, € possivel fazer trés associagdes distintas, para:

a) Obter um conjunto conversor ressonante formado por quatro modulos inversores
de 50 kW / 100 kHz cada, associados de forma a somar as poténcias fornecidas por cada um

deles, produzindo assim uma poténcia total de 200 kW e operando na freqiiéncia de 100 kHz.
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b) Obter um conjunto conversor ressonante formado por quatro modulos inversores
de 50 kW / 100 kHz cada, agrupados dois a dois, segundo uma configuragao somadora e
seqiiencial, e produzindo uma poténcia total de 100 kI, operando na freqiiéncia de 200 kHz.

c¢) Finalmente, obter um conjunto conversor ressonante formado por quatro
modulos inversores de 50 kW / 100 kHz cada, acionados de forma seqiiencial, produzindo uma
poténcia total de 50 kW, na freqiiéncia de 400 kHz.

A figura 3.3, apresentada a seguir, ilustra graficamente as diversas possibilidades de

arranjo entre os modulos inversores, seja de forma a aumentar a poténcia e/ou a freqiiéncia.

AP (kW)

Mobdulo
50k W/100kHZ

Moédulo
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50kW/100kHZ

Mbédulo [| Médulo || Médulo || Modulo
50k W/100kHZF0kW/100kHZ[50kW/100kHZl50kW/100kH F (kHz)

Figura 3.3 — Sistema modular de conversores

Graficamente, ¢ possivel visualizar os trés arranjos e entender de forma intuitiva este
conceito para as diversas associagdes possiveis. Obviamente, ¢ esta ultima configuragdo
utilizando o conceito de soma de freqliéncia através do acionamento seqiiencial dos modulos
inversores que foi empregada, sendo objeto do estudo e desenvolvimento proposto nesta tese.
Esta nova topologia permite operar em freqliéncias mais elevadas a partir de dispositivos
apresentando, individualmente, limites de operacdo mais severos. A quantidade de inversores
podendo ser associados para aumentar a freqiiéncia ¢ limitada, na pratica, pelo tempo de corte,

t,;» apresentado por cada um dos bragos das cé€lulas inversoras. No atual estado da

tecnologia, os IGBTs de poténcia do tipo NPT apresentam um ¢,, minimo de 200 a 300 ns, e
a quantidade de células n ¢ definida, empiricamente, para que ¢, / t,; 24, 0 que corresponde

a um limite pratico de freqii€ncia de 500 kHz, obtido com 4 ou 5 células inversoras.
De forma geral, os modulos inversores podem ser alimentados por uma fonte de

tensdo constante VSI (Voltage Switching Inverter), ou de corrente constante CSI (Current
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Switching Inverter), sendo que ambas as configuragdes podem operar, respectivamente, nas
ressonancias série e paralela da carga, representadas pelo conjunto transformador, indutor da
tocha e capacitor de compensacdo [Dede et al. 1993]. As estratégias de comutacdo
normalmente implementadas utilizam técnicas de comutagio suave, com o chaveamento dos
dispositivos na transi¢ao pelos zeros de tensdo, para os inversores do tipo VSI, e na transi¢ao
de corrente nula, para os inversores do tipo CSI. Assim, para satisfazer estas condigdes, nos
inversores CSI o modo de comutacdo ¢ capacitivo, dominado pelas perdas no acionamento
(turn-on) dos IGBTs, enquanto nos inversores VSI, o modo de comutagdo ¢ indutivo,
dominado pelas perdas no corte (turn-off) dos IGBTs. Ainda sim, os inversores CSI
necessitam de um diodo em série com cada IGBT para assegurar o bloqueio da corrente, no
semi-ciclo reverso. Esta configuragdo apresenta assim uma perda de condu¢do maior, pois, no
meio-ciclo direto, este diodo também ¢ percorrido pela corrente de carga. Para freqiiéncias de
operacao mais elevadas o inversor CSI tende a apresentar problemas na recuperagao reversa,
principalmente se os diodos ndo forem de chaveamento rapido e o modo de operacao ZCS
perfeitamente estabelecido. Nesta topologia, a corrente circulando na carga e apresentada pelo
circuito ressonante ¢ quadrada, enquanto a tensdo resultante ¢ senoidal. Pelas restricdes
elencadas, os inversores com fonte de corrente CSI sdo geralmente empregados em aplicagdes
que operam com baixas freqiiéncias de chaveamento. Por isto, ¢ um conversor pouco
empregado e, doravante, nosso estudo incidird apenas sobre o inversor VSI operando com
estratégia de comutagdo no modo ZVS.

A figura 3.4 apresenta, a seguir, possiveis configuragdes de inversores ressonantes
dos tipos VSI e CSI com as cargas ressonantes associadas em série € em paralelo,

respectivamente usadas em estratégias de comutagdo suave ZVS e ZCS.

Célula inversora  Carga ressonante

M E=
<
@]

|=————————
[ S |

Fig. 3.4 — Configuracdes de inversores: (a) Tipo VSI; (b) Tipo CSI
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Nos IGBTs, a medida que a freqiiéncia de chaveamento aumenta, as perdas
produzidas durante o instante do corte (furn-off) das chaves se tornam dominantes, superando
até as perdas de conducdo e as observadas no instante do acionamento (furn-on) [Schonknecht
et al. 2002]. E necessario entdo propiciar um caminho alternativo para que a carga acumulada
na capacitancia da jun¢o seja escoada rapidamente. Esta fun¢do € suprida pelo diodo de roda
livre, chamado de free-wheeling diode, conectado em paralelo com o IGBT, o qual deve
apresentar caracteristicas de comutagdo e recuperagdo rapidas. Por outro lado, diversas
técnicas para reduzir as perdas sdo utilizadas, seja subutilizando a capacidade de manejo e/ou
lancando mao das propriedades intrinsecas dos dispositivos. Neste escopo, técnicas de
destressing sdo normalmente empregadas para reduzir a fadiga elétrica imposta ao
dispositivo, de forma a melhor manejar e diminuir as perdas de chaveamento. Mesmo assim,
as perdas tendem a aumentar com a elevacdo da freqiiéncia e os limites de temperatura de
operacao sdo rapidamente ultrapassados. Ensaios efetuados em IGBTs de poténcia da familia
NPT mostram que, enquanto as perdas de condugdo e de acionamento (furn-on) crescem
linearmente com a corrente drenada, as perdas no corte (furn-off) ndo variam linearmente na
mesma propor¢ao com o aumento de corrente, crescendo de forma diferenciada. Verifica-se
que sdo proporcionalmente maiores para correntes de baixa intensidade do que para correntes
altas.

A figura 3.5, apresentada a seguir, ilustra este padrdo de comportamento para um
IGBT de poténcia do tipo FF200 de EUPEC / INFINEON TECHNOLOGIES® [Kleveland et

al. 2000], em alta freqiiéncia.

Turn-off(0), turn-on(x) and conduction(*) losses for FF200
8
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Fig. 3.5 — Comportamento das perdas de condugao,
no corte € na comutagao para o IGBT FF200.
(Gréfico reproduzido do datasheet do IGBT FF200. EUPEC Corp.")
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Isto demonstra claramente que, subutilizar a capacidade de manejo de corrente de um
dispositivo IGBT de poténcia, em alta freqliéncia, ndo ¢ necessariamente o melhor caminho
para reduzir a fadiga elétrica, como intuitivamente poderia o parecer.

Por outro lado, verifica-se que, no chaveamento de IGBTs em altas freqiiéncias, a
soma das perdas engendradas no pico de corrente passa a ser muito maior do que a capacidade
de dissipagdo térmica intrinseca do modulo, mesmo este sendo equipado com circuito de
refrigeracdo. No mais, ha ainda o calor produzido na porta (gate) do IGBT pelo sinal de
excitacdo que, nas altas freqiiéncias, ultrapassa a capacidade de dissipa¢do da jun¢do. Um
novo método pode entdo ser utilizado, complementarmente, para diminuir essas perdas
[kleveland et al. 2000]: o da redugdo da corrente média, por derating de corrente na carga,
mediante implementac¢do da técnica de chaveamento seqiiencial (sequencial gate pulsing) que,
aplicada aos varios dispositivos IGBTs, diminui a freqiiéncia efetiva de comutagdo.
Adicionalmente, a técnica de chaveamento seqiliencial apresenta ainda uma vantagem, pois ird
requerer menor poténcia para a excitacdo das portas das células inversoras, uma vez que

operam com um ciclo de freqiiéncia mais baixa.
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Fig. 3.6 — Diagrama de chaveamento seqiiencial dos modulos inversores

Lancando mao dessas técnicas, a redu¢ao da fadiga elétrica obtida pelo chaveamento
seqiiencial possibilita que os IGBTs operem, em intervalos curtos, com correntes bem mais
elevadas de que se fossem comutados a cada periodo, uma vez que cada se¢do tem

participagdo efetiva somente em //N periodos. Para o caso estudado nesta tese, sdo utilizados
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quatro inversores com poténcia nominal unitaria de 50 kW, operando na freqiiéncia de 100
kHz, com carga ressonante sintonizada em 400 kHz. Nesta freqiiéncia, a duracdo de um meio
ciclo de corrente na carga ¢ de 1,25 z. Nessas condigdes, a transi¢do da tensao de saida devera
ocorrer em, no maximo 100 ns. Assumindo no barramento CC uma tensao de 750 V¢, o
gradiente de tensdo a ser provido pelo IGBT ¢ de 7,5 kV' / us. Este valor sera utilizado,
inclusive, para o dimensionamento dos mddulos de excitagdo. Desta forma, fica evidenciado
que, acionando os inversores ressonantes segundo um padrao seqiiencial e sincronizado, ¢
possivel obter, na saida, uma tensdo alternada quadrada com freqiiéncia resultante quatro
vezes superior a da freqiiéncia a qual cada inversor esta operando, individualmente.

A seqiiéncia simplificada de acionamento das células inversoras proposta por este
método ¢ apresentada na figura 3.6. Em sintese, estas técnicas de destressing e derating
proporcionam um alivio da fadiga elétrica, bem como suavizam as condi¢cdes de
funcionamento dos moddulos de excitagao, mediante a reducdo da freqiiéncia efetiva de

comutacao das chaves.

3.2.2 Associacdo de modulos inversores

A associacdo de modulos inversores com comutagdo seqiiencial pode ser feito de
diversas formas para somar freqliéncia e poténcia na saida, dependendo da necessidade ou
aplicacdo requerida. Esquemas com conexao das saidas em paralelo, série ou mista [Stier et

al. 2002] sdo normalmente utilizados, conforme ilustrado pela figura 3.7.

PO 50 kW
400 kHz

P @

Fig. 3.7 — Arranjo de médulos: (a) configuragdo paralela; (b) configuracao série
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A principal vantagem proporcionada pela ligacdo paralela ¢ que a corrente circula
apenas na c¢lula inversora ativa durante a parte do ciclo do qual contribui, enquanto os IGBTs
dos outros mddulos estdo bloqueados. Em seguida, a contribui¢do ¢ fornecida pelo proximo
moédulo inversor e, assim, sucessivamente, pelos demais até completar uma seqiiéncia de
comuta¢do, quando o ciclo se repete. Esta configuragdo requer uma sincronia perfeita entre os
diversos sinais de comando e excitagdo, pois, jamais, dois ou mais dispositivos IGBTs podem
ser acionados simultaneamente.

Na conexdo série, a corrente da carga ressonante circula por todos os moédulos
inversores, estejam contribuindo ou ndo naquela parte do ciclo, aumentando assim as perdas
de condugdao. Como somente um moddulo inversor contribui efetivamente a cada vez, a
corrente de retorno ¢ obrigada a circular também pelos diodos chamados de free-wheling
diodes dos demais modulos. Da mesma forma, em seguida, a contribui¢do ¢ fornecida pelo
préximo moédulo, e assim, sucessivamente, até completar o ciclo. Nesta configuracao, todas as
seqliéncias de comutagdo no modo ZVS se referem, exclusivamente, ao mddulo inversor
contribuindo, possibilitando a utilizacdo de controles independentes em cada modulo.

Assim, cada alternativa de conexdo, seja em série ou paralelo, apresenta as suas
especificidades, vantagens e restrigdes. Para o desenvolvimento proposto nesta tese, em
funcdo do estudo investigativo conduzido preliminarmente, adotou-se a configuragdo paralela
por apresentar o melhor compromisso entre perdas, facilidades na implementacdo pratica da
topologia proposta para o conversor ressonante, € por requerer a utilizacdo de um unico

transformador RF de adaptacao de impedancias.

3.2.3 Controle de poténcia em moddulos inversores

Existem varios métodos para controlar a poténcia de saida de um modulo inversor.
Os mais utilizados sdo:

a) Por variagdo da tensdo no barramento CC. Para isto, ¢ necessario que o
retificador que fornece a tensdo CC de barramento seja do tipo controlado. Este método
simples e eficaz, embora imponha maior complexidade ao retificador, possibilita a operagao
do conversor ressonante no modo ZVS em ampla faixa dinamica de variagdo da carga, com
um minimo de perdas.

b) Por variacdo da freqiiéncia de chaveamento. Baseado na propriedade segundo a
qual a impedancia da carga ressonante série aumenta para freqliéncias situadas acima do

ponto de ressonancia. Contudo, por degradar o modo de comutagao ZVS fora do ponto de
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operagdo, as perdas introduzidas pelo corte dos IGBTs aumentam nas mesmas proporgoes
tornando este método de controle ineficiente para a aplicagdo proposta.

c) Por deslocamento de fase (phase-shifting) entre os sinais de acionamento
aplicados aos pares de IGBTs [Wenfang et al. 2009]. Esta estratégia equivale a um padrao de
modulagao por largura de pulso PWM, fazendo com que o periodo de aplicagao da tensdo de
barramento a carga ressonante, para cada semi-ciclo, corresponda a interse¢ao dos sinais de
acionamento, determinando intervalos durante o ciclo no qual a tensdo ¢ zero. Este eficiente
método de controle pode ser utilizado em conversores ressonantes com acionamento
seqiiencial, desde que o deslocamento de fase entre os pulsos de comando assegura um tempo
morto minimo na comuta¢do dos IGBTSs, para acomodacao do turn-off.

d) Por inser¢do de padrdes de acionamento nulos na estratégia de comando. A carga
ressonante recebe energia somente quando os pares de IGBTs sdo acionados [Esteve et al.
2007]. Na auséncia de comando, podendo ocorrer durante um ou mais ciclos, a carga
ressonante oscila livremente na sua freqiiéncia natural de ressonancia, sem que haja reposi¢ao
de energia. Trata-se de um método de controle eficiente, requerendo, porém, um padrdo de
acionamento complexo e ndo adequado a aplicacdo proposta, pois poderia provocar a extingao
do plasma nos periodos de nulos.

No desenvolvimento proposto nesta tese, o método de controle do nivel de poténcia
de saida dos inversores ressonantes ¢ obtido por variagdo da tensdo CC de barramento. Este
método foi escolhido com base em vasta investigacdo documental e estudos prévios,
sobretudo por sua eficiéncia e simplicidade, e por apresentar pouca dependéncia as variagdes

da carga ressonante e, conseqiientemente, das condi¢des da coluna de plasma.

3.3 Analise do Conversor Ressonante Série com Acionamento
Sequencial

3.3.1 Topologia do conversor

O conversor ressonante com acionamento seqiiencial ¢ constituido por um conjunto
de quatro células inversoras a IGBTs idénticas, configuradas em ponte completa e conectadas
em paralelo [Schonknecht et al. 2001], acionadas em seqiiéncia por uma estratégia de
comando especifica. O conversor ¢ conectado a uma carga ressonante s€rie por meio de um
transformador de adaptagdo de impedancias. A figura 3.8 apresenta a topologia adotada para o

conversor ressonante € demais subsistemas associados.
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Para assegurar o minimo de perdas possivel [Schwartzer et al. 2001], o chaveamento
das chaves IGBTs das estruturas inversoras ¢ feito no modo ZVS. Na estratégia de controle
escolhida, passa entdo a existir um angulo de defasagem entre tensdo e corrente na carga, o
qual deve ser mantido em valor adequado para assegurar a condicdo ZVS em toda a faixa de
operacdo. Esta condigdo ¢ obtida por um artifice, forgando o chaveamento das chaves IGBTs

a uma freqiiéncia f, maior de que a freqiiéncia natural de ressonancia f, da carga, tornando,

assim, a carga ressonante ligeiramente indutiva [Khan et al. 2005]. Esta defasagem tem como

efeito reduzir a eficiéncia da célula inversora, contudo a freqiiéncia de chaveamento f, serad
mantida o mais proximo possivel da freqiiéncia natural f, da carga ressonante, de forma a

minimizar a circulagdo de energia reativa no circuito.
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Fig. 3.8 - Topologia do conversor ressonante e subsistemas associados

Na topologia adotada para o conversor ressonante proposto, esta funcdo ¢
desempenhada por uma malha PLL modificada que rastreia a freqiiéncia natural de
ressonancia da carga e ajusta a freqliéncia dos pulsos de comando. Amostras da tensdo e
corrente circulando na carga ressonante sao recolhidas por sensores que referenciam a malha
PLL. A figura 3.9 apresenta o diagrama de blocos do controlador PLL modificado com um
bloco de atraso de fase para acomodar os diferentes atrasos inerentes aos circuitos e assegurar
a comutagdo no modo ZVS. A estratégia de controle ¢ descrita em detalhes mais adiante, no

paragrafo 3.3.2.
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Fig. 3.9 - Diagrama de blocos do controlador PLL modificado

O padrao de modulagdo aplicado as chaves IGBTs corresponde ao da modulagao por
deslocamento de fase com controlador modificado [Dede et al. 1996], no qual o deslocamento
de fase entre os sinais de acionamento das semi-pontes de cada braco das células inversoras ¢

forcado para ¢ =0. Por esta razdo, na implementagdo do padrdo de comando seqiiencial do

conversor ressonante, na aplicagdo proposta, ¢ incorporado um tempo morto (dead-time) tixo,
em cada ciclo de acionamento do par de chaves IGBTs. Este tempo morto atende a duas
finalidades, sendo:

a) A uma premissa de seguranga do sistema, garantindo que sob quaisquer
condi¢gdes de operagao, comando ou falha das malhas de controle, dois ou mais bragos das
células inversoras jamais poderdo ser acionados a0 mesmo tempo.

b) Acomodar o periodo de recuperacao reversa dos diodos e dos IGBTSs no instante
do corte e assegurar a comuta¢ao no modo ZVS.

Na técnica de modulagdo do tipo sequential gate pulsing o periodo util de
fornecimento de poténcia correspondente a cada célula inversora representa apenas parte do

seu ciclo de operagdo, uma vez que cada célula opera em 1/4 da freqiiéncia nominal de

operagao do conversor ressonante. Desta forma, a implementacao do controle de poténcia por

deslocamento de fase ¢ entre os sinais de acionamento contribuiria para diminuir ainda mais

o tempo de atuagdo de cada inversor.

Por esta razdo, optou-se por fazer o controle da poténcia de saida diretamente pelo
controle da tensdao de barramento CC. Este método, simples e robusto, assegura que as
condigdes de chaveamento dos IGBTs se mantém constantes, mesmo havendo fortes
variagdes da carga ressonante. Este método tem, ainda, a propriedade de dessensibilizar a
atuacdo do controlador, evitando que surjam oscilagdes na malha de controle do PLL

modificado em decorréncia de sua rapida resposta em freqiiéncia.
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A figura 3.10 ilustra, de forma simplificada, as diversas etapas de comutagao das
células inversoras e a obtengdo da condi¢do ZVS para as chaves IGBTs [Simeonov et al.

1996]. As etapas de comutagdo sdo analisadas de forma pormenorizada e descritas em

detalhes, mais adiante.
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Fig. 3.10 — Diagrama simplificado de acionamento das células inversoras

3.3.2 Andlise qualitativa da célula inversora

A andlise qualitativa ¢ feita para um conversor ressonante série [Yingnian et al.
2008], no qual os dispositivos IGBTs de chaveamento e os componentes passivos como
indutancia, capacitincia e resisténcia da carga ressonante apresentam valores fixos e definidos
para um determinado ponto de operagdo. Obviamente, isto ndo corresponde a situacdo real e
dindmica do circuito, pois os parametros da carga ressonante sao fortemente influenciados

pelas condi¢des da coluna de plasma interagindo com o aplicador RF. Contudo, esta
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aproximacao sera suficiente para realizar uma andlise qualitativa do conversor sem prejuizo
da compreensao dos mecanismos envolvidos na comutacao das chaves IGBTs.

Uma vez que o conversor ressonante série utiliza n células inversoras idénticas
conectadas em paralelo, e comutadas seqiiencialmente [Rossetto et al. 1998], o estudo de suas
propriedades ¢ conduzido para uma unica célula, considerando que a andlise se aplica,

automaticamente, as demais secdes.

Ls

\£

Fig. 3.11 — Modelo simplificado do inversor ressonante

A figura 3.11 apresenta a topologia da célula inversora em ponte completa proposta,

. . . . A . . 2
com o circuito ressonante associado, composto pela indutdncia equivalente L =L, -N~, o
capacitor de ressondncia série equivalente C=C,,./N?, ¢ a resisténcia de carga equivalente
R=R,.-N°. Esses elementos equivalentes representam, respectivamente, a indutancia do

aplicador da coluna de plasma refletida, o capacitor de compensagao, e a resisténcia refletida

do plasma, combinada com a resisténcia dos indutores e dos enrolamentos do transformador.

\

Esses elementos sdo referidos a saida do conversor pelo transformador de casamento de

impedancia 7., com relagdo de transformacdo N :1. A tensdo da fonte de alimentacdo ¢
referenciada como V|, e os capacitores C,, C, C, e C, representam as capacitancias

parasitas das jungdes dos IGBTs e dos diodos associados em paralelo com o barramento. A

indutancia L e a resisténcia R_ representam, respectivamente, a indutincia parasita do

barramento e a resisténcia associada. Para assegurar a operagdo no modo ZVS, a freqiiéncia

de chaveamento f; ¢ assumida como sendo ligeiramente maior do que a freqiiéncia de

ressonancia fj da carga. Desta forma, a corrente i, na carga ressonante apresenta um atraso de

fase em relagdo a tensdo de saida v ;.
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3.3.2.1 Anélise em regime no modo ZVS
Inicialmente, ¢ analisada a operagdo da cé€lula inversora em regime, no modo ZVS
[Kifune et al. 2004]. Para ilustragdo, algumas formas de onda tipicas do sistema sdo

apresentadas na figura 3.12.
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Fig. 3.12 — Formas de ondas do sistema em regime no modo ZVS: (a) Tensao e corrente
sobre as chaves; (b) Tensoes e correntes expandidas em torno de ¢
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A andlise da célula inversora ressonante serie ¢ feita com base nos trabalhos
desenvolvidos por Chen et al. (2001) e por Viria et al. (2007) para o circuito equivalente
apresentado na figura 3.11. Assim, sdo apresentadas as principais etapas de comutacdo do
sistema para um meio ciclo de operagdo. Subdividindo-se o semi-periodo em 6 etapas, temos:

e [Etapa I, para ¢ <¢,: antes de ¢,, as chaves IGBTs O, e Oy estdo conduzindo e o
circuito equivalente correspondente a etapa 1 ¢ mostrado na figura 3.15 (a). Assim, no
instante ¢ =¢,, a corrente i, na carga ressonante ¢ positiva e as tensdes sobre os diodos e
capacitores D,, C, Dy e Cysdo nulas.

e FEtapa 2, para o intervalo ¢, <t¢<t,: durante o tempo morto do IGBT, no
intervalo ¢, <t <t,, todas as chaves IGBTs estdo cortadas. Em ¢,, as chaves O, e Q4 sdo

levadas ao corte e o circuito equivalente resultante da etapa 2 ¢ mostrado na figura 3.15 (b).
Desta forma, as capacitncias parasitas C, e C, s@o carregadas, enquanto C; e C; sdo

descarregadas. Assumindo que todas as capacitancias sdo iguais, ou seja, C, =C, =C, =C,, a
tensdo de surto v, () pode ser expressa a partir do circuito equivalente simplificado da etapa

2 apresentado a seguir, na figura 3.13.




41

Ly R /
A ANN——
i
Vo = C.

Fig. 3.13 — Modelo simplificado do inversor ressonante em modo ZVS para a etapa 2

Aplicando a malha de Kirchhoff ao circuito equivalente da etapa 2:

V0=LS-%+1'-RS+VC€, com i(t'=0)=1, (3.1)
, e
dv . , ,
Ce~d;f=l, e Vv, (t'=0)=v,(I'=0)=V, (3.2)

,onde t'=t—t,,e C, = (C; em série com C>) // (C3 em serie com Cy).

Desta forma, a tensao resultante no capacitor:

v, (1')=Vy+ I; 'Zoz e " sen (a)n J1-¢° ~t'—¢) (3.3)
-G

, com ¢:tan*1(w/1—g2/g), o, =1/\JL,-C,, Z,=,[L,JC, e s=R J2-JC,]L, .

e FEtapa 3, para o intervalo 7, <f, <t,: em ¢, , a corrente i,, decresce para zero

até mudar de sentido, o que corresponde ao circuito equivalente da etapa 3, na figura 3.15 (¢).

Entre 7, ¢ {,, atensdo existente v, diminui gradualmente.

e [Etapa 4, para o intervalo ¢, <t<t: em ¢, as capacitincias C, ¢ C, sdo
carregadas ao potencial ¥, como mostra a figura 3.12 (b) fazendo que v,s, € v, sejam
iguais a v, quando D, e D; conduzem. A operagdo do circuito equivalente da etapa 4 ¢
mostrada na figura 3.15 (d). Desta forma, para ¢ > ¢, , a tensdo v,,(t) = v,,(t) que, por sua

vez, ¢ igual a v,(t). O modelo equivalente simplificado correspondente a etapa 4 ¢ mostrado

a seguir, na figura 3.14.
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Vo =

1
n
IL
"
Bl
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Fig. 3.14 — Modelo simplificado do inversor ressonante em modo ZVS para a etapa 4

Como ¢ assumido que a freqiiéncia de chaveamento f, na partida ¢ maior do que a
freqiiéncia de ressonancia da carga f,, a corrente na mesma pode entdo ser considerada como
sendo gerado por uma fonte de corrente constante, com C, = C, + C,. Desta forma, aplicando

novamente a malha de Kirchhoff:

VOZL 7+1R +VCs (34)

—=i+1, (3.5)

,com i(t"=0)=—1I, e v (t"=0)= v, (t"=0)=v,,,quando "=t ¢,

Assim, a tensdo de saida resultante ¢ expressa por:

ve (1) =V, + (VPI V=1, 'Rs)'l_—lé:z'eéwm‘t” rsen (\/1_ &, 't”)
TS

R 1 _E -t "
+(VP1 —V, -1, ,RS)._S.—Z-e aent . sen (wll—é‘lz W, -t ) (3.6)

,onde o, =1/ L-C ,Z, =m e =RS/2-m

e FEtapa 5, para o intervalo ¢, <¢<t,: em t=t,, as tensdes Vv, € V,s; N30 s30
mais iguais a zero e as chaves Q; e Qs s3o comutadas no turn-on, sob condi¢do ZVS. O
circuito equivalente resultante da etapa 5 ¢ mostrado na figura 3.15 (e).

e [Etapa 6, para o intervalo ¢, <7 <t,: ap0s ¢t =t,, a corrente na carga ressonante i,
se torna negativa, novamente. O circuito equivalente resultante da etapa 6 ¢ mostrado na
figura 3.15 (f). A partir deste ponto, se inicia 0 meio ciclo seguinte, onde a mesma andlise

podera ser desenvolvida e repetida para ¢,, ¢, € .




Etapas correspondendo Etapas correspondendo
ao meio-ciclo positivo ao meio-ciclo negativo
A A
- I - N
LS RS LS RS
R —_— B
I C, = Q. Iy Q = C,
L C R L C R
Vo ANV Vo ANV
I Q2 ir = C; l C, = i Q3
(a) Etapa 1 (f) Etapa 6
L, R, L, R,
—_— R
I C, == = C, I C, == = C,
L C R L C R
Vo — | |- AA—e Vo — AN
-— —_—
I C, = iL = C; l C, == iL = C;
(b) Etapa 2 (g) Etapa 7
L, R, L, R,
- <+
Iy C = = C, L C, == = C,
L C R L C R
Vo — | |- AN—e Vo A AN—
-— R —_—
l C, == ip = C; l C, == iL = C;
(c) Etapa 3 (h) Etapa 8
L R L, R
I D, = C, T C, = Dy
L C R L C R
Vo albte %% % | Vo —" AWV
I Cz 5 1L D; l D, 1L 5 C3
(d) Etapa 4 (1) Etapa 9
L, R, L, R,
-— -—
I Qi = C, I C, = D,
D L C R L C R
Vo — ANV Vo =aaat BV V.V )
~ Qs -
l C =F I D, l D, I - G
(e) Etapa 5 (j) Etapa 10

Fig. 3.15 — Etapas do inversor no modo ZVS durante um ciclo de comutacao
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Da andlise apresentada, observa-se que os surtos de corrente ocorrem principalmente
na etapa 2. Contudo, devido a funcdo de chaveamento suave expressa pela equagdo (3.3) ¢ a

pequena magnitude da corrente /;, o surto de tensdo € bastante atenuado.

3.3.2.2 Anélise no modo ndo-ZVS

Quando conversor ressonante opera em freqiiéncia mais baixa de que a freqiiéncia
natural de ressonancia da carga ressonante, a condi¢ao ZVS fica perdida [Viria et al. 2007].
Esta situacao pode ocorrer sob duas condigdes, sendo:

a) Se a malha do PLL ndo for modificada, a condi¢do de operagdo ZVS pode ser
temporariamente perdida durante varios periodos de comutagao.

b) Se a carga refletida pela tocha ICTP for minima, a freqiiéncia ressonante natural
da carga se torna muito alta e pode extrapolar o limite superior de operacao em freqiiéncia do
inversor. Isto pode engendrar fortes surtos de tensdo produzindo interferéncias
eletromagnéticas, devido ao descasamento da carga e danificar o inversor. E entio importante
que a corre¢do em freqiiéncia proporcionada pela malha PLL tenha resposta rapida, fazendo
convergir a comutagao das chaves IGBTs para o modo ZVS.

De forma andloga, para analisar esta situagdo, ¢ utilizado o mesmo modelo
apresentado na figura 3.11, no modo ndo-ZVS. Para ilustragdo, algumas formas de onda
tipicas do sistema sdo apresentadas na figura 3.16 e mostram o instante da partida onde a

condicao ZVS nao esta estabelecida.

(a) (b)

Fig. 3.16 — Formas de ondas do sistema em regime no modo nao-ZVS: (a) Tensdo ¢
corrente sobre as chaves; (b) Tensdes e correntes expandidas em torno de ¢

No modo nao-ZVS, em contraposicdo ao modo ZVS, os transientes ocorrem no

instante da comutacdo, no turn-on dos IGBTs. Das observagdes feitas, quando as chaves
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IGBTs estao em condugao e sdo levadas ao corte, ou seja, no turn-off, decorre certo tempo de
recuperagdo para que estas voltem a situagdo de bloqueio. Assim, durante este processo de
recuperagdo reversa dos diodos, para efeito de modelagem e andlise, o diodo ¢ assumido

como um curto circuito durante o periodo de recuperagao 7, . Este periodo de recuperagdo 7.
pode ser estimado a partir da carga (. armazenada nos diodos e na jun¢ao dos IGBTs e pelo

pico de corrente reversa /,,, sendo:

20
1

p

(3.7)

Apos o processo de recuperacao, o diodo deixa de conduzir e a tensdo de bloqueio ¢
restabelecida. A andlise do fenomeno de partida e da operacdo em modo ndo-ZVS ¢ feita
dividindo o meio-ciclo de operagdo novamente em 6 etapas, como mostrado na figura 3.17.

e [Etapa 1, para ¢ <¢,: antes de chegar em ¢, os IGBTs O, e O, entram em corte no
turn-off. A corrente I, € negativa e circula pelos diodos D, e D,. O circuito equivalente
correspondente da etapa 1 ¢ apresentado na figura 3.17 (a).

e FEtapa 2, para o intervalo ¢, <t <t,: no instante 7,, as chaves Q; e Q3 sdo
chaveadas no turn-on estabelecendo um curto circuito entre v, e a massa. Este fendmeno
pode ser observado de v,(t) na forma de onda da figura 3.16 (b), para ¢ >¢,. O circuito

equivalente e o sentido da corrente de saida sdo mostrados na figura 3.17 (b). No intervalo
entre ¢, e t, a corrente fluindo através de L, diminui para zero, muda de sentido, e aumenta
novamente. O circuito equivalente correspondente da etapa 2 ¢ mostrado na figura 3.17 (b).

e FEtapa 3, para o intervalo ¢, <t<f,: em t=¢t,, i, (t,) ¢igual a i, (=1;).
Entdo a corrente reversa de recuperacao circula através dos diodos D, e Dy, simultaneamente.
Este processo de recuperagdo devera terminar antes que ¢ =y, , quando a corrente reversa em

cada diodo atinge um valor correspondente a carga acumulada. Assim, pode ser visto que,

devido ao tempo de recuperagdo, a corrente i, fluindo através de L, pode aumentar

significativamente. Em outras palavras, devido a existéncia deste periodo de recuperagdo,
maior quantidade de carga é armazenada em L . O circuito equivalente correspondente da
etapa 3 ¢ apresentado na figura 3.17 (c).

e FEtapa 4, para o intervalo 7, <¢<¢,: ap0s o periodo de recuperagao, D, e D, sdo

levados ao corte, no turn-off. Neste instante, aparece um surto de tensdo e L, e C, comegam
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a oscilar, provocando surtos de tensao sobre O, e Q.. O circuito equivalente correspondente a
etapa 4 ¢ apresentado na figura 3.17 (d). Para a anélise, assume-se que i,, ¢ produzido por
uma fonte de corrente constante e corresponde ao circuito equivalente simplificado da figura
3.14. As equacgdes diferenciais expressando o surto de corrente e tensdo para este circuito sao

as seguintes:

I/():LS-%+i-RS+vCS(t’), com i(0)=1,+1, (3.8)
, €
Cs_dvccl;tft):i_,o, com v, (0)=0 (3.9)

,onde t'=t—t,,e I, como mostrado na figura 3.16 (b). Assim:

st(t’): (VO _IO Rs) 1+;.e_§lwﬂf - sen (a)nl ’ 1_512 't'_¢)

1-¢&

1 ,
+1.-Z, - e L sen (a)n A= -t’) 3.10
01 m 1 1 (3.10)

,com @, =1/\JL -C,, Zy, =\JL,/C, ,e & =R [2-JC,/L, .

E também interessante de notar que se:

R:-C,

21 3.11
L G.11)

, 0 circuito ¢ amortecido e ndo had oscilagdes. Para esta etapa, o circuito equivalente
correspondente ¢ mostrado na figura 3.17 (d). Se o transiente de tensdo ndo se sustentar por
um tempo longo, entdo o circuito em regime corresponde ao da figura 3.17 (e). As correntes

i, € i, sao correntes ressonantes que circulam também através dos elementos L, C, e R, .

e FEtapa 5, para o intervalo ¢, <t <t,: no instante ¢, a corrente i,,(¢,) circulando na
carga ressonante ¢ igual a zero. Para ¢ >, a corrente i,, tem o sentido invertido e circula
através das chaves IGBTs Q; e O;. O circuito equivalente correspondente a esta etapa ¢
mostrado na figura 3.17 (f).

e Etapa 6, para o intervalo ¢, <¢<¢,: as chaves 0, e Oz entram em condugdo no
turn-on, no instante ¢, , quando um novo meio ciclo se repete. Assim, a partir deste ponto € na
seqliéncia, inicia-se o meio ciclo seguinte, onde a mesma andlise podera ser desenvolvida,

para o intervalo ¢, a ¢,.
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Etapas correspondendo
ao meio-ciclo positivo

e I
L@ RS
4—
I D,
L C R
Vo
_.>
Dz 1L
(a) Etapa 1
L, R
-
Iy Qi D,
L C R
Vo abtts =%9% %
—_—
l D, i Qs
(b) Etapa 2
L@ RS
I
Ll D
Q L ¢ Rr 4
Vo v
e
l D, i Qs
(c) Etapa 3
Ly R

(e) Etapa 5

Etapas correspondendo
ao meio-ciclo negativo

Lb RS
1
Ll D
! L c R Q4
Vo =~ AA—
4‘_
I Q2 I Ds
(g) Etapa 7
L R,
1
Ll D
! L cRr Q4

Vo ,_ﬂvx_"_\/\/\H
D
l Q I D;

(h) Etapa 8
L Ry
—
I C, = Q4
L C R
Vo —~ |- AA—
e e
l Q2 I T G
(1) Etapa 9
L R
ILl

—_
Qs
L C R
Vo
<—
Q i

(j) Etapa 10

Fig. 3.17 — Etapas do inversor no modo ndo-ZVS durante um ciclo de comutagao
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3.3.2.3 Anadlise do modelo proposto com chaveamento sequencial

Na operagao do conversor ressonante com chaveamento seqiiencial, a condicdo ZVS
de cada célula inversora deve ser mantida, da mesma forma. Para que isto ocorra, as cargas
parasitas (J, armazenadas nas jungdes dos diodos e das chaves IGBT devem ser removidas
durante o periodo morto (dead-time) que € inserido no padrao de acionamento. Esta nocdo ¢
importante, pois ird determinar o tempo minimo necessario para o escoamento das cargas e,
conseqlientemente, definir a freqii€ncia maxima de operagdo suportada pelos dispositivos de
chaveamento. Assim, o angulo de condu¢do necessario a esta condi¢do pode ser calculado.
Como as capacitancias parasitas sdo carregadas e descarregadas ao valor da tensdo da fonte
V, duas vezes por ciclo, a energia armazenada pelas mesmas € expressa por:

2-0,=2-C, -V, (3.12)
, € por uma célula inversora contribuir somente em 1 a cada 4 ciclos:

/40,
2:Cy Vo= [0, -sen(w, -1)-dr (3.13)
Resolvendo a expressdo para o angulo de condugdo ¢, vem que:

2.0,-Co ¥y

cos Q=
¢ I

1 (3.14)

, com o angulo de condug@o podendo variar de 0 a n/8 do periodo 7., para um conversor
ressonante formado por quatro células inversoras. No caso do angulo de condugdo ser igual a
n/8 indica que o dead-time é igual a 0. Por isso, a maxima freqiiéncia de operagdo na qual
cada inversor pode operar ¢ determinada por /, e C,, para a condi¢do em que o angulo de
conducdo ¢ converge para o seu minimo valor, isto ¢, para 0. Forcando o angulo de
condugdo ¢ — 0, no limite, a maxima freqiiéncia de operagao ¢ dada por:

10
a)max =
C, -V,

(3.15)

A corrente média circulando em cada chave IGBT ¢ func¢do do angulo de condugdo
¢ e pode ser expressa por:

IO
2.

-
Ismed=7'fo 1, -sen(@, -1)- dt = —"—-(1-cos ¢) (3.16)

N

De forma analoga, a corrente eficaz circulando no par de chaves IGBT ¢ dada por:
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| R 1 2-¢— 2.
IS""“:\/FS'IO Ioz-senz(a)s-t)-dt:?o-\/ ¢ ‘;e’;( 9) (3.17)

Assim, além das especificagdes usuais de tensdo e de corrente suportadas pela chave
IGBT, nas aplicagdes em alta freqiiéncia ¢ importante avaliar as demais caracteristicas
apresentadas pelo dispositivo e, em especial, a taxa de variagdo da tensdo no tempo chamada
de slew rate, definida por dv/dt, e imposta no instante do turn-off do dispositivo IGBT.

Assim, a taxa minima para assegurar esta condi¢do deve ser:

dv 1
—>—2—sen 3.18
d 2-C, ¢ (3.18)
, com a poténcia de saida do conversor ressonante expressa por:
V,-1
P, =—"".(1-cosg) (3.19)
2.7

3.4 Modelagem do Conversor Ressonante Série

A modelagem ¢ feita para uma célula inversora ressonante com controle por
deslocamento de fase [Kassakian et al. 1991]. Esta estratégia de controle foi escolhida para a
modelagem por ser a mais completa e incorporar os controles da poténcia de saida e da
freqiiéncia de operagao para assegurar o chaveamento no modo ZVS. Os demais conversores
ressonantes em ponte completa derivam desta topologia e representam casos particulares.
Assim, ¢ assumido que as quatro chaves IGBTs sdo acionadas por sinais simétricos, com ciclo
de trabalho de 50 %, e as chaves, em cada brago, sdo acionadas por sinais de comando
complementares [Grajales et al. 1993]. A figura 3.18 apresenta os sinais de acionamento das

chaves IGBTs da célula inversora ressonante.

H | |
| | |
A) A)
\ s N o :
) \ j’ ! \\ ‘-/ !
: :

it R L
Qip @ loipy @ oiDy Qi o
DDy Qs D¢D, Q D¢Ds Qs D¢

Fig. 3.18 — Formas de ondas do estagio de poténcia
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A poténcia de saida ¢é regulada mediante variagdo do angulo ¢ impresso nos sinais
de comando S,/S; e S»/S; das chaves IGBTs Q,/0; ¢ 0»/Q,4. A tensdo resultante no circuito
ressonante ¢ praticamente quadrada, e apresenta um ciclo de trabalho, d, sendo d <1.

Considerando, para uma dada freqiiéncia de chaveamento, que f, esteja bastante

s

proxima da freqiiéncia de ressondncia f,, ¢ possivel visualizar, graficamente, na resposta da

curva, o processo de atuacdo do controle de poténcia para diferentes valores de d . A figura

3.19 apresenta o grafico da resposta da poténcia de saida em fun¢ao do duty-cycle, d .

. Pmax.
) et d=0,95
1y
Poténcia ! A
de saida / N I
/ [ I
/ N AN
I \ Pmin.
i .
4. N d=0,45
- - : "tl " T—
_ AN -
J— — | —

Fig. 3.19 — Curva de resposta da poténcia de saida em fun¢do de d

A figura 3.20 mostra o diagrama simplificado do conversor ressonante série com as

duas malhas de controle.

TRF LRF
Vo Célula Aplicador
™ inversora %g Crr ; da tocha a
—6 plasma
R N
Gerador i Vi ¢ls
sinais IGBTS ® Multiplicador /
EE S il Sensor poténcia
Controle Rastreio Po
de fase ressonancia

T Referéncia ZVS

Ajuste poténcia

Fig. 3.20 — Diagrama do inversor ressonante com sistema de controle

A malha de controle do deslocamento de fase do modulador PWM apresenta uma

resposta lenta, uma vez que monitora a poténcia de saida F, e ajusta o ciclo de trabalho, ou

seja, o duty-cycle, d , de forma a manter F, no ponto de operagado fixado.
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Por outro lado, a malha de controle de freqiiéncia [Nagai et al. 1997] apresenta uma
resposta rapida ja que monitora a defasagem existente no circuito ressonante série e determina

o valor da freqiiéncia de chaveamento f, para assegurar a condi¢do ZVS.

Assim, a modelagem ¢ feita, inicialmente, para o estagio de poténcia e, em seguida,

para cada uma das malhas de controle.

3.4.1 Meétodo de modelagem para pequenos sinais

Diversos métodos de modelagem podem ser utilizados para a descri¢ao e o projeto de
estruturas inversoras ressonantes [Youssef et al. 2004]. Basicamente, trés técnicas podem ser
usadas, sendo: a da amostragem de dados, a da fungdo descritiva estendida, e a do método
aproximado. Para este estudo foi adotado o método da funcao descritiva estendida [Bucknell,
1998]. Proposto inicialmente na literatura por Krylov & Bogolyubov (1932), este método
lanca m3o de uma aproximagao para analisar um determinado problema de controle nao
linear. O método ¢ baseado no principio da quase linearizagdo do sistema nao linear sob
analise por um sistema linear que depende somente da amplitude dos sinais de entrada.

Uma das propriedades deste método ¢ de, além de especificar o sistema por fungdes
de estado, facilitar as etapas posteriores de simulagdo. Esta metodologia, contudo, s6 pode ser
aplicada para o modo de condugdo continua, que € o caso do conversor ressonante série. A
primeira hipdtese para o emprego deste método € que os sinais do conversor ressonante serao
aproximados para suas componentes fundamentais. Assim, a especificacio do modelo para
pequenos sinais ¢ feito com base na equagdo diferencial ndo linear do inversor ressonante e
pressupde que os dois termos descontinuos da equacdo se referem, respectivamente, a tensao
na saida do inversor e a corrente drenada pela carga ressonante.

As fungdes descontinuas sdo entdo eliminadas assumindo que, por serem formadas
por sinais quadrados, estas podem ser aproximadas para suas respectivas componentes
fundamentais. Assim, assumindo que as componentes de tensdo e corrente do circuito
ressonante sdo sinusoidais, podera ser expressa uma equacdao nao linear para o conversor.
Pequenas perturbagdes sdo entdo introduzidas nas varidveis para linearizar a equacdo de
regime estacionario do conversor, resultando num modelo para pequenos sinais continuos no
tempo.

Assim, o método da funcdo descritiva estendida [Sewell et al. 2004] ¢ aplicado na
modelagem do estagio de poténcia do inversor ressonante série. Adicionalmente, modelos

para pequenos sinais em malha fechada sdo derivados para especificar o controle da malha de
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fase do modulador PWM e o controle da malha de freqiiéncia ZVS, uma vez que ambas as

malhas controlam o sistema.

3.4.2Modelagem do estagio de poténcia

Neste paragrafo, apresenta-se o procedimento de modelagem pelo método da funcao
descritiva estendida [Yang et al. 1992]. Este método de modelagem ¢ amplamente utilizado
nos trabalhos de Grajales et al. (1993) para obter o modelo para pequenos sinais do estagio de
poténcia do inversor ressonante série e serve de referéncia para esta especificagdo. O
diagrama simplificado do estagio de poténcia da célula inversora ressonante ¢ apresentado

pela figura 3.21.

Sl lDl _Cl S4_| lD4 _C4

Vo = AAS Crr

S2 Dz | ! S3 KD; -C3 RRF
G

Fig. 3.21 — Modelo simplificado da célula inversora ressonante

LRF

Pt
m
1

Para efeito de modelagem o estagio de poténcia do inversor ressonante série ¢
representado por seu circuito equivalente [Grajales et al. 1995], conforme mostrado a seguir

na figura 3.22.
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Fig. 3.22 — Circuito equivalente da célula inversora ressonante
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Os elementos do circuito ressonante série sao referidos a saida do inversor através da

rela¢do de transformacdo N provida pelo transformador de impedancia, sendo: C = C,,. / N?,
R=R, N> e L=L,, -N’. Os principais parAmetros do circuito referidos a saida do
conversor ressonante sao: @, = 1/ VL -C, a freqiiéncia de ressonancia do circuito, 0 =Z, /R,

o coeficiente de qualidade do circuito ressonante, Z, =,/L/C e, o, =, /w, , a relagdo entre

a freqiiéncia de chaveamento e¢ a freqii€ncia de ressonancia. Aplicando, inicialmente, ao

circuito da figura 3.22 as leis das malhas de Kirchhoff, expressam-se as funcdes de estado:

di .
L'z;-'_v_'_l'R:VAB (3.20)
, €:
d
C-;‘;:i (3.21)

As variaveis de saida sao:
Vo =R-i (3.22)

, € a poténcia média de saida fornecida a resisténcia R, dada por:

Py=—-R-i’ (3.23)

1
2
Utilizando a aproximacdo harmonica da série de Fourier e considerando unicamente

o termo fundamental para expressar a corrente i(f) no indutor e a tensdo v(¢) no capacitor,

vem:
i(t)~i.(t)- cos(a, - 1) +i,(¢)- sen(w, -1) (3.24)
e
1) =, (¢)-cos(@, - 1)+ v,(¢)- sen(o, -1) (3.25)
Pela natureza dos sinais, deve ser observado que o envelope dos termos em seno e
cosseno {i ,i,v,,v,} varia lentamente no tempo e que o comportamento dindmico desses

termos deve ser investigado. Assim, as derivadas de i(f) e de v(¢) sdo expressas por:

di di di
—_ S . 7 . . 4 . / . . .2
_t —( . @, lc] Sen(a)s t)+( . + w, lsj cos(a)s t) (3.26)
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dV dVS _ . . . dvc . . .
E_( " o, vcj sen(o, t)+( " + o, vsj cos(w, 1) (3.27)

Aplicando a funcdo descritiva estendida a tensdo de entrada, tem-se:

Vs =%~vg ~Sen(% ' dj -sen(w-t)=v, -sen(w-1) (3.28)

Considerando que periodo do sinal de modulacao aplicado d ¢ bem menor do que a
freqiiéncia de chaveamento f,, os termos das equagdes (3.20) e (3.21) podem ser substituidos
pelas equagdes (3.24), (3.25) e (3.28). Usando o método de balanceamento harmonico, essas

equagdes podem ser decompostas em quatro novas equagdes, separando-as por grupos em

termos de seno e co-seno. Desta forma, as equagdes para os termos em seno, sao dadas por:

vy & (3.29)
dt C s c *
dis_—vs—iS-R+vC+w . (3.30)
dt L T ‘

, € as com termos em co-seno, por:

v _ I Y (3.31)
a c 7 '
di, _—vc—ic-R_a) . (3.32)
dt L S S M

As equacdes (3.29) a (3.32) sdo usadas para especificar o ponto de operagao,

forgando todas as derivadas para zero. Assim, o ponto de operacgao ¢ definido por:

I = v, W-C R 3.33

CWA.CPP-2-WP-C-L+1+W?2.C*-R? (3-33)

WP LP-2-W?-C-L+14+W?.C*-R? (334

. V- (-w2-L-c) 115

S_W:"CZ'Lz—2'W‘,2'C'L+1+WY2'C2'R2 (' )
V,-W,-C-R

(3.36)

V =
Cwh.C L -2-W-C-L+1+W?-C*-R*
A solucdo para o regime estaciondrio fornece o resultado para a andlise em CC do
inversor ressonante. Fixando o ciclo de trabalho d como sendo unitario, ou seja, sem inser¢ao

de dead-time, a relagdo entre tensdo de entrada, V,,e de saida, V_, ¢ expressa por:
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v, W, C-R
M === 4 2 g2 2 2 2 2 (3'37)
Ve WP-CP-IP-2.W2.C-L+1+W?-C*-R
Disto, desprende-se que o ganho de conversdo em tensdo do conversor ressonante
série ¢ funcdo da carga ressonante e da freqiiéncia de chaveamento conforme demonstrado na

literatura por Grajales et al. (1993). O resultado ¢ mostrado graficamente na figura 3.23, onde:

Q=Z/R, Z=.[LIC ¢ f,=1/2-z-L-C.

Fig. 3.23 — Relacao de conversdo de tensdo do conversor ressonante em regime estavel

O modelo linearizado ¢ obtido aplicando uma perturbacdo ao modelo para grande
sinal [Martin-Ramos et al. 2002] descrito pelas equacdes (3.29) a (3.32), em torno dos pontos
de operacdo definidos por [Vg, D, W, QJ, onde v, ¢ a tensdo de entrada, W, ¢ a
freqliéncia de chaveamento, D a relagdo do ciclo de trabalho ¢ Q o fator de qualidade da
carga, sendo Q =W, -L/R. As variaveis com perturbagdes sdo as entradas [Rideley 1990], as

variaveis de estado e a saida do inversor. Cada vetor tem entdo a forma:
h(t)=H +h(t) (3.38)

, onde H ¢ tomado no ponto de operagdo e fz( t) uma perturbacdo de pequena amplitude.

Assim, aplicando as varidveis com perturbacao, substituindo os termos nas equagdes (3.29) a
(3.32) e desenvolvendo essas equacdes em uma expansao de Taylor, considerando apenas a
primeira derivada parcial, obtém-se o modelo linearizado proposto na literatura por Kassakian

(1991). Assim, a equacdo (3.30) pode ser expressa por:

CZ; =f(vyv igi,dv, w) (3.39)

, que apos ser linearizada toma a forma:
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ﬂzi\;s+i\//‘c+glﬁs+ilﬁc+ af .(?)54_ af v+ df 62 (340)
dt  Ov, ov, Ol Ol dw, ov, ¢ dw,

c s g

, onde cada termo df’/dx ¢ avaliado para o seu ponto de operagdo. Esta equagdo é aceitavel

desde que a perturbacdo ¢ aplicada ao modelo de pequeno sinal e que os termos de ordem
maior sao desprezados [Zheng et al. 2007]. Este mesmo procedimento de linearizagdo ¢
aplicado as demais equacdes (3.33) a (3.36), possibilitando a obten¢cdo do modelo linearizado

completo, sendo:

dvs:’ins-&ﬁVc-a”)s (3.41)
dt C
2 A ) R 2- 5
d v R W il i+ 2% cos(E-D)-d+
d L L 2
4 T A

—7 Sen(E.D).vg (342)
Vel w5 v .6 (3.43)
da C o
dlc’ :&_5 ’.‘C —WY 'l/:? _[s‘ . Cz)v (3.44)
dt L L S

Este modelo pode ser expresso também em varidveis de estado [Maitelli 2003]:

x=A-x+B -u +B, u,+B;-u, (3.45)

y=C-x (3.46)
,onde y ¢ o vetor contendo as variaveis de saida e X o vetor contendo as varidveis de estado,
na forma:

i=li, i v, ]

Y =Dy (3.47)

Substituindo os termos na matriz pelas variaveis, vem:

% ¢ _Tl 0 [ 4 1 [27 ]
T T
_ _ —sen(—D £ —D I,
—W, —R 0 -1 7l (2 / L COS(2 / o
%= i L L X+ 0 ‘;g+ 0 d+ * C?)S
s 00w 0 0 Ve
i 0 0 -V
0 — -W. 0 - - -
L C ‘ J
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y=[R-1, R-I, 0 0]x (3.48)

N

Os autovalores indicados na matriz 4 sdo, na verdade, os pdélos de um sistema em

malha aberta. Esses polos sdo calculados, fazendo:
det (s-1-4)=0 (3.49)

, 0 que resulta em quatro polos alocados em:

. 1 R . 1

Para os pOlOS P1 € p2: Efij ‘(C{)O . I—W — (350)
. 1 R . 1

Para os polos ps € pa: E-Zi]-[a)o- 1—@ + o, (3.51)

Os polos p; e p2 sdo considerados os polos resultantes da freqiiéncia de batimento,

isto por que sdo assumidos como sendo alocados na freqiiéncia @ =@, —®,, embora a

equacdo demonstre que a alocagdo do pdlo depende essencialmente do fator de qualidade da
carga. A aproximacao, para o ponto da freqiiéncia de batimento, contudo nao serd satisfatoria

para baixos valores de O e/ou quando @, for muito préximo de @,. Os dois outros pdlos

restantes ps € ps sdo alocados em pontos de altas freqiiéncias e, por isto, terdo um efeito

desprezivel sobre a resposta de freqiiéncia do modelo para pequenos sinais.

3.4.3 Modelagem da malha de regulacéo de poténcia

Como o foi explanado anteriormente, a poténcia de saida pode ser controlada por
variacdo do ciclo de trabalho e, por conseqiiente, da quantidade de energia aplicada ao
circuito ressonante do inversor. A estratégia de controle ¢ bastante simples, sendo
implementada segundo o esquema apresentado na figura 3.20. Os principais componentes sao
o multiplicador e o controlador PWM. Uma amostra da poténcia de saida ¢ fornecida por um
multiplicador analdgico que efetua o produto da corrente e da tensdo aplicados a indutancia da
tocha RF. Este sinal ¢ comparado a uma referéncia de tensdo de forma que, se a poténcia de
saida for maior que a referéncia, o ciclo de trabalho d ¢ diminuido. De maneira analoga, se a
poténcia de saida for menor que a referéncia, o ciclo de trabalho ¢ aumentado. A figura 3.24

mostra a malha fechada de regulacdo de poténcia, a partir da qual, apds sofrer uma

perturbagdo e ser linearizada, ¢ obtida a relagdo para o ciclo de trabalho d do inversor, sendo:
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e—sTd .

d=-F K.-G.,(s)- : 3.52
m i d() (S-l—ap)'Rb'Cb pO ( )

,onde F ¢ o ganho do modulador por largura de pulso PWM, K, ¢ o ganho total do sensor
de poténcia, G,('s) a fungdo de transferéncia do compensador, p, a saida de poténcia com
perturbacdo, e 7, um fator de atraso necessario para compensar o tempo de propagagdo dos

diversos circuitos, inclusive o atraso devido aos mddulos de excitagao.
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Fig. 3.24 — Diagrama da malha de regulacdo de poténcia

A funcao de transferéncia do compensador pode ser expressa como:

Z

Gu(s)= Rj (3.53)
, € 0 ganho do modulador PWM:
F = a__1 (3.54)
" {}d Sn : ];

,onde S, ¢ a magnitude do tempo de subida da rampa do PWM, e 7, =2-7/w, , o periodo da

freqliéncia de chaveamento do conversor.
Como o controlador deve regular tdo somente a poténcia média de saida do inversor

ressonante ¢ inserido um filtro passa-baixos na saida do multiplicador para integrar os valores
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instantaneos recolhidos. Os elementos R , R, ¢ C, formam um filtro e, conseqiientemente,

contribuem para a adi¢do do polo a, na equagio (3.52), sendo:

1

= 3.55

" (R, +R, (3-55)

—a b G,
Ra'Rb

a

Assim, a poténcia de saida com perturbacdo, dada anteriormente pela equagdo (3.52),

pode SCr eXpressa agora, por:

Po=R-I-i +R-I i (3.56)

3.4.4Modelagem da malha de controle de frequéncia
O circuito de controle de freqii€ncia ¢ composto de um circuito de medig¢do de carga
segundo proposto por Grajales et al. (1995), do proprio compensador e do oscilador

controlado por tensdo VCO, como mostrado na figura 3.25.

Tl ik o
4 [ B tet

Vik Vik+1
r Reset YCarga (b)
Vek Vek+1

- -

Fig. 3.25 — Diagrama da malha de controle de freqiiéncia: (a) circuito implementado;
(b) formas de ondas do circuito de carga

Este circuito regula a carga do circuito de medi¢do de corrente durante a transi¢ao
ZVS, de forma a garantir que a comutacdo seja efetuada nas condigdes ZVS. Se a carga

medida pelo sensor de carga for menor que o valor requerido, o circuito deverd aumentar a
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freqiiéncia de chaveamento para provocar um intervalo de tempo adicional entre tensdo e
corrente no circuito ressonante e, assim, aumentar a quantidade de carga no circuito de
medi¢do. Em contra parte, se a carga medida ¢ maior de que o valor desejado, entdo a
freqiiéncia de chaveamento deve ser diminuida para aumentar o fator de poténcia. Em suma, o

circuito sensor de carga mede a corrente primaria i, retifica e fornece a integral da corrente
durante o tempo Sr. O resultado da integragdo é representado por v,. Esta tensdo v, ¢é

comparada com a tensdo de referéncia v, de forma a produzir a tensdo de compensacao de

refo

erro v, . Para maior simplificagéo, o VCO [Bayindir et al. 2003] € geralmente implementado a

partir de um circuito integrado comercial dedicado, o qual deve assegurar que sua freqiiéncia

de saida ird variar direta e proporcionalmente a tensdo de controle v, , conforme proposto na

literatura por Jovanovic et al. (1987).
Para especificar um modelo da malha fechada para pequenos sinais para este

controlador ¢ necessario encontrar uma equagao que relaciona a freqiiéncia de saida @, com a
corrente de entrada i, [Makky et al. 2008]. Esta equagéo ¢ entdo linearizada e associada ao

estagio de poténcia do conversor ressonante para completar o modelo de malha fechada.
A derivagao do modelo do circuito de carga ¢ obtida em trés passos:

a) Resolvendo para v, ¢ v, como sendo uma fungdo de i,: a figura 3.26 mostra o
circuito equivalente durante o periodo 7,. Durante este periodo, o capacitor C. € carregado
pela corrente i, e produz a tensdo v,. Para a andlise do circuito [Tang 1992], ¢ assumido que
o diodo D, encontra-se inicialmente cortado e inoperante durante a carga de C,. Mesmo que
D, venha a entrar em condugdo durante a carga de C,, o circuito equivalente apresentado na
figura 3.26 oferece ainda uma boa aproximagao, desde que os elementos R,, /R, >>R,, e que

C. >>C,, de forma a ndo comprometer a carga de C, .

Fig. 3.26 — Circuito equivalente de carga de C, durante o periodo 3
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Assim, aplicando ao circuito da figura 3.26 a lei das malhas de corrente segundo

Kirchhoff, resulta que:

CC.%:L'_% (3.57)
n

c

Esta equagéo (3.57) oferece a solugdo para v, durante o tempo 7,. Contudo, a partir

da forma de onda mostrada na figura 3.25 (b), observa-se que v, se mantém constante durante

o periodo 7, apos ter sido zerado. Assim, usando a equagdo (3.57) pode ser encontrado o

valor alcangado por v, em ¢,,,, para k =12,....00, e assumido que permanecera neste valor até
ser zerado. Na verdade, haverd uma ligeira diminui¢do de v, durante o intervalo de tempo em
que ndo ha carga do capacitor C,_, devido as resisténcias R, / R;, mas os seus efeitos serdo
incluidos posteriormente. Da equagdo (3.57) e da figura 3.25 (b), pode se observar que v,

¢ fungao de i, , bem como 7, - f,, conforme proposto por Jovanovic et al. (1987). Como estao

sendo estudadas as perturbagdes ocorrendo em freqiiéncias mais baixas de que a freqiiéncia de

ressonancia, isto permite assumir que v, , i, € 7, -, permanecem constantes durante cada
periodo k. A expressdo para v, ¢ entdo dada por:

_a(lkﬂ -s)

J'[kﬂ e
A% =  _—
I(k+1) l/(+1_/6kfk n- CC

Ji(s)|- ds (3.58)

, onde i, (s) pode ser substituido pela equagdo (3.24). A solugdo da equagdo (3.58) € entdo

dada por:

e [(iska + i Dy )] -senf . + (i@, —iya)-cos ﬂk”| (3.59)
n'CC '(Clz +a)2sk)

v _|lska)sk _lck a—e
I(k+1) _‘

,onde a e B, sdo termos constantes.

Aplicando pequenas perturbagdes na equacdo (3.59) esta expressdo pode ser
facilmente linearizada com auxilio de ferramentas matematicas apropriadas conforme
demonstrado na literatura por Grajales et al. (1995). A solugdo linearizada em torno do ponto

de operacao [Vg,D, WS,QJ ¢ dada por:

‘/}l(k+l) = A ’ (E{uru ’ a/‘)sk + Ed{u ’ 621{ + His{u ’ ;sk + Hic{u ’ {ck) (360)
,onde 4, E_, E, , H, , e H,,h sdo ganhos que dependem dos pontos de operacdo e sdo

também calculados com auxilio de ferramentas matematicas apropriadas.
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A equagdo (3.60) mostra a relagdo discreta existindo entre a tensdo de saida vy, ¢

os parametros de controle @, , d,, i, € i, . Aplicando a transformada Z na equagao anterior,

conforme proposto na literatura por Tang et al. (1992), segue que:

Zi(z)=A-(E,, -d.(z)+E, -d(z)+H,, i(z)+H,, i(z)) (3.61)

0w

Esta equacdo (3.61) pode ser novamente transformada para uma funcdo de

amostragem continua no tempo conforme proposto por Franklin et al. (1980), sendo:

V(s)= A-E,, b,(s)+ Eyy-d(s)+ Hy, i.(s)+ Hy, i(5)) (3.62)

ST
(e =1)

O termo da fun¢do de amostragem continua e reten¢do indicado fora dos parénteses
na equacao (3.62) foi aproximado através de uma expansao em séries de poténcias. Um
exemplo de uma expansdo polinomial de segunda ordem ¢ dado na literatura por Ridley
(1990).

De posse de v,, pode se solucionar para v, e levar em consideracdo a ligeira
descarga provocada pelos resistores R, // R;. O diodo D, e o circuito composto por R, // R,
e C, ndo devem provocar a descarga de v, durante o reset e carregamento de v,. A

desvantagem ¢ que o circuito R, // R, e C, introduz um polo adicional no sistema. Contudo,

como este polo deve ser projetado para freqiiéncias altas, ndo afetara o desempenho da malha

fechada. Assim, v, é expresso por:

- _ vi(s)
V“(S)_(Hb)-Rp-cp (3.63)
, onde:
1
(3.64)

b=
(R,//R)-C,

b) Resolvendo para v, apods o circuito de compensagédo: a relagéo entre vf(s) e
v, (s) ¢ encontrada a partir da figura 3.17 (a). A solucdo para pequeno sinal, linearizada apds

aplicar uma perturbacao, ¢ dada por:

B (5) =0, (3) 2 =5, (5)-G. (s) (3.65)

1

¢) Expressando @, como uma fungdo de v,, usando a relagéo linear do VCO.

Segundo o desenvolvimento matematico proposto por Jovanovic et al. (1987), pode ser
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estabelecida uma equag@o que mostra uma relagdo linear entre @, € v,. A solu¢do de w, para
pequenos sinais ¢ dada por:
D,(s)=Kycov,(s) (3.66)
, onde a sensibilidade do VCO, K,.,, pode ser medida experimentalmente ou pode ser
aproximada por uma equacdo, conforme demonstrado na literatura por Jovanovic et al.
(1987). A solugdo final para @, ¢ obtida substituindo os termos da equacdo (3.66) pelos
termos das equacdes (3.62) a (3.65), sendo:
6.(5)==G,(5)-G(s) A-\E,, - &,(s)+ Ey-d(s)+ Hy, -i(s)+ Hy, -i(s)  (3.67)

, onde:
ST Ko
Ge(s)= (¢"—1) (s+b)-R -C, (3.68)
, €
_Z,(s)
G,(s)= 7 (3.69)

1

3.4.5 Modelagem do amplificador de compensacao de erro

O esquema de compensacdo adotado para cada uma das malhas de controle
exemplifica, tdo somente, uma das possiveis formas de implementacdo do sistema. A
compensagao utilizada na malha de regulagdo de poténcia € representada pela equagao (3.53)
Grajales et al. (1995) e ¢ mostrada na figura 3.24. Este circuito de compensagao introduz:

a) Um polo no zero, como elemento integrador, para altos valores de ganho CC;

b) Um zero nas baixas freqiiéncias, aumentando a banda passante da malha de
ganho do compensador;

¢) Um pdlo nas altas freqiiéncias.

A compensac¢do usada para a malha de controle de freqiiéncia ¢ representada pela
equacdo (3.69) e sua implementagdo ¢ mostrada na figura 3.25 (a). Um diodo foi inserido em
série na malha de ganho do amplificador operacional de forma a apresentar dois esquemas de
compensagdo diferentes, dependendo da magnitude do sinal de erro. A finalidade deste
circuito de compensacdo ndo linear ¢ de apresentar uma resposta rapida, com o diodo em
saturagdo, quando o erro € positivo, e de ndo penalizar o tempo de resposta, quando o erro €

negativo. Idealmente, o diodo deve estar cortado quando v, ¢ menor que v e,

refw
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conseqiientemente, o erro deve ser positivo. A compensagao para um erro positivo inclui um
polo na freqiiéncia zero, para altos valores de ganho em CC, e um zero nas baixas freqiiéncias.
O erro positivo indica que a freqiiéncia do inversor ¢ excessivamente baixa e que a condi¢ao
ZVS ¢ prejudicada. Assim, ¢ aceitavel que o amplificador operacional seja saturado com sua
saida positiva, para rapidamente recobrar a condi¢do ZVS. Por outro lado, o diodo estara

conduzindo quando v, estiver maior que v indicando, entdo, que o erro esta negativo.

refiv 2
Neste caso, o polo ndo estard no zero, mas se movera ligeiramente para uma freqiiéncia maior,
provocando uma diminui¢do do alto ganho CC. A compensacdo de erro negativo ndo devera
saturar o amplificador operacional tdo rapidamente como quando for o caso de um erro
positivo. Uma analise profunda das performances da malha fechada relacionada a este tipo de
compensagdo nao linear ¢ muito complexa, especialmente se for analisado o seu

comportamento durante a resposta ao transiente.

3.4.6 Modelo completo do conversor ressonante

O modelo para pequenos sinais [Forsyth et al. 1994] ¢ obtido a partir das equagdes
(3.41) a(3.44), (3.52), (3.56) e (3.67). A figura 3.27 apresenta as diferentes partes do modelo,
sendo o mddulo de poténcia da célula inversora ressonante série, a malha de regulacao de
poténcia de saida, a malha de controle de freqiiéncia, ¢ o compensador de erro do

amplificador associado.

C?)S
Ge(s) [ Gu(s) |—
v, “s
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i | e
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i, oY 0 0 B
e f
» R L
LWJ»"

Fig. 3.27 — Modelo completo para pequenos sinais do conversor ressonante, incluindo o
estagio de poténcia, a malha de controle de freqiiéncia e a malha de controle de fase
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A modelagem do conversor ressonante por meio do método da fungdo descritiva
estendida [Yang 1991] mostrou-se uma ferramenta poderosa na especificagao de sistemas
elétricos. Desta forma, o modelo para pequenos sinais pode ser usado para implementar
simulagdes usando ferramentas computacionais, tais como o PSpice™ e o Simulink®™. Essas
ferramentas possibilitam preditar o comportamento ¢ desempenho do sistema, bem como
obter suas curvas de resposta. Diversas simulagdes utilizando essas ferramentas sdo

apresentadas no capitulo 4, a seguir.

3.5 Analise do Transformador RF de Adaptacdo de

Impedéancias

Para acomodar a grande diferenca de impedancias existente entre o conversor € a
carga ressonante, ¢ necessario introduzir no sistema um dispositivo de adaptacdo capaz de
assegurar a maxima transferéncia de energia ao aplicador RF da tocha ICTP e, por
conseqiiente, ao plasma. Esta fun¢do de casamento é provida por um transformador de
impedancia RF que, também, e de forma auxiliar, isola galvanicamente a tocha de plasma do
conversor ressonante e da rede elétrica publica de alimentagao.

A tecnologia adotada para o projeto do transformador RF ¢ a do tipo planar, onde
todos os enrolamentos sdo superpostos [Morill et al. 1992]. As razdes que motivaram esta
escolha decorrem do melhor rendimento obtido por este tipo de configuracao, das facilidades
mecanicas associadas a sua confec¢do e do carater inovador que esta nova topologia
representa. Por ndo ser o objeto do foco desta tese, a andlise do transformador de impedancia
¢ feita de forma sucinta e para uma Unica freqii€ncia, considerando o mesmo ser aperidodico

em toda faixa de freqii€ncias de operacao.

A =c-d
5
l, :2-a+2-b+5-d

A, =a-b
[,=4-b+2-c+2-d

Fig. 3.28 — Vista do transformador RF do tipo planar.
(Reproduzido de documento técnico de FERROXCUBE®)
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Fisicamente, o transformador RF planar ¢ caracterizado pela geometria e as
dimensdes do nucleo e dos enrolamentos. A figura 3.28 apresenta, para um nucleo tipo E, as

principais dimensdes que sao utilizadas no desenvolvimento da anélise.

3.5.1 Analise sumaria do transformador RF

No transformador, a energia elétrica ¢ transferida do primario para o secundario
através de acoplamento magnético [Magnetics Inc. 2001]. A equacdo basica do transformador
¢ regida pelas leis do potencial magnético formulada por Ampeére, e da indugdo de Faraday

que, na sua forma geral, sdo expressas por:

N-I:jH-dz:H-z:u:H_'l (3.70)
, €

d_¢:£:¢zl.jE.dt (3.71)

it N N

, com: H a intensidade do campo magnético em ampere-espira/m, / o comprimento médio
das linhas do campo magnético em metro, N o numero de espiras, / a corrente no

enrolamento em Ampere, E a forca eletromotriz em volt, ¢ o fluxo magnético em Weber, A

a 4rea magnética efetiva em m”, ¢ B a densidade de fluxo magnético em Tesla.
Diferentemente da analise convencional onde ¢ determinado o volume do material

magnético necessario para depois calcular as perdas, se faz o procedimento inverso, ou seja,

calculam-se as perdas para a condicao de operagdo. Em seguida, determina-se o volume do

nucleo com base nas perdas e os demais parametros do transformador.

[LCi
1]
R, Ldgisp .—I\—] LN, - Lodisp R,
AVAYARE LD : IO VWV o
Lia | :
v, r \2
’4' — C] RFouc % : : C2 <—‘
Zl : i ZZ
: T O

Transformador ideal

Fig. 3.29 — Circuito equivalente do transformador RF de adaptacao de impedancias
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Para facilitar a andlise, o transformador T,. ¢ representado por seu modelo
equivalente [Ridley 2004], onde: N, ¢ o numero de espiras do primario, N, o numero de
espiras do secundario, R, a resisténcia de perdas do nucleo, R, a resisténcia do primério, R,

a resisténcia do secundario, L, a indutincia de magnetizagdo, L a indutdncia de

\disp
dispersdo do primario, L, , a indutincia de dispersdo do secundario, C, a capacitincia inter-
espiras do primario, C, a capacitancia inter-espiras do secundario, e C,, a capacitancia entre
primario e secundario. O modelo equivalente do transformador ¢ apresentado pela figura 3.29.

Para especificar o transformador ¢ necessario determinar a maxima densidade de
fluxo magnético que o nticleo pode suportar sem saturagdo, sob determinadas condig¢des de

temperatura. Fazendo uma analogia com a lei de Ohm, conforme proposto por Ferroxcube

(2001), as perdas totais engendradas no transformador sdo expressas como:

AT

Bossitra_/b = R_ (372)
th

,onde AT representa a elevacdo de temperatura e R, a resisténcia térmica do transformador.

A figura 3.30 apresenta a curva de magnetiza¢do de um nucleo de ferrite genérico.

AN

Fig. 3.30 — Curva de magnetiza¢do de um nucleo de ferrite genérico.
(Reproduzido de documento técnico de FERROXCUBE®)

As perdas por histerese sdao fung¢do do tipo de material utilizado no nucleo
[Ferroxcube 2001], e usualmente sdo fornecidas pelo fabricante. Expressando as perdas por

histerese para o modelo senoidal, a partir dos trabalhos propostos por Steinmetz (1990), vem:

P, =K1 fX B (c2 -T2 —ct, - T+ct) (3.73)

hyst

, onde P,

s € @ densidade de perdas no nucleo por histerese, K1, K2 e K3 sdo os

coeficientes de perda fornecidos pelo fabricante para um dado nucleo, cf, ct, e ct, sdo os
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coeficientes de temperatura também fornecidos pelo fabricante a temperatura 7, f, a

freqiiéncia de chaveamento e é o pico de densidade de fluxo em Tesla.

Como o fluxo magnético varia somente durante uma parte do ciclo [Sippola 2003],
devido a introdugdo do um tempo morto (dead-time) no sinal de comando dos inversores, a
freqliéncia de operacao equivalente ¢ corrigida para:

2 1

Seau IF'fs "D-(1=D) (3.74)

,onde D ¢ o duty-cycle. A densidade maxima de fluxo B admissivel passa entdo a ser:

2 ﬂqu 'Nl ’ Ac‘

, onde: V| é a tensdo de entrada, 4, a area da se¢do reta do nucleo e N, a quantidade de
espiras no primario.
A perda total por histerese no nucleo pode ser determinada, substituindo nas

equagdes sendo:
1 2 7' oy
=t 2t i [Em} |
ct, - T>—ct,-T+ct)- 4, -1, (3.76)
,onde: /. ¢ o comprimento do nucleo.

Como o nucleo do transformador ¢ feito de material que apresenta uma resistividade
elétrica finita, correntes parasitas de Foucault sdo induzidas no mesmo, devido as variagdes

do fluxo magnético. Essas perdas sdo expressas pela relacio:
T A
=——\f-B) -4 3.77
pFouc 4 . p (f )2 c ( )

,onde: p, . ¢ a densidade de perdas por correntes parasitas em W/ m’ e p a resistividade

efetiva da ferrite em Q2 -m.

Assim, a perda total no nucleo ¢ dada por:

2
z_ (LD, (3.78)
2 N,

Fouc ~—

4.-p
As perdas devidas ao efeito resistivo dos enrolamentos do transformador [Gilot et al.

1998] sao dadas por:
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P

72 2
wind =17 - Ry + 15 - R, (3.79)
,onde: I, e I, sdo as correntes eficazes no primario e secundario e, R, e R, as resisténcias

do primério e secundario, respectivamente [Ebert et al. 2008]. Essas resisténcias, em corrente

continua, podem ser expressas por:

2
Rl :o-cu lW Nl (380)
Al
, €.
2
RZ = acu ' lW N2 (381)
AZ

, onde: o, ¢ a resistividade do material dos enrolamentos, em (2-m, [, o comprimento

médio da espira, em m, A4, e A, as areas dos enrolamentos primarios e secundarios, em m’
e, N, e N,,onumero de espiras do primario e do secundario.

Expressando a perda por efeito Joule nos enrolamentos (windings) ¢ desprezando a

corrente de magnetizagdo, obtém:

2 2
:]f.o-cu.ﬂ_,_[zz.o-m.lwi (3.82)
4 4,

, € desprezando a corrente de magnetizacao:
Iy =1 -— (3.83)

Quando a 4rea total de enrolamento 4, ¢ utilizada, a relagdo do enrolamento da area
do primario A4, para a area total 4, ¢ indicada como n e o fator de aproveitamento «,

substituindo nas equagdes anteriores, vem:

2 2 2
P.=I 0o e Ny ]l.ﬂ o - LN,

, — 1 — 2 3.84
win cu nAWO{+ N2 cu (l—n)A ‘a ( )

,onde A, ¢a area total dos enrolamentos em m”.

Considerando que os enrolamentos do primdrio e secundario sdo constituidos pelo

mesmo material e, por conseqiiente, tem a mesma resistividade o, , a equacdo anterior pode

cu 2

ser simplificada para:
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2
P, =1 -%-ZW'Nl - (3.85)
A, -a | n-(1-n)

O aumento de perdas nos enrolamentos devido ao efeito pelicular e de proximidade
pode ser tratado expressando os valores da resisténcia dos enrolamentos em fungdo da
freqiiéncia, calculando a perda para cada componente harmonica da corrente e somando as
perdas devidas a cada harmodnica. A perda total nos enrolamentos, para uma determinada

freqiiéncia f|, passa a ser:

© | -N?Z 1 R
P =S5 N |5 A
win ; th " Oeu A o |:n(1_n):| (R ]h

w cc

. A th Al A . ~
,onde: [, € a corrente rms para o h" harménico da freqiéncia f, (R, /Rw)h a relagdo

entre as resisténcias CA e CC na 4" harmonica, e 4 o index da componente harmonica.
Os parametros referentes a dados construtivos dos enrolamentos, como o fator de
enchimento « e a relagdo de utilizagdo de area pelo primario n, podem ser inferidos

diretamente das dimensoes e medidas feitas no nacleo. Assim:

2
yo ReND (3.87)
R -N;,+R,-N,
, e
2 2
azo-cu‘lw'.NZ .Rl+o-cu.lw-'N1 .RZ (388)

R -R,-A,
O aumento da resisténcia dos enrolamentos devido ao efeito pelicular e aos efeitos de
proximidade foram tratados analiticamente por Dowell (1966) e por Ferreira (1994) para
diversos materiais e segundo a geometria dos enrolamentos [Razak et al. 2003]. Utilizando

esses resultados, para enrolamentos laminares, a relagdo (R,,/R..) é expressa por:

R 2
=y MO+ 1) D) (59
,onde: y=d,, /6, d,, ¢aespessura da pista de cobre, a profundidade de penetragdo da

lam

corrente O :\/2/ 2-7-f, -y, 0, m onumero de camadas do enrolamento, e os coeficientes
M(y) = senh(Z . y) + senh(2 . y)/cosh(2 . y)— cosh(2 . y) , e

D(y) = senh(y)— senh(y)/cosh(y)+ cosh(y).
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As perdas de magnetizacao sdo causadas pela corrente de magnetizacdo no primario

do transformador. Sendo L, .a indutincia de magnetiza¢do do transformador, expressa-se a

mesSma por:

Mo~ M, - 4,
Lmag :leol—

(3.90)

A resisténcia do primario, inferindo o coeficiente de enchimento ¢ e a relacdo de

utilizacdo de area n, passa a ser:

2
R = O—.IW—NI (3.91)
A, -a-n
, € as perdas de magnetizacao:
2
s = —];1 er/l '?2 (3.92)

,onde D ¢ o duty-cycle, e V, atensdo de entrada do transformador.

As perdas por elementos parasitas sdo devidas as condi¢des de acoplamento entre
primario e secundario do transformador que resultam em indutancias de dispersao,
capacitancias inter-enrolamentos e outros. Com base nos trabalhos experimentais de

Steinmetz (1990), a indutancia de dispersao por unidade de comprimento ¢ expressa por:

. . x
Lcam = N12 ’ ﬂo ﬂr (3.93)
w
,onde: L ¢ aindutincia do volume existente entre duas camadas em H/m, x a distincia

entre duas camadas em m , e w a largura da camada em m .

A capacitancia parasita entre camadas ¢ dada por:

Cov =606, (3.94)
X

,onde C, € a capacitdncia parasita entre duas camadas, &, a permissividade do vacuo e ¢,,

a permissividade relativa do material.
Com o tipo de material, volume, perdas e demais pardmetros do nucleo definidos, a

andlise ¢ complementada determinando o numero de espiras do primario e secundario, N, e

N, , respectivamente, aplicando a lei de Faraday inicialmente apresentada.




72

3.6  Analise da Carga Ressonante Série

Até entdo a carga ressonante foi vista como sendo um circuito ideal, apresentando
parametros fixos. Contudo, para analisar corretamente a operacdo do conversor ressonante
série proposto para esta aplicacdo, ¢ necessario conhecer as caracteristicas elétricas [Miller
1991] e o comportamento dindmico da carga, no seu espaco real de operacdo. Como a carga
util € essencialmente constituida pela coluna de plasma produzida pela tocha ICTP [Erin et al.
1995], seu comportamento dindmico interage fortemente sobre as condigdes de operagdo do
conversor ressonante devido a impedancia complexa refletida pelo aplicador RF [Fauchais et
al. 1997]. No mais, para acomodar a grande diferenca de impedancias existente entre o
conversor € a carga ressonante, torna-se necessario introduzir no sistema um dispositivo de
adaptacdo capaz de assegurar a maxima transferéncia de energia ao aplicador RF e, por
conseqiiente, ao plasma. Esta fun¢do de casamento ¢ provida por um transformador de
impedancia RF que também, e de forma auxiliar, isola galvanicamente a tocha de plasma do
conversor ressonante e da rede elétrica publica de alimentacao.

Assim, ¢ feita a seguir a analise analitica e matematica do aplicador RF da tocha
ICTP para determinada condicdo de operacdo sem, todavia, inferir seus pardmetros na
modelagem do conversor ressonante, o que tornaria a andlise do sistema demasiadamente

complexa.

3.6.1 Descricado da tocha a plasma e do aplicador RF

Existem numerosas concepcdes de tochas RF, mas o desenho de base para nossa
analise ¢ o modelo proposto na literatura por Reed (1961), apresentado na figura 3.31.

A tocha de plasma ¢ composta por dois tubos concéntricos com pequena distancia
anular entre si. O tubo externo, de raio 7,, ¢ chamado de tubo de confinamento do plasma e,
geralmente, ¢ fabricado em quartzo ou material cerdmico [Kim et al. 1997]. Na zona de
descarga, o tubo de confinamento ¢ envolvido por uma bobina de cobre comportando algumas
espiras, conforme as caracteristicas da fonte de alimentacdo RF. Esta bobina curta geralmente
¢ resfriada por um fluxo circulante de dgua. Um tubo intermediario, fabricado também em

quartzo ou material ceramico, de raio r,, se estende aproximadamente até o nivel da primeira

espira. Este tubo serve, essencialmente, para canalizar um fluxo de gas m; escoando ao longo

da parede do tubo de confinamento a fim de reduzir as perdas condutivas e convectivas do

plasma e limitar o sobreaquecimento do tubo de confinamento.
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O fluxo de gas plasmatico m) ¢ introduzido entre o tubo intermediario e o tubo
central, isto ¢, longitudinalmente com uma componente de vortice. E neste gis que ocorre a
descarga ionizante. O tubo no centro da tocha, quando existente, canaliza o fluxo de gas m,
que serve para introduzir os materiais reativos ou as polvoras utilizadas em tratamentos de
superficies. As freqiiéncias de operagdo das tochas RF se estendem de algumas centenas de
kHz até algumas dezenas de MHz, para poténcias indo do kW at¢ o MW. Para a aplicacao
definida neste trabalho, a freqiiéncia maxima de operacdo foi fixada em 450 kHz por ficar
situada na faixa atribuida as aplicagdes em ISM (Industrial, Scientific and Medical band) e
estar no limite factivel de funcionamento dos inversores a IGBTs, no estado atual da

tecnologia.

E | ! /
I
i ! S S

@@'-@@T

cg»oooo
N

Indutor

1;

A

Tubo de confinamento /

Fig. 3.31 — Vista em corte de uma tocha RF a acoplamento indutivo

A descarga ionizante [Razzak et al. 2002] que ocorre no interior do tubo de
confinamento da tocha ¢ produzida de duas maneiras distintas: pelo campo eletrostatico axial,
para o modo de excitacdo em baixa poténcia, ou pelo campo eletromagnético azimutal,
quando a corrente circulando pelo indutor ¢ suficientemente alta para assegurar o processo de
ionizagdo do meio. Neste modo indutivo, a descarga ¢ mantida pela inducdo do campo
magnético variando no tempo. Como o modo indutivo ¢ dominante nas condi¢des normais de
operagdo estabelecidas para a aplicacdo proposta, despreza-se o modo eletrostatico,
considerando-se exclusivamente o modo de operagdo eletromagnético descrito na literatura
por Thomson (1927). Desta forma, representa-se a descarga por um modelo equivalente

constituido por um transformador virtual com nucleo de ar, no qual o primario ¢ o indutor da
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tocha e o secundario ¢ formado pelo proprio anel de plasma. Assim, com base no modelo do
transformador de plasma proposto por Piejak et al. (1992), estabelecem-se as expressoes
relacionando os parametros elétricos externos, como a tensdo e corrente RF no indutor da
tocha. A poténcia aplicada na descarga pode, assim, ser expressa através de grandezas

mensuraveis, como tensdo e corrente de descarga.

3.6.2 Modelo do transformador de plasma

As relagdes geralmente apresentadas em artigos especializados levam somente em
conta as caracteristicas fisicas do plasma sem, todavia, considerar sua interacdo com o
aplicador [Park et al. 2000]. Isto se traduz em equagdes de dificil manipulagdo e de pouca
interatividade com as grandezas elétricas mensurdveis € os parametros que caracterizam
efetivamente o aplicador RF. A idéia ¢ entdo descrever a descarga indutiva no plasma por
meio de um modelo formado por um transformador virtual com nucleo de ar e de uma Unica
espira [Kwan et al. 1994]. O transformador virtual assim formado consiste de dois
enrolamentos interagindo entre si por meio de um campo magnético mutuo. A figura 3.32
representa o diagrama hipotético do aplicador RF em corte, com o transformador formado
pelo proprio indutor atuando como primario, € o secundario virtual formado pelo caminho da

descarga de plasma.

N espiras

ONONONONONO O

Fig. 3.32 — Diagrama hipotético do modelo a transformador de plasma

O campo magnético produzido pela corrente circulando no enrolamento primério
interage com o secundario. O primario do transformador ¢ constituido pela bobina da tocha

composta de N espiras que possui uma indutincia L,, uma resisténcia R, , € cujo coeficiente
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de qualidade do indutor ¢ definido por Q=w-L,/R,. Uma tensdo RF, de valor V| e
freqiiéncia angular @ ¢ aplicada ao indutor, produzindo uma corrente /,. A descarga que se
estabelece no plasma ¢ constituida por descargas filamentares em paralelo formando a espira
secundaria de um transformador virtual a ar com induténcia L, e resisténcia de plasma R ;.
A indutancia de descarga do plasma L', consiste de duas componentes, a indutancia de
inércia dos elétrons [ que representa a parte complexa da impedancia de carga do plasma,
sendo expressa por L, =R, /v, e a indutdncia geométrica ou magnética L,, devida ao
caminho da corrente de descarga. A indutincia de inércia dos elétrons L, ¢ definida pela
condutividade do plasma o =e”-n,/m, -(v+ jw), sendo: e, a carga do elétron, n,, a
densidade do plasma, m,, a massa do elétron, e v, a freqiiéncia efetiva de colisdo do elétron.

A indutancia virtual L, ¢ acoplada magneticamente ao primario do transformador formado

pelo indutor, através da indutdncia matua M [Colpo et al. 1999]. Para maior simplificagao, ¢
assumido que o modo dominante da descarga na analise proposta ¢ indutivo, desprezando-se o
modo capacitivo que ocorre no inicio da descarga, a baixa poténcia [Gudmundsson et al.
1997]. A figura 3.33 mostra o diagrama do modelo equivalente do aplicador RF da tocha

ICTP que ¢ utilizado na anélise.

Fig. 3.33 - Diagrama do modelo equivalente do transformador de plasma

De forma genérica, a indutancia de um indutor solenodide € proporcional ao quadrado
do numero de espiras N e ao raio » da bobina, sendo L oc (N . r)2 [Piejak et al. 1992]. Por
analogia, para o transformador a ar hipotético formado por dois indutores coaxiais de mesmo
comprimento e acoplados entre si, a relagdo caracterizando as indutincias L, e L, é expressa

na forma:
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2
L, _[Nyn (3.95)
L, Ny -n

, € o fator de acoplamento £ como sendo:

L z{r_zj (3.96)

h

Considerando que, neste caso especifico, N, =1, e substituindo na equacdo 3.95,

tem-se:
L,=k N (3.97)
Aplicando a lei das malhas de Kirchhoff ao transformador hipotético formado,

obtém-se um conjunto de equacdes descrevendo os circuitos primario e secundario, sendo:

v =i R +i-jo-Li+i,- jo-M (3.98)

0=i,-jo-L,+i-jo-M+i,-Z, (3.99)

, com a indutdncia matva M =k-/L,-L,, e Z, a impedancia da descarga de plasma. A
impedancia total do secundério pode ser entdo escrita como:
Z,=Z,+jo-L, (3.100)

A impedancia primaria Z, medida na entrada do transformador representado pelo

indutor € obtida por substituicao nas equacdes (3.98), (3.99) e (3.100), sendo:

v o -M? o -M?

iw-L — iw- L. -
i 1z, T 1z,

(3.101)

O sinal negativo ¢ associado a reatdncia do secundario cuja corrente, segundo a lei de
Lenz, tende a neutralizar o fluxo magnético no circuito primario. A impedancia da descarga de

plasma ¢ expressa por:
@
Z, =R,,1+J;-R,,l (3.102)

A impedancia Z,, ap0s substitui¢do em (3.101), tem a forma:
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. .
Z,=R,+j— R, +jo-L, (3.103)
1%
Substituindo novamente na equagao (3.101), a impedancia primaria é:

a)-L2+a)-Rp,j
v
|2

: (
Zi=0 M* —Lotjlo L -0’ M- (3.104)
Z,| 1z,

2

Com base na equacao (3.104), observa-se que a impedancia vista no primario ¢

composta de uma parte resistiva R;, e de uma parte reativa que pode ser definida como

X, =w- L,. Expressando essas grandezas, tém-se:

R
R=R+a -M*-—L (3.105)
A

14
|2

w-L2+“’-Rp,j

X, =w-L, = a)-Ll—a)z-Mz-( (3.106)

1z,

Combinando as equagdes (3.105), (3.106) e substituindo L, por (3.97), deriva-se

uma expressdo para R, e para o fator de acoplamento £ como sendo fun¢do das variaveis

R,R,L,L,ve w,entio:

@ (L -L)+(R-RY

k= (3.107)
o0 -1)-2 (R 1)
1%
, €:
koL
R, =(R —R,):- 2 ~ (3.108)
N0 -1)-2 R - R)|
1%

A corrente na descarga de plasma ¢ obtida da equacdo (3.99), sendo:
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I, K w-L,
=y - (3.109)
! w-L w
\/( Nzl -k+V-RP,J +R)
1

A tensdo devida a componente dhmica do plasma, em fase com a corrente, ¢ dada

por:

Vy=h R, (3.110)

, € a poténcia RF dissipada na descarga de plasma expressa por:

2
\%

P, = 3.111

" R, (3.111)

Essas equacdes permitem caracterizar os principais pardmetros do aplicador RF da
tocha ICTP, porém sdao de dificil aplicabilidade uma vez que relacionam grandezas

diretamente ligadas a carga de plasma.

3.6.3 Avaliacdo dos parametros da carga de plasma

Através das equacdes (3.107) a (3.111) € possivel determinar as caracteristicas
elétricas da carga de plasma e expressar os parametros da descarga por meio das constantes
experimentais L, O, r,, @ e v, bem como do conjunto de pardmetros elétricos mensuraveis
no aplicador RF L,, R, P, V, e I,, e da defasagem ¢ existente entre tensdo e corrente na

indutancia primaria da tocha ICTP. Esses parametros sdo facilmente relacionaveis pelas

expressoes:
P=1 -V cosop (3.112)
14
R =—-cosp (3.113)
11
y
L =—'—senp (3.114)

w-1
O campo elétrico RF distribuido ao longo da descarga pode ser inferido a partir dos
valores da tensdo ¥, existente no plasma e do coeficiente de acoplamento & para o raio r,

sendo:
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(3.115)

, sendo que E, = E,, -(1 +w?/ vz)_l/2 ,onde E,, & o valor RMS (Root Mean Square) em volts
do campo elétrico RF no plasma, distribuido sobre o raio 7.

Apos avaliar E , o numero total de elétrons N,, a densidade média do plasma 7,, a
condutividade elétrica média do plasma &, = e’ -7, /m, v, e a profundidade de penetragdo da

corrente o, os parametros da descarga podem ser estimados a partir da equagao do balanco de

poténcia, dada por:

2 2 2

pplzj‘(e nej-Ez-dA:( € j-EZ-Nez( © J-c-Ef-Ne (3.116)
m, v m, v m, -V

, com:
EZ
c:E_f (3.117)
vV
N =p, TV (3.118)

_ m, v
ne:Ppl.—c-ez-Ef-A (3.119)
Pl
o, =—22 3.120
° c-A-E’ ( )

_ 2c- A
S=E . |22 (3.121)
a)‘/uO'Ppl

,onde E ¢ o campo elétrico RF local efetivo no plasma, ¢ o fator de forma resultando da
diferenca entre o campo elétrico RF E” e o campo elétrico RF médio E’ para o volume
inteiro de plasma, 4 o volume da coluna de plasma, e p, a permeabilidade magnética no
vacuo. Observa-se que o fator de forma ¢ depende da distribuicdo axial e radial da densidade

de plasma e do campo elétrico RF local. Embora a condutividade do plasma &, e a

profundidade de penetragio & sejam expressas pelas equagdes (3.120) e (3.121), estes
pardmetros sdo também dependentes, indiretamente, da densidade de poténcia na descarga

P, / A . Isto decorre do fato que sdo inter-relacionados com os valores de v e a pressdao p do




80

gas que, por sua vez, influencia os valores inferidos &, e o através da dependéncia de E|,

com p.

3.6.4 Transferéncia de poténcia ao plasma - Eficiéncia e poténcia minima
para manutencéo da descarga
A eficiéncia da transferéncia de poténcia & ao plasma ¢ definida pela relagdo entre a
poténcia RF dissipada na descarga P, e a poténcia RF total P necessaria para manter a
descarga indutiva em regime estavel [Mostaghimi et al. 1990]. A poténcia RF total P ¢
composta de dois termos sendo: P=P, +F,, onde F, € a poténcia dissipada no primario do

indutor. Assim, o rendimento da descarga de plasma pode ser expresso por:

1

PN
I+-+
P

pl

(3.122)

Apo6s manipulagdo das equagdes anteriores, substituindo e simplificando os termos, a

relagdo P / P, pode ser expressa como:

L __& K‘“@RJR]

_ _ 3.123
P, R -R, (R,-#* 0-0-L,) ( )

p

Contudo, uma representagdo mais conveniente para formular P, / P, & expressa-la em

termo das constantes experimentais L, O ¢ N do indutor, e dos pardmetros elétricos

facilmente mensuraveis como P

1> Vo € k, ficando assim:

2\?2 4
NP (leV] e
g k-N? P P,
P ve) (3.124)

P, k-0 w-L-1V)

Da equagdo (3.124) se depreende que, para uma diminui¢ao da poténcia de descarga,
arelagdo P, / P, — 0 e, conseqiientemente, £ — 0, implicando que P = P, .
A poténcia minima pode ser definida a partir da suposi¢do que a poténcia aplicada

deve ser apenas suficiente para compensar as perdas no primario do indutor ¢ manter a

descarga no plasma, no limite, P, =0. Assim:
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2 2 2
=&(1+a’_j (3.125)
1%

P
= k-0 w-L,) 2

Abaixo deste valor de poténcia, o regime de descarga ndo se sustenta [Hossain et al.
2002]. A necessidade de aplicar um valor minimo de poténcia para assegurar a manutengao da
descarga indutiva decorre diretamente das equagdes de Maxwell, dos niveis de ionizagdo e do
balango de energia no gas.

Para o aplicador RF, constituido por um indutor com geometria definida envolvendo
um volume finito de plasma, ¢ entdo possivel determinar a poténcia necessaria para satisfazer
a essas condigdes. Tais parametros devem ser levados em conta no projeto e
dimensionamento da tocha ICTP para obter elevado rendimento. A indutincia da bobina

cilindrica de comprimento /, da tocha de plasma ¢é expressa por:

2 2
[ =N m (3.126)

h-(1+0,88-r°j
h

Aplicando (3.126) e substituindo em (3.125), obtém-se o minimo nivel de poténcia a

ser aplicada a tocha ICTP para manter a descarga, considerando a geometria do indutor do

aplicador RF. Assim:

2
107 - - E? -(1+0,88-”’j(1+“’2j
h 1%

P. = 3.127
min O)sz ( )

,com P, em W, E emV/m, her,emm.

min

De forma andloga, para o limite maximo de poténcia correspondendo a uma descarga

de forte intensidade, onde o plasma apresenta alta condutividade, P,/FP, — 0, enquanto

P~ P, . A poténcia maxima da descarga indutiva € expressa por:

o P -o-L
max _k3-N2-Q-V2
pl

(3.128)

, 0 que corresponde ao limite imposto pela condutividade infinita apresentada pelo secundario
do transformador a ar, isto é do plasma, obviamente conduzindo a uma transferéncia de

poténcia ineficiente, onde £ — 0.

Entre esses dois extremos, se situa o ponto de maxima eficiéncia na transferéncia de

poténcia a carga de plasma, o que ocorre quando:
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(3.129)

, ou seja, quando a impedancia do plasma |Zz| e a reatancia do secundario X, sdo iguais.
Para este ponto, o quociente da relagdo P /Pp, ¢ minimo, o que corresponde a

maxima eficiéncia de transferéncia de poténcia ao plasma, sendo:

2
2- 1/1+a)—2+g
P 1% 1%

—t e

(3.130)

pl

Esta analise demonstrou que € possivel caracterizar os parametros do aplicador RF e
da coluna de plasma a partir das grandezas elétricas mensuraveis diretamente no circuito.
Essas informagdes sdo importantes para a especificacdo dos valores de carga apresentados
pela coluna de plasma e na fase experimental de caracterizagdo da planta de inertizagdo de

residuos para o estabelecimento das DREs (Destruction and Removal Efficiency factors).

3.7 Conclusodes

Neste capitulo foi apresentada uma retrospectiva sobre os varios tipos de geradores e
conversores usados, atualmente, na excitagao de tochas ICTP.

Foi igualmente introduzido o conceito de agrupamento de estruturas inversoras e
proposta a técnica de comutacdo seqiiencial em estruturas inversoras ressonantes empregando
dispositivos IGBTs de comutagdo rapida. Esta nova tecnologia possibilita gerar sinais em alta
freqiiéncia a partir de estruturas inversoras simples. A andlise desenvolvida possibilitou
comparar estratégias de comando e avaliar propriedades de reducdo de perdas nos dispositivos
IGBTs, mediante técnicas de comutacao suave, particularmente no modo ZVS.

Finalmente, foi apresentado o método de modelagem para pequenos sinais para
descrever e especificar o projeto do estagio de poténcia e dos compensadores de um conversor
ressonante série.

Foram, também, analisadas as demais partes componentes associadas ao conversor,
como transformador de adaptacdo de impedancias e aplicador da tocha ICTP.

No mais, a andlise desenvolvida mostra que ¢ possivel caracterizar os parametros do

aplicador RF da tocha ICTP e da coluna de plasma a partir de grandezas elétricas diretamente
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mensuraveis no sistema, e estabelecer os limites de poténcia para os quais a descarga se
mantém estavel.

Diante do apresentado, pode se concluir que a topologia proposta para o conversor
ressonante série de alta freqiiéncia € factivel, desde que sejam empregados dispositivos IGBTs
especificos, de alta velocidade de comutagdo. A estratégia de comando do tipo sequential
pulse gating mostrou-se apropriada para a aplicagdo, uma vez que permite a geragao de sinais
com poténcia de dezenas de kW para freqiiéncias da ordem de 400 kHz, requeridos para a
excitacdo da tocha ICTP. Assim, fica demonstrado que esta tecnologia, pelo seu forte poder
evolutivo, perfila-se como uma alternativa de custo mais baixo e de facil implementagdo para
esta faixa de freqii€ncias, principalmente se comparada as estruturas geradoras convencionais

empregando valvulas termidnicas de vacuo.




Capitulo 4

Conversor Ressonante de Alta Frequéncia —
Desenvolvimento, Implementacao e
Simulacoes

4.1 Introducéao

A partir dos diversos conceitos apresentados e das analises desenvolvidas no capitulo
3, € proposto o projeto e a implementagdo de um conversor ressonante de alta freqiiéncia com
comutacao seqliencial e dos principais subsistemas associados. A seguir ¢ feita uma descri¢ao
detalhada dos circuitos implementados, os critérios € métodos utilizados no dimensionamento,
bem como sdo apresentadas simulagdes para testar o funcionamento, preditar o
comportamento, e visualizar as respostas esperadas.

A implementag¢ao de cada subsistema ¢ feita seguindo a mesma cronologia adotada
na analise apresentada no capitulo anterior.

Tratando-se essencialmente de um modelo de aplicacdo [Dubut et al. 2005], o
dimensionamento efetivo dos principais elementos de circuito ¢ feito com base nas
especificagdes do projeto PLASPETRO em fase final de desenvolvimento nos laboratérios

dos DCA e INPE, este servindo como base experimental de sustentagcdo da tese proposta.

4.2  Sistema Proposto

4.2.1 Estrutura funcional

O conversor ressonante converte a tensdo do barramento CC em corrente RF de alta
freqiiéncia, no valor definido pelo supervisério de processo para a excitagio da tocha ICTP. E
arquitetado sobre um conjunto de quatro moédulos inversores ressonantes [Pinheiro et al.
2006], de 50 kW cada, e opera nominalmente na freqiiéncia de 400 kHz. Esses quatro modulos
iversores tém, por sua vez, suas saidas agrupadas em configuracdo paralela e sdo acionados

segundo um padrdo de comando seqiiencial. Os inversores utilizam dispositivos IGBTs do
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tipo ultra-rapido [Helsper et al. 2001], de tecnologia NPT [Siemens Semiconductor Group
2000]. Incorporam, também, os diodos reversos ultra-rapidos para circula¢ao das correntes de
retorno. O chaveamento dos IGBTs ¢ feito segundo um padrdo de comutagdo suave,
empregando técnicas de comutagdo a tensdo nula ZVS, de forma a minimizar as perdas de
comutacdo e reduzir o estresse imposto aos dispositivos semicondutores.

A implementagdo da estratégia de controle, geracdo dos padrdoes de comando para
acionamento das chaves IGBTs, seqiienciamento dos moddulos inversores, processamento dos
diversos sinais de controle, bem como o rastreio da freqiiéncia de ressonancia da carga
ressonante € provido por uma unidade geradora de comandos e controle.

Todas as interconexdes necessarias entre a unidade geradora de comandos e controle,
e os modulos de excitagdo dos IGBTs sdo feitas com cabos de fibra dptica.

Um transformador RF de poténcia ¢ inserido entre o conversor ressonante de alta
freqliéncia e a tocha ICTP, de forma a prover a adaptagdo das impedancias. Adicionalmente,
este transformador isola, galvanicamente, o aplicador RF da tocha ICTP da rede de
distribuicdo de energia elétrica.

A figura 4.1 apresenta a estrutura funcional do conversor ressonante de alta

freqliéncia e dos diversos subsistemas associados.

Inversor Inversor Inversor Inversor Transformador Carga
Mobdulo 1 Mobdulo 2 Mobdulo 3 Mobdulo 4 de impedancia ressonante
B i bbtril Inniviuliiabtr i ety L =71
: 1 : 1 : 1 : 1 1 1
AT AT AT AT AT AT AT KT T |3
| ' ' ' _E_‘_| 1 1 1P
= L L L 1 g 1 1 1
. ™ N i j 1 1 ! !
: | : 1 : | : | 1 1 1
AT AT AT KA KT KT K e 3
1 1 1 1
A A AT R [
' Driver " Driver ! ' Driver h Driver '
! Modulos 1&2 H Moédulos 3&4 1 ! Moédulos 5&6 1 ! Moébdulos 7&8 1 Sensores de
S R e iy o CEET = P SR e tensdo e corrente
4 4 4 4
Opto +
fibra
optica
r____:3_______:vr_______:g.r_______:2.'_..
\ 1
] Moédulo de geragdo de sinais de comando —_—
\ e controle + Controlador PLL —
\ 1
___________________________________ J

Fig. 4.1 — Estrutura funcional do conversor ressonante e subsistemas associados
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4.2.2 Especificacdes do sistema
Como o conversor ressonante ¢ parte integrante da planta de tratamento de residuos,
o sistema deve atender as especificagdes gerais definidas no Projeto PLASPETRO, as quais

sdo relacionadas sumariamente na Tabela 4.1 no que tange ao conversor ressonante.

Tabela 4.1 — Especificagdes gerais do sistema

Sist. Especificacdo / Parametro Valor/unidade

c Poténcia nominal na carga (Prouq) 50 kw

a | Rendimento nominal do transformador RF (7zr) 98 %

r Carga refletida pelo plasma (R,;) & poténcia nominal 0,6 Q

g Freqiiéncia nominal de operagao (fy) 400 kHz
Faixa de freqiiéncia de operagdo (f;-12) 350-450 kHZ

C Tensdo no barramento CC (V¢¢) 550-800 V¢

2 Tensao nominal de operacao (V) 600 Ve

v | Rendimento global do conversor ressonante (7cz) 90 %

Com base nesses dados inicialmente fixados e/ou arbitrados, dimensionam-se os

principais elementos de circuito do conversor ressonante de alta freqiiéncia.

4.3  Implementacdo e Dimensionamento

4.3.1 Estratégia e padrdes de acionamento

Embora o conversor modular esteja constituido por quatro células inversoras
eletricamente independentes, estes inversores sdo montados, do ponto de vista mecanico,
sobre o mesmo dissipador de calor. Assim, compartilham o mesmo sistema de resfriamento,
de sorte que, fisicamente, se confundem em um bloco tnico. Cada médulo IGBT incorpora
duas chaves interligadas internamente, formando um braco da ponte inversora. Essas chaves
IGBTs, para atender a estratégia de acionamento, precisam ser acionadas em instantes
diferentes, segundo a seqiiéncia definida pela estratégia de comando, de forma que a poténcia
média dissipada ndo ultrapassa a capacidade de manejo de cada dispositivo.

Como o foi apresentado no capitulo anterior, sendo parte das caracteristicas da
técnica de acionamento do tipo sequential gate pulsing [Kleveland et al. 2001], esses
dispositivos manejam, instantaneamente, correntes proximas dos valores maximos

estabelecidos pelo fabricante. Assim, ¢ necessario assegurar, entre comutacdes sucessivas,
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periodos de descanso para aliviar o estresse elétrico imposto, chamado de destressing. Como
o conversor ¢ constituido de quatro células inversoras, havera apenas uma delas acionada em
cada instante, enquanto as demais descansam por trés periodos de comutacdo sucessivos,
proporcionando o destressing dos IGBTs. Assim, em cada meio-ciclo, apenas um IGBT do
semi-braco superior do primeiro grupo deverd ser acionado com um IGBT de semi brago
inferior do segundo grupo, ou vice versa. A figura 4.2 apresenta o diagrama de conexao dos

blocos de chaves IGBTs com o barramento da carga ressonante.

Grupo 1 Grupo II
AN AN
s N s N
Moédulo Moédulo Médulo Médulo Moédulo Médulo Médulo Médulo
IGBT1 IGBT2 IGBT3 IGBT4 IGBTS5 IGBT6 IGBT7 IGBT 8
O0OVee T A i i iy
| A I I i@ H@] RO @]
IO HON RO RO i @ G LG |
600Voe oo ! . R S . :

Fig. 4.2 — Diagrama de conexao do conversor ressonante

A aplicacdo da seqiiéncia de comutacao correta determinard que a carga ressonante
seja conectada, alternadamente, e a cada meio-ciclo, ao barramento de saida de um dos quatro
inversores, no sentido A - B ¢ B —> A. A tabela 4.2 apresenta a seqiiéncia de comutacao de
cada uma das chaves IGBTs para uma seqiiéncia de oito pulsos, correspondendo a um ciclo

completo de operacao.

Tabela 4.2 — Seqiiéncia de comutagdo das chaves IGBTs

Pulsos

1 2 3 4 5 6 7 8
IGBT la | Ib [ 2a | 2b | 3a | 3b | 4a | 4b
Grupo |
IGBT 50| 5a | 6b | 6a | 7o | 7a | 8 | 8a
Grupo 11
Barramento | - + R + . + -
GGA’7
Barramento R + - + - + . +
GGB”




88

Desta forma fica demonstrado, através do diagrama apresentado na figura 4.3, que
uma mesma chave IGBT sé voltard a ser acionada apds trés ciclos completos, estes supridos

pelas outras trés células inversoras.

Moédulos IGBTSs

IGBTs
Secdo (b)

Fig. 4.3 — Diagrama de entrelagamento da seqiiéncia de acionamentos

Para atender a este requisito € preciso que as células inversoras sejam constituidas
por um conjunto de chaves IGBTs que, fisicamente ndo seja parte do mesmo involucro. A
tabela 4.3 apresenta, para cada uma das quatro células inversoras, o conjunto de chaves

IGBTs associadas a esta distribui¢ao.

Tabela 4.3 — Posic¢ao fisica das células inversoras

Células inversoras
1 2 3 4
la/5b 2a/6b 3a/7b 4a/8b
IGBTs | 45, 2b/6a 3b/7a 4b/3a

A seqiiéncia de pulsos de comando deve, entdo, ser enderecada nesta ordem aos
modulos de excitagdo controlando os dezesseis gates de IGBTs. Para isto sdao utilizados oito
modulos de excitagdo duplos, também de drivers, cada um com dois canais galvanicamente
independentes. Isto é necessario, pois devem acionar, simultaneamente, uma chave de um
bloco superior com uma chave de um bloco inferior, ou vice-versa, a cada oitavo de ciclo.
Contudo, esses modulos comerciais por nao serem construidos para esta aplicagdo,
incorporam um circuito de prote¢do por dead-time entre canais, com constante de 3,3 us.
Embora, seria possivel modificar o circuito do modulo para diminuir o dead-time para os 250

ns requeridos, julgou-se melhor estabelecer uma estratégia de comando que efetue o
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acionamento de cada um dos canais do modulo de excitagdo com diferenga de quatro pulsos
de comando, superando com folga o intervalo de protecdo do modulo de excitagio SKHI26F
[Sheng et al. 1999]. O diagrama de interconexdo dos modulos de excitagdo associado aos

gates dos IGBTs ¢ apresentado na figura 4.4.

Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs
O —» 12 Q—» —»> b Q)—» —>2a (B —»2b
Erro | <— D“IV“ Erro II <— Drlllver Erro 11l <— Drllﬁer Erro IV <— D?\jer
G —» —»3a (6 —P —»3b ()—» —>4a @) —> —> 4b
Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs Pulsos IGBTs
@ —» —>5b O —P —»52 Q> —>6b (@ —P —> 6a
Driver Driver Driver Driver
Erro V <€ v Erro VI <€ VI Erro VII <€ VII Erro VIII <€— VI
G —» —»7b (©—» —»7a () —P —»3b () —» —>8a

Fig. 4.4 — Diagrama de interconexao dos modulos de excitagao e dos IGBTs

A protegdo dos IGBTs contra sobre tensdo e curto circuito propiciada pelos modulos
de excitacgdo ¢ feita respeitando a mesma logica de ligagdo. A tabela 4.4 indica as ligagdes das

protecdes dos modulos de excitagcdo com os correspondentes barramentos.

Tabela 4.4 — Interligacdo das prote¢des dos IGBTs

Prote¢do IGBTs
Barramento Driver Driver Driver Driver
+Vpp 1 (top/bot) 111 (top/bot) VI (top/bot) VIII (top/bot)
Barramento Driver Driver Driver Driver
Saida B 11 (top/bot) IV (top/bot) V (top/bot) VII (top/bot)

A seqiiéncia completa de acionamento dos IGBTs das células inversoras ¢
apresentada na figura 4.5. Na simulacdo apresentada ¢ possivel observar que cada célula

inversora opera em 1/4 da freqiiéncia nominal de saida f, e que tem participagio efetiva em

s
somente um dos quatro sub-ciclos.

Assim, fica intuitivo que a estratégia de comando implementada possibilita o alivio
do estresse elétrico, o destressing, sofrido pelas chaves IGBTs, uma vez que cada dispositivo
opera somente em um dos quatro sub-ciclos € que, conseqiientemente, sua corrente média se

torna quatro vezes menor ao longo do ciclo, proporcionando o derating em corrente.
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DIGITAL ANALYSIS

u1:A¢Q) ] [ — 1 [ — 1 ] — [ — 1 1 M1 [ — M
Us:A) !—| 'l—| 'l—|

US:8¢y) \ 1 \ 1 H 1|
usicer) 1 1 1 1 1 ]
Us:0¢Y) H ! 1 ! ' 1 i

u2:Acy) i ) 1 j . 1 1
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Célula Célula Célula Célula Célula Célula Célula Célula
Inversora Inversora Inversora Inversora Inversora Inversora Inversora Inversora
1 2 3 4 1 2 3 4

Seqiiéncia N Seqiiéncia N+1

L L L L 1 1 1 1 1
@.00 2.00u 4.00u 6.00u 8.00u 10.0u 12.0u 14.0u 16.0u 18.0u 20.0u

Fig. 4.5 — Seqiiéncias de acionamento do conversor ressonante de alta freqiiéncia

4.3.2 Células inversoras
As células inversoras sdo dimensionadas com base nas especificacdes do sistema
apresentadas na Tabela 4.1. A poténcia a ser fornecida por cada célula inversora a entrada do

transformador de adaptacdo de impedancias para assegurar a aplicacdo dos 50 kW a tocha

ICTP ¢ dada por:

P .10°
P, = =010 sy (4.1)
Nrre 0,98

Para determinar a capacidade de corrente dos dispositivos IGBTs que serdo
empregados no conversor RF, & preciso fazer uma estimativa prévia da corrente que ird
circular em cada um deles. Estimando, inicialmente, perdas globais de 10 % para o conversor

ressonante, a poténcia total média manejada por cada inversor ¢ dada por:

3
7 = I 567 ki (42)
nhw >
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Como o ja foi mencionado, € necessario introduzir, ao final de cada semi-ciclo, um
tempo morto, o dead-time, para acomodar o turn-off das chaves IGBTs, bem como para
assegurar que dois semi-bragcos das pontes inversoras ndo possam ser acionados a0 mesmo
tempo. Assim, para a freqliéncia de operagdo de 400 kHz, a insercdo deste tempo morto fixo
de 250 ns, em cada semi-periodo de comutacgdo, determina que o ciclo efetivo de trabalho D,
também chamado de duty-cycle, para acionamento do conversor ressonante, seja:

1 9
——-2.250-10
- 3
_ T -2-d; | 400-10 08 (4.3)

conv ~ Tg 1
400-10°

Contudo, para cada uma das células inversoras operando na freqiiéncia nominal

fi =400-10°/4 =100 kHz, o duty-cycle efetivo, D,

iny 2

fica reduzido a:

1
, -~ -2.250-10"
— . 3
. I=2-d;y _1100-10 ~0.2 (4.4)
T R
100-10°

Esta redug¢do do duty-cycle D, evidencia bem os efeitos de destressing e de

derating proporcionados por esta técnica sobre as chaves IGBTs.
Considerando a tensdo de barramento CC Vy = 600 V e pelo fato da tensdo na saida
dos inversores ser uma tensdo quadrada, calculando por Fourier o valor da componente

fundamental, tem-se V, =4/7-V, =V, =4/7.600=764 V de pico, e a corrente RMS

circulando pelas chaves da célula inversora ¢ dada por:

P, -2 567-10° -2
s == 5= 76408
- 0.

=131,2 4 (4.5)

Este valor estimado da corrente ¢ entdo utilizado para determinar, inicialmente, a
capacidade de corrente requerida para os IGBTs a serem utilizados nesta aplicagdo. Uma
consulta a Tabela 4.5 de IGBTs do tipo NPT de SEMIKRON INTERNATIONAL GmbH®,
tradicional fabricante alemad de semicondutores de poténcia, com filial no Brasil, leva a

selecdo do IGBT de chaveamento rapido SKM200GB125D.
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Tabela 4.5 — Relagdo de modulos IGBTs do tipo NPT de SEMIKRON®

SEMIKRON > > Components >> IGBT Modules - Mozilla Firefox

Arguivo  Editar  Exibir  Histdrico  Favoritos  Ferramentas  Ajuda
@ bd c A | 5K hikpe v, semikron, comyskeompubyenjight_madules-51,htm l]ff - |-.—" Google
Mais visitados ’ Primeiros passos = | lkimas noticias |j HotMail gratuita \j Personalizar links |j Windows Media |:] Windows
| 5K SEMIKRON > Companents >> IGBT ... + | -
. ~
Products .« FamilySystem .. Voltage & Current 4 Chip-Type . Case & Switches i %"A 5‘ |
- ~ () ) - - - ¥ v v ¥
MPT IGET
SHED GAL 125 SEMITOP 1200 a0 [Utrafast) SEMITOP 2 & 1 & ¥ v
WPT IGET
SH B0 GAR 125 SEMITOR 1200 50 (Utrafast] SEMITOP 2 0 1 & r DENE|
WPT IGET
SH B0 GB 125 SEMITOR 1200 S0 [Ukratasts SEMITOP 3 & 2 & D v O
MPT IGET
SHEDGE125T SEMITOR 1200 75 (Ulrafast) SEMITOP 3 & 2 & DN
NPT IGET SEMITRANS 2N
SAMIOGBIZEON _ _ _ _ — SEMORANS — —180— — — 76— — — — g — S 000 2% D O
= = - WPT IGBT SEMITRANS 3 N
N
(4 Sl EKMZDDGB125D SEMITRANS 1200 150 (Utrafast] & 2% 3 D o -
e T === - e g = = — METIGBL. — —SEMARMNES — =~ — T T
SHM2O0GAR 250 SEMTTRENS 1700 150 (Uitratast) y 1% oRRchRE!
MPT IGET SEMITRANS 3
SHM200GAL125D SEMITRANS 1200 150 (Utrafast) - 1 & v DENE|
MPT IGET SEMITRANS 3
SHMI00GE1 250 SEMITRANS 1200 200 [Urafast) ® 2% b v O
WPT IGET SEMITRANS 3
SKMA00GART 250 SEMITRANS 1200 300 (Utrafast] & 1 & 3 0 D
WPT IGET SEMITRANE 3
SHMAO0GE1 250 SEMITRANS 1200 300 (Utrafast) & 2% r v O
MWPT IGET SEMITRAMNS 3
SHMADOGAL1 25D SEMITRANS 1200 300 (Utrafast) o 1 & o DENE|
MPT IGET SEMITRANS 4
SHME0OGAT 250 SEMITRANS 1200 400 (Utrarfast) - 1 & + v O
WPT IGET SEMITRANS 4
SHMBOOGAT 250 SEMITRANS 1200 600 [Utrafast) "y 1 & L v O
Produds perPage M 4|1 |k M
hd
Concluido

O mobdulo escolhido ¢ do tipo SEMITRANS® 3 contendo, no mesmo
encapsulamento, dois IGBTs da familia NPT wultrafast conectados em semi-ponte, cada um

com capacidade nominal de corrente de 150 4 sob tensdo maxima de 1200 V.

Fig. 4.6 — Vista ilustrativa do modulo IGBT SKM200GB125D de SEMIKRON®™
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Além das especificagdes elétricas atenderem aos requisitos de projeto, este
dispositivo apresenta baixa indutancia parasita de 15 nH e oferece o mesmo encapsulamento
dos demais IGBTs que equipam a maioria dos mddulos inversores e retificadores fornecidos
pela SEMIKRON®. As caracteristicas detalhadas do moédulo SKM200GBI125D sdo
apresentadas no anexo A-1 e a figura 4.6 mostra uma vista do médulo SKM200GB125D.

Com o componente definido, dimensionam-se agora as perdas efetivas da estrutura
para os valores reais, com base na elevacdo de temperatura permissivel na juncao do transistor
para o invoélucro, e para as perdas maximas [Dede et al. 1993]. Assim, para o IGBT tipo

SKM200200GB125D, a resisténcia térmica para cada chave é: R =0,09 K/W . Fixando-

th( je)
se a temperatura maxima do involucro em 125 °C e a da jung¢do em 150 °C, as perdas para

cada chave IGBT sao dadas por:

P AT :150—125

=271 W 4.6
losses R 0509 ( )

th(je)
Assim, a poténcia perdida por célula inversora na comutagdo pode ser aferida para

seu valor efetivo, sendo:
pinviloss = 4 ) pIGBTiloss = 4 ) 277 = 1’1 ) 103 W (47)

, € a poténcia total instantdnea manejada por cada inversor passa a ser:

P

inv

=51-10° +1,1-10° = 52,2 kW (4.8)

Considerando que o conversor ressonante opera na freqiiéncia nominal de 400 kHz,

a inser¢ao de um dead-time fixo de 250 ns em cada semi-periodo de comutacgao representa um

duty-cycle de acionamento do conversor D, =0,80. Assim, a poténcia efetiva do sistema

cony

passa a ser exXpressa por:

3
conv % = 65:25 : 103 kw (49)

, € a corrente de pico:

| 6525-10° 42

Iconv -
764

=120,8 4 (4.10)

Os wvalores de corrente calculados indicam que as chaves IGBTs, tipo
SKM200200GB125D, especificadas para a aplicagdo estdo dentro dos limites de operacdo
preconizados pelo fabricante SEMIKRON INTERNATIONAL GmbH®.
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A figura 4.7 apresenta uma vista ilustrativa das quatro células inversoras e dos

modulos de excitagao, também nominados de drivers, correspondentes.

Fig. 4.7 — Vista ilustrativa das células inversoras constituindo o conversor

4.3.3 Mddulos de excitacéo

Um dos mais importantes pardmetros que deve ser levado em consideragdo no
dimensionamento do mddulo de excitacdo ¢ o da carga da porta do IGBT. Este parametro
define a poténcia necessaria que o modulo de excitagdo deve fornecer ao gate do IGBT
[Ruedi et al. 1997]. Dimensionando com base na carga acumulada na porta de entrada do

IGBT, a poténcia ¢ expressa pela relagao:

Q gate

ante:J.i.dt:Cin.AU:Cin:E (4.11)

Comumente, os datasheets fornecidos pelos fabricantes indicam apenas os valores da

capacitdncia estatica C,

iss >

a qual ndo considera o efeito Miller que reflete parte da

capacitincia dinamica da juncdo emissor-dreno para a entrada gate, isto devido ao ganho em
corrente do IGBT. De forma empirica e pratica, ¢ assumido que a capacitancia dindmica da

porta de entrada C, =5-C,, para os IGBTs de poténcia. Assim, a energia acumulada na

capacitancia de entrada ¢ dada por:
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/4 :l-cm~AV?

gate 2 gate

(4.12)

Para o IGBT selecionado para a aplicagdo, SKM200GB125D, o fabricante indica

uma capacitancia C,, =10-10°F e, conseqilentemente, a capacitancia efetiva de entrada
C, =5-10-107 F =50 nF [International Rectifier Corp. 2003]. A tensdo, fornecida pelos
moédulos de excitagio da SEMIKRON® varia de —8 ¥, no bloqueio, para +15 ¥V, na
condugdo, ou seja: AV =23 V. Como a porta de entrada da chave ¢ carregada duas vezes

pelo sinal durante um ciclo de acionamento, a poténcia requerida do driver para excitar o

IGBT ¢ dada por:

' 1 2 ' 2 '
P :2.Wgate'fv:2.(alcin.AV j.fv:Cm'AV .fv (413)

gate gate gate

Como o conversor modular ressonante série utiliza quatro células inversoras, a
freqii€éncia nominal de acionamento de cada driver ¢ dividida por quatro. Assim,

fl=f./4=100 kHz, e cada IGBT requer um driver capaz de fornecer uma poténcia de
excitacao de:

P =50-10"-23"-100-10° = 2,65 W (4.14)

gate

Isto ¢, apenas 25% da poténcia que seria necessaria se os modulos de excitacdo
fossem acionados a freqiiéncia de 400 kHz.

A taxa de subida e/ou descida do sinal de excitagdo ¢ estabelecida de maneira a que
ndo interfere nos tempos de acionamento ou corte do IGBT [Schwartzer et al. 2002]. Assim,
considerando o tempo de comutacdo de 80 ns para o SKM200GB125D sob uma tensdo
nominal de barramento de 600 V¢c, a taxa de variacdo minima do sinal de excitacdo

necessario para acionar este IGBT ¢é:

d%’e > 806.(1)89 >75 kV/ us (4.15)
A familia de modulos do tipo drivers para IGBTs fornecidos pelo fabricante
SEMIKRON®, ¢ apresentada na Tabela 4.6. O atendimento das especificagdes e
caracteristicas requeridas leva a selecao do médulo SKHI26F que incorpora dois canais

independentes.
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Tabela 4.6 — Relagio de modulos de excitagio SEMIDRIVER™ de SEMIKRON®

Type Number of | V¢e Gate Outputpeak | Output | Switching | Isola- dv/dt

Channels | max. voltage |currentmax| charge | frequency tion max.

max max. voltage
v v A uc kHz kV kV/ius

SKHI10/12 1 1200 +15/-8 8 9,6 100 2,5 75
SKHI110/17 1 1200 +15/-8 8 9,6 100 2,5 75
SKHI 21A 2 1200 +15/0 8 4 50 2,5 50
SKHI 22A/22B 2 1200 +15/-7 8 4 50 25 50
SKHI 22A/22B /H4 2 1700 +15/-7 8 4 50 4 50
SKHI 23/12 2 1200 +15/-8 8 48 100 25 75
SKHI 23/17 2 1700 +15/-8 8 48 100 4 75
SKHI24_ _ _ _ _ . L - 2- - -H00- +45-/-8- 1 —— ABA - (- - b-—-—|- S0 __| _4__| 50
§KHJZS_V\22_GF__ 2 1600 +15/-8 8 10 100 _4_ | _B--
SKHI 27W/27F 2 1700 #1578 7|7 T 307 30 10 4 75
SKHI 61 6 900 +15/-6,5 2 1 50 2,5 15
SKHI 71 7 900 +15/-6,5 2 1 50 2,5 15
SKHIBS 01 7 1200 +15/-8 1,5 0,75 20 2,5 15
SKHI 64 6 gate driver for SKiM 4
SKHI 65 6 gate driver for SKiM 5
SKAI 100 1 brake chopper driver
SKHIT 01 3 driver circuit for half controlled thyristor bridge

As saidas de cada modulo de excitagdo sdo conectadas aos gates dos IGBTs através

de resisténcias internas de limitagdo de corrente com R =22 2, estas sendo parte do

g_int
proprio modulo. Adicionalmente, resisténcias externas programaveis também sdo conectadas
em série. Essas resisténcias sao dimensionadas para limitar a corrente de excitagdo a seu valor

ideal. Em todos os moddulos utilizados nesta aplicagdo, R =3,3 (2 e, assim, a corrente de

g_ext

pico fornecida pelos drivers ¢ dada por:

AV
B ALY (4.16)
R 2,2+3,3

g _tot

1

Na estratégia adotada, durante o ciclo de acionamento, ha somente, a cada vez, um
par de drivers excitando um par de IGBTs, enquanto os outros sete drivers permanecem em
repouso. Desta forma, a corrente de alimentag¢ao drenada pelo conjunto dos oito drivers, com

base nos dados da SEMIKRON®, ¢ dada por:

Iy 4 =1:0,700+7.0,175=1,925 4=2 4 (4.17)

A fonte de alimentacdo especificada para a aplicacdo ¢ do tipo chaveado, alimentada
pela rede elétrica comercial em 220 Vg4, fornecendo 15 V' @ 3 A.
Os modulos de excitagdo sdo acionados através de fibras Opticas e possuem dois

canais independentes e complementares de excitacdo, providos de isolagdo galvanica e de
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I3

protecdo contra curto-circuito e/ou sobre tensdo. Esta prote¢cdo ¢ implementada por

monitoramento da tensdo V., do IGBT. Como ja o foi citado, um circuito interno de inter-

travamento introduz um dead-time de 3,3 us entre os canais. A duracdo deste dead-time ¢
programado pelo fabricante para este valor nominal, embora seja ajustavel por meio de
resistor interno ao moédulo. A velocidade de comutacdo e a corrente de acionamento das
chaves IGBT, no turn-on e turn-off, sdo também ajustados por capacitores e resistores
externos. O anexo A-2 apresenta as caracteristicas detalhadas do modulo de excitagdo e a

figura 4.8 mostra o modulo de excitagio SKHI26F utilizado na aplicagao.

Fig. 4.8 — Vista ilustrativa do modulo de excitagio SKHI26F de SEMIKRON®

Observa-se que, se 0 conversor ressonante fosse implementado com uma unica célula
inversora excitada a freqiiéncia de 400 kHz, todos esses valores seriam quadruplicados e
excederiam, em muito, os limites maximos especificados pelo fabricante para esses
dispositivos. A estratégia de comando seqiiencial mostra, assim, pelo viés da reducdo de
freqiiéncia de cada célula inversora, sua eficicia no tocante ao alivio das condi¢cdes de

operacao.

4.3.4 Unidade geradora de comando e controle

A unidade geradora de comando e controle gera a seqiiéncia de pulsos para o
acionamento das chaves IGBTs dos inversores e propicia o rastreio da freqliéncia de
ressonancia da carga para ajustar o ponto de operacdo e propiciar o chaveamento dos
inversores no modo ZVS. A unidade possui dois modos de acionamento, sendo um modo de

geracdo continua dos padrdes de comando, e outro limitado a uma seqiiéncia de 1000 pulsos.
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A geragdo de uma seqiiéncia limitada permite, na fase experimental, o ensaio de novos
valores de carga sem que haja risco de sobrecarga para os inversores, uma vez que o tempo de
acionamento ¢ limitado a uns poucos milissegundos. O diagrama elétrico simplificado da

unidade geradora de comando e controle ¢ apresentado na figura 4.9.
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Fig. 4.9 - Diagrama elétrico simplificado da unidade geradora de comando e controle

A freqiliéncia da seqiliéncia de pulsos de acionamento dos IGBTs ¢ gerada a partir de
um oscilador controlado em tensdo VCO que opera na faixa de 500 kHz a 900 kHz, ou seja,
que oscila no dobro da freqiiéncia de chaveamento f, . Esta faixa de freqiiéncias foi atribuida
a partir de dados experimentais, tendo-se verificado que ¢ suficiente para acomodar as
variagoes de freqiiéncia f, da carga ressonante para os diferentes regimes de operagdo do

plasma. O VCO ¢ provido por um circuito integrado dedicado da familia CMOS, tipo
74HCT4046, associado a uma malha de controle de fase PLL. O anexo A-3 apresenta as
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caracteristicas e as especificagdes completas do circuito integrado 74HCT4046, ¢ a figura

4.10 apresenta seu diagrama funcional.

-] T 4
Cia| Cig|Veoout

R2
VCo

“11) Ry

R1E
INH | DEM gyt

Fig. 4.10 — Diagrama funcional da secdo VCO do circuito integrado 74HCT4046.
(Reproduzido do documento: Data sheet 74HC/HCT4046 Phase-locked-loop with
VCO da PHILIPS SEMICONDUCTORS")

Os elementos C,, R, ¢ R, do VCO sdo determinados a partir das freqiiéncias

minimas e maximas requeridas e plotadas nos dbacos. Assim, fixando inicialmente o valor de

C, =1 nF, a partir dos abacos apresentados na figura 4.11 determinam-se, respectivamente,

os valoresde R, =18 k2 e R, =27 k2.

Ponto de

Ponto de
operagao

operagao
’I e
e 1 1

Fig. 4.11 — Abacos: (a) Determinagao da freqiiéncia minima de operagio do VCO
através da resisténcia Ry; (b) Determinagao da freqii€éncia maxima de operagao do VCO

através da resisténcia R2. (Reproduzido do documento: Data sheet 74HC/HCT4046
phase-locked-loop with VCO da PHILIPS SEMICONDUCTORS®)
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A saida do VCO, cuja freqii€ncia de oscilagdo corresponde a duas vezes a freqiiéncia
de operagdo, ou seja, f,-, =Ts/2=2"f, ¢ conectada a um multivibrador monoestavel do

tipo one shoot, 74HCT221. O anexo A-4 apresenta as caracteristicas e as especificagdes

completas do circuito integrado 74HCT221.

+5Vece
1kQ
0 1CexT
74HCT221 1Rext/Cext T 220pF
|
- s a 1Q
14 D_ p/contador
T
1B I J_La 18
Sinal do VCO Rp Ponto de
! ﬁD operagao
Reset
(a)

Fig. 4.12 — (a) Diagrama elétrico do gerador de dead-time; (b) Abaco para determinagio

da constante de tempo do multivibrador. (Reproduzido do documento: Data sheet 74HC/HCT221
Dual non-retriggerable monostable multivibrator with reset da PHILIPS SEMICONDUCTORS®)

Este multivibrador, a partir da constante de tempo definida pelo circuito RC
associado, gera os intervalos de tempo morto que sao inseridos nos sinais de acionamento dos
IGBTs. Assim, cada pulso gerado pelo VCO, e isto para uma faixa de freqiiéncia
compreendida entre 500 kHz e 900 kHz segundo as condi¢des de operagdes definidas pela
carga ressonante, dispara o monoestavel. Um reset inicial, gerado pela energizagdo do
circuito, rearma o multivibrador para a condigdo inicial.

Sendo o dead-time fixado em 250 ns e o capacitor em 220 pF, o resistor ¢
determinado  diretamente  pelo dbaco da figura 4.12 (b). Assim, para

7, =250 ns=>R=1 k. A figura 4.12 (a) apresenta o diagrama elétrico do gerador de

tempo morto.

A geragao e formacao da seqiiéncia dos pulsos de acionamento dos IGBTs sdo feitas
por um contador binario de oito estados, seguido por um demultiplexador de oito vias. Os
pulsos de dead-time de 250 ns gerados pelo monoestavel sdo aplicados a entrada de clock do
contador binario 74HCT161 que, por conseqiiente, gera as trés linhas de enderecos

correspondentes a contagem de oito pulsos. O anexo A-5 apresenta as caracteristicas e as
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especificagdes completas do circuito integrado 74HCT161. Essas trés linhas de enderego
enderegam um demultiplexador digital 74HCT138 que, seqiiencialmente, e em fungdo de cada
endereco decodificado, gera os pulsos de comando para os gates dos IGBTs. O anexo A-6
apresenta as caracteristicas e as especificagdes completas do circuito integrado 74HCT138.
Cada pulso, cuja largura corresponde a meio periodo da freqiiéncia de operacdo, traz
embutido o dead-time. Para eliminar os efeitos dos atrasos de propagagao dos dispositivos e
assegurar que os pares de pulsos da seqiiéncia de acionamento serdo gerados corretamente, os
estados iniciais do contador sdo carregados a cada pulso de clock. Assim, a insercao do dead-
time ¢ feita de forma sincrona com auxilio de um flip-flop tipo D, suprido por um biestavel
74HCT74. O anexo A-7 apresenta as caracteristicas e as especificagdes completas do circuito
integrado 74HCT74. Um conjunto de oito buffers conectados as saidas desacopla o
demultiplexador e restitui o padrdo em logica positiva. A figura 4.13 apresenta a vista da

unidade geradora de comando ¢ controle.

"\ - - — — [ 5, —
SRR A

n g mEgARE Y

Fig. 4.13 — Vista ilustrativa da unidade geradora de comando e controle

A seqiiéncia de geragdo dos pulsos de acionamento dos IGBTs oferece dois padrdes
de geracdo. Um padrio de geragdo continuo, onde o demultiplexador ¢ habilitado de forma
permanente pela aplicagao de um nivel CC mediante a chave SW;, ou opera por salva de mil
pares de pulsos. Esta modalidade ¢ propiciada pelo monoestavel 74HCT221, cuja constante
de tempo ¢ dimensionada para 2,5 ms, resultando em um capacitor de 47 nF' conectado em

série com uma resisténcia de 100 k2. O reset do monoestavel ¢ também sincronizado pelo
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flip-flop tipo D de forma a rearmar o circuito somente apos completar um par de pulsos. Para
eliminar a possibilidade de sobressaltos no acionamento da chave de pressdo ¢ inserido um
circuito anti-debounce formado por um segundo monoestavel. Este monoestavel apresenta
uma constante de tempo de cerca de dois segundos determinada pelo par capacitor e resistor

de, respectivamente, 4,7 uF e 1 M.

Para compensar os atrasos na propagacao dos sinais de acionamento dos inversores
introduzidos pelas fibras opticas e pelos modulos de excitagao, bem como inserir um atraso de
fase entre tensdo e corrente para satisfazer a condicdo de chaveamento ZVS, ¢ inserido, na
malha de referéncia do comparador do PLL, um atraso de cerca de 1,2 us. Este valor ¢
resultante dos atrasos introduzidos pelos médulos SKHI26F, de 1,0 us, somado a defasagem

de 26°, necessaria para garantir o funcionamento dos inversores no modo ZVS.

1 26 .
D, =T -¢+T, = . +1-10° =12 4.18
loop s ¢ exc 400 . 103 (360) IUS ( )

Este atraso ¢ implementado por um monoestavel 74HCT221 cuja constante de tempo

¢ dada pelo conjunto RC, sendo R=22 kQ e C=1 nF . Assim, o pulso existente na saida

O do monoestavel, incorpore este atraso e fornece a referéncia de fase para o comparador do
PLL. Para manter a sincronia com os pulsos de comando, o monoestavel ¢ gatilhado pela

saida Q, do contador binario do gerador de seqiiéncia.

4046A

PHASE PC1ouT |2
COMPARATOR,
1

PC2our |13
PHASE N R3

COMPARATOR | PCP oyt | 4 b
2 -
S R4
/
/
PHASE PCioyr|1s ¢ ¢z
COMPARATOR ;
3 :

Fig. 4.14 — Diagrama funcional da se¢cdo PLL do circuito integrado 74HCT4046.
(Reproduzido do documento: Data sheet 74HC/HCT4046 phase-locked-loop with
VCO da PHILIPS SEMICONDUCTORS®)
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A malha de correcao de fase ¢ formada pela segdo PLL do 74HCT4046. Para que a
malha seja insensivel ao duty-cycle do monoestavel gerando o atraso de fase, utiliza-se o
comparador tipo II, sensivel somente a borda positiva do sinal aplicado. A figura 4.14
apresenta o diagrama funcional da se¢ao PLL com o filtro passa-baixo associado.

A tensdo na saida do comparador ¢ fungdo da diferenga de fase entre as entradas de

referéncia e de sinal, sendo expressa pela relagao:

VCC

Vecaour = E ) ( 'SinIN ¢Comp1N) 4.19)

Quando o PLL ¢ travado, a tens@o na saida do filtro passa-baixos é: V., =V /2.
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Fig. 4.15 — (a) Diagrama de resposta do comparador tipo II; (b) Oscilogramas do

comparador tipo II com fase travada. (Reproduzido do documento: Data sheet
74HC/HCT4046 phase-locked-loop with VCO da PHILIPS SEMICONDUCTORS®)

A figura 4.15 apresenta em (a): a tensdo de saida do comparador em fun¢do da
diferenca de fase entre os sinais de referéncia e sinal, ¢ em (b): as formas de ondas
observadas na saida do comparador, na condi¢do de fase travada.

Os valores definidos para o projeto do VCO e do filtro de malha do PLL sao:
£ =(500-10° +900-10°/2)=700 kHz, f, =200 kHz, V. =5V, C=1nF, R =15 ke,
R,=25kQ2,R =27 k2,R,=330 2¢eC,=11 uF.

O ganho do PLL em malha aberta ¢ dado por:

H(s)-G(s)=K, K, K, K, (4.20)
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,onde K, € o ganho do comparador de fase, K,, o ganho de transferéncia do filtro passa-
baixos, K,, o ganho do VCO com K, =K, /s, e K, =1/N, a relagdo de divisdo inserida na
malha. No caso presente da aplicagdo ndo ha divisdo, e K, =1.

Partindo dos valores anteriormente definidos, o ganho do VCO ¢ expresso por:

2-f,-2-m 2:200-10°-2-7

L = = =7,.85-10° Rad /s/V (4.21)
Ve -09)-09  5-09-09

O ganho de fase do comparador ¢ dado por:

K —Q:L:OA V'/ Rad (4.22)

4.z 4-rx
O ganho de transferéncia do filtro passa-baixos ¢ expresso por:

-4
Ko ltms 143631075 (4.23)
14+(r, +7,)-s 1+(3-107 +3,63-107)- s

,onde: 7, =R,-C, e r,=R,-C,.
A equagdo caracteristica da malha aberta ¢ dada por:
1+ H(s)-G(s)=0 (4.24)
Substituindo os termos H('s) e G(s) pelas suas constantes, resulta que:

1+K, -K,-K, -7,

(Tl + 2'2)

K, KK, _, (4.25)
(71 +72)

st +

.S+

A freqiiéncia natural da malha @, é expressa por:

® = K, K, K, (4.26)

(71 + 72)
, € o fator de amortecimento ¢ definido como:

1 1+Kp-KV-Kn-r2
2.0 (1'1+2'2)

n

¢ =

(4.27)

Dimensionam-se os elementos do filtro para que o fator de amortecimento ndo
permita um over-shoot inicial superior a 20 % e que acomode a resposta da malha para

o, -t=5.Fazendo t =1 ms e substituindo, resulta que:

5 5
m":?:1-10‘3 =5.10° rad /s (4.28)
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Reescrevendo a equacdo 4.26 para a freqiiéncia natural da malha @

no

vem que:

K,-K,-K, 04-785-10°-1

5 = > =125-107 s =12,5 ms (4.29)
o, (5-10°)

T,+7,=

Mantendo o valor de C, =11 uF', sdo recalculados os valores de R, e R,, sendo:

—_— . _30 . . 3. —_—
R4=[(Tl+rz) 2-w,-¢]-1_(125107 -2 510 0,45_)6 '_ 160 0 430)
K, -K,-K,-C, 0,4-7,85-10° -1-1,1-10
,€:
-3
R=0_r =210 160084 ka~27 k2 (4.31)

c, ‘ULl10°¢

O travamento do PLL ¢ feito pelo sinal oriundo do comparador que fornece as
transicdes da corrente circulando na carga ressonante. Essas transicdes sdo geradas por um
sensor de corrente constituido por uma bobina de Rogowski, seguida por um circuito
comparador de tensdo. A freqiiéncia da corrente na carga ressonante ¢ decorrente da

freqiiéncia natural de ressonancia do aplicador RF, sendo @, =L-C. Como esta freqiiéncia

natural depende somente dos parametros da carga, ou seja, das condi¢cdes do plasma e das
constantes dos elementos L e C do aplicador RF, serd possivel travar o PLL mediante o
rastreio das transi¢des. Assim, serd possivel manter o angulo de defasagem existente entre a
tensdo quadrada fornecida pelos inversores e a corrente circulando na carga. Esta condigdo ¢
assegurada pelo atraso inserido na malha de fase do PLL modificado. Este artificio faz com
que a reatancia do circuito ressonante se torna ligeiramente indutiva diante da freqiiéncia do
sinal de excitagdo. Para que isto ocorra € necessario que a freqiiéncia de excitagdo da carga
seja ligeiramente maior que a freqiiéncia natural da carga, ou seja, f, > f,. Assim, a corrente
circulando na carga ressonante ¢ atrasada com relacdo a tensdo fornecida pelo conversor e o
angulo de defasagem ¢ sera ajustado de forma a obter o chaveamento das chaves IGBTs no
modo ZVS. Para esta aplicagdo, o angulo de defasagem calculado ¢ ¢ =26, com corrente em
atraso sobre a tensao.

A figura 4.16 apresenta o padrdo da seqiiéncia de sinais de comando aplicados aos

gates dos IGBTs onde pode ser visualizado o tempo morto, também chamado de dead-time,

entre pulsos de acionamento subseqjiientes.
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Seqiiéncia de pulsos de comando
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Fig. 4.16 — Vista ilustrativa de uma seqiiéncia completa de comando

4.3.5 Interface e link de fibras Opticas

A transmissdo dos sinais digitais de acionamento, entre 0 mddulo de comando e
controle, e os mddulos de excitagdo SKHI26F dos IGBT, bem como o retorno dos sinais de
erro provenientes dos modulos de excitagdo SKHI26F para o médulo de comando e controle ¢
feita por meio de fibras Opticas. Esta tecnologia foi escolhida por apresentar alta rejeigdo a
ruidos industriais, e ser imune a interferéncias elétricas e eletromagnéticas. Considerando a
curta extensdo do link, cerca de 2 m, foi especificada uma solugdo de baixo custo empregando
componentes com encapsulamento plastico, da linha Versatile Link HFBR-0501, do
fabricante AGILENT TECHNOLOGIES®. A figura 4.17 apresenta uma vista ilustrativa do
conjunto de optoacopladores excitando o link de fibras oOpticas.

A fibra oOptica, com didmetro ¢ =1 mm, ¢ feita de material plastico recoberto por

uma capa plastica de protecdo. A fibra opera no modo de propagacdo ndo coerente, com

comprimento de onda A, =600 nm. A familia de optoacopladores HFBR-0501 permite a
transmissdo de sinal digital a taxa minima de 1 MBd , em distancias superiores a 20 m . Para

enviar os sinais de acionamento aos pares de IGBTs, por intermédio dos moédulos de
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excitacdo, bem como para receber os sinais de erro correspondentes sao utilizados dezesseis
transmissores e oito receptores de fibra Optica. O anexo A-8 apresenta as caracteristicas
detalhadas do dispositivo transmissor HFBR1521 e do dispositivo receptor HFBR2521,

utilizados no link.

r‘ “WQ!'&\ \\

'III-J! -.ILIM- i - é:

Fig. 4.17 — Vista ilustrativa dos optoacopladores e do link de fibras opticas

O dimensionamento do circuito da interface é feito com base na corrente necessaria
para excitar o dispositivo transmissor HFBR1521. A figura 4.18 (a) apresenta um abaco dos

niveis de excitacao versus distancia, prescrito pelo fabricante. Para uma fibra optica de 2 m ,
fixa-se a corrente de excita¢do do diodo /., em 30 mA. Para uma tensdo de satura¢do do

diodo de 1,65 V', aresisténcia R,,., ¢ dada por:

Ve Ve _ 5_1’6_53 =111 Q=100 Q (4.32)
Lo 30-10

RTOF T

A excitagdo do diodo infravermelho do transmissor € feita por meio de um transistor
2N2222, configurado em emissor comum. Quando este se encontra no corte, toda corrente flui
pelo optoacoplador e excita a fibra. Por outro lado, quando o transistor esta conduzindo deriva
a corrente e o optoacoplador deixa de excitar a fibra. Considerando um ganho em corrente

B... =10 na saturagdo, a corrente de base do transistor ¢ determinada de forma simplificada

pela relagdo:

I 30-107° i
Lyrorr = 0; =0 =3-10"°4=3 m4d (4.33)

, e aresisténcia R :

Vie =V  5-0,65
Ryrorr = CC] BE To00 C 40 =15k (4.34)
BT
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Para aumentar a velocidade de comutagdo do circuito foi acrescido, em paralelo com

a resisténcia de polarizacdo da base R, do transistor, um capacitor de 10 nF cujo valor foi

obtido experimentalmente [Hewlett Packard 1999]. A inser¢do deste capacitor e a pré-
polarizacao do optoacoplador no corte foram as solugdes implementadas para reduzir o atraso
de propagagdo e minimizar a distor¢do observada na largura do pulso de comando no

transmissor para fibra 6ptica HFBR1521, como ilustrado na figura 4.18 (b).

100 v
- >l
- 7 ’ |

. T 7 P I
£ 50 .'/ N /’ T T T ) }
- P . H
= -~ 40 ~ 7% 1 T
z/ N, OVERDRIVE 1 !
bl 30 I ) - 4 I 1 N | 1
[ra) ( ~. Pr 1 1 1 !
S\ A T UNDERDRIVE 1
O '~ 9 v | | 1 !
a ~RL__F7 1 | 1 I
2:1; /’ Ponto de \ ,' “ \','nn
E | operagido Vo 1 G W I l15v
€ 1 ] ; | | T " VoL
| \ ! \ !
w e tpy e— Al oLy ey
- — ("C-T70°C \\ 7 \\ ,

1 1 [ — o, /
: 25°C ~_. A
0 10 20 30 40 50
(a) R - CABLE LENGTH - METRES (b)

Fig. 4.18 — (a) Abaco para determinago da corrente de polarizagdo do HFBR1521;

(b) Diagrama do atraso de propagag¢dao do HFBR1521. (Dados técnicos obtidos do
documento: Versatile link — The versatile fiber optic connection — AGILENT TECNOLOGIES®)

Adicionalmente, para compensar a distor¢ao de propagagdo de 30 ns introduzida

pelo optoacoplador entre a subida, chamada de rise-time, e descida, chamada de fall-time, dos
sinais de comando dos IGBTs recebidos pelos modulos de excitagdo SKHI26F, foi
incorporado, na entrada de cada um dos canais de excitagdo, um circuito de atraso do tipo RC

com constante 7. =30 ns. Este circuito opera com base na propriedade de histerese

apresentada por uma porta CMOS, quando acionada em logica negativa, na interpretacdo dos
niveis alto e baixo da tensdo de entrada. De forma geral, a equacdo de carga de um capacitor

num circuito RC ¢ dada por:

t
v =, |1—e®¢ |=i=R.C.La| oo (4.35)
V_VCin

, € na descarga:
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t

Vew =Vpp e ¢ =>t=R- C~Ln[V’;DJ (4.36)
Cin

Igualando os dois termos para V,, =2-V, que ¢ o limiar pratico de reconhecimento

m

do nivel logico 1 pelo NAND, o ciclo de histerese introduzido na subida ird incorporar a

constante 7. = R-C, enquanto ficara insensivel na descida do sinal. Fixando C =100 pF,
determina-se a resisténcia correspondente, ficando R =330 2. Com este artificio, ¢ inferida

a compensacao no tempo de propagacao do link de fibras opticas.

500 500

z

\ |HFBR-15X2/25X2 o
z 400 HFBR-15X4/25X4 | /7 < 400
= g HFER-15X2/25X2
& o HFBR-15X4/25X4
= 300 a s00fp
@ z
a o
I =
B ) Ponto de < Ponto de
2 200 < G 200+ I ~
= operagao g ~ - - operagao
i s I .
] E /’ N
z I 100 \

I __‘n_'\ 1
_@ N = ’
~ -
ol= -z
25 0~ --d5 _ _40--"5 0
Pg - INPUT OPTICAL POWER — dBm PR - INPUT OPTICAL POWER — dBm
(@) (b)

Fig. 4.19 — Abacos: (a) Distor¢io da largura do pulso versus poténcia aplicada;

(b) Atraso de propagagdo do pulso versus poténcia aplicada. (Dados técnicos obtidos do
documento: Versatile link — The versatile fiber optic connection — AGILENT TECNOLOGIES®)

Os abacos apresentados na figura 4.19 mostram, respectivamente: (a) a distor¢ao
sofrida pelo pulso transmitido pelo link dptico, em fungdo da poténcia do sinal aplicado e, em
(b), o atraso de propagacdo existente entre nivel alto e nivel baixo do sinal transmitido, em
funcao da poténcia do sinal aplicado.

Os sinais de erro, decorrentes de possiveis mau funcionamento dos inversores, sdo
monitorados pelo médulo de excitagio SKHI26F e transmitidos por um link dptico composto
pelo transmissor HFBR1521 do proprio médulo de excitagcdo e de um receptor HFBR2521 no
modulo de interface. Na interface, a saida de cada receptor € aplicada a um circuito l6gico OR

de oito entradas, 74HFE4068, que fornece o sinal de erro para efetuar o eventual bloqueio da
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unidade de comando e geragdo de pulsos, em caso de disfuncao das chaves IGBTs. O anexo
A-9 apresenta as caracteristicas e especificacdes completas do circuito integrado 74HCT4068.

A figura 4.20 apresenta o diagrama elétrico da interface do link 6ptico, sendo em (a)
a interface de um dos dezesseis canais de transmissdo dos sinais de comando e, em (b), um

dos oito canais de recepg¢do dos sinais de erro.

+5Vee
E 100Q L0nE
T4HCT4011 1
. ko 2N2222 E
. ! )’_I j:‘_’ l K e ; oy —374HCT4068
Slpal da 330Q HFBR2521 Sinais =
unidade de 100pF 10nF de erro— Sinal de erro
comando l A o p/unidade de
comando
(a) (b)

Fig. 4.20 — Diagrama elétrico da interface do link 6ptico — (a) Canal de transmissao dos
sinais de comando; (b) Canal de transmissao dos sinais de erro

Todos os optoacopladores e demais circuitos da interface sdo alimentados por uma

fonte CC de 5 V... A fonte ¢ dimensionada para suprir a alimentacdo de todos os 24

optoacopladores, sendo 16 do tipo transmissores e 8 receptores. Assim, para cada ciclo, em

condi¢des de normalidade, os receptores consomem:

v 5
L, o =8-[RﬂJ=8-(1‘103]=40 mA (4.37)

Ropt
Da mesma forma, do conjunto de 16 transmissores, somente 2 estdo transmitindo a

cada meio ciclo. Assim, a corrente drenada pelo conjunto de optoacopladores transmissores €

dada por:

Vop =Ver 5-0,2

L, o =2-1Topt+14-[ j:2-3o-103+14-[ j=732 mAd  (4.38)

T
A corrente total a ser fornecida pela fonte CC ¢ entdo de 772 mA. Acrescentando
uma margem de seguranga de 20 % com relagdo a capacidade de corrente, a fonte CC

especificada é do tipo 5 V.. @1 4.
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4.3.6 Unidade detetora de transi¢coes

A corrente da carga ressonante € sensoriada por uma bobina de Rogowski, seguida de
um circuito comparador de alta velocidade TL3016 que detecta as transi¢des da corrente
circulando na carga ressonante e sua passagem pelos zeros [Ray et al. 2000]. Para isto, o cabo
que interconecta a carga ressonante do aplicador RF ao transformador de impedancias passa
pelo centro da bobina de Rogowski. A figura 4.21 apresenta o diagrama elétrico do detector de

transicdes da corrente ressonante circulando na carga.

Vo
50 x esp.
&30 mm 2xIN4148 & ¥ )
#28 AWG
2x10kQ

50 x esp.
230 mm 2xIN4148 K ¥ 3
#28 AWG AN

1kQ pun

Fig. 4.21 — Diagrama elétrico do detector de transi¢des da corrente na carga ressonante

A amplitude dos pulsos captados pela bobina de Rogowski ¢ limitada pelo conjunto
de diodos e o comparador possui uma velocidade de resposta, nas transi¢des, da ordem de

8 ns [Ward et al. 1993]. A saida Q do detector ¢ aplicada a entrada de sinal do PLL

localizado no médulo de comando e controle. A figura 4.22 apresenta a vista do detector de

transigdes da corrente na carga ressonante.

Fig. 4.22 — Vista ilustrativa do detector de transi¢cdes da corrente na carga ressonante
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O anexo A-10 apresenta as caracteristicas e as especificacdes completas do circuito

integrado TL3016.

4.3.7 Transformador RF de adaptacéo de impedancias

O dimensionamento do transformador ¢ feito para o ponto no qual as perdas totais
devidas aos elementos magnéticos, bem como as perdas por efeito Joule nos enrolamentos e
por corrente de Foucault no nucleo se tornam minimas. Para isto, € necessario levar em conta
a temperatura do ntcleo e dos enrolamentos, a densidade de fluxo de magnetizagao, a
geometria dos enrolamentos, etc., e encontrar um ponto de operagdo onde todos esses fatores
combinados apresentam o melhor compromisso de rendimento. De forma global, as perdas
correspondem a diferenga entre a poténcia absorvida pelo primario e a poténcia entrega a

carga, pelo secundario. Assim, as perdas totais P, genericamente, sd0 expressas por:

Py == [[120) 1,0) - (7,0)- 1,())]- (4.39)

, ou ainda:
PT()t = Physt + Pwin + PFou (440)

Partindo inicialmente da suposicdo que, das perdas no transformador, metade sdo
devidas aos elementos magnéticos e outra metade aos elementos elétricos, faz-se convergir a
escolha para um nucleo cuja geometria ¢ dimensdes irdo atendem a essa igualdade [Bodger et
al. 2007]. Arquitetando o projeto do transformador com base em nucleos de ferrite 3F3, do
tipo NC-100/57/25 de THORNTON®, tradicional fabricante de elementos magnéticos no pais,

e fixando a faixa de temperatura de operacdo entre +25 °C e +125 °C, determina-se a

densidade de perdas magnéticas por unidade de volume, neste ntcleo. Os anexos A-11 a A-13
apresentam as caracteristicas e as especificagdes completas do nticleo utilizado na aplicagao.

Assim, para o nicleo especificado, do tipo NC-100/57/25 de THORNTON®, com um

volume efetivo de 200 cm’, a densidade de perdas por unidade de volume, é:

p _12:AT _12-(125-25)

", W20

As perdas magnéticas P, também sdo funcdo da freqiiéncia, do pico de densidade de

=848 kW [m* =848 mW/cm’ (4.41)

fluxo magnético e da temperatura. O fator de corre¢do em temperatura ¢ dado pela expressao

(4.42) e, uma vez que o valor superior de temperatura ¢ bastante reduzido, pode ser
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simplificado e aproximado por um polindmio de segunda ordem, desprezando-se o termo de

3° ordem, assim a relacao proposta por Steimetz (1990) toma a forma:
CT(Tn): cty—ct- T, +ct, T —cty - T, = cty—ct, T, +ct, - T} (4.42)

A Tabela 4.7 de FERROXCUBE®" apresenta as constantes para diversos materiais

magnéticos e, em especial, para a ferrite 3F3, na freqiiéncia de 400 kHz .

Tabela 4.7 — Parametros para célculo das perdas magnéticas

Ferrite F (kHz) Cn X y Ct, Ct, Cty
3C30 20-100  7.1310° 142  3.02 3.6510% 6.6510°  4.00
100-200  7.1310° 142  3.02 410" 6.8107  3.80
3C90 20-200 3210° 146 275 1.6510* 3.110% 245
3C94 20-200 2.3710° 146 275 1.6510™ 3.110% 245
200-400 210° 260 275 1.6510* 3.110% 245
3F3 100300 0.25107 __L63__245__07910°__10510° 126
Yoo 300-500 210°  1.80 250 0.7710% 1.05107 7728
500-1000 =~ 376 10°~-220~ 225~ "06710% "08110% 1.14
3F4 500-1000 1210* 175 290 0.9510™ 1.1102  1.15
1000-3000 1.1 10"  2.80 240 03410 0.0110% 067

Substituindo, na equacgdo anterior, o valor das constantes extraidas da tabela do
fabricante, sendo: ct, =128 °C, ct,=105-107 °C™", e ct,=0,77-10" °C™, para a faixa
de freqiiéncias de 300 a 500 kHz, o fator de corre¢ao em temperatura das perdas por
histerese para a maxima temperatura ¢ dado por:

CT(125° C) =1,28-1,05-107-125+0,77-107*-125* = 1,17 (4.43)

Inferindo o fator de corregdo, as perdas magnéticas & maxima temperatura sao dadas
por:

Pm = Cm ’ fx ) B,IJ;k ) CT (444)

,onde: C,, x, y e z sdo as constantes tabeladas pelo fabricante para o material 3F3 e C, o
fator de correcdo das perdas, calculado em funcdo da temperatura.

A partir da equagdo anterior, determina-se o valor da densidade de fluxo de
magnetizagao ja corrigida em temperatura pelo coeficiente C,., sendo:

1

1 —

P o 2,5

B, { a }y - 848 - =389 mT (4.45)
C, f*Cr | 2107 -(400-10°)" 1,17
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Todos os demais parametros irdo decorrer da densidade de fluxo determinada na
relagdo (4.45). O primeiro passo, agora, ¢ determinar a se¢ao do nucleo respeitando este valor.

Fixando-se o primario com N, =3 espiras, para uma tensdo nominal ¥, =600 J', determina-

se a secao quadrada do ntcleo, sendo:

Vs - D 2-4/2-600-0,8

4 = = =4,62-107m* ~46 cm®  (4.46
© 2-B,-f N, m-2:389-107-400-10°-3 (4.40)

Como nao existe nucleo de ferrite com esta se¢do, foi feito um empilhamento quatro
a quatro de oito niicleos tipo NC-100/57/25-4500-IP12E, de THORNTON®™. Este nucleo
apresenta caracteristicas similares ao nicleo U100/57/25-3C90 de FERROXCUBE®, do qual
muito material bibliografico estd sendo utilizado para o dimensionamento deste

transformador. A figura 4.23 apresenta o arranjo dos oito nucleos empilhados.

R54, 508  [p54ps4 508 P54

25,4

25,4

25,4

25,4

Fig. 4.23 — Diagrama ilustrativo do arranjo dos nucleos empilhados

Assim, a secdo reta dos nucleos de ferrite agrupados apresenta uma area total de
(25,4-10‘3 )2 -8=516-10" m> =51,60 cm*> e sera utilizada para o dimensionamento dos

demais elementos. Para um resultado mais preciso, seria necessario refazer uma iteracao para

o calculo das perdas por histerese, uma vez que a densidade de fluxo sera menor, em fungdo

do aumento do volume do material magnético. Contudo, por ser o erro inferior a 5 %,

consideraremos o resultado com satisfatorio.

A perda magnética P, total agora é calculada para o nticleo, sendo:
P, =8-200-10°-848-10° =135 W (4.47)

A indutancia de magnetizagdo do primdrio ¢ dada por:
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Wy M, N -4, 4-x-107-3-10°-3%-51,6-107
L = = =568 (4.48)
‘ l, 30,8107 hi
A perda produzida pela corrente de magnetizagéo, P, , ¢ dada por:
2 2
S 87 =204 (4.49)
“ L-2-m-f 7w -568-107°-2-1-400-10

Para a ferrite 3F3, com resistividade p, =2 €m, as perdas devidas as correntes de

Foucault no ntcleo sao dadas por:

= f-B-4 =4—7_"'2~4oo-1o3-38,9~10-3-51,6-1o-4=0,3 w (4.50)

e

A corrente no primario ¢ dada por:

3
s =§. D ;% VOB _ 28 4 (4.51)
1 (2- 2 -600j
T

, € como a relagdo de espiras ¢ de 3:1, a corrente no secundario ¢ dada por:

R-(2:135) & N, _ 50-10°(50-10° =2-135)- /08 -3

" N, (2-\/5'6()0}

I, = =24714  (452)

T

Fisicamente, os enrolamentos sdo constituidos por placas de circuito impresso com

1/16" de espessura e impressos em chapeado de cobre, e, , de 70 wm em ambas as faces. O

enrolamento primario ¢ constituido de 3 espiras em dupla face, repartidas em 2 camadas,
totalizando assim 6 chapas impressas. O secundario ¢ constituido de 1 espira em dupla face,
repartida em 6 camadas, totalizando também 6 chapas impressas. A figura 4.24 ilustra o

padrdo de empilhamento e de entrelagamento dos enrolamentos primario e secundario.

Metade do primério com [———————————————
]

3 espiras dupla face — . ~
! 1 Chapas de isolagdo

Secundario com Y
6 espiras dupla face

Metade do primario com e a—— ]
3 espiras dupla face C—

Fig. 4.24 — Diagrama de empilhamento e entrelagamento dos enrolamentos
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Aproveitando a maxima largura possivel para a trilha impressa do enrolamento e

deixando um afastamento de 4 mm da trilha com a borda, para o nicleo NC-100/57/25-4500-

IP12E, de THORNTON®, a largura disponivel para a espira do enrolamento ¢ dada por:

lesp = Ljan - |.(2 ' eisol )+ (2 ’ eﬁ)l )J: 50’8 - [(2 ' 4)+ (2 ’ 1)] = 42 mm
, € 0 comprimento médio da espira é:
Zmed = 2 ) {I]Ijan + l(z ' eisol ) + (2 ) eﬁ)l )J+ Zesp J}+

2'{[l2jan + [(2'eisol)+(2'efoz) +lesp]}+ 2.7 r;?p =
2508+ [(2-4)+ (2- 1]+ 42]+ 2- {1016 +[(2-4)+ (2-1)] + 42]}

+2~n~%:644,7 mm = 645 mm

Assim, o comprimento do enrolamento primario ¢ dado por:

I =Nl -=3-645=1.935 mm

prim
, € a area da secdo reta do cobre do enrolamento primario para corrente continua:

A4 =2-N,,l,-70-10°=2.2-42-10"-70-10"° =11,76 mm’

, € a resisténcia 6hmica do enrolamento primario em corrente continua ¢:

L,
R =o, 2" =201.10% .12

222 _33.107 Q=33 mQ
4, 1,176-10

De forma anéaloga, o comprimento do enrolamento secundario ¢ dado por:

l,.=N,-1,-=1-645=645 mm

, € a area da secdo reta do cobre do enrolamento secundario para corrente continua:

A,=2-N_ -1l -70-10°=2-6-42-10"-70-10"° =3,528-10" m’

cam esp

=3528 mm*
, € a resisténcia 6hmica do enrolamento secundario em corrente continua é:

lﬂ = 2,01.10-8 . 0,645

y W=3,6'10_4Q=0,36 mQ
5 , .

R,=0

cu

(4.53)

(4.54)

(4.55)

(4.56)

(4.57)

(4.58)

(4.59)

(4.60)

As resisténcias Ohmicas dos enrolamentos a freqiiéncia de 400 kHz devem ser

eventualmente recalculadas caso as areas tuteis do primario e do secunddrio sejam alteradas

em funcdo da profundidade de penetracdo da corrente.
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A profundidade de penetragdo no cobre € expressa por:

-8
5= P :\/ 20107 110 m=012 mm (461)
T f U1, n-400-10"-4-7-107" -1

Como a profundidade de penetragdo & >e,,, nao ha redugdo da secdo devido ao

efeito pelicular, uma vez que sao utilizadas placas de circuito impresso com cobreado de
70 um. As perdas por efeito Joule podem ser entdo expressas no enrolamento primario,

sendo:
B, =R -I/=33-10"-828" =226 W (4.62)
, € no enrolamento secundario, como:

P, =R, -12=36-10"-2471 =219 W (4.63)

Assim, de forma simplificada, desprezando as demais perdas devidas a indutancias

de dispersdo e capacitincias inter-espiras, as perdas totais sdo:

P, =P +P,e+ Poe + Bjpu + Py =135+204+03+22,6+219
P, =38338W (4.64)

tot

, € o rendimento global 7;,, . do transformador sendo:

Primy = Fr50-10° —3838
nTRimp = Pp . = 50 . 103 = 0’99 (4.65)

TRimp

—
- — ]
| e—— e g -

-
e
—

G

Fig. 4.25 — Vista ilustrativa do transformador RF de adaptacdo de impedancias
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A figura 4.25 apresenta a vista do transformador RF de adaptagdo de impedancias

construido para a aplicacao.

4.3.8 Aplicador RF da tocha ICTP e carga ressonante

O aplicador da tocha ICTP ¢ parte da carga ressonante e suas caracteristicas técnicas

atendem ao descrito no pardgrafo 3.4 do capitulo anterior [Boulos 2003]. A figura 4.26

apresenta os principais elementos constituintes do aplicador RF com os seus valores

dimensionais. Esses valores sdo utilizados para o calculo dos elementos elétricos.

@ 75 mm noun ouwmown

nwonw o0
nnonnon
L I I )
wnoun on
neouweon
nw onu n
nn onnon
wnuowwon
wnounon
unownon Tubo de confinamento (quartzo)
LU 1} ’

) mﬁ‘ﬁe"é@éiw

12 mm

Fig. 4.26 — Diagrama mecanico do aplicador RF da tocha ICTP

E constituido, na sua parte elétrica, por um indutor em tubo de cobre de 3/8” de 7

espiras, com diametro médio de 94 mm . A tabela 4.8 apresenta as principais caracteristicas

fisico-elétricas do material utilizado na confec¢ao do indutor.

Tabela 4.8 — Caracteristicas fisico-elétricas do cobre

MATERIAL: COBRE (Cu)

Parametros Valores
Densidade 8,95 g/em3 @ 20 °C
Coecficiente de dilatagdo 16,5 10 em/°C @ 20 °C
Resistividade 2,01 10® Qm @ 20 °C
Condutividade

5,80 107 S/m

Permeabilidade magnética

47107 H/m
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A figura 4.27 apresenta a vista da tocha ICTP, destacando a parte do aplicador RF. O

capacitor de compensagao [Clarke et al. 1945] ¢ montado a parte, em série com o conjunto.

Fig. 4.27 — Vista ilustrativa da tocha ICTP com vista do aplicador RF

O valor da indutancia do aplicador ¢ calculado conforme demonstrado na literatura
por [Grover 1972]. Como o didmetro da bobina é maior do que o seu comprimento L/D <1,

caracterizando um indutor com geometria curta, o valor final da indutancia ¢ corrigido pelo

coeficiente de Nagaoka (1909), aplicado na expressao geral formulada por Wheeler (1995).

Assim:
2
e 4-n2-107-1-(924-103j -7
n . l’l’ . l’l’r . l/' .
LICTP_torch = 0 ] K= 72.107 0,62
Licrp toren = 3,68 nH (4.66)

A resisténcia 6hmica do indutor em corrente continua ¢ determinada pela relagao:
n-94-107 -7
g : [(9,52 107) = (794-107 )2]

/ _
RCC_ICTP =p- E =2,01"".

=190 mQ (4.67)

A profundidade de penetragdo da corrente na segdo reta do indutor devida ao efeito

pelicular, na freqiiéncia de 400 kHz, ¢ expressa por:
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-8
pcu pelic = p :\/ 2’031 10 7 :0;106 mm (468)
- Vn-fs-uo-ur n-400-10°-4-w-107" -1

Assim, a secdo reta do indutor devido ao efeito pelicular é reduzida para:

S, = (m/4)- [(9,52 107 -[0952-2-010)-10° ]2J= 3,768 mm’ (4.69)
A resisténcia 6hmica a 400 kHz ¢ entdo:

l .10_8‘7[:'94'10_3'7

R =p-—=201 =10,93 mQ 4.70
ca_tcrp =P g 376810 m ( )

O fator de qualidade do circuito € expresso por:

w-L,  2-7-400-10°-3,68-10°
0, = = =

= 13 4.71)
R +R, 0,01+0,6

Com base nas equacdes desenvolvidas no capitulo 3 a indutincia equivalente

refletida pela coluna de plasma ¢é dada por:

2 4 \2
L =L (er j =3,68-107° -(%J =478 nH (4.72)
u’/'l . .

, € a indutancia mutua de acoplamento com a coluna de plasma:

75-107*

M=k “(W

2
J \J3,68-10°-478-10° = 0,266 wH (4.73)

Considerando a freqiiéncia de colisdo v=v,, +v, =125-10’ / s para um plasma com

cerca de 15% de ionizagdo na coroa externa. O valor de a)/v =2-7-400- 103/1,25 107 20,2.

Para a poténcia final de 50 kW aimpedancia do primdrio ¢ dada por:

2
& (4'60()} 474
z|=t =" L 116 0 .74
P, 50-10
Na pratica ¢ muito dificil medir diretamente R, devido ao elevado angulo de fase

existente entre corrente e tensdo, uma vez que @-L, >> R.. Contudo, através de um artificio

forcando a carga para sua freqiiéncia de ressonancia, isto ¢, fazendo com que a diferenca de

fase entre corrente € tensdo seja nula, medem-se as freqiiéncias @, € @, na presenga da




121

descarga de plasma e sem descarga. Assim, a freqii€ncia de ressonancia com a carga de

plasma ¢ dada por:

1
@, \Ly+L;)= 4.75
pollt )= (4.75)
, € sem descarga no plasma, por:
1
o (Ly+L)= (4.76)
w, -C

,onde L, ¢ a soma da indutincia do transformador e da indutancia refletida pelo circuito.

Assim, substituindo os termos comuns e simplificando essas duas equacdes, vem:
1 [1 1
L—L =—- [_ __J (4.77)

Na ressonadncia, a impedancia de entrada apresentada pelo transformador ¢
puramente resistiva e corresponde ao valor da resisténcia do secundario referido ao primario

pela relagdo de espiras N ao quadrado. Isto possibilita a determinacdo de R, e R, na
ressonancia, para as freqiiéncias @, e @, respectivamente. Com base nessas medi¢des e da

inferéncia dos valores determinados nas equagdes, encontram-se os demais pardmetros da

carga ressonante.

4.4  Simulagdes

As simulagdes para teste de topologias, validagdo de estratégias e predicdo de
resultados foram implementadas com as ferramentas computacionais PSpice®, Simulink® e

® e . - - .
Proteus™. Os principais resultados das simula¢des sdo apresentados a seguir.

4.4.1 Células inversoras
As simulacdes foram implementadas com base na célula inversora com circuito

ressonante sintonizado na freqiiéncia nominal de operagdo em 400 kHz, e com freqiiéncias

de excitagdo centradas em f, +A4f,,, f, —50 kHz e f,+50 kHz. O diagrama elétrico da

J4

célula inversora usada nas simulagdes ¢ apresentado na figura 4.28 e as trés situagdes

simuladas sdo apresentadas a seguir, na ordem.
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l l c40
71 c10 n 74
.| vio V1=-8v R1 ‘ n D4
-l V2 - 1oy El—o‘ CMIgRY 34 Py cm100D Y3
T D = Ous RA40
300vde TR =50ns = 3.3R R10 1k
TF = 50ns
PW =1 15u@ c1 1k
PER = 2.5us n cs R100
L L . 500
=, = RS =
0 0 0 ™ 0.6R A
l? 0.1R u
o 3.20H
l l c30 u
72 c20 1n z
| v R2 ‘ n R3
el EZO CM109RY 24 03 CM100DY-24H
T R20 =
300vde Vi=-8v = 33R 1k R3 0
V2 =15V 1k
™ = 1.25u c2
TR = 50ns
TF = 50ns n
PW = 1.15us
PER = 2.5us = =
=0 ~o

Fig. 4.28 — Diagrama elétrico da célula inversora usada nas simulagdes

As formas de onda apresentadas se referem a tensdo e corrente na carga ressonante,
bem como a corrente no coletor do IGBT do brago superior, sob regime de comutagdo [Stier
et al. 2005]. E possivel observar, nas formas de onda dos diversos oscilogramas, o efeito do
angulo de defasagem ¢ sobre a intensidade da corrente na chave IGBT e na carga ressonante.
Na regido de transi¢do, em especial, ¢ mostrada a comutacao no modo ZVS.

A figura 4.29 apresenta um ciclo de comutacdo da célula inversora na freqiiéncia

Jfo + 4f ;5 » Ou seja, com o circuito ressonante ligeiramente indutivo com relagdo a f, .

ea]

=
]

3
|

45.0us  45.2us  45.4us  45.6us  45.8us  46.0us  46.2us  46.4us  46.6us  46.8us  47.0us  47.2us  47.4us  47.6us  47.8us48.0us
o -1(R100) o V(N330602,0) v 1C(Z1)
Time

Fig. 4.29 - Ciclo de comutacdo na freqiiéncia f, = f, + 4f s

A figura 4.30 apresenta um ciclo de comutagdo da célula inversora na freqiiéncia

f. = f, =50 kHz, ou seja, com o circuito ressonante fortemente capacitivo com relagdo a f, .
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> IGBT

400
15.0us 15.2us 15.4us 15.6us 15.8us 16.0us 16.2us 16.4us 16.6us 16.8us 17.0us 17.2us 17.4us 17.6us 17.8us 18.0us
a -1(R100) o V(N330602,0) v 1C(Z1)

Time

Fig. 4.30 - Ciclo de comutacdo na freqiiéncia f, = f, —50 kHz

A figura 4.31 apresenta um ciclo de comutacdo da célula inversora na freqiiéncia

f. = f, +50 kHz , ou seja, com o circuito ressonante fortemente indutivo com relagdo a f .

s e o

15.0us  15.2us 15.4us 15.6us 15.8us 16.0us 16.2us 16.4us  16.6us 16.8us 17.0us 17.2us 17.4us  17.6us  17.8us18.0us
o -1(R100) o V(N330602,0) v 1C(21)

Tine

Fig. 4.31 - Ciclo de comutacdo na freqiiéncia f, = f, +50 kHz

A figura 4.32 apresenta varios ciclos de comutagdo na freqiiéncia f, + 4f,,,, na

condi¢do ZVS, com o circuito ressonante ligeiramente indutivo com relagdo a f, .

TRE
A N
TRE \
I i\
/ \ 1
] \ 1 i i/ \
# \ / \
| \ | \
A \ / . N / 1 Il \
| il f n \ [
| b/ | XC 1GBT1 | I\ /
[/ 1Y /Al | [ [ ) L
old [~ e | =
L | \ NN ¥ \
If | \ N | \
| | ] \ o [ \
| [ | | I /
| \ 7 | [ []
11 \ { | [ \ /
1 \ | [ 1] \ 1] \
I | | \ l4 | \
Il 7 | \ I/ | \
L} | [ )\ f )
]
)Y
1508 160 17us 18us 1908 20us 2lus 22us 23us 24us 25us
o -1(R100) o V(N330602,0) + IC(Z1)
Tine

Fig. 4.32 - Ciclos de comutagdo na freqiiéncia f, = f, + 4f,,; no modo ZVS
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Observando a forma de onda da figura 4.32, verifica-se que o modo de comutagdo

ZVS ocorre efetivamente a cada meio ciclo.

4.4.2 Conversor ressonante

A simula¢do mostra que ndo ha diferenca entre a célula inversora ressonante e o
conversor ressonante modular constituido por quatro células inversoras independentes, com
acionamento seqiiencial. Isto valida propriedade da técnica por acionamento seqiliencial
sequential gate pulsing das células inversoras apresentadas nesta tese. O diagrama elétrico do

conversor ressonante usado nas simulagdes ¢ apresentado na figura 4.33.

CM100DY -24H CM100DY -24H CM100DY-24H CM100DY-24H
V1=-8v 71 73 75 77
V2 =15V RL R7 R13 R19
palrdd E1 K b1 E3 K 03 ES 7
TR=10ns [V Dbreal Dbregit = -8y V5 Dbrea Dbreak
T ione @ L 33R L 33R v S L 33R L 33R
PW = 1us ‘ = 2.5us
L v PER = 10us. TR = 10ns
== = | = = 00 = | = =
- N Y -0 N Y Y

"1 300va

CMIDDDV 24H

son C17

CM100DY -24H CM100DY -24H
z2
R4 R16
E2 a4 E6 K
V1 =8y V2 Diregit = gy V6 Dbreak Bhreak
V2 =15V E 33R V2 =15V E 33R 33R
O = 1.25u D = 3.75us
TR = 10ns TR = 10ns
TF=10ns —, = =
PW = 1us 0 0 PW = 1us 0
PER = 10us PER = 10us
o
CM100DY -24H CM100DY -24H
Z13 Z15,
D15
Dbreal

RA3
13 E15 K
Dbreal ASS
E
~o

CMIDDDV 24H

CMlDODV 24H

DI bveak

TF = 10ns =
N Y
CMIIDY-24H CM100DY -24H
711
R25 R31 R37
K g E1l K di1 E£13 K
Vi=-8v Vo real Dibregly = -gy G
.| vis V2Zis L 33R L 33R V2= 15y = 33R
= 5us = 7.5u8
TR = 10ns TR = 10ns
= =0 = =0
CM100DY -24H

300vde TF=10ns =
CM100DY-24H
710 714
R28 R34 R40
E10 K 12 El4
V=8 VI Dbrenk Dbregit = -8y V1 Dbrenk
V2= 15V e 33R V2 =15V = 3.3R 33R
D = 6.25u D = 8.75us
TR = 10ns TR = 10ns
= = = T = =, =
= 1us 0

Fig. 4.33 — Diagrama elétrico do conversor ressonante usado nas simulacdes

Qe
)
}
i

De forma geral, a simulacdo mostra que ndo houve degrada¢do na operacdo do
conversor no modo ZVS com relagdo a operagdo da célula inversora no modo ZVS. A figura
4.34 apresenta detalhe da regido de comutacao onde € possivel visualizar que o acionamento

da chave IGBT ocorre com tensdo proxima de zero.
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o

52.0us  52.2us  52.4us  52.6us  52.8us53.0us

400
50.0us 50.2us 50.4us 50.6us 50.8us 51.0us 51.2us 51.4us 51.6us 51.8us
a 1(R100) o V(C17:1,0) v 1(D1) & 1C(Z1)

Fig. 4.34 - Ciclo de comutacdo na freqiiéncia f, = f, + 4f,,; no modo ZVS

A figura 4.35 apresenta uma seqiiéncia de comutagdes na freqiiéncia f, = f, + 4f 5,

ou seja, no modo ZVS ,com o circuito ressonante ligeiramente indutivo com relagdo a f, .

g

40
20us 2us 24us 26us 28us 30us 3us 3dus 36us 38us 40us

o 1(R100) o V(C17:1,0)
Tine

Fig. 4.35 - Seqiiéncia de comutagdes na freqiiéncia f;, + 4f,,, no modo ZVS

A figura 4.36 apresenta um ciclo de comutagdo na freqiiéncia f, = f, —50 kHz, ou

seja, com o circuito ressonante fortemente capacitivo com relagdo a f, .
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Fig. 4.36 - Seqiiéncia de comutagdes na freqiiéncia f, = f, —50 kHz

A figura 4.37 apresenta um ciclo de comutagdo na freqiiéncia f, = f, +50 kHz, ou

seja, com o circuito ressonante fortemente indutivo com relacdo a f; .

Vs 1r
1 [ |
IRF o r
F \Zn/m\iscn tiz:aél \ \ \ \ \
o mado ndo XYS
A S!T%\\/ AR TR AT T
Sl Lo\ L\ \ \ \ \
e il R SRR

-4
20us 2us 24us 26us 28us 30us 32us 34us 36us 38us 40us
o 1(R100) « V(C17:1,0)

Fig. 4.37 - Seqiiéncia de comutagdes na freqiiéncia f, = f, +50 kHz

4.4.3 Unidade geradora de comando e controle
As simulagdes da unidade de comando e controle foram implementadas com base no

circuito da figura 4.38, com a saida do VCO operando em 800 kHz. A chave SW,,, com duas

posicdes, possibilita a geracdo de um padrao de sinais de comando com seqiiéncia continua ou

de uma salve seqiiencial de 1.000 pulsos para teste.
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Fig. 4.38 — Diagrama elétrico da unidade de comando e controle usado nas simula¢des

O diagrama apresentado pela figura 4.39 mostra o detalhe da seqiiéncia constituida

por oito pulsos, utilizados para excitar as quatro células inversoras ressonantes. Cada um

desses oito pulsos excita, por sua vez, as duas semi-pontes diagonais das células inversoras.

No diagrama da figura 4.40 mostra-se, em detalhe, o tempo morto (dead-time)

inserido entre pulsos sucessivos.

No diagrama da figura 4.41, com a chave SW,, em posi¢do 1, mostra-se a simulagdo

para a geragdo de seqii€ncias continuas de pulsos.

No diagrama da figura 4.42, com a chave SW,, em posi¢do 2 e apds pressionar o

pulsador SW,, , mostra-se a simula¢do para a geragdo de uma seqiiéncias de 1.000 pulsos.
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DIGITAL ANALYSIS

U1:ACQ)
U1:ACQ)
U3¢aB)
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U3ca2)
US:ACY)
US:BCY)
Us:cey)
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U2:D¢Y)
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Fig. 4.39 - Detalhe da seqiiéncia dos oito pulsos de acionamento das quatro células
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Fig. 4.40 - Detalhe do dead-time inserido nas seqiiéncias de acionamento
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DIGITAL ANALYSIS
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Fig. 4.41 — Diagrama da seqiiéncia continua de acionamento
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Fig. 4.42 — Diagrama da seqiiéncia de acionamento de 1.000 pulsos
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4.4.4 Transformador RF de adaptacao de impedancias
As simulagdes do transformador RF de impedancias foram implementadas com base

no circuito equivalente da figura 4.43, na freqiiéncia nominal de operacdo em 400 kH:.

1T
50p
R1 L1 L2 R2
1~y 2 1 ~~v2 ANV
0.003R 250nH A 75nH 0.00036R
L3
568,
X1
Vi 1 R5
VOFF = 0V 5@) R3
VAMPL = 75Qu7 - C1 g § - C2 0.6R
FREQ = 400k 100
Q 300p R4 100p
0.1R

o
o

Fig. 4.43 — Circuito equivalente do transformador de impedancias usado nas simulagdes

No diagrama da figura 4.44 ¢ mostrado, através de simulacdo, o comportamento do
transformador de impedancias com carga total. Observa-se a defasagem entre tensdo e
corrente no primario devido a existéncia das indutancias parasitas de dispersao.

No diagrama da figura 4.45 ¢ mostrado o comportamento do transformador de
impedancias para meia carga. Na medida em que a corrente diminui, o angulo de defasagem
diminui também, na mesma razao.

No diagrama da figura 4.46 ¢ mostrado o comportamento do transformador de

impedancias a vazio. Na auséncia de carga, a defasagem entre tensdo e corrente ¢ nula.

\Vl
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[ 1 \ / \
b [T1/N | [ /N
[ /X ATk {7 N
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LR IF 4l . /
N AT AR i
ANnE7/ERCRARY % IR\NNEY N
\\ /Anrnl)d( J\\ S / \ \
defasagem 6
} / \ /
\

Fig. 4.44 — Simulagao do transformador RF de impedéancias com carga total
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Fig. 4.45 — Simulacao do transformador RF de impedancias com meia carga
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Fig. 4.46 — Simula¢ao do transformador RF de impedancias a vazio

4.5 Conclusdes

Este capitulo apresentou a topologia proposta para o desenvolvimento do conversor
ressonante CC/CA de alta freqiiéncia, bem como o projeto e o dimensionamento elétrico dos
principais elementos de circuito.

A estratégia de comando implementada para propiciar a modulagdo das células
inversoras no modo sequential gate pulsing foi discutida e examinada. Como efeito do
processo de multiplexagdo foi recolhido, na saida do conversor ressonante, um sinal quadrado
do qual a freqiiéncia ¢ resultante da soma das freqliéncias de cada célula inversora. Foram
também observados os mecanismos de rastreio da freqiiéncia de ressonancia da carga como

técnica para assegurar a comutacdo ZVS das células inversoras.
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Os estudos analiticos realizados no capitulo 3 foram verificados e validados através
de diversas simulacdes feitas com auxilio das ferramentas computacionais Simulink®,
Proteus” ¢ PSpice”, para predigdo e comprovagio de resultados.

Assim, a luz do apresentado neste capitulo, € possivel concluir positivamente sobre a
potencialidade que esta nova técnica de modulagdo seqiiencial oferece e das novas fronteiras
que abre para o projeto de conversores ressonantes de alta freqliéncia e alta poténcia, como

opcao as tecnologias tradicionais.




Capitulo 5

Resultados Experimentais

3.1 Introducéo

Apobs a implementagdo pratica do conversor ressonante de alta freqiiéncia foram
realizados varios ensaios para ajuste das diversas partes do sistema. Estes ensaios permitiram
fazer uma comparagdo direta entre os resultados obtidos por meio de simulacdes e efetuar as
correcdes necessarias para atender as especificagdes estabelecidas no projeto.

Todos os ensaios para os diversos perfis de freqiiéncia foram executados sob

condigdes idénticas de carga e de tensdo CC no barramento, esta fixada em 600 V.. As

medidas sobre o barramento CC foram efetuadas com auxilio de um divisor de tensdo de 3:1 e
instrumental qualificado, disponivel nos laboratorios da UFRN/DCA e do INPE/CRN.

Além dos ensaios aplicados no ponto de operagdo nominal, o qual é caracterizado
pelo funcionamento no modo ZVS, foram testados os limites operativos do conversor
ressonante para avaliar e caracterizar o seu desempenho global, considerando que o conversor
deve operar em torno do ponto de ressonancia.

Assim, sdo apresentados os resultados para as condi¢cdes de operacdo nos modos

ZVS e ndo-ZVS, para uma ampla faixa de freqliéncias.

5.2 Resultados Obtidos para os Diversos Perfis de Operacéo

5.2.1 Conversor ressonante série de alta freqiéncia

5.2.1.1 No modo de operagédo ZVS
Para as condi¢des de carga utilizada, o ponto de operacdo do conversor ressonante

série se situa na freqiiéncia de 370 kHz, apresentando variagdes de +£5 kHz, em fungdes das

condi¢des de temperatura da carga, principalmente, do indutor do aplicador RF da tocha ICTP
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e dos capacitores de compensacao [Sugimura et al. 2007]. Esta variagdao ¢ devida ao fato de
nao haver resfriamento do indutor durante a realizacao do ensaio. Assim, a bobina de cobre do
aplicador RF se dilata com o aquecimento, devido as perdas 6hmicas e por efeito da radiagao
térmica da carga resistiva composta pela massa metalica colocada no seu interior. Por esta
razdo, o valor da indutancia se altera ligeiramente, deslocando o ponto da ressonancia ZVS.
Para comprovar as caracteristicas de comutacao das chaves IGBTs, foi realizado um
ensaio para verificar os tempos de chaveamento no acionamento (furn-on) € no corte (turn-
off). A figura 5.1 e a figura 5.2 apresentam, respectivamente, os oscilogramas das regides de

comutagdo, na condi¢dao ZVS.

Tels iim Trig*d M Pos: 153008 CURSORES
+
Tipa
Pulso comando
Origem
Gate IGBT A K =™,
o JE' A CH2
S a1 B0.000s
LA 2 1250MH:
" ! s 480V
=+ Tumn-or Cursor 1
80ns o le 104 s
M .00
4 Vs J Curso -
s sttt o \nw
CH2 20004 K 250ns
CH3 200 CHA 200 18—Jun—10 10:55

Fig. 5.1 — Comutagao do IGBT no turn-on no modo ZVS

Tek i Trig'd F Fos: 1.530 05 CURSORES
+
Tipo
Pulso comando

Origern
Gate IGBT CHZ
2*——_/»—-'*\-"\"] -
Voo IGBT [iemdee® ot 260,005
E P =5 J84EMHz
600V T i 13EY
. ,,J urn-off
I 260ns | Cursor 1

205 s
B 0%

Cursar 2

)

4+ Vs

CH2 20.0% kd 250ns
CH3 2004 CHA 2004 18-Jun—10 1057

Fig. 5.2 — Comutagdo do IGBT no turn-off no modo ZVS




135

As duas medidas efetuadas permitem concluir que os tempos turn-on, de 80 ns, e
turn-off, de 260 ns, estdo em acordo com as caracteristicas referenciadas no datasheet do

fabricante SEMIKRON®. Outrossim, observa-se que o turn-off é perfeitamente compativel

com o valor de projeto atribuido ao dead-time de 250 ns, para esta aplicagdo.

A figura 5.3 apresenta o oscilograma das ondas de tensdo e corrente recolhidas sobre
a carga ressonante do conversor para operagdo na condigdo ZVS, para varios ciclos de
comutacdo. A figura 5.4 apresenta 0 mesmo oscilograma ampliado, onde ¢ possivel observar e

avaliar o angulo de defasagem ¢ entre tensdo e corrente na carga ressonante [Dawson et al.

1991], no ponto de operagdo ZVS.

Tels A Trig'd M Pos: 1,420 05 MEDIDAS
¥ CH3
Freqiéncia
363.FkHz
Pulso de comando Matern,
DESL
Freqgliéncia
Matern,
DESL
| | Freqgliéncia
Matern,
DESL
Freqgliéncia

A+

M 25005
CHI 100% CHA 20,08 17=Jun-10 1735

Fig. 5.3 — Tensao e corrente na carga ressonante no ponto de operagdo ZVS

Tel Niw Tria'd t Pos: 142005 MEDIDAS
+

CH3
Freqiéncia
363.2kHz

Matern,
DEL
Freqiéncia

o Matern,
Regido f DESL
Freqiéncia
Matern,

DESL
Freqiéncia

b S00ns
CH3 100y CHA 20,0 17—Jun-10 1736

Fig. 5.4 — Tensdo e corrente na carga ressonante ampliadas no ponto de operacao ZVS
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A diferenga observada entre o angulo de defasagem ¢ calculado em 26° e o valor
efetivamente medido de 45° no conversor ressonante pode ser, possivelmente, atribuido a
dois fatores:

e O primeiro, pelo fato do valor da carga resistiva refletida para o aplicador RF

através da massa metalica desempenhando papel de carga ter diametro de, apenas, ¢ 25 mm
portanto bem menor do que o da coluna de plasma de ¢ 70 mm . Esta hipétese ¢ bastante
plausivel uma vez que a resisténcia do plasma estimada em 0,6 2 foi o valor utilizado no

dimensionamento teorico para determinacdo do ponto de operacao. Referindo-se as equacdes
apresentadas na se¢do 3.6, observa-se a dependéncia existente entre a resisténcia refletida da
carga e o coeficiente de acoplamento k, através das relacdes de didmetro 7, e r,, € a
interagdo com o coeficiente de qualidade Q do circuito ressonante.

e O segundo, pelo fato do transformador RF por ndo ser ideal, introduz uma
indutancia parasita no circuito ressonante da carga. Mesmo assim, esta dispersdao observada
no angulo ¢ ¢ rastreada satisfatoriamente pela malha PLL do compensador e se mantém
constante, ndo prejudicando a operacdo do modo ZVS do conversor. Contudo, como a carga
ressonante apresenta, neste ponto, uma reatancia indutiva maior do que para um angulo de

26°, a poténcia de saida sofre uma conseqiiente redugao.

5.2.1.2 No modo de operagéo ndo-ZVS
Fora do ponto de operacdo ZVS o conversor ressonante série ¢ ensaiado para varios
perfis de freqiiéncias, de forma a caracterizar o seu funcionamento. Trés valores fixos de

freqiiéncia foram usados para realizar esses testes, sendo: 200 kHz, 300 kHz e 400 kHz.

A figura 5.5 apresenta o oscilograma das ondas de tens@o e corrente na carga para a

freqiiéncia de 200 kHz, portanto completamente fora do ponto de ressonancia natural f, da
carga, este situado, nas condigdes experimentais, em 370 kHz. E possivel observar que a

tensao de saida dos inversores ¢ menos distorcida, devido a reducao da corrente circulando na
carga. Esta menor distor¢do observada na tensdo de saida pode ser também atribuida as

condi¢cdes de operagdo das chaves IGBTs, em regime de estresse menor.
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Tel in Trig*d M Pos; —120.0ns
-+

Ve DESL

200V

DESL

CH2 200 MEOOws ORI
CH3 2504 CHA S0.0Y 17=Jun—1015:20

Fig. 5.5 — Tensao e corrente na carga ressonante na freqiiéncia de 200 kHz

(Operacao no modo ndao-ZVS)

A figura 5.6 apresenta o0 mesmo oscilograma ampliado onde ¢ possivel observar
também descontinuidades na corrente da carga ressonante [Jingang et al. 2006]. Essas
descontinuidades sdo devidas a reatancia da carga que se torna excessivamente capacitiva
para a saida do conversor ressonante, nesta freqiiéncia.

Observa-se, também, que a amplitude da corrente ¢ menor indicando que a poténcia

transferida a carga ressonante ¢ reduzida na mesma propor¢ao.

Tek L Trig'd M Pos: —120.0ns CURSORES
; Tipa

Origem

Vs CH1
* 1200V

I
. k"\\
4+

CHZ 200 fd 1,008

CH3 250y CHA 50,04 17-Jun-10 1513

Fig. 5.6 — Tensdo e corrente na carga ressonante ampliadas na freqiiéncia de 200 kHz

(Operacao no modo ndo-ZVS)
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Para o ensaio do conversor ressonante operando na freqiiéncia de 300 kHz, a

situacdo anterior se repete, € o0 mesmo tipo de andlise pode ser aplicado aos resultados. No
oscilograma da figura 5.7 € possivel observar maior distorcdo na tensdo de saida do
conversor, indicando maior transferéncia de poténcia a carga e condigdes de estresse das

chaves IGBTs.

Tek L Trig'd kd Pos: —120.0ns CURSORES
+

{nm

ANV

CHZ 500 P 5,00 s
CHS 2504 CH4 S04 17 -Jun—10 1515

Tipa
OESL

Origem

Fig. 5.7 — Tensao e corrente na carga ressonante na freqiiéncia de 300 kHz

(Operacao no modo ndo-ZVS)

No oscilograma ampliado apresentado na figura 5.8, pode ser observada uma reducao
da distor¢do, na corrente da carga. Isto decorre do fato da freqiiéncia de excitagdao estar mais
proxima da freqiiéncia natural de ressondncia da carga e, por conseqiiente, oferecer uma

reatancia indutiva de menor magnitude para o conversor.

Tel:. im Trig'd M Pos; —120.0ns CURSORES
Tipa

Origem
CH1

\%

I M“u’*

I

L
! '}
]
4+
CH2 500y b 1.00,us
CH3 250Y CH4 s0.0% 17—dJun—10 1514

Fig. 5.8 — Tensdo e corrente na carga ressonante ampliadas na freqiiéncia de 300 kHz

(Operagao no modo ndo-ZVS)
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Quando o ponto de operagdo ¢ fixado acima da freqiiéncia de ressonancia da carga, o
conversor ressonante apresenta alguma distorcao na tensao de saida. Isto ¢ devido em parte a
maior magnitude da corrente circulando na carga, e a limitagdo de comutagdo das chaves
IGBTs chegando ao limite méximo de operacdo. A figura 5.9 apresenta o oscilograma da

tensdo de saida do conversor e da corrente na carga.

Tel in Trig*d M Pos; —120.0ns
+
EE
s OESL
I
+
DESL
A )
CH2 0.0 M 25008
CH3 250 CH4 S0.0h 17=Jun—10 1509

Fig. 5.9 — Tensdo e corrente na carga ressonante na freqiiéncia de 400 kHz
(Operacao no modo ndao-ZVS)

A figura 5.10 apresenta o oscilograma ampliado da tensdo e corrente na carga na

freqliéncia de 400 kHz.

Tek Al Tria'd M Pos: —120.0ns CHE

Acoplar,

Lirnite LE

200MHz
(zanho
e 1200V

variavel

Sonda
I SO0
L

Valtagern
24 M Inverter
4+

CHZ 0.0 MEO0ns LA
CHI 250% CHA 50,0 17=Jun—10 1503

Fig. 5.10 — Tensdo e corrente na carga ressonante ampliadas na freqiiéncia de 400 kHz
(Operagao no modo ndao-ZVS)
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Outra razdo para a deformacao da tensdo de saida € o sinal de excitagcao fornecido
pelo modulo de excitacdo apresentar maior inflexdo no tempo de subida (vise-time) e de
descida (fall-time). Isto decorre do fato deste modulo estar operando no seu limite superior,

fixado em 100 kHz pelo fabricante SEMIKRON®.

Para o ensaio da carga realizada no ponto de ressonancia, a corrente medida, drenada

do retificador foi de 14,2 A4, para uma tensdo de barramento de 600 V', resultando em uma
poténcia média de 8,5 kW . O rendimento térmico ndo foi estabelecido por ndo dispor de

instrumental e de calorimetro [Chauveau et al. 1998] para avaliar a elevacdao de temperatura
da carga e, portanto, especificar a poténcia RF efetivamente entregue pelo conversor
ressonante série e convertida em calor.

A titulo de ilustracdo ¢ apresentado, na figura 5.11, a vista do aplicador RF e da

carga resistiva constituida por um nucleo de ferro.

Carga
resistiva Aplicador RF

Fig. 5.11 — Vista ilustrativa do aplicador RF e da carga resistiva utilizada nos ensaios

5.2.2 Modulos de excitacao

O moédulo de excitagdo opera um duplo link de fibras dpticas para a recep¢ao dos
pulsos de comando gerados pela unidade geradora de sinais de comando e controle, e um link
simples de fibras Opticas para envio dos sinais de erro. Os médulos SKHI26F sao alimentados

por uma unica fonte de +15 V. Esses mddulos introduzem um atraso de propagagdo de 1 us

nos sinais de acionamento dos gates dos IGBTs que ¢ compensado pela malha de atraso do
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PLL modificado. O nivel légico dos pulsos de comando, situado entre 0 V' e +5 7V, ¢

transladado e amplificado pelo médulo de excitagao [Fuji Electric, 2004] antes desses pulsos

serem aplicados aos IGBTs. O nivel —8 V' corresponde ao bloqueio do dispositivo, enquanto

o nivel +15 V corresponde ao estado de condugdo. A figura 5.12 apresenta os niveis

transladados de uma seqiiéncia do pulso de comando 1.

Tek i Trig’i

Pulso comando 1

M Pos: 0,000

Gate IGBT 1

CHZ 20.0%

M 25005
17 =Jun=1013:08

CURSORES
Tipa

Origem
CH1

Fig. 5.12 — Atraso introduzido pelo modulo de excitagdo nas seqiiéncias de pulsos

A figura 5.13 apresenta o oscilograma ampliado do atraso de propagagdo introduzido

pelo médulo de excitagdo, numa seqiiéncia dos pulsos de comando 1. O mesmo atraso pode

ser verificado nas demais seqiiéncias de pulsos.

Tek i +Tril;I’u:I

K Pos: 480.0ns

| e

CH2 20,04 td S00ns

17-Jun—10 18:07

CURZORES

Tipo

Origern
CH1

5

240

Fig. 5.13 — Vista ampliada do atraso introduzido pelo mddulo de excitagdo
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5.2.3 Unidade geradora de comando e controle

A seqiiéncia dos oito pulsos de comando para acionamento das células inversoras

ressonantes ¢ apresentado no oscilograma da figura 5.14. As formas de ondas apresentadas

correspondem a uma seqiiéncia de pulsos de comando gerados na freqiiéncia de 370 kHz, ou

seja, para a regido de operacao ZVS rastreada pelo circuito de compensacao de freqii€éncia

equipado com PLL.

I Uaveforn Diagres Trace complete

" 3 Runs

Sample Per1od

Magnification 2.808 ps/div
Magnify About 20,88 ns/sample
Cursor Moves 8.8 us o to x
[

1_§

Fig. 5.14 — Seqiiéncia de pulsos para acionamento das c€lulas inversoras ressonantes

O oscilograma ampliado da figura 5.15 apresenta o tempo morto (dead-time) de

360 ns inserido nas seqiiéncias de pulsos de comando.

INSERT to correlate mag. cursor.
-l

Sample Period 3 Runs

Magnification 5080.8 nesdiv
Magnify About 20.80 ns/sample
Cursor Moves 360.8 ns o to x

Fig. 5.15 — Detalhe do dead-time inserido na seqiiéncia de pulsos de comando




143

O oscilograma da figura 5.16 apresenta os quatro primeiros pulsos da seqiiéncia de

acionamento das células inversoras 1 e 2.

Tel. i Trig'd M Pos; 0.000s
+

CHZ 200 bl 25005
CH3 1.00%  CHA 200y 17=Jun—10 1316

Fig. 5.16 — Seqiiéncia de acionamento das células inversoras 1 e 2

Da mesma forma, o oscilograma da figura 5.17 apresenta o dead-time inserido entre

os pulsos da seqiiéncia de acionamento da célula inversora 1.

Tel: i Trig'd t Pos: 1,440 us CURSORES
-
Tipa

Origern
CH1

~
Inversor 1
et et

340ns

CH2 200 i S00ns
CH3 1.00%  CHA 200 17 =Jun=10 1815

Fig. 5.17 — Dead-time entre os pulsos de comando da célula inversora 1
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O rastreio da freqiliéncia de ressonancia da carga ¢ feita por um PLL modificado que
trava o comparador nas transi¢coes da corrente pelos zeros na carga. A figura 5.18 apresenta o

oscilograma do PLL travado na freqiiéncia de operacao ZVS, em 370 kHz.

Telk Nin Trig'd F Pos: 40,0005
Ref. transi¢des *
corrente na carga
CC
DESL
Saida VCO
AU RNARENRTR AR
Grossol
Pulso inversor 1 I|
2 TP TP AT e e
DESL
CH2 S.00% 1 1.00us CH3 7 440mY
CH3 200 17-dJun-10 18:32 345620kHz

Fig. 5.18 — Forma de onda da malha PLL travada na freqiiéncia de ressonancia

5.2.4 Interface e link de fibras Opticas

Os dispositivos optoacopladores apresentam distor¢des na simetria € na propagagao
dos sinais transmitidos e/ou recebidos. Para corrigir essas distor¢des, foram implementados
circuitos de corre¢do. O oscilograma da figura 5.19 apresenta o pulso de comando na entrada
do optoacoplador transmissor e a saida correspondente do link no optoacoplador receptor, sem

corregdo. E possivel observar uma distor¢do na largura do sinal de 30 ns .

Tek T @ top b Pas: 1,500 05 ravar/Rest,

v 1,25us
e

| Arquito
2 bttt st BhAP
Sobre

Gravagio
de Imagens

Selecionar
Pasta

¥ Sabvar
pes e 1,55us TEKOO24.BMP

CH2 GO0 M 500ns
CH3 2004 CHA 200%  21-Mar—07 0352

Fig. 5.19 — Diagrama de ondas dos optoacopladores sem corregao
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O oscilograma da figura 5.20 apresenta o pulso de comando na entrada do
optoacoplador transmissor € a saida correspondente do link no optoacoplador receptor, com a

correcao implementada.

Tek Hin @ stop M Pas: 1.500 us Grawar/Rest,
*
f 1,25ps E
..m-ft——-‘t o
2 . Ei1P)
Sobre
Gravagio
mm,_,_ " de Imagens
s
Selecionar
Pasta
a ! | Salvar
snpcpemamataennt 1,250 TEKOD20.BMP
CH2 500Y  MS00ns
CH3 200 CHA 200 21-Mar-07 03:42

Fig. 5.20 — Diagrama de ondas dos optoacopladores ap6s corregao

E possivel observar, neste oscilograma, que a distor¢io na largura do sinal de 30 ns

foi corrigida e que o pulso na entrada e na saida do link de fibras Opticas apresenta a mesma

duragao.

5.2.5 Unidade detetora de transi¢coes

O oscilograma da figura 5.21 apresenta a corrente recolhida pela bobina de Rogowski

inserida no circuito da carga ressonante série, operando em 200 kHz.

Tek Al Tria'd M Pos: —120.0ns CHA
+

Acoplar,

Lirnite LE
DESL
200MHz
(zanho
variavel

Tensao d€ saida m

dgs inversore;
Sonda
104
Rl Maltagern
Inverter

Corrente na bobina I:IE:E:L
de “Rogowski”

b 5,00 05
CHI 250% CHA 0.0 17-Jun—1013:23

Fig. 5.21 — Sinal na saida da bobina de Rogowski a 200 kHz
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A deformacao observada na corrente da bobina de Rogowski [Ramboz, 1995] ¢
devida ao fato da carga ressonante operar em freqliéncia bem inferior do seu ponto de

ressonancia natural que se situa em 370 kHz.

O oscilograma da figura 5.22 apresenta a corrente recolhida pela bobina de Rogowski

inserida no circuito da carga ressonante série, operando na freqiiéncia de 300 kHz .

Tek i Trig'd I Pos: —120.0ns CHd
+

Acaplarm,

Lirnite LB
DESL
e 200pHz
Ganho
varlavel

s30 d€safda
os nv sores

VI "ff?

Corrente na bobina
de “Rogowski”
f 5.00 s
CH3 250 CHA 20,0 1F-Jun-10 1530

Fig. 5.22 — Sinal na saida da bobina de Rogowski a 300 kHz

De forma andloga, a deformagdo observada na corrente da bobina de Rogowski ¢é
devida ao fato da carga ressonante operar em freqii€ncia bastante inferior a do seu ponto de

ressonancia natural que se situa em 370 kHz.

O oscilograma da figura 5.21 apresenta a corrente recolhida pela bobina de Rogowski

inserida no circuito da carga ressonante série, operando em 400 kHz .

Tels in Trig*d M Pos; —120.0ns FEDIDAS
-+

IS
\/\ Z\MNV\W\

Co ente ab ina

de “Rogowski”
b 25005

CH3 2504 CHA 20.0% 17-Jun—10 15:36

Fig. 5.23 — Sinal na saida da bobina de Rogowski a 400 kHz
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Para este ponto de operagdo, proximo da freqii€ncia nominal, ¢ possivel observar que
a deformagdo na corrente da bobina de Rogowski € praticamente inexistente. Verifica-se
também um aumento da corrente recolhida pelo fato da carga estar proximo do seu ponto de

ressonancia natural, situado em 370 kHz.

5.2.6 Transformador RF de adaptacdo de impedancias
Os principais parametros do transformador RF de adaptacdo de impedancia sdo

sintetizados na tabela 5.1.

Tabela 5.1 — Principais parametros do transformador RF

Parametro | Tedrico Medido
N (adim.) 3:1 3,2:1
Rovim (mQ) 33 2,64
Ry (mQ) 0,36 0,41
Linag (uH) 568 464

A importante dispersdo entre os valores teoricos e os valores medidos se deve, em
grande parte, ao método utilizado para realizar as medidas. De fato, para efetuar medidas de
resisténcias tdo baixas, seria necessario utilizar uma ponte de Wheastone [Swart et al. 1993],
enquanto foi utilizado um conjunto constituido por amperimetro e voltimetro universal.

Por outro lado, a diferenca observada na relacdo de transformacdo ¢ devida a
limitagdes construtivas, pois o circuito secundario, na verdade, ndo chega a formar uma espira
completa uma vez que existe um intersticio entre os terminais de saida da espira. Este mesmo
intersticio, embora exista também no primdrio, ¢ minimizado pela existéncia de trés espiras
das quais duas sdo completas.

Observa-se também, a partir dos oscilogramas apresentados em seqii€ncia, que o
transformador RF de adaptagdo de impedancias demonstra um comportamento aperiddico na
faixa de freqiiéncias ensaiadas, ndo apresentando pontos de ressonancia particulares ao longo
desta faixa. Outrossim, os tempos de subida (rise-time) e de descida (fall-time) apresentam
comportamento similar, confirmando que as indutdncia parasitas de dispersdo nao tém

influéncia significativa sobre a resposta do transformador.
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O oscilograma da figura 5.24 apresenta a tensao recolhida na saida sobre uma carga

de alta poténcia, ndo indutiva, de 2,2 (2, na freqiiéncia de 200 kHz.

Tels Wi Trig*d I Pos: —120.00s REDIDAS
+
CH3
Vs Freqgliéncia
202, 2kHz
2 120PV

Tensdo no secundario

do transformador RF
EN

h 5,00 05
CH3 2004 CHA 4004 17—Jun—1015:43

Fig. 5.24 — Tensdo na entrada e saida do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 200 kHz

O oscilograma da figura 5.25 apresenta as ondas ampliadas e realga ndo haver
deformacgdo na tensdo recolhida no secundario nem atraso de propagagdo entre entrada e

saida.

Tel. Wi Trig*d W Pos; —120.0ns FEDIDAS
+
CH3
Vs Freqiiéncia
202, 3kHz
e 1200V

Tensdo no secundario
do transformador RF

kN

k1,00 05
CHI 200% CHA 40,0 17=Jun—10 15:43

Fig. 5.25 — Tensao na entrada e saida ampliadas do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 200 kHz
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O oscilograma da figura 5.26 apresenta a tensao recolhida na saida sobre uma carga

de alta poténcia, ndo indutiva, de 2,2 (2, na freqiiéncia de 300 kHz.

Tek g Trig'd M Pos: —120.0ns MEDIDAS
+.

CH3

Freqiéncia
FU ” ’U‘ { ’H‘MWMM 300.3kHz
ensdo no secundario

Ll do trPnsforma or RF

kA 5,00 05
CHI 2008 CHA 40,04 17-Jun—10 15:47

Fig. 5.26 — Tensdo na entrada e saida do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 300 kHz

O oscilograma da figura 5.27 apresenta as ondas ampliadas e exibe um
comportamento similar a situacdo anterior. Real¢a ndo haver deformagao na tensdo recolhida

no secundario nem atraso de propagagao entre entrada e saida.

Tek i Trig'd M Pos: —120.0ns MEDIDAS
+

CH3

Freqiiéncia
Pt 202, 1kHz
1200V

Tensdo no secundario
do transformador RF

4+
i 1.00 s
CHI 2004 CHA 40,0 17-Jun-10 15:44

Fig. 5.27 — Tensdo na entrada e saida ampliadas do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 300 kHz
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O oscilograma da figura 5.28 apresenta a tensao recolhida na saida sobre uma carga

de alta poténcia, ndo indutiva, de 2,2 (2, na freqiiéncia de 400 kHz.

Tels in Trig*d M Pos; —120,0ns REDIDAS
+

CH3

Freqgliéncia
H‘H/Hﬂ/ﬂhﬂ;ﬂfﬂlnﬂ =
Tensao no secundario

do transformador RF

b 2,50 05
CH3 2004 CHA 4004 17—Jun—1015:44

Fig. 5.28 — Tensdo na entrada e saida do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 400 kHz

O oscilograma da figura 5.29 apresenta as ondas ampliadas e exibe um
comportamento bastante similar as situacdes anteriores. Indica ndo haver deformacao
significativa na tensdo recolhida no secundario, nem atraso de propagacdo entre entrada e

saida.

Tek g Trig'd M Pos: —120.0ns MEDIDAS
-
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. g

kA 1.000s
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Fig. 5.29 — Tensdo na entrada e saida ampliadas do transformador RF de impedancias
na freqiiéncia de 400 kHz
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O conjunto de medidas efetuado em toda faixa de operacdo mostrando ndo haver
picos de ressonancia particulares demonstra bem o comportamento aperiédico da resposta
deste transformador e de suas excelentes caracteristicas como elemento de adaptacdo de
impedancias entre o conversor ressonante série de alta freqiiéncia e a carga apresentada pelo

aplicador RF da tocha ICTP.

5.2.7 Aplicador RF da tocha ICTP e carga ressonante

Para facilitar os ensaios com carga ressonante, o aplicador RF da tocha ICTP foi
retirado da mesma e conectado diretamente ao transformador RF de adaptagdo de
impedancias [Staples et al. 2001]. A figura 5.30 mostra a posi¢ao dos diferentes elementos na

bancada de teste para realizagdo dos diversos ensaios.

~

/ b .'fl [

: II:
R compensacao

e \ W B

% Y HIF

1)

Carga

Bobina de

Rogowski |

>\ Aplicador RF da :
tocha ICTP |

Fig. 5.30 - Posi¢ao dos diversos elementos constituindo a carga ressonante

Os principais parametros do aplicador RF da tocha ICTP sio sintetizados a seguir, na

tabela 5.1.

Tabela 5.2 — Principais parametros do aplicador RF da tocha ICTP

Parametro Teorico Medido
Diametro (mm) 94 92
Comprimento (mm) 75 86
Ropi 1cte (ML) 1,90 1,25
Lapi 1ctp (1H)) 3,68 3,50
Capl 1cTP (0F) 47 50
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Os parametros do aplicador sdo essencialmente definidos pelas dimensdes do indutor
e pela carga refletida pela massa metalica. Esta carga introduzida no interior do aplicador RF
reflete uma componente indutiva devido ao anel se comportar como um secundario com uma
Unica espira em curto-circuito. O valor da indutancia refletida ¢ pequeno diante do valor

nominal de L,, ,-;, uma vez que a relagdo entre o didmetro da espira da bobina primaria e o

diametro da espira virtual do transformador determina um coeficiente de acoplamento k&
frouxo entre os circuitos e conseqiientemente, uma baixa mutua indutancia entre os mesmos.
A figura 5.31 mostra o transformador virtual criado pelo primario do aplicador RF

com a carga resistiva

Fig. 5.31 — Vista do transformador virtual criado entre aplicador RF e carga resistiva.

5.3 Conclusodes

Os resultados apresentados mostram que, apesar das limitacdes de ordem pratica
impostas pelos elementos do sistema e pelas caracteristicas dos dispositivos empregados no
chaveamento, os resultados alcancados sao extremamente interessantes e positivos.

Esses resultados corroboram as propriedades da modulacdo seqiiencial (sequential
gate pulsing) como técnica factivel para aumentar o limite de operagdo em freqiiéncia de
inversores ressonantes, possibilitando projetar novos sistemas que possam competir com as
estruturas tradicionais até entdo usadas para essas aplicagdes.

Outro ponto de interesse que merece ser destacado ¢ o bom desempenho do

transformador planar RF utilizado na adaptacdo das impedancias. Esta nova tecnologia
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empregando o chapeado do circuito impresso ao invés de fios para formar os enrolamentos
primario e secundério traz a vantagem de obter uma secdo de cobre mais importante, se
considerado o efeito pelicular. De fato, por ser distribuida em toda a largura da trilha, a se¢ao
efetiva de cobre apresenta uma diminui¢do minima ou até inexistente por efeito da
profundidade de penetrag@o da corrente no material, naquela freqiiéncia.

Embora, ndo foram realizados ensaios diretos com a tocha ICTP gerando uma coluna
de plasma, a solucdo implementada com a introducdo de uma carga metélica no aplicador RF
permitiu verificar o funcionamento e desempenho do conversor ressonante bem como as
caracteristicas de opera¢do no modo ZVS no ponto de ressonancia.

A maior restri¢ao apresentada pelo sistema se deveu ao capacitor de compensagao
que, por ser percorrido por correntes reativas de grande magnitude, apresentou problemas de
aquecimento, indo até a danificagio do mesmo. E importante que se substitua o mesmo por
outro de caracteristicas adequadas, capaz de suportar a corrente maxima circulando pela carga
ressonante. Para essas aplicagdes, os capacitores de compensacdo geralmente sdo dos tipos
utilizados em fornos de inducdo, que possuem sistema de resfriamento por fluxo de 4gua

circulante.




Capitulo 6

Conclusoes Gerals e Perspectivas

4.1 Conclusdes Gerais

A nova visdo de uma Universidade participativa e identificada com os temas
regionais, objetivando estudar e aportar solugdes efetivas a problemas ou caréncias existentes
em ambito local tem sido um dos elementos motivadores para o desenvolvimento deste
trabalho. No mais, a colaboracdo institucional estabelecida ja ha alguns anos entre a
UFRN/DCA e o INPE/CRN na implementag¢do de linhas de pesquisas aplicadas e na busca de
instrumentos de resposta especificos, tem refor¢ado esta dindmica e abre novos horizontes
para a formulagao de outras propostas, inclusive.

Em consonancia com esta nova visdo, esta tese se proponha a contribuir, de forma
efetiva, dentro de uma linha de pesquisa em curso, com o estudo e a implementagdo de um
conversor ressonante de alta freqiiéncia baseado em inversores ressonantes com comutagao
seqiiencial para excitacdo de uma tocha a plasma indutivo. Este conversor ¢ parte integrante
de um sistema de tratamento de residuos perigosos por plasma térmico em fase final de
desenvolvimento, sendo atualmente localizado numa dependéncia do laboratério LAMP.

Como o foi amplamente exposto no inicio desta tese, dentro das diversas tecnologias
empregadas para gerar sinais de alta poténcia em alta freqiiéncia, este novo método se perfila
como uma alternativa de menor custo e complexidade, se comparado aos atuais sistemas
utilizando valvulas termidnicas. Com base nesta premissa, foi desenvolvido um estudo tedrico
para confirmar a viabilidade desta proposta, foi apresentado um método de modelagem
matematica para a especificacdo do conversor ressonante, foi proposta uma estratégia de
comando para o seqlienciamento das células inversoras e foram executadas simulagdes para
preditar o funcionamento de partes ou do todo do conversor.

Outro enfoque dado a este trabalho diz respeito ao projeto, dimensionamento e a

implementagao pratica das estruturas e circuitos, considerando que o equipamento devera ter
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uma aplicabilidade imediata na planta. Disto, resultou um prototipo construido em molde
industrial, de facil manejo, oferecendo alto grau de seguranga operativa. Este enfoque, sem
davida, demandou uma nova abordagem conceitual no ambiente académico, abordagem que
precisou ser amadurecida em fungdo da especificidade da proposta e exigiu a busca de novos
conhecimentos, para a sua realizacao.

Enfim, apesar de todas as limitagdes praticas impostas pelos elementos do sistema e
pelas caracteristicas dos diversos dispositivos utilizados, os resultados experimentais obtidos
contribuiram de forma significativa para atestar as propriedades da técnica de acionamento
seqiiencial de inversores como sendo apropriada para aumentar os limites operativos em
freqiiéncia de células que, de forma independente, operam em fragao do valor alcangado. Com
a constante evolugdo das caracteristicas de chaveamento dos dispositivos IGBTs, pode se
presumir que esses limites serdo cada vez mais ampliados e que o horizonte do megahertz sera

factivel, em breve.

6.2 Perspectivas para Trabalhos Futuros

O conversor ressonante série, quando operado com fonte de tensdo VSI na regido
ZVS, introduz quantidade significativa de reativos uma vez que corrente e tensdo circulando

na carga ressonante apresentam um angulo de defasagem ¢ entre si. Isto leva a utilizacdo de

capacitores de compensacdo de grande porte e alta capacidade em kVAr para suportar os
reativos existentes. Diante deste cenario, sugere-se desenvolver novos trabalhos com a
finalidade de otimizar os resultados obtidos.

Como primeira sugestdo, substituir o atual capacitor de compensagao de 47nF , de
poliéster, por um capacitor especifico de alta freqiiéncia [High Energy Corp. 2002] para
aplicagdes em sistemas de aquecimento indutivo, com sistema de resfriamento por agua
circulante.

Como segunda sugestdo, desenvolver a nova técnica de adaptacdo que consista em
colocar um terceiro elemento reativo para melhorar o fator de acoplamento, formando um
circuito L — LC [Razzak et al. 2005]. Este indutor suplementar possibilita restituir o ponto de

ressondncia da carga ressonante em @, e possibilitar que o conversor ressonante enxergue a
ressonancia no ponto @, , assegurando assim a condi¢@o necessaria para o chaveamento ZVS.

Esta melhoria proporcionada no acoplamento entre conversor ressonante de alta freqiiéncia e
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a carga ressonante série devera se traduzir também em melhores condi¢des de transferéncia de
poténcia para o plasma.

Finalmente, como terceira sugestdo, pesquisar novos padrdes de acionamento para
otimizar o controle do conversor ressonante.

De acordo com todo o exposto neste documento, conclui-se que os principais
objetivos deste trabalho foram alcangados satisfatoriamente e contribuiram para que sejam
desenvolvidos outros trabalhos na area de eletronica de poténcia, mais especificamente, na de

conversores ressonantes de alta freqiiéncia.
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Anexo A

Dados Técnicos dos Componentes
Eletronicos e dos Demais Dispositivos
Utilizados

Este Anexo apresenta todos os dados técnicos, datasheets, abacos, curvas e demais
informacdes técnicas sobre as caracteristicas dos componentes especificos que foram

utilizados nos diversos circuitos do conversor ressonante série de alta freqiiéncia.

A-1 Dados técnicos do modulo IGBT SKM200GB125D

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para o dimensionamento das

células inversoras ressonantes.

A-2 Dados técnicos do modulo de excitacdo SKHI26F

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para o dimensionamento das

células inversoras ressonantes.

A-3 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT4046

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para o dimensionamento da malha

de compensacao de freqiiéncia da unidade de comando e controle.

A-4 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT221

Dados técnicos, curvas, dbacos e tabelas utilizados para o dimensionamento da malha

de compensacao de freqiiéncia da unidade de comando e controle.




A-5 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT161

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para

circuito gerador de seqiiéncias da unidade de comando e controle.

A-6 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT138

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para

circuito gerador de seqiiéncias da unidade de comando e controle.

A-7 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT74

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para

circuito gerador de seqiiéncias da unidade de comando e controle.

A-8 Dados técnicos dos optoacopladores HFBR1521

Dados técnicos, curvas, abacos ¢ tabelas utilizados para

interface e do link de fibras Opticas.

A-9 Dados técnicos do circuito integrado 74HCT4068

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para

interface e do link de fibras Opticas.

A-10 Dados téecnicos do circuito integrado TL3016

Dados técnicos, curvas, dbacos e tabelas utilizados para

unidade detetora de transigoes.

dimensionamento

dimensionamento

dimensionamento

dimensionamento

dimensionamento

dimensionamento

A-11 Dados técnicos do material magnético 3F3 de FERROXCUBE

Dados técnicos, curvas, abacos ¢ tabelas utilizados para o dimensionamento

transformador RF de adaptacdo de impedancias.
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A-12 Dados técnicos do ndcleo magnético NC-100/57/25 de
THORNTON

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para o dimensionamento do

transformador RF de adaptacdo de impedancias.

A-13 Dados técnicos do ndcleo magnético U100/57/25 de
FERROXCUBE

Dados técnicos, curvas, abacos e tabelas utilizados para o dimensionamento do

transformador RF de adaptag¢ao de impedancias.

CD contendo os dados do Anexo A




