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Resumo

Os conversores estaticos trifasicos de poténcia sao amplamente utilizados
para diversas aplicacoes, que sempre demandam por menor custo e maior
eficiéncia dos equipamentos. Esta dissertacao apresenta as caracteristicas de
perdas para conversores de dois e trés niveis utilizando dispositivos de carbeto
de silicio (SiC) e silicio (Si) e os moduladores Selective Harmonic Elimination
(SHE) e Space Vector Modulator (SVM). Com o estudo ¢é possivel definir os
ganhos em fungao da escolha dos dispositivos, topologia de conversores e mo-
duladores. O estudo contribui com a definicao das equagoes que caracterizam
corretamente as condigoes iniciais para o modulador SHE. Serd apresentada
uma metodologia para obtencao dos angulos de comutacao para as técnica de
modulagao com eliminagao seletiva de harmonicos Bipolar e Unipolar, assim
como, a implementacao dos moduladores. Também é contemplado o projeto
do filtro de saida com o objetivo determinar o desempenho dos moduladores
SV e SHE para diferentes frequéncias de chaveamento. Por fim, verifica-se
os ganhos relativos as perdas entre as condigoes de maior e menor frequeén-
cia de chaveamento considerando as perdas no conversor e nos componentes

passivos do filtro de saida.

Palavras-chave: Conversores Estaticos Trifdasicos de Poténcia, Selective
Harmonic Elimination (SHE), Space Vector Modulator (SVM).
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Abstract

Three-phase power electronic converters are widely used for various appli-
cations, which always demand equipment with less cost and greater efficiency.
This dissertation presents the loss characteristics for two-and three-level con-
verters using silicon carbide (SiC) and silicon (Si) devices and modulators
Selective Harmonic Elimination (SHE) and Space Vector Modulator (SVM).
With the study it is possible define gains due to the choice of devices, topo-
logy of converters and modulators. The study contributes with definition of
the equations that correctly characterize the initial conditions for the SHE
modulator. A methodology will be presented to obtain the switching angles
for the modulation techniques of selective harmonics elimination Bipolar and
Unipolar as well as the implementation of SHE modulators. It is also contem-
plated the design of output filter with objective to determine the performance
of SV and SHE modulators for different switching frequencies. Finally, the
gains related to the losses between highest and lowest switching conditions
are verified considering the losses in converter and passive components of

output filter.

Keywords: Power Electronic Converters, Selective Harmonic Elimina-

tion (SHE), Space Vector Modulator (SVM). .
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CapriTULO 1

Introducao

Este capitulo introdutério destaca a relevancia, motivacao e objetivos
do tema pesquisado nessa dissertacao. Para orientar e auxiliar o leitor, a

organizacao do texto também serd descrita na ultima secao do capitulo.
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1.1 Motivacao e Relevancia

A evolucao de uma estrutura tradicional geralmente ocorre com o aper-
feicoamento das tecnologias base que a constituem, no caso da Eletronica
de Poténcia os dispositivos semicondutores sao os limitantes diretos. Atu-
almente as novas tecnologias dos dispositivos de poténcia passam por uma
transicao do estagio de desenvolvimento para a aplicagao, em funcao da con-
solidacao da tecnologia, implicando na reducao do custo do produto final.
Assim, os conversores estaticos também tendem a sofrer alteracoes, a fim de
otimizar os ganhos com a utilizacao dos novos dispositivos semicondutores de
banda larga, e existindo a necessidade de reavaliar os conversores estaticos

em diversos pontos, dentre as quais pode-se citar:

e Moduladores utilizados;

Projeto do filtro de saida dos conversores;

Reducao das perdas de chaveamento;

Projeto fisico do conversor em funcao do aumento da frequéncia de

chaveamento.

Reducao dos custos com dissipacao.
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Os conversores estaticos convencionalmente sao construidos a base de dis-
positivos de Silicio (S7). Atualmente, existe a tendéncia de se utilizar disposi-
tivos de banda larga ou amplo bandgap, politipos do Carbeto de Silicio (SiC')
ou Nitreto de Gélio (GaN), os quais, apresentam melhores caracteristicas de
perdas de chaveamento que os dispositivos de Si. Isto, permite aumentar a
frequéncia de operacao e consequentemente reduzir os componentes do filtro
de saida e dissipadores.

O avango da ciéncia se da por melhorias gradativas, sempre apoiando sob
o passado para ir mais longe. Dessa forma, este trabalho tem como moti-
vacao fundamental contribuir com o estudo de dispositivos de banda larga
e propor uma abordagem para otimizacao da relacao entre filtros passivos e
moduladores utilizados nos conversores estaticos de poténcia.

De acordo com ( ), os dispositivo semicondutores de
banda larga sao a chave para aumentar a eficiéncia e reduzir o tamanho dos
sistemas eletronicos de poténcia. Sendo que, a geracao de eletricidade res-
ponde atualmente por 40% do consumo de energia priméaria nos EUA e nos
préximos 25 anos estima-se que chegue acima de 50% em todo o mundo,
( ; ). Em ( ), destaca-se que eletrici-
dade é a energia de uso final que mais cresce, sendo a conversao de energia
por conversores de poténcia fundamental para o correto condicionamento na
transmissao, distribuicao e consumo. Estima-se, que a parcela de energia
elétrica processada por conversores de poténcia incluindo geragao e consumo
pode superar os 80% em 2030. Deste modo, o avango no desenvolvimento de
dispositivos semicondutores de poténcia de maior eficiéncia, confiabilidade e
funcionalidade ira resultar em conversores com substancial oportunidade de
economia de energia direta e indiretamente, ( ; ).

A utilizacao de conversores construidos com dispositivos de banda larga
pode beneficiar varias aplicacoes da eletronica de poténcia. Dentre as quais,
estd a aplicacao de acionamentos elétricos com frequéncia variavel, vasta-
mente utilizada na industria. Aplicagoes automotivas, na qual, sdo estima-
das redugoes de consumo de energia de 10% a 30%, com redugao de perdas
e volume do conversor, que pode gerar aumento de eficiéncia entorno de

15%,( ; ). Espera-se em aplicagoes aeroespaciais, reducao
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do consumo de combustivel das aeronaves em até 50%. Para Data Centers
calcula-se a redugao do consumo de energia em aproximadamente 2% consi-
derando os sistemas americanos em 2014. Também contabiliza-se reducao de
custo com filtros passivos em geracao distribuida, além de aumento do tempo
de vida 1til dos equipamentos, ( ; ).

Consequentemente, a utilizacao dos dispositivos de banda larga tende a
incentivar o aumento das frequencias de chaveamento dos conversores, de-
mandando adequagao dos sistemas de controle digital a nova realidade. Com
isso, a utilizacao de novas estratégias de controle, algoritmos de modula-
¢cao e Hardwares de processamento de sinais que consigam extrair o maximo
da poténcia viabilizada pela nova tecnologia de dispositivos de banda larga é
justificada abrindo-se uma possibilidade para introduzir mais inteligéncia aos
sistemas via software. Visto o modulador SHE-PWM que teve sua utilizagao
limitada na industria devido ao custo dos controladores com alta capacidade

de memoria e processamento.

1.2 Objetivos

Esta dissertacao tem como objetivo geral o estudo comparativo de con-
versores estaticos utilizando dispositivos semicondutores de poténcia de Si e
dispositivos de banda larga disponiveis no mercado, em termos do real ganho
com a utilizagao das novas tecnologias quanto as perdas de chaveamento e
conducao. Limitando o estudo a topologias de conversores estaticos trifasicos
de dois niveis convencional e trés niveis NPC utilizando dois moduladores,
o Space Vector pulse-width modulation (SV-PWM) e o Selective Harmonic
Elimination (SHE).

Em consequéncia do objetivo geral sera necessario a obtencao dos ma-
pas com os angulos de comutacao para o SHE Bipolar e Unipolar. Para o
SHE Bipolar espera-se apresentar uma metodologia para nimeros elevados
de pontos, para se obter mapas com angulos de comutacao superior a 19,
0 que nao ¢é observado na literatura, sendo necessario para obter os resulta-
dos de perdas para altas frequéncias de chaveamento utilizando o modulador

SHE. Assim, pretende-se, apresentar o método para obtencao dos mapas e a
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implementacao dos moduladores SHE-Bipolar aplicado ao conversor de dois
niveis, e o SHE-Unipolar aplicado ao conversor de trés niveis NPC.
Também tem-se como objetivo inerente ao estudo obter via simulagoes
o perfil das perdas em funcao da variacao da frequéncia de chaveamento,
dispositivos de poténcia de Si e SiC' e os moduladores SHE e SV-PWM em
condicoes equivalentes de operagao. Sendo entao possivel apresentar projetos
de filtro de saida considerando os resultados de perdas em fun¢ao do aumento
da frequéncia de chaveamento. Por fim, deve-se apresentar de forma compa-
rativa as devidas analises dos resultados de perdas em funcao da utilizacao

das topologias de conversores, semicondutores, moduladores e filtro de saida.

1.3 Organizacao do texto

Esta dissertacao foi estruturada em 5 capitulos organizados da seguinte

forma:

e O Capitulo 1 apresenta os aspectos introdutérios da dissertacao, bem

como relevancia, motivacao e objetivos.

e O Capitulo 2 aborda uma breve revisao sobre as os conversores estaticos
trifasicos de dois e trés niveis. Em seguida sao descritos os moduladores

SVM e SHE para as respectivas topologias.

e No Capitulo 3 é apresentado o estudo detalhado sobre os métodos de
modulagao, assim como, as caracteristicas térmicas dos dispositivos

semicondutores de poténcia.

e No Capitulo 4 sao apresentados os resultados comparativos via simula-

cao utilizando os estudos realizados nos Capitulos 2 e 3.

e No Capitulo 5 é realizada uma conclusao geral sobre o trabalho desen-

volvido, bem como as possiveis propostas de continuidade.



CAPITULO 2

Revisao Bibliografica

Este capitulo apresenta o estado da arte sobre as topologias de conversores
de dois e trés niveis NPC, os dispositivos de banda larga SiC e os moduladores
Selective Harmonic Elimination (SHE), e Space Vector Modulation (SVM).
As andlises dos dispositivos, topologias de conversores e técnicas de modu-
lacao tem como objetivo promover uma visao geral da integracao entre os

topicos para convergéncia do trabalho.
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2.1 Introducao

Do inicio da eletronica de poténcia com o retificador a arco de mercu-
rio em 1900, passando pela descoberta do transistor de silico em 1948 por
Bardeen, Battaion e Schockley da Bell Telephone Laboratories determina a
primeira revolugao da eletronica ( ; ). Em seguida, a invencao do
transistor disparavel PNPN o tiristor também pela Bell Laboratories desen-
cadeia a segunda revolucao da eletronica, que em 1958 pela General Eletric
Company com o desenvolvimento do tiristor comercial, inicia a criacao de va-
rios dispositivos semicondutores de poténcia. No final dos anos 1980 e inicio

dos anos 1990 com primeira geracao dos dispositivos Insulated Gate Bipolar
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Transistor (IGBT), destaca-se o grande desenvolvimento da eletronica de
poténcia,( ; ). Atualmente, com a introdugao do dispositivos SiC
(Carbeto de Silicio), observa-se uma nova era na qual quase tudo pode ser

reformulado e melhorado.

2.2 Dispositivos semicondutores de poténcia

O silicio tem sido utilizado como matéria prima base para o desenvolvi-
mento de semicondutores de uma forma geral. Nos quais, os dominios dos
processos de purificagao, crescimento de cristais, deposicao de camadas den-
tre outros sao fundamentais para constru¢ao do dispositivo ( ; ).
Os limites inerentes da utilizacao de silicio na fabricacao de dispositivos de
poténcia desencadearam o estudo de novos compostos, denominados semi-
condutores de banda larga (WBS, wide bandgap semiconductors).

Para a mesma faixa de poténcia, observa-se que com o aumento da frequén-
cia de operagao, os dispositivos a base de SiC' e GaN apresentam menor
elevacao das perdas de chaveamento que os dispositivos de Si. Devido a que,
os semicondutores de banda larga possuem caracteristicas como: menor con-
centracao de portadores intrinsecos, maior campo elétrico de ruptura, maior
condutividade térmica e maior velocidade de deriva de elétrons saturados que
os dispositivos de silicio ( ; ).

A Tabela 2.1 apresenta o comparativo de alguns materiais e as caracte-
risticas relevantes para fabricacao de dispositivos utilizados em aplicacoes de
eletronica de poténcia. Basicamente nos dispositivos semicondutores de po-
téncia existe o problema da capacidade de bloqueio ser inversa a velocidade
de comutagao do dispositivo.

A tensao de ruptura do material é diretamente proporcional ao band gap,
assim dispositivos com maiores E, possuem maior capacidade de bloqueio.
A regiao de carga espacial dos dispositivos é inversamente proporcional ao
campo elétrico de ruptura E.. Sendo que, menores regioes de carga espacial
significa mais rapida eliminacao de cargas. Desta forma, dispositivos deriva-
dos de 5iC' e GaN possuem maior capacidade de bloqueio com menor regiao

de carga espacial, o que, possibilita a operacao com frequéncias mais elevadas
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mantendo as perdas de chaveamento baixas quando comparados aos de Si.

Tabela 2.1: Propriedades fundamentais dos materiais. Fonte: ( ;

)

Parametro Si | GaAs | SiC-6H | SiC-4H | GaN | Diam. | Unidade
Bandgap Eg 1.12 | 1.43 3.03 3.26 3.45 | 5.45 [eV]
Const. dielétrica | 11.9 | 13.1 9.66 10.1 9.0 5.5 €u

Camp. Max Ec | 300 | 400 2500 2200 {2000 | 10000 | [kV/cm]

Mob. elétron pn | 1350 | 8500 | 500 1000 | 1250 | 2200 | [em?/V.s]

Mob. lacuna up | 480 | 400 101 115 850 | 850 | [em?/V.s]

Cond. Témica A | 1.5 | 0.46 4.9 4.9 1.3 22 [W/cm.K]

Vel. Sat Elétron | 1 1 2 2 2.2 | 2.7 |[[z107cm/s]

Sendo entao possivel construir dispositivos semicondutores de poténcia
utilizando o SiC' ou GalN que apresentem melhores resultados de operacao
que os construidos com o 5% para faixa de operacao equivalente. Em

( ) é realizado um estudo com objetivo de verificar do desempenho
dos dispositivos semicondutores construidos com silicio e carbeto de silicio.
No qual, sao avaliadas as eficiéncias dos mdédulos hibridos com IGBT'’s de
Si e Diodos de SiC', além de médulos puramente de SiC|, em conversores de
trés niveis de média tensao. Destaca-se que a combinacao das perdas de liga-
mento das chaves e de recuperacao reversa no diodo antiparalelo representam
cerca de 40% a 60% das perdas totais do conversor ( ; ). Assim
a degradagao da eficiéncia dos modulos de Si ocorre acentuadamente com
frequéncias de chaveamento préximas de 5kHz, em consequéncia da elevagao
da parcela de perdas de comutagao. O mesmo nao ocorre para os modulos
de SiC' e modulos hibridos.

O estudo realizado em ( ), mostra a aplicacao de SiC' e Si com-
parativamente em conversores aplicados a geragao solar. Os dispositivos de
SiC' proporcionam ganhos na diminuicao do filtro LC, e consequentemente, a
redugao do volume total do conversor. Também sao apresentados resultados
de um conversor baseado em dispositivos de SiC' e de maior de poténcia.
Tal qual, quando comparado a outros conversores a base de dispositivos de

Si, para mesma frequéncia de chaveamento, verifica-se que é possivel utili-
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zar o mesmo dissipador para ambos. Fato este, devido a maior eficiéncia do
conversor construido com dispositivos semicondutores de SiC.

Em ( ) apresentou-se um estudo para avaliagao dos rendimen-
tos de UPSs trifasicas de dupla conversao utilizando as topologias de dois
e de trés niveis NPC utilizando dispositivos de silicio e carbeto de silicio,
observou-se como em outros estudos, ganhos significativos com a substitui-
¢ao dos dispositivos de Si por SiC' e também com a aplicagao de outras

topologias de conversores a de dois niveis.

2.3 Conversores estaticos

2.3.1 Conversor estatico de dois niveis

Os conversores estaticos de dois niveis devido a sua simplicidade e efici-
éncia possuem grande aplicabilidade na eletronica de poténcia. A topologia
trifasica de dois niveis para um barramento de corrente continua V., assume
dois valores simétricos de tensao possiveis, V../2 e —V,./2 para a tensao V.
A Figura 2.1(a) mostra um brago do conversor estitico convencional, e na
Figura 2.1(b) as formas de onda de saida V,, e tensao fase-fase Vyy, entre
dois bragos modulados por sinais de referéncia senoidais defasados 120°.

De forma geral, a limitagao da aplicabilidade dos conversores de dois niveis
esta vinculada a limitacao da maxima tensao de bloqueio dos dispositivos
semicondutores, limites de conteiddo harmonico e em alguns casos limites de
dv/dt determinados pela carga.

O conversor também possui alta confiabilidade inerente ao niimero redu-
zido de semicondutores. O que implica em algoritimos de modulagao, projeto
estrutural e montagem mais simples, quando comparado ao conversor de trés
niveis NPC.

2.3.2 Conversor estatico de trés niveis NPC

Os conversores de trés niveis NPC (Neutral Point Clamped) tem sido uti-

lizados para contornar a limitagao de maxima tensao de bloqueio dos transis-
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Figura 2.1: (a) Conversor fonte de tensao trifasico de dois niveis. (b) Padrao
de tensoes do conversor dois niveis. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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(@) (b)

tores de poténcia como MOSFET’s e IGBT’s. Geralmente, para aplicacoes
de média tensao como filtros ativos de poténcia, acionamentos a motores e
sistemas FACTS (Flexible AC Transmission System) ( ; ).

Na topologia de trés niveis NPC, as chaves de um mesmo brago necessitam
suportar somente a metade da tensao do barramento de corrente continua.
Assim, para algumas aplicacgoes é possivel remover o transformador abaixador
de entrada, e optar pelo conversor de trés niveis NPC ao conversor de dois

niveis.
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(@) (b)

Figura 2.2: (a) Conversor fonte de tensao trifdsico de trés niveis com neutro
grampeado. (b) Padrdes de tensdo do conversor. Fonte: Desenvolvida pelo
autor com base em ( ).

A Figura 2.2(a) mostra um brago do conversor estatico com neutro gram-
peado a diodo de trés niveis, que justamente o termo grampeamento a diodo
refere-se aos D5, e Dg,. Os diodos de grampeamento sao utilizados para
limitar a tensdo de bloqueio sobre as chaves externas em V../2, além de
permitirem a aplicacao de tensao zero a carga conectando-a ao ponto “O”.
Outra caracteristica é a reducao dos valores de dv/dt aplicados a carga e aos
dispositivos do conversor. Consequentemente, o conversor gera um melhor
perfil de corrente na carga, no caso da aplicacao de acionamentos resulta em

menores oscilagoes no torque.

2.4 'Técnicas de modulacao de conversores tri-

fasicos

2.4.1 Modulador SHE

O método de eliminacao seletiva de harmonicos foi proposto em 1973 por

Patel em ( ), para conversores de dois e de trés niveis. A
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técnica de PWM programada de forma geral consiste em um padrao de comu-
tagao com um quarto de onda simétrico que elimina ou minimiza o maximo
nimero de harmonicos com o menor nimero de chaveamentos possiveis.

O desafio do método essencialmente consiste na resolucao das equacoes
nao lineares transcendentais, o que requer grande esforco computacional.
Usualmente, utiliza-se o processamento offline para se obter as matizes com
os angulos de comutagao, que posteriormente sao carregadas nos dispositivos
de controle dedicados, DSP’s, MCU’s ou FPGA’s.

As equacoes nao-lineares sao obtidas sobre a definicao que todo sinal
periédico pode ser representado por uma soma de senos e cossenos, assim

a forma de onda de saida do conversor pode ser obtida pela Equacao 2.1,

( ; ) ( ; ).

Vour = o + Z a, cos(nwt) + by, sin(nwt) (2.1)

n=1

Sendo:

e w a frequéncia fundamental;
e 1 a ordem do harmonico;

e «p, o, e b, os coeficientes da série de Fourier;

Para a forma de onda de dois niveis SHE, a cada semiciclo de onda as duas
tensoes +V cc e —Vce sao utilizadas para constituir a forma de onda de saida
do conversor, este caso é denominado com SHE-Bipolar. Diferentemente,
o SHE-Unipolar é caracterizado por aplicar as tensoes +Vecc e “O” para o

semiciclo positivo, e —Vcc e “O” para o semiciclo negativo.

2.4.2 Modulador SHE unipolar

A modulacao SHE-Unipolar consiste em uma caracteristica de chavea-
mento das tensoes +V.., —V.. e “O”. De tal forma, esta técnica pode ser
utilizada em conversores de trés niveis NPC.

Em ( ), define-se a forma de onda generalizada para

um conversor de ponte completa semelhante a apresentada da Figura 2.3.
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Na qual, a forma de onda é periddica, simétrica por um quarto de ciclo e

invertida por semiciclo.

+Vcc

Figura 2.3: Caracteristica de chaveamento SHE unipolar de 3 angulos. Fonte:
Desenvolvida pelo autor com base em ( )

(1974).

De acordo com ( ), a expressao generalizada para qual-
quer «, e qualquer nimero de chaveamentos M por um quarto de ciclo fisi-
camente possiveis de serem implementados podem ser obtidos pela Equacao

2.2. A definigao é referente a forma de onda unipolar da Figura 2.3.

M

4 .
= — —1*t ; 2.2
« — Al( ) cos(na;) (2.2)

Para: n =123...e0<a; <ay <ay, <3

Utilizando a Equacao 2.2 pode-se obter os valores de «,, para todos co-
eficientes n fmpares, na qual a expansao em série de Forrier é dada pela

Equacao 2.3, sendo V.. o barramento de corrente continua.

v(wt) = 47TCC{(COS(041) — cos(a) + cos(ag) — ...) sin(wt)

sin(3wt)

+ (cos(3ay) — cos(3az) + cos(3as) — ...) 3 (2.3)
+ (cos(bay) — cos(bay) + cos(bag) — )w .}

Para: 0 < a; < ap <, < §
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Para uma condicao de trés chaveamentos por um quarto de ciclo sao ne-
cessarias trés equacoes, sendo a fundamental maximizada e as outras duas
igualadas a zero para se eliminar dois harmonicos. A Equacao 2.4 mostra
as equacoes a serem resolvidas para trés chaveamentos, consequentemente,
eliminando os harmonicos 5° e 7°. Considerando um sistema trifdsico equili-
brado, o terceiro harmonico ¢ inerentemente cancelado e a simetria da forma

do modulador SHE garante a forma de onda livre de harmonicos pares.

_ A Ve
0 = [cos(bay) — cos(baz) + cos(Has)] (2.4)

0 = [(cos(Tay) — cos(Taz) + cos(Tas)]

|78 [cos(ay) — cos(az) + cos(as))]

Em funcao do niimero de chaveamentos M por um quarto de ciclo é possi-
vel eliminar ou minimizar (M-1) harmonicos. Com a soluc¢ao do conjunto de
Equacoes 2.4, nas quais os coeficientes «,, que tornam o sistema verdadeiro
sao os angulos de comutacao que minimizam os “n” harmoénicos indesejados.
As equagoes sao igualadas a um limiar quase zero, e simultaneamente maxi-
miza a fundamental V, igualando-a ao indice de modulacao maximo. Este
processo é considerado dificil por se tratar de equacoes nao lineares trans-
cendentais, requerendo técnicas numéricas para resolucao e em alguns casos
algoritimos de inteligéncia computacional.

Como pode ser verificado na Figura 2.3, o nimero de chaveamentos por
ciclo pode ser definido como sendo quatro vezes o nimero M de comutagoes
por quarto de ciclo N = (4« M), ( ). A frequéncia de

chaveamento pode ser definida pela Equagao 2.5.

fe=2%xM)x f, (2.5)

Sendo f, a frequéncia da fundamental e M o niimero de comutagoes por

quarto de ciclo.
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2.4.3 Modulador SHE bipolar

A modulagao SHE-Bipolar consiste em uma caracteristica de chaveamento
na qual as tensoes V, na saida do conversor sao +V../2 ou —V,./2, Figura
2.4. A técnica de modulacao bipolar tem sido amplamente utilizada para
reducao de perdas em conversores de dois niveis e supressao de harmonicos
indesejados, semelhante ao modulador SHE Unipolar.

Em ( ), define-se a forma de onda generalizada para
uma fase do conversor de meia ponte semelhante a apresentada da Figura

2.4. Pode-se assumir o sinal como periédico e com simetria por um quarto

de onda.

+Vcc . L

2

« on
0 T 2n
wt
NVee || [ L] L ||
2 [08] t 1 -0 T T
[0 5] -Q;
a3 -0y

Figura 2.4: Caracteristica de chaveamento SHE bipolar. Fonte: Desenvolvida
pelo autor com base em ( ) ( ).

De acordo com ( ), a expressao generalizada para
qualquer «,, e qualquer nimero de chaveamentos M fisicamente possiveis de
serem implementados, podem ser obtidos pela Equacao 2.6. Definicao para

a forma de onda bipolar da Figura 2.4, ( : ).

oy = % (—1 +230(-1) cos(noz,-)) (2.6)

Para: n =123...e 0 <a; <az <ay, < 3§

A expansao em série de Forrier é dada pela Equacao 2.7, sendo V.. a o

barramento de corrente continua.
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AVee :
v(wt) = {(=142cosa; —2cosay +2cosag — ...)sinwt
in 3wt
+ (=1 + 2cos 3y — 2 cos 3 + 2 cos 3oz — m)smgw @7
inbswt
+ (=1 + 2cos by — 2 cos bag + 2 cos bag — m)sm5w

.

Para: 0 < a; <ap <, < 5

Para uma condig¢ao de trés chaveamentos por um quarto de ciclo, sao
necessarias trés equacoes, sendo a fundamental maximizada e as outras duas
igualadas a zero, é possivel eliminar dois harmonicos. A Equagao 2.8 mostra
as equacoes a serem resolvidas para trés chaveamentos, consequentemente,
eliminando os harmonicos 5° e 7°. Considerando, um sistema trifasico equili-
brado, o terceiro harmonico € inerentemente cancelado e a simetria da forma
do modulador SHE garante a forma de onda livre de harmonicos pares seme-
lhante ao SHE-Unipolar.

4
V= * Ve [—1 4 2cos(ay) — 2 cos(az) + 2 cos(az)]
7r
0=[—1+2cos(bay) — 2cos(bay) + 2 cos(bas)] (2.8)
0=[—1+2cos(Tay) — 2cos(Tay) + 2 cos(Tas)]

Desconsiderando o chaveamento na passagem por zero para M comutagoes
por um quarto de ciclo é possivel eliminar ou minimizar (M-1), harmoénicos
com a solucao do conjunto de Equacoes 2.8. Os coeficientes «, que tor-
nam o sistema verdadeiro sao os angulos de comutacao que minimizam os
“n” harmonicos indesejados. As equagoes sao igualadas a um limiar quase
zero e simultaneamente maximiza a fundamental V,, igualando-a ao indice de
modulagao maximo. Processo semelhante ao utilizado para o SHE-Unipolar.

Como pode ser verificado na Figura 2.4, o nimero de chaveamentos por

ciclo pode ser definido com sendo o quatro vezes o do nimero M de comuta-
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¢oes por quarto de ciclo mais dois, N = (4 % M) + 2, ( ).

A frequéncia de chaveamento pode ser definida pela Equacao 2.9.
fe=2+«M+1)xf, (2.9)

Sendo f, a frequéncia da fundamental, e M o niimero de comutagoes por
quarto de ciclo. Observa-se na Figura 2.4 que sempre ocorre a transicao na
passagem por 7w, sendo que, esta transicao nao participa da eliminagao de

harmonicos.

2.4.4 Modulador space vector

A modulagao vetorial Space Vector Modulation (SVM) tem sido desen-
volvida e largamente utilizada em diversas aplicagoes ( ; ). Quando
comparada com outras técnicas como a modulacao senoidal, apresenta uma
reducao do conteudo harmonico, ganho de tensao na saida e facil implemen-
tacao em sistemas embarcados.

A técnica SVM é um tipo de modulagao por largura de pulso na qual, os
instantes de chaveamentos e as duracoes para cada estado sao determinadas
pelo calculo direto de equagoes. Assim, existe somente uma referéncia vetorial
proporcionando maior flexibilidade e maior regiao linear de operagao.

Em ( ), a técnica SVM é objeto de estudo com objetivo
de se obter a generalizacao do modulador SV para conversores de poténcia.
Dentre os quais estao, o conversor trifdasico de dois niveis e o conversor de trés
niveis NPC. A generalizacao do método proposto consiste em cinco etapas

descritas em ( ), sendo:

1. Defini¢ao dos possiveis vetores de comutacao no espaco das tensoes de

saida do conversor.

2. Identificacao dos planos de separacao dos setores no espaco das tensoes

de saida do conversor.

3. Identificacao dos planos limites no espago das tensoes de saida do con-

Versor.
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4. Obtencao das matrizes de decomposigao.

5. Definicao da sequéncia de comutacao.

2.4.5 SVM para Conversores trifasicos de dois niveis

Considerando o conversor trifasico de dois niveis apresentado na Figura
2.1, determina-se os possiveis estados das 6 chaves do conversor. Como cada
par de chaves do conversor sao comandados de forma complementar, obtém-

se a Tabela 2.2 com os 8 possiveis estados de comutacao.

Tabela 2.2: Estados de comutacao conversor 2 niveis

S1| S5 | S35 | Vao | Vo | Veo | Vab | Vie | Vea | Vetores
olololo]lolo]o]Oo]oO Vo
olol1]lo]lo]l1]o]-1]1 V1
ol1]loflol1lo]-1]1]o0 V2
ol1][1]o]1][1]-1]0]1 V3
tjolol1]oflo|l1]o0]-1 Vi
1({ol1l1]0]1]1]|-1]0 Vo
t1l1]ol1]1]o0]o0o]|1]-1 Vo
11111 ]l1]17]o 0 VT

Para simplificacao da representacao dos vetores de comutacao, faz-se a
transformacao linear tridimensional para bidimensional, que é representada
na Tabela 2.2. Sendo os trés eixos Vgp, Vie € Ve, para V,, e Vg, A transformagao

linear 2 — N2 é possivel utilizando a Equacao 2.10.

1
Ta:ﬁ[
310

A representacao af possui seis vetores nao nulos os quais definem os

_ég] (2.10)

2

|
#[S i

vértices do hexdgono com modulo igual a /2/3, e dois vetores com médulo
nulo, Figura 2.5.
Os planos de separacao tem seus limites definidos pelos seis vetores nao

nulos, assim cada setor possui dois vetores de comutacao como limite, po-
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Figura 2.5: Plano de tensoes no sistema a8 para o conversor trifasico 2 Niveis.
Fonte: Desenvolvida pelo autor com base em ( ).

dendo definir os planos de separacao pelas Equacoes 2.11a, 2.11b e 2.11c.

PSy = ug + V3uq =0 (2.11a)
PSy = ug — V3uq =0 (2.11b)
PS5 = ug =0 (2.11c)

Sendo possivel a partir dos vértices dos vetor de comutacao definir-se os

planos limites de cada setor, que sao apresentados na Tabela 2.3

Tabela 2.3: Planos Limites.

Setor Plano Limite
1 PL; = ug + v3u, =0
PLy = ug —/2/2=0
PLs = ug —3u, — V2 =0
PL4:>u5+\/§ua+\/§=O
PLs = ug++/2/2=0
PLg = ug — V3ua +v2=0

| O =W
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2.4.6 SVM para conversor trifasico trés niveis NPC

Semelhante ao conversor de dois niveis em ( ), 0 con-
versor trifasico de trés niveis Figura 2.2 é analisado seguindo os 5 passos
propostos. O conversor NPC possui 3 possiveis estados de condugao, cone-
xao com o +V,./2 ponto “P”, conexdo com —V,./2 ponto “N”ou ponto “O”,

Tabela 2.4. Consequentemente, para os trés bracos do inversor resultam em
27 possibilidades ( ; ), ( ; ).

Tabela 2.4: Estados de comutacao em um inversor NPC.

Simbolo | Qlx | Q2x | Q3x | Q4x | Vn Saida
P ON | ON | OFF | OFF | Vdc/2
0 OFF | ON | ON | OFF 0
N OFF | OFF | ON | ON | -Vdc¢/2

Seguindo com o precedimento as tensoes de saida do inversor NPC po-
dem ser representadas em um espaco bidimensional, desta forma obtém-se
os vetores de comutagdo no espago af utilizando a Equagao 2.10, (

; ). Os possiveis vetores de comutagao bidimensional para o inversor

trifasico de trés niveis NPC sao apresentados na Tabela 2.5.
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Tabela 2.5: Estados de comutacao inversor de Trés Niveis NPC

Estados @ B]" Vetores

NNN — 000 — PPP [0 0] VO
POO — ONN [V6/3 0] V!
PPO — OON [V6/6  V2/2] V2
OPO — NON —/6/3 0] V3
OPP — NOO —/6/3 0] Vi
OOP — NNO [—V6/6  —+v2/2]| V°
POP —ONO (V6/6  —/2/2] Vo
PNN 2v/6/3 0] V7
PON [V6/2 V2/2] Ve
PPN [V6/3 V2] Ve

OPN [0 V2] Vi

NPN [—V6/3 V2] Vi
NPO [—V6/2 V2/2] Vi
NPP [—2V/6/3 0] Vi
NOP [—V6/2 —v2/2]| vH
NNP [—V6/3 —V2] | VB
ONP 0 — V2 vie
PNP [V6/3  — V2] Vi
PNO [V6/2 —v2/2] | V¥

O inversor de trés niveis possui dezenove diferentes vetores de comutacao,
como pode ser observado no espago de tensoes na Figura 2.6 e na Tabela
2.5, assim existe uma grande flexibilidade para manipulacao dos vetores de
comutacao.

Os planos limites do espaco das tensoes V) a Vg para operagao na regiao

linear sao graficamente expressos no plano da Figura 2.7.
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1 Ve

Figura 2.6: Plano de tensoes no sistema a3 para o inversor trifasico 3 Niveis
NPC. Fonte: Desenvolvida pelo autor com base em ( ).

Figura 2.7: Planos Limites e separacao dos setores a3 para o inversor trifasico
3 Niveis NPC. Fonte: Desenvolvida pelo autor com base em

(2002).
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As equagdes que descrevem os planos de separacao sao definidas por:

PS) = ug — V3us —V2=0 (2.12a)
PSy = ug — V3u, =0 (2.12b)
PS5 = ug — V3uq + V2 =0 (2.12¢)
PSy = ug + V3u, — V2 =0 (2.12d)
PS5 = ug + V3uq =0 (2.12¢)
PSs = ug + V3ua +vV2=0 (2.12f)
2
PS: = us — g ~0 (2.120)
PSg = ug =0 (2.12h)
2
PSy = us + \/7_ —0 (2.12i)
E os limites de cada plano sao definidos pelas equagoes:
PLy = ug + V3u, —2v2 =10 (2.13a)
PLy = ug—V2=0 (2.13D)
PLs = ug — V3u, —2v/2 =0 (2.13¢)
PLy = ug +V3u, +2V2 =0 (2.13d)
PL; = ug+vV2=0 (2.13¢)
PLg = —ug + V3u, —2V2 =0 (2.13f)

Em consequéncia do grande niimero de vetores de comutacao possiveis
a serem utilizados para sintetizacao da tensao de saida no conversor NPC
de trés niveis, existe a possibilidade de adicionar estratégias que alteram a
sequéncia dos vetores de comutagao para reducao de perdas ou reducao de
distorgao harmoénica total (THD). Assim como, executar a equalizagdo do

barramento de corrente continua, ( ; ) ( ; ).
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2.5 Conclusoes

Nesta secao foi primeiramente apresentado um breve descritivo da evo-
lugao dos dispositivos semicondutores chegando aos dispositivos de banda-
larga, sendo possivel perceber que novamente estamos vivenciando uma nova
evolucao. Na qual, projetos consolidados podem ser melhorados e outros
conceituais se tornam possiveis. Posteriormente, foram apresentadas as to-
pologias de conversores trifdsicos de dois niveis, descrevendo suas caracte-
risticas e evidenciando pontos positivos e negativos. No mesmo formato foi
apresentado na terceira secao o conversor NPC de trés niveis. Finalizando a
revisao com as técnicas de modulacao SHE unipolar e bipolar e o SVM de
dois e trés niveis. Conclui-se que, o avango tecnolégico com os dispositivos
de banda-larga permite uma revisao da abordagem ja consolidada, com o
objetivo de aumentar a eficiéncia dos conversores de poténcia. Ressalta-se
que, este formato da revisao tem como objetivo apresentar os pilares que
sustentam o estudo, e que no decorrer do texto serao referenciados a todos

mstantes.



CapiTULO 3

Estudo dos Métodos de

Modulacao e Caracteristica

Térmica

Neste capitulo seré apresentada a metodologia para obten¢ao dos mapas
do modulador SHE, além do algoritimo do modulador para utilizacao do SHE
Bipolar em conversores de dois niveis e o SHE Unipolar para conversores de
trés niveis NPC. Também serao apresentados os modelos de perdas para os
dispositivos semicondutores de poténcia, assim como, a abordagem utilizada
para simulacao das condigoes de operacao e por fim um estudo sobre filtros

senoidais.
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Introducao

As técnicas de modulagao por largura de pulso de forma geral sao desen-

volvidas com semelhantes objetivos como, redugao do contetido harmonico,

minimizacao das perdas de chaveamento, variacao da tensao e frequéncia de

saida linear. Entretanto, a melhoria dos algoritimos de modulagao e controle

somente sao possiveis atualmente devido a evolucao dos dispositivos de pro-

cessamento de sinais. Ganhos significativos de processamento e aumento de

memoria interna, aumento do desempenho e quantidade de periféricos e o

mais relevante que é a diminuicao do custo, o que torna possivel a utilizacao

27
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de algoritimos mais sofisticados e complexos como o SHE-PWM, mesmo para

altas frequéncias.

3.2 Metodologia para modulador SHE

3.2.1 Algoritimo para calculos dos angulos de comuta-
cao

O algoritimo para obtencao dos angulos de comutacao do modulador SHE
que eliminam ou minimizam especificos harmonicos na forma de onda de saida
proposto neste estudo consiste em um processo offline. No qual, se obtém os
angulos para cada indice de modulacao com o menor erro possivel, zerando as
equacgoes dos harmonicos indesejados e maximizando a equacao da tensao de
saida em func¢ao do indice modulacao. Os mapas resultantes desse processo
offline sao posteriormente utilizados como entrada para o modulador SHE-
PWM.

Este método foi apresentado inicialmente por ( ), e
amplamente discutido na literatura, assim alguns aperfeicoamentos foram
propostos para facilitar a resolucao das equacoes na regiao linear e de so-
bremodulagao, como pode ser observado em ( ). O
algoritimo resulta na solucao do conjunto de equagoes nao lineares trans-
cendentais definidas na Secao 2.4, o qual consiste no calculo dos angulos de

comutacao do SHE Unipolar e Bipolar aplicando-se as seguinte etapas:

Condicgoes iniciais para o SHE-Bipolar:

i. Valores iniciais sao atribuidos a «,, sendo o vetor com condig¢oes iniciais
para solucao das Equagoes 2.4 e 2.8. Os valores iniciais diferem para as
formas de onda Unipolar e Bipolar, para ambos os valores iniciais sao

determinantes para convergéncia ou divergéncia do algoritimo.
Na literatura nao foi observado uma definicao explicita para as con-
di¢Oes iniciais do algoritimo de minimizacao. Em ( )

destaca-se a necessidade de avaliar o palpite inicial e altera-lo de forma
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interativa, semelhante ao procedimento proposto por Patel em 1973,
( ; ). Em ( ), discute a dificuldade
de se obter resultados para eliminacao de harmonicos de alta ordem e
propoem-se a utilizacao de algoritimos randomicos para encontrar va-
lores iniciais e depois utiliza-los como condicao de partida para outros

algoritimos de minimizagao, como o Newton-Raphson.

Avaliando o estudo de ( ), para um ndimero de chavea-
mentos elevados, o tempo de processamento se torna impraticavel re-
querendo horas de simulacao para mapas que 13 angulos e nao obtendo
convergéncia para mapas maiores. O procedimento foi limitado a 48
horas de simulacao, o que explica a apresentacao resultados para até 9

angulos apenas.

Utilizando o algoritimo proposto em ( ), obteve-se
bons resultados para mapas com até 17 angulos. Porém, observou-se
o problema que nem sempre os valores iniciais obtidos pelo algoritimo
randomico gera resultados adequados quando utilizados como ponto de
partida para o algoritimo Newton-Raphson. Assim, é necessério repetir
0 processo, o que o torna impraticavel para eliminacao de harmonicos
de alta ordem. Os resultados apresentados nos estudos de Vassilios
G. Agelidis, ( ) e ( ), limitam a
eliminacao até o 19° harmonico o que é obtido com um mapa de M =7

angulos.

Para aplicagoes de frequéncia fundamental fixa como conversores conec-
tados a rede em geracao distribuida, ou retificadores ativos active front
end (AFE) com baixa frequéncia de chaveamento ambos os métodos em

( )e ( ), atenderiam satisfatoriamente.
Porém, nao seria possivel para aplicacoes com frequéncia de saida varia-
vel, como acionamentos a motor, ou mesmo para aplicagoes nas quais se
necessita operar com alta frequéncia de chaveamento para reducao do
filtro de saida, como é o caso deste estudo. Assim, verificou-se que uti-
lizando os métodos descritos na literatura é extremamente dificil obter

mapas com grande nimero de angulos.
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Para se obter as condigoes iniciais de angulos para o modulador SHE-
Bipolar, partiu-se da caracteristica natural da distribuicao dos angu-
los de chaveamento. Utilizando-se a a Figura 3.1, pode se identificar
o comportamento da distribuicao para indices de modulacao baixos.
Posiciona-se o angulo méximo no valor de 7/3 (Equagao 3.1a), os ou-
tros angulos sao distribuidos no intervalo de zero a m/3 em pares. Nos
quais, os indices pares definem o angulo de referéncia e os indices im-
pares sao obtidos adicionando um delta ao angulo de referéncia, res-
pectivamente, Equagoes 3.1b e 3.1c. O delta (0) é um parametro de
ajuste, que pode ser fixo desde que o angulo resultante seja menor que

o préximo angulo par.

T n

6 4 3 2
+Vcc | _
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A \\\
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Qg N 3 3

o=03+6

Figura 3.1: Aproximagao dos angulos iniciais para o SHE bipolar. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Assim, pode ser obtido um conjunto de equacoes que define as condig¢oes

iniciais validas para o algoritimo de calculo dos angulos em funcao do
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indice de modulacao.

al, = g == (3.1a)

2
a?:3M—7:L3*h—>z’<M (3.1b)
Q= -5 —=i<M (3.1c)

M—-1

para i=[246..(M—1)] e h=][1,23..( )]

Condigoes iniciais para o SHE-Unipolar:

Para se obter as condigoes iniciais de angulos para o modulador SHE-
Unipolar, utilizou o precedimento semelhante ao do SHE-Bipolar tam-
bém considerando a caracteristica natural da distribuicao dos angu-
los de chaveamento. Utilizando-se a a Figura 3.2, pode-se identificar
o comportamento da distribuicao para indices de modulacao baixos.
Posiciona-se o angulo maximo no valor de 7/2 Equagao 3.2a, os outros
angulos sao distribuidos no intervalo de zero a 7/2 em pares. Nos quais,
os indices pares definem o angulo de referéncia e os indices impares
sao obtidos adicionado um 9 ao angulo de referéncia, respectivamente
Equacoes 3.2b e 3.2c. Semelhante ao SHE-Bipolar o § também é um
parametro de ajuste, que pode ser fixo desde que o angulo resultante

seja menor que o préximo angulo par.
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Figura 3.2: Aproximagao dos angulos iniciais para o SHE Unipolar. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Observa-se que a distribuicao dos angulos iniciais no intervalo de zero a
7/2 obedece a condigdo na qual, o ay; é definido pela Equacgao 3.2a e os
outros angulos sao distribuidos utilizando as Equacoes 3.2b e Equagao

3.2c para o SHE-Unipolar.

al, = g Iy — (3.2a)
2
ad=" T _wh—i<M  (3.2b)

P2 3M+3
Q=) —5—=i<M (3.2¢)

para i=[246.. (M —1)] e h:[1,2,3...(M2_1)]

No qual o indice de modulacao é definido pela Equacao 3.3, sendo Vn
o pico da tensao fase neutro e V,. a tensao do barramento de corrente

continua.

(3.3)

Assim o vetor com o angulos iniciais definido pela Equacao 3.4 pode

ser inicializado utilizando o conjunto de Equacoes 3.2a, 3.2b e 3.2c.
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0_ 1.0 0,0 T

o’ = [of,a9,04, ... 0] (3.4)

ii. Os valores de a® calculados no item anterior sao utilizados para inicia-
lizar as equagoes para o SHE-Bipolar e Unipolar 2.8 e 2.4, respectiva-
mente. Para uma condicao especifica para trés angulos de chaveamento
por um quarto de ciclo M = 3, sao definidos os conjuntos de Equacoes

3.5 e 3.6 para o SHE-Bipolar e Unipolar.
Bipolar:

0= [-1+ (2cosa)) — (2cosad) + (2cos af)] — mz4* T
4
0= g [—1+ (2cosbal) — (2cos Bay) + (2cos5ad)] (3.5)
4
0= o [—1+ (2cos7al) — (2cos Tay) + (2 cos 7al)]
Unipolar:
0= [(cosay) — (cosad) + (cosaf)] — ml: il
0= . [(cos5af) — (cos5ag) + (cos5al)] (3.6)
4
0= — [(cos Tay) — (cos Ta9) + (cos 7as)]

iii. Sao calculadas as derivadas parciais das Equagoes 3.5 e 3.6 bipolar e
unipolar respectivamente, assim obtendo o vetor gradiente V f,,(x) para

1 =1,2,....n Equagao 3.7.

_(0filw) Ofi(x)  Ofix)\"
an(m—( e e e )

considerando = = (aq,aq, . .. ,q).
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A matriz das derivadas parciais de F(x), matriz Jacobiana é denomi-

nada por J(x):

fi(z) 0fi(x) df1(x)
VREPN | ont one) ok
T 8f2 s afg xr 8f2 xXr
V() = V fa(z) = o s oz, (39)
V ()" Ofu(x)  Ofn(x) Ofn(r)
0xy 01y o 0x,,

iv. Para cada interacao ¢ verificado se o erro € é menor que um limiar
definido (, para se obter valores na regiao linear de modulacao o valor
de ¢ tende a zero, na ordem de lel — 6). Para a regido de sobre-
modulagao pode-se enfraquecer o limiar, optando por minimizac¢ao dos

harmonicos.

Apébs encontrar a solugao para o primeiro ponto, utiliza-se os valores
anteriores dos s para os préximos pontos Equagao 3.9. No fluxograma
da Figura 3.3 observa-se esta condi¢ao quando o limite de interacoes é

atingido ou os valores de o's nao atendem os limites.

i—1

_ -1 -1 i—177T
o —[ozl Q00 ,...,aM]

(3.9)

A Figura 3.3 apresenta o fluxograma do processo descrito anteriormente
para calculo dos angulos de chaveamento para os moduladores SHE bipolar
e unipolar. O mesmo processo apresentado na Figura 3.3 pode ser utilizado
alterando o método de célculo das equagoes nao lineares transcendentais,
para outros mais sofisticados que o Newton-Raphson como os de inteligéncia

computacional.



3.2. METODOLOGIA PARA MODULADOR SHE 35

Vetor com harménicos a serem
Inicio ——— eliminados, defini¢ao (\]/alores
iniciais matriz a™

a® = min valor de angulo.
Indice de Modulagdo = min.
|
v |
Gera nova matriz com o,

—— 0<ay<ap<az<m/2 ———— comeg¢ando com ultimos
s valores encontrados.
Gera nova matriz Avalia F°
com (xo, comecando 1 c
com Ultimos valores s Salva angulos e foi
validos. Erro “¢’< {_ ~» incrementa indice do—» Maximo indice de
= modulagéo?
vetor de Modulagao
IN
da = -inv(J) *F 1 S
N
Resolve equagdes: 'Fim
F°+F.da=0 )4
N
N° of Int > Limite

S

!

Enfraquece limiar de erro {

Figura 3.3: Fluxograma do algoritimo para obtencao dos angulos de comu-
tacao SHE Unipolar e Bipolar. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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3.2.2 Algoritmo de modulacao SHE

Apos a geracao dos mapas utilizando o algoritimo de pré-processamento
descrito na Secao 3.2.1, os angulos de chaveamento sao entradas para o al-
goritmo de geracao dos comandos de PWM.

O indice de modulacao determina a amplitude da tensao de saida. Para
isto, o valor do indice de modulacao é a entrada para selecionar os angulos de
comutacao que resultam no requerido valor de tensao. Os pontos do mapa
sao a solucao de cada conjunto de equagoes para determinados valores de
modulagao, assim para valores intermediarios aos que foram calculados existe
a necessidade de interpolacao dos angulos. Para os testes foram utilizadas
tabelas Lookup — Table, de acordo com o diagrama da Figura 3.4, para um

SHE de trés angulos.

mi = Indice
Modulagdo

N\ \. Q 4 s JIN

Ref. Tensdo

Controle X

v ) A

Figura 3.4: Diagrama do Modulador SHE-PWM. Fonte: Desenvolvida pelo
autor.

O controle da fase e frequéncia é determinado pela referéncia angular por
fase, pode se utilizar trés dentes de serra com defasamento de 120° entre
cada, considerando um sistema trifasico.

A Figura 3.5 representa graficamente a correlacao entre os angulos de
chaveamento e a referéncia angular para o SHE-Bipolar, bloco PWM-x do
diagrama da Figura 3.4. Para cada fase compara-se os angulos previamente

calculados com a referéncia angular, observa-se que o chaveamento em 7 é fixo
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para a implementacao do SHE bipolar, assim tal regra deve ser contemplada

no algoritimo.

-0,
_- -1 [ 1 1 ] :/7
rd /
,/’/ 2n
0 //
- t
/ q ’
// -
. 1 L L Ll L-
T+ 2m-a3 {
T+HQ, 21-0,
2m-a,

T+

Figura 3.5: Limites de chaveamento SHE-BIPOLAR para 3 angulos. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Os pulsos de PWM sao obtidos a partir de comparagoes entre os angulos
de chaveamento e a referéncia angular por fase, para isto aplica-se desloca-
mentos aos angulos, Figura 3.5. A forma de onda sintetizada é simétrica
por um quarto de ciclo e refletida para semi-ciclo negativo, esta simetria é
responsavel por nao existirem harmoénicos pares na forma de onda de saida.

A Figura 3.6 apresenta a implementacao das comparagoes para um mapa
de trés angulos de chaveamento, nos quais Tx e T'z_ seriam os comandos para

os chaves (Q1, e (2, do conversor de dois niveis discutido na Secao 2.3.
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Tx

Tx

Sl

Figura 3.6: Implementacao do algoritimo SHE-Bipolar para 3 angulos. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Para o SHE Unipolar a representacao grafica da correlagao entre os an-
gulos de chaveamento e a referéncia angular é apresentada na Figura 3.7,
que corresponde ao bloco PWM-x do diagrama Figura 3.4. Semelhante ao
SHE-Bipolar, o SHE-Unipolar apresenta uma forma de onda simétrica por
um quarto de ciclo e refletida para o semi-ciclo negativo, o que idealmente
garante a saida livre de harmonicos pares. Diferentemente do SHE-Bipolar,
o SHE-Unipolar nao possui a transicao em 7 fixa e possibilidade de gerar
comando com nivel zero, Figura 3.7.

A Figura 3.8 apresenta a implementagao do algoritimo SHE-Unipolar para
um mapa de trés angulos considerando uma fase. O algoritimo SHE-Unipolar
pode ser aplicado ao conversor de NPC trés niveis discutido na Secao 2.3. Os
pulsos da Figura 3.8 TPx e T'Px_ correspondem as chaves ()1, e @3, ¢ TNx

e T'Nz_ correspondem as chaves (04, e (Q2,, respectivamente.
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oy | L
T+,
T+03

Figura 3.7: Limites de chaveamento SHE-UNIPOLAR para 3 angulos. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Figura 3.8: Implementacao do algoritimo SHE-UNIPOLAR para 3 angulos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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3.3 Modelamento de perdas em semicondu-

tores de Poténcia

O modelamento das perdas nos semicondutores de poténcia é fundamental
para o correto projeto de dissipacao dos conversores eletronicos. Erros de
estimacao de perdas podem gerar efeitos como: sub-dimensionamento do
sistema de dissipagao, resultando possivelmente na diminuicao da vida til
dos componentes e até falhas imediatas, ou o sobre-dimensionamento, que
resulta no aumento de custo do conversor e na sua possivel inviabilizacao
comercial.

Nesta secao, serao discutidos os principais dispositivos semicondutores de
poténcia e suas caracteristicas de operagao, que resultam nas perdas a serem

consideradas no projeto térmico dos conversores estaticos.

3.3.1 Caracteristica de perdas no diodo

Os diodos sao vastamente utilizados na eletronica em diversas aplicagoes,
em ampla faixa de poténcia, porém, caracteristicas que sao irrelevantes nos
diodos de sinais sao totalmente relevantes para aplicagoes de poténcia, nas
quais ocorre o bloqueio de altas tensoes e conducao de altas correntes, (

; 2009).

A Figura 3.9 mostra a estrutura construtiva basica para um diodo de jun-
¢ao PN, esta juncao é construida a partir da dopagem do cristal intrinseco,
por exemplo o silicio. O processo de dopagem introduz ao material intrinseco,
impurezas doadoras que deixam elétrons livres ou impurezas aceitadoras, que
se ligam a rede cristalina deixando lacunas disponiveis. O processo de dopa-
gem usualmente é feito por ioniza¢ao por impacto ou por difusao, ( ;

). Materiais com quatro elétrons na camada de valéncia sdo usualmente
utilizados para fabricagao de semicondutores, materiais como Carbono, Ger-
manio e Silicio, ou mesmo a composicao de materiais como o carbeto de silicio
(SiC) e o nitrato de Gélio (GaN). A dopagem tipo P ocorre introduzindo na
rede cristalina tetravalente, impurezas como aluminio ou boro que possuem

3 atomos na camada de valéncia, o que altera o equilibrio entre elétrons e
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lacunas, passando a existir uma maior densidade de lacunas. Para materiais
do tipo N, o mesmo processo é executado, porém, a dopagem é feita com
materiais pentavalentes, como o Fésforo, que resulta na sobra de elétrons no

processo de ligacao com a rede cristalina.

Anodo O—N—O Catodo

lgeriva (1 | «©
oo
[ |
R —

P ooozoo N
————— |+ ++
A
L

|difus§of E

I
]
I
l «—Juncdo

Figura 3.9: Estrutura basica construtiva dos diodos PN. Fonte: Desenvolvida
pelo autor com base em ( ).

A formacao de uma jungao metalirgica ocorre quando elétrons livres da
regiao N sao atraidos para a regiao P e se ligam a rede cristalina, e lacunas
da regiao P passam para a regiao N, de forma a criar uma regiao de carga es-
pacial, Figura 3.9. Essa regiao possui um alto campo elétrico responsavel por
transitar rapidamente elétrons capturados do lado N para o lado P, e lacunas
do lado P para o lado N. Este fluxo de cargas resultante do campo elétrico é
denominado corrente de deriva. A corrente de deriva depende da mobilidade,
que varia com o tipo de material e o tipo de portador, sendo a mobilidade
do elétron aproximadamente trés vezes maior que a das lacunas para o Si em

temperatura ambiente. Todavia, a mobilidade das cargas diminui com o qua-
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drado do aumento da temperatura, ( : ). A corrente de difusao é

devida a diferentes concentragoes de portadores, ocorrendo o movimento de

carga pelo processo de equalizacao, assim alta concentragao de elétrons ou

lacunas em uma regiao do dispositivo gera um fluxo de cargas para regioes

de menor concentragao. Esse processo de difusao das cargas é o responsavel

pela maior parte do fluxo de corrente no dispositivo, ( : ) ( :
).

No diodo durante a polarizacao direta aplica-se uma diferenca de poten-
cial entre as regioes P e N, sendo o terminal positivo conectado a regiao P
denominado anodo e o terminal negativo a regiao N catodo, Figura 3.9. A
polarizacao direta diminui a barreira de potencial, quando a diferenca de po-
tencial supera o Vj,; que € a tensao natural do dispositivo. Nesta condicao os
portadores do lado N sao atraidos pelo potencial positivo do anodo do diodo
e as lacunas do material P serao atraidas pelo potencial negativo do catodo,
levando o dispositivo a conducao. Na qual, a corrente quase em totalidade é
pelo processo de difusao.

Quando polarizado reversamente o diodo PN, mais lacunas migram para
o lado N e mais elétrons migram para o lado P aumentando a regiao de
carga espacial. Devido a difusao e efeito térmico portadores minoritarios
sao atraidos pela regiao de carga espacial e acelerados para o outro lado,
essa corrente de deriva é independente da tensao aplicada variando somente
em funcao da temperatura, ( ). Em casos extremos quando a
elevacao da tensao supera o campo elétrico maximo que o dispositivo pode
acomodar, portadores em transito sao acelerados pelo campo elétrico intenso
e colidem com a rede cristalina, gerando mais portadores de alta energia que
novamente repetem o processo gerando um efeito de avalanche. Caso nao
seja controlado, e nao sendo capaz de dissipar a energia térmica gerada pelo
aumento da corrente sem reducao significativa da tensao, o dispositivo pode
ser levado a destruigao, ( ) ( ; ).

Devido a necessidade de suportar grandes tensoes foi adicionada a estru-
tura do diodo uma regiao intermediaria de baixa dopagem N, esta regiao
é responsavel por acomodar altos campos elétricos quando em polarizacao

reversa, dando origem ao diodo PiN representado na Figura 3.10b, ( ;
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Figura 3.10: Distribuicao do campo elétrico. Fonte: Desenvolvida pelo autor
com base em ( ).

O diodo PiN possui uma topologia caracterizada por uma regiao fraca-
mente dopada, que separa a fina camada de cristal fortemente dopado P+
de uma fina camada fortemente dopada N*. A existéncia da camada N~
permite suportar uma diferenca de potencial maior quando polarizado re-
versamente. A Figura 3.10b apresenta a distribuicao do campo elétrico em
forma trapezoidal diferentemente da juncao PN de alta dopagem, que apre-
senta uma distribuicao especial triangular. Quando polarizado reversamente
a regiao de carga espacial tende a aumentar até abranger todo o material N
até a camada Nt Figura 3.10b. Nessa situacao a corrente de difusao tende
a zero.

Quando polarizado diretamente a regiao N~ é inundada por portadores
decorrentes das regices PT e NT, anulando os portadores existentes no equili-
brio térmico e contribuindo para a atracao de elétrons da camada NT. Dessa
forma, a regiao intrinseca recebe uma grande quantidade de portadores fa-
zendo com que a resistividade diminua como consequéncia, este fenomeno
¢ conhecido como modulacao de condutividade. O processo de inundagao

da camada intrinseca leva o dispositivo a conducao por processo de difusao.
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Para altas taxas de variacao da corrente no tempo durante o ligamento do
dispositivo ocorre a demora da distribuicao de portadores na regiao N-, o
que gera uma alta queda de tensao instantanea. Esse processo resulta em
um overshoot de tensao, usualmente conhecido como recuperacao direta do
dispositivo.

O diodo PiN quando esta ligado possui grande quantidade de portado-
res na regiao N, o que reduz a resistividade em conducao, diminuindo as
perdas de conduc¢ao. Porém, quando uma tensao reversa é aplicada aos seus
terminais, a corrente de conducao nao ¢é interrompida instantaneamente, de-
vido ao tempo que os portadores gastam para se recombinarem. O tempo em
que o dispositivo permanece em condugao apés a aplicagao da tensao reversa
é chamado de tempo de recuperagao reversa t,... O qual é proporcional a
quantidade de cargas de recuperacao reversa (., armazenadas na juncao, tal
fenomeno é denominando recuperacao reversa do diodo.

A Figura 3.11 representa a recuperagao reversa tipica de um diodo, (

; ). Na condigao de condugao direta a corrente é limitada pelo circuito
t < Ty , em Ty o diodo é polarizado reversamente iniciando o processo de
desligamento com a corrente decaindo até Irgrs, corrente reversa maxima.

No tempo t = T as cargas tornam-se suficientemente pequenas na regiao
intrinseca, neste instante a fase de recuperacao comeca, assim para t > 75 o

diodo se torna uma alta impedancia, na qual a corrente de difusao reversa é

independente da tensao reversa aplicada. Equagoes obtidas em, ( )
e ( ) parat =Ty e t > Ty:
e Condigoes para corrente em t = Ty: qe(T2) =0ecv(Ty) =0
T
i(Ty) = —Inny — —w (para t=Tp) (3.10)
M

e Condicgoes para corrente em t > Ts:

I(t) = ——— — —Ipp.exp (—t - T2) (para t>Tp) (3.11)
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Figura 3.11: Curva caracteristica de recuperacao reversa no diodo de potén-
cia. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Figura 3.12: Curva caracteristica de queda de tensao Vp em condugao do
diodo de poténcia. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 3.12 mostra a queda de tensao intrinseca quando em condugao
Vp do diodo de poténcia, no qual ocorrera dissipagao térmica, a ser contabi-

lizada na parcela de perdas por conducao. A outra parcela significativa a ser
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contabilizada corresponde as perdas de recuperagao decorrente do processo
de eliminacao de cargas armazenadas durante a polarizacao direta, Figura
3.11. Perdas de ligamento e perdas de polarizacao reversa em consequéncia
da corrente de fuga reversa, usualmente nao sao consideradas para caracte-
rizagao do dispositivo devido a suas magnitudes. A energia dissipada pela
recuperacao reversa do diodo pode se aproximada e calculada pela Equacao
3.12, ( ).

t3
ERR = / ID(t).VDdt (312)

t1

3.3.2 Caracteristica de perdas no MOSFET

Os dispositivos metal-ozide-semiconductor-field-effect-transitor (MOS-
FET) foram desenvolvidos na metade da década de 1970, surgindo como
opcao ao transistor bipolar de maior desempenho. O MOSFET possibilitou
o aumento da frequéncia de chaveamento, o que era inaplicavel com o tran-
sistor bipolar devido ao grande acumulo de cargas na regiao de carga espacial
durante a condugao ( ; ). A substitui¢ao do transistor bipolar que
apresentava o grande problema de baixo ganho de corrente, por o MOSFET
controlado por tensao com alta impedancia de gate resultou na simplificacao
dos circuitos de comando, ( ; ).

Em contraposicao a facilidade de comando do MOSFET-Si e a possibili-
dade operar em frequéncias altas acima de 10-50kHz, existe a limitacao da
poténcia do dispositivo em funcao da resisténcia entre Drain e Source pro-
vocar grande queda de tensao, diminuindo a eficiéncia do dispositivo para
aplicagoes de alta poténcia, ( ; ).

A Figura 3.13 mostra o transiente de ligamento de um MOSFET ini-
cialmente desligado, sem comando de porta Vi; = 0, sem corrente de dreno
Ip = 0 e tensao de bloqueio maxima Vp = Vpg. Quando o comando de porta
¢ aplicado ao dispositivo inicia-se o processo de ligamento pelo carregamento
das capacitancias do MOSFET, assim até que a tensao Vgg nao ultrapasse
o limite Vg nao existe corrente fluindo pelo dispositivo. Em 77 a corrente

comeca a fluir pelo dispositivo até T, permanecendo totalmente bloqueado
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até que toda corrente do diodo reverso seja transferida para o MOSFET. Du-
rante 17 a Ty Cgs continua o processo de carregamento, logo Vg continua
a crescer até Ty, no qual a capacitancia Cgg estd totalmente carregada e a
corrente de dreno chega a valor nominal.

Em T3 toda corrente estd fluindo pelo MOSFET e o diodo encontra-se
bloqueado, neste instante a tensao de dreno-fonte comeca a reduzir até o valor
de queda de tensao em conducao em T3. Com a capacitancia Cgg totalmente
carregada, a tensao Vg permanece constante durante toda fase de Th a
T3, no qual toda corrente de porta é utilizada para carregar a capacitancia
entre a porta para dreno Cgp ou capacitancia de Miller. Observa-se que o
carregamento das capacitancias de Cgg e Cgp correspondem ao tempo T3
sendo este o tempo minimo requerido para ligamento do dispositivo.

Por tltimo, apds as capacitancias Cgg e Cop serem carregadas, a tensao
de gate Vg comeca a crescer até a tensao da fonte de alimentacao, em T o
crescimento da tensao resulta na redugao da resisténcia Rp;gqdo produzindo
uma pequena reducao na queda de tensao direta do dispositivo.

A Figura 3.13 também representa a dissipacao que ocorre durante o tran-
siente de ligamento do MOSFET, observa-se que a dissipacao de poténcia

estd concentrada no intervalo T1 a T3.
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Figura 3.13: Caracteristica de ligamento do MOFET. Fonte: Desenvolvida
pelo autor.

O desligamento do MOSFET Tp.4. é apresentado na Figura 3.14, sendo as
condicoes iniciais do comando de porta Vi = Vg, corrente de dreno igual a
conte da carga Ip = I, e Vp = Vgg. O desligamento ocorre quando a tensao
de comando é retirada e o terminal de gate do MOSFET é conectado ao
terminal source pela resisténcia de gate R, iniciando o descarregamento das
capacitancias Cgg e Cop. Porém a tensao e corrente de dreno no dispositivo
permanecem inalteradas até que a tensao porta atinja o valor para que a
corrente de dreno saturada seja igual a corrente de carga, assim durante
a reducao da tensao Vg até Ty a capacitancia Cgp permanece constate,
visto que, a tensao Vp permanecer inalterada, assim o tempo de descarga é
constante e a tensao Vg decresce exponencialmente, (Baliga; 2008).

A tensao Vpg comeca a subir no instante T4, e a corrente de dreno per-
manece constante e igual a corrente da carga até que a tensao de dreno do
MOSFET ultrapasse a tensao da fonte, polarizando o diodo diretamente e
consequentemente toda a corrente sendo transferida, (Baliga; 2008).

No intervalo de Ty a T5 toda a corrente de gate é utilizada para descar-

regar a capacitancia Cgp porque nao exite alteragao na tensao Vg através
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da capacitancia C'gg. Assume que a capacitancia Cgp é constante durante o
transiente Ty a T5 assim o crescimento da tensao é linear. Ao final do tran-
siente em Ty a corrente é totalmente transferida do MOSFET para o Diodo
de roda livre, considerando que a tensao Vp permanece constante a capaci-
tancia Cgp também permanece durante a transferéncia de corrente. Apéds Tx
a corrente de gate descarrega as capacitancias Cgp e Cgs exponencialmente
Figura 3.14, (Baliga; 2008).
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Figura 3.14: Caracteristica de desligamento do MOSFET. Fonte: Desenvol-
vida pelo autor.

A Figura 3.14 também mostra a dissipacao que ocorre durante o transiente
de desligamento do MOSFET, observa-se que a dissipacao de poténcia esta
concentrada no intervalo Ty a T.

A dissipacao de poténcia no MOSFET ocorre durante a condugao devido
a resisténcia Rp;, do dispositivo e durante os intervalos de transicao descri-
tos anteriormente. As perdas totais no dispositivo podem ser obtidas pela

Equacao 3.13.

Pr = PLig- + PTLig4 + Pry,,. (313)
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No qual, as perdas de conducao sao obtidas pela Equacao 3.14 e as perdas
de chaveamento pelas Equacoes 3.15 e 3.16, respectivamente. Considera-se

nas equagcoes e os instantes definidos nas Figuras 3.13 e 3.14.

tri
Py = %RL@-QE (3.14)
ta — t
Pry, = 32T “Vpsly (3.15)
te — t
PTDeslA = 62T 4VDSIL (316)

3.3.3 Caracteristica de perdas no IGBT

As caracteristicas de ligamento do IGBT sao semelhantes a do MOSFET,
isto devido a estrutura construtiva dos dispositivos, ( ; ). O
ligamento do IGBT inicia-se apos ser aplicada uma tensao positiva Vgg no
gate do dispositivo, assim a corrente de coletor I, cresce até o valor nominal,
neste instante a tensao de coletor emissor Vog tende a diminuir até o valor
minimo, caracteristica apresentada na Figura 3.15. O valor da energia de

ligamento pode se obtido utilizando a Equagao 3.17, ( ; ).

Friy — / V(). Te(t)dt (3.17)

t1
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Figura 3.15: Caracteristica de ligamento do IGBT. Fonte: Desenvolvida pelo
autor.

Agora considerando o dispositivo ligado, quando é removido a tensao de
comando inicia-se o processo de desligamento. Dessa forma, para a tensao
entre gate e emissor Vg igual a zero, I. decresce até zero e a tensao sobre o
dispositivo cresce até o valor maximo que sera bloqueado Vg, caracteristica

apresentada na Figura 3.16.

By = /t V() To(t)dt (3.18)

1
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Figura 3.16: Caracteristica de desligamento do IGBT. Fonte: Desenvolvida
pelo autor.

Assim considerando uma frequéncia de chaveamento f. pode se obter,
pelas Equagoes 3.19 e 3.20, respectivamente, as perdas provenientes do liga-

mento e desligamento do IGBT.
PLig. = ELig. * fc (319)

PDesl. — EDesl. * fc (320)

O IGBT apresenta uma queda de tensao Vo g diretamente proporcional a
corrente de coletor I., a curva exponencial [.xVop Figura 3.17 é usualmente

fornecida pelos fabricantes.
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Figura 3.17: Curva caracteristica de queda de tensao Vog em conducao do
IGBT. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A corrente de coletor I, que flui pelo IGBT ¢ fungao da carga gera uma
queda de tensao Vpog como observado na Figura 3.17, a energia dissipada

pode ser calculada utilizando a Equacao 3.21 ( ; ).

tLig.
Eeond = / Vor(t).Io(t)dt (3.21)
0

3.4 Modelamento de perdas nos conversores

Para quantificacao correta das perdas do conversor estatico, devem ser
consideradas as interagoes entre todos os elementos do mesmo, assim como,
o algoritimo de modulagao, filtros de saida e caracteristica de carga dentre
outros, dessa forma serao utilizados os softwares Simulink e PLECS para as

simulagoes.

3.4.1 Perdas de conducao

As perdas de conducao podem ser calculadas diretamente pelo produto

da corrente que flui pelo dispositivo e da queda de tensao provocada. Assim,
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a tensao em estado ligado do dispositivo ¢é calculada utilizando os parametros

elétricos e dada diretamente pela Equacao 3.22, ( ; ).

v = Vi + Rop.i (3.22)

Sendo R,, e V}; constantes, respectivamente, resisténcia de ligamento e
queda de tensao direta do dispositivo.

O software PLECS permite especificar a queda de tensao em condugao
do dispositivo para o calculo de perdas como sendo uma fungao arbitraria da
corrente direta e da temperatura do dispositivo Equagao 3.23, sendo a funcao

definida por uma tabela de duas dimensoes como na Figura 3.18, (

).

3

v = Vo (1,T) (3.23)

8 - Legend:
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Figura 3.18: PLECS curva de entrada para cédlculo de perdas em condugao
IGBT EUPEC-FZ600R, ( ; ).

3.4.2 Perdas de chaveamento

Em ( ), sao definidas as perdas de chaveamento em consequén-

cia das transicoes de ligamento e desligamento dos dispositivos nao ocorrer
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instantaneamente. Assim se durante o intervalo da transicao existir um fluxo
de corrente e tensao aplicada sobre o dispositivo substancialmente maior que
zero contabiliza-se as perdas instantaneas. A Figura 3.19 ilustra as formas
de onda de corrente I. e tensao Vog no dispositivo durante as transigoes de
desligado para ligado dissipando E,,, e ligado para desligado dissipando Ey ¢

para um brago de inversor a utilizando IGBT’s.

i) i1

v.(1) Vegp(t)

on -]J(I) : of

\

Figura 3.19: Cuvas simplificadas para perdas de ligamento e desligamento de
um braco de inversor a IGBT. Fonte: ( )

A simulagao das transi¢oes apresentadas na Figura 3.19 é usualmente um
desafio, necessitando modelos de semicondutores muito precisos. Assim é
necessario executar a simulacao com passos de calculo da ordem de centenas
de nanosegundos para cada transigao, ( ; ). O problema é ignorado
no software PLECS, visto que, para um dado circuito corrente e tensao a

energia total dissipada sao fungoes das condigoes pré e pos chaveamento e a

temperatura do dispositivo, Equagdes 3.24a e 3.24b, ( : ).
E = Eon(“blockaionaT) (3243)
E= Eoff(vblockuioffaT) (324b)

As caracteristicas dos semicondutores de poténcia fornecidas pelos fabri-



3.5. ESTUDO PARA PROJETO DO FILTRO SENOIDAL DE SAIDA 56

cantes de energia de ligamento e deligamento e temperatura de jungao podem
ser inseridas via matrizes tri-dimensionais. A Figura 3.20 ilustra uma curva
de entrada para energia de ligamento ou desligamento para duas temperatu-
ras 25° e 125°. Caso algum valor durante a simulacao fique fora dos limites
das tabelas de entrada, o software PLECS ira extrapolar usando o primeiro
e ultimo indices de valores validos, e para valores negativos de perdas o valor

serd reduzido para zero, (Plexim; 2017).

o8 "
4 W Legend:
0.6 | | — .

E[mJ] 0.4

02 |77/
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500

Vblack [V]

0o ion [A]

Figura 3.20: Curva de entrada para o PLECS com valores de energia para
ligamento ou desligamento para duas temperaturas. Fonte: (Plexim; 2017)

3.5 Estudo para projeto do filtro senoidal de

saida

O filtro de saida aplicado a conversores estaticos de poténcia executa
a funcao de absorver as altas frequéncias provenientes das comutacgoes dos
dispositivos semicondutores de poténcia. De forma geral, para garantir valo-
res de distor¢cao harmonica nas correntes e tensoes dos conversores estaticos

utiliza-se aumentar a frequéncia de chaveamento, implicando em maiores per-
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das e problemas com interferéncia eletromagnética (IEM) e a utilizagdo de
filtros senoidais. A opcao por utilizacao de filtro L é caracterizada por gran-
des valores de indutancia reduzindo a resposta dinamica do conversor, além
do aumento das dimensoes e custo. Uma opgao € a utilizagao da configuracao
de filtro LCL, que permite reduzir os valores de indutancias melhorando a
dinamica do conversor, e consequentemente reduzir a frequéncia de chavea-
mento, ( ; ).

Em ( ), destaca-se que a utiliza¢ao da configuragao de fil-
tro LCL permite atender recomendacoes como IEEE-519 e IEEE-1542 mesmo
operando com baixa frequéncia de chaveamento, sem a necessidade de se uti-
lizar elevados valores de indutores e capacitor quando comparado ao filtro-L.
A utilizacao de filtros-LCL em conversores estaticos para aplicagoes como
retificadores ativos, inversores conectados a rede elétrica, e regulagao de ve-
locidade em acionamentos elétricos, mostra uma redugao do custo em con-
sequéncia da redugdo dos componentes passivos em peso e volume, (

; 2014).

O filtro-LCL é ilustrado na Figura 3.21, possui como principal problema a
defini¢ao de critério para escolha dos valores das indutancias e capacitancia.
O projeto do filtro LCL necessita ser extremamente criterioso para garantir
boa margem de operacao longe da ressonancia, garantir boa dinamica ao sis-
tema, e principalmente garantir a viabilidade do projeto relativa as poténcias

reativas dos elementos LCL do filtro.

Iconv I__Rl__L_l__l
—_— W
: |
|
—_— W
! |

Figura 3.21: Topologia do filtro-LLCL com resistor de amortecimento passivo.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Em ( ), define-se as fungoes de transferéncia que
descrevem o comportamento do filtro-LCL ilustrado na Figura 3.21. Na qual,
a funcdo transferéncia (3.25) descreve o comportamento entre a corrente na
saida do filtro (I72) e a tens@o na saida do conversor (V,,,,) considerando o
resistor de amortecimento em série com o capacitor C'y. Assim como a fungao
de transferéncia (3.26) para a corrente na saida do filtro (/12) e corrente na

saida do conversor (I.ony)-

ira2(s) RpCys+1
p— pr— .2
G<S) Uconv<s> L2L10f83 + OfRDL182 + LlS <3 5)
] 1
G(S) _ ZL2(5> RDCfS + (326)

Gconw () - C¢lys®+ CiRps+1
Para a escolha dos parametros do filtro-LLCL optou-se por seguir as contri-
buicoes para o projeto de filtro descritas em ( ),

(2002) e (2014).

Critérios considerados para projeto do filtro LCL:

e Deve-se considerar a poténcia maxima do sistema, a qual determina a
poténcia méaxima reativa possivel a ser entregue pelo capacitor usual-

mente menor que 5%, ( ; ).

e Os indutores do filtro nao devem provocar uma queda maior que 10%

na tensao de saida do conversor em condi¢cao nominal de operacao,
( ; 2001).

e A frequéncia de ressonancia do filtro-LCL deve permanecer afastada da
frequéncia fundamental do conversor f,, e da frequéncia de chaveamento
fe ( ; ) ( ; ). Em ( ), define-se
a Equacao 3.27 quando se considera a frequéncia de chaveamento e as
frequéncias de banda laterais (side-band frequency) e a Equagao 3.28
quando conhecida a frequéncia de ressonancia do sistema. Assim, o
limite superior de frequéncia de ressonancia do filtro é definido como

metade do primeiro harmonico do sistema.



3.5. ESTUDO PARA PROJETO DO FILTRO SENOIDAL DE SAIDA 59

10 % fr, < fres < fex0.1 (3.27)

10 * fn < fres < fhzzrm(mm) * 0.5 (328)

e O valor do resistor R, deve ser dimensionado avaliando a reducao do ga-
nho de ressonancia do filtro (melhor estabilidade no controle), redugao

da atenuacao do filtro e perdas.

Em ( : ), define-se a parametrizagao do filtro-LCL em
fungao da poténcia do conversor, assim o valor para capacitor C'y ¢ definido

pela Equacao 3.29.

P,

" 2
* 27Tanf2 (3:29)

Cf:X

Sendo y ajustado em fungao da poténcia reativa maxima gerada pelo
capacitor C'y, valor percentual da poténcia nominal e limitado em 5%, (
; 2001).
Em ( ), o calculo do indutor L; para um conversor
de trés niveis pode ser obtido pela Equacao 3.30, observa-se que a equacao de
definicao do indutor L; tem como parametros a tensao eficaz nominal V, a

frequéncia de chaveamento f. e o ripple de corrente méximo permitido ,ppie-

Vi
L = 3.30
' 2\/6 * fc * iripple ( )
Em ( ), destaca-se que todas as frequéncias geradas

na saida do conversor serao aplicadas ao indutor L, assim como o mesmo
praticamente determina a taxa de variagao da corrente na saida do con-
versor. Devido a necessidade de suportar altas frequéncias o custo do in-
dutor L, é mais elevado que o L, 0 que explica porqué usualmente L; é
minimizado. Para tal, considera-se a pior condicao de ripple de corrente re-
querida,( ; ). O estudo de ( ; ) define
Equacao 3.31 para dimensionamento do indutor de entrada L;, equagao esta

obtida considerando o modulador asymmetrical reqular sampled ASR-PWM
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que com injecao de terceiro harmonico pode ser considerado quase idéntico ao
modulador SV-PWM e a topologia de conversor trés niveis NPC. Esta abor-
dagem nem sempre é observada na literatura para obtencao das equagoes de
minimizagao do indutor Ly, ( ; ).

A anélise em ( ) utiliza os valores para tensao de fase
possiveis para a topologia NPC de trés niveis, valores estes de —2V;./3 a
2V./3 com variagoes de V./6 por comutagdo. O pior caso na condigao de
modulagao nominal é quando a tensao de fase passa por zero, gerando o
maximo ripple de corrente. Esta abordagem definiu Equacao 3.31 e de forma

semelhante pode ser extrapolada para outras topologias e moduladores.

Vie
Ly, = de
e 24 % fox Ady,

(3.31)

Utilizando uma abordagem semelhante a em ( ), pode
se obter aproximacao para o conversor de dois niveis somente extrapolando
a condicao de variacao maxima da tensao de fase, que assumem os possiveis
valores de —2Vj./3, V. /3, =V /3 e =2V /3, ( : ). Assim con-
siderando a topologia de dois niveis e o delta maximo de 2V}, /3 na passagem
por zero da tensao de fase, obtém-se a Equagao 3.32, que pode ser utilizada

para determinar o minimo indutor L;.

Ve
Ly . = -
e 144 % fox Adg,

(3.32)

Para especificacao do valor do indutor Ly deve se considerar a indutancia
natural presente na aplicacao por estimacao ou medicao. De tal forma que,
se considera o indutor L, como sendo o indutor da carga caso a ressonancia

do sistema Equacao 3.33 esteja dentro dos limites definidos pela Equacao

3.27 ou 3.28.
1 L1+ Ly
Fres = 3.33
2xm \ TiLaCy (3:33)

A definicao de Lo também deve contemplar a relacao entre a impedancia

Z1, e a impedancia do capacitor Z¢, na frequéncia de chaveamento Fi, de
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forma que a impedancia Zr, seja muito maior que a impedancia Zg,, vi-
sualizada pelos harmonicos de alta frequéncia gerados pelos chaveamentos
Equacao 3.34.

21 L2f,
ml2fe (3.34)

2nCy fe

para valores de x maiores que 10 satisfatorios.

3.6 Conclusoes

Neste capitulo foi apresentada a metodologia que sera utilizada para ob-
tencao dos resultados de perdas de forma comparativa entre moduladores e
dispositivos semicondutores de poténcia. Primeiramente, foi abordado a ob-
tencao dos mapas SHE unipolar e bipolar, assim como a contribuicao para
obtencao dos angulos iniciais e para regiao de sobremodulacao. Também
foi apresentado a descricao para os algoritimos de modulacao SHE-Bipolar
e unipolar quando aplicados aos conversores de dois e trés niveis, respecti-
vamente. Foi descrito as consideragoes para perdas nos semicondutores e
posteriormente foi descrito detalhadamente o método de simulacao para ob-
tencao das perdas no conversor, assim como as dependéncias entre filtro,
carga e moduladores. Por ultimo, foi descrito um método para definicao do
filtro de saida para o conversor, sendo de total necessidade visto a interacao
entre o frequéncia de operacao do conversor e filtro de saida. Tal questao
que serd explorada posteriormente afim de se obter o maior ganho possivel

para redugao de perdas, para utilizacao dos dispositivos de silicio (57) ou de
carbeto de silicio (SiC).



CapiTULO 4

Resultados de Simulacao

Neste capitulo sao realizados estudos de caso via simula¢ao com o objetivo
de obter resultados comparativos entre as topologias de dois e trés niveis de
conversores, e os métodos de modulacao. Os estudos realizados nos capitulos
anteriores serao aplicados para obtencao dos mapas, defini¢ao de dispositivos,
definicao de frequéncia de modulagao, obtencao de perdas e ajuste do filtro

de saida.
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Mapas SHE

Os mapas do modulador SHE sao as matrizes de saida do algoritimo SHE

unipolar e bipolar descrito na Secao 3.2. Os mapas obtidos sao valores de

angulos dados em radianos para «,, em fun¢ao da variacao do indice de

modulagao, o qual é definido pela Equagao 3.3.

Para aplicacoes de frequéncia fixa ou que a variagdo nao ultrapasse os

critérios de troca de mapas, somente é necessario obter resultados para um

unico mapa. Diferentemente para aplicagoes de frequéncia fundamental va-

ridvel é necessario obter resultados com diferentes niimeros de harmonicos

63
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eliminados, sendo o resultado final um conjunto de mapas. Estes mapas sao
utilizados para alterar o nimero de chaveamentos, e consequentemente os

harmonicos eliminados em funcao da variacao da frequéncia de saida.

4.1.1 Mapas SHE Unipolar

Os mapas apresentados nas Figuras 4.1, 4.2 e 4.3 foram obtidos utilizando
o método descrito na Sub-Secao 3.2.1, utilizando o software Matlab. Em
resumo o processo consiste no loop de calculo descrito no fluxograma da
Figura 3.3. Estes mapas sao entrada para o algoritimo SHE descrito na
Sub-Secao 3.2.2.

Mapa de 5 angulos.

16 Mapa de 7 angulos.
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Figura 4.1: Mapas SHE-PWM Unipolar com 5 e 7 angulos de chaveamentos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Mapa de 9 angulos.

Mapa de 11 angulos.
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Figura 4.2: Mapas SHE-PWM Unipolar com 9 e 11 angulos de chaveamentos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Mapa de 13 angulos.

Mapa de 15 angulos.
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Figura 4.3: Mapas SHE-PWM Unipolar com 13 e 15 angulos de chaveamen-
tos. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Observa-se que nas Figuras 4.1, 4.2 e 4.3 os angulos finais sao satura-
dos pelo ultimo valor possivel para solucao das equacoes, assim limita-se a
modulagao maxima com eliminacao seletiva de harmonicos. Destaca-se que
quanto menor o numero de angulos mais facil é solucionar as equagoes e
obter a solugao para valores de modulagao maiores, para regiao linear e de

sobremodulacao, ( ).

4.1.2 Mapas SHE Bipolar

Os mapas para o SHE Bipolar também foram obtidos em funcao da vari-
acao do indice de modulacao definido pela Equacao 3.3. Os mapas apresen-
tados nas Figuras 4.4, 4.5 e 4.6, também sao resultados do processo descrito
na Sub-Secao 3.2.1 e do loop de calculo descrito no fluxograma da Figura
3.3. Processo este necessario para solucionar as equagoes descritas na Secao
2.4.3, também foi utilizado o software Matlab.

Como previamente discutido na Secao 2.4.3 a transi¢ao na passagem por
7 nao participa da eliminacao de harmonicos no SHE-Bipolar. Porém, o cha-
veamento em 7 aumenta a frequéncia de chaveamento real, o que implica em
maiores perdas para mesma condi¢ao de operacao com M angulos de comu-
tagao, comparando-o ao SHE-Unipolar. As Figuras 4.4, 4.5 e 4.6 apresentam
os angulos de comutacao em funcao da variagao do indice de modulagao para
o SHE-Bipolar.
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Mapa de 5 dngulos. Mapa de 7 angulos.
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Figura 4.4: Mapas SHE-PWM Bipolar com 5 e 7 angulos de chaveamentos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Mapa de 9 angulos. Mapa de 11 angulos.
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Figura 4.5: Mapas SHE-PWM Bipolar com 9 e 11 angulos de chaveamentos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Mapa de 13 angulos.
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Figura 4.6: Mapas SHE-PWM Bipolar com 13 e 15 angulos de chaveamentos.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Para ambos os SHE-Unipolar (SHE-U) e SHE-Bipolar (SHE-B), a dificul-
dade para obtencao dos angulos esta diretamente relacionada com o ntimero
de harmonicos a serem eliminados. Na literatura nao é observado resulta-
dos para nimeros de angulos elevados para o SHE-Bipolar, como em Agelidis
et al. (2004), Vijayakumar et al. (2014), Murugan and Balaraman (2014), nos
quais apresentam resultados para eliminagao até 19° harmonico. Os estudo
realizado e apresentado na se¢ao 3.2.1, para determinacao das condicoes inici-
ais determinam a convergeéncia ou divergencia do algoritimo. Outros métodos
como particle — swarm — optimization (PSO), Matlab (fsolver) e o método
Elipsoidal foram utilizados para solucionar as equacoes do SHE-B. Todos se
mostram extremamente complicados para niimeros de mapas com M angulos
« superiores a 13, e impraticavel para maiores que 19. Devido ao cresci-
mento das horas de simulacao, que foram limitas a 48 horas. Esta restricao
torna o modulador SHE inviavel para aplicacoes que requerem mapas com
nimero elevados de comutacoes, como acionamentos a motor com frequéncia
fundamental de saida variavel, dentre outras.

Para demostrar a eficiéncia do método descrito na Secao 3.2.1 obteve-
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se o resultado para um mapa com 133 angulos Figura 4.7a, gerado com
10 minutos de simulagao. O que significa a supressao até o 397° harmonico,
assim o primeiro harmonico na saida vem a ser o 401°. Mapas maiores que M
de 133 angulos nao foram gerados, mas presume-se que podem ser calculados

com a aplicacao do método proposto.

Mapa de 133 dngulos.
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(a) Mapa SHE-B com 133 adngulos. com 133 angulos.

Figura 4.7: Resultados SHE-B para fundamental em 60Hz com mapa de 133
angulos. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 4.7b apresenta a FF'T da tensao de saida fase-fase Vi de um
conversor de dois niveis com eliminacao até o 397° harmonico, que para
60Hz significa que o primeiro harmonico na saida na frequéncia de 24060Hz.
Assim, comprovando a correta resolucao das equagoes para numeros elevados

de angulos de comutacao e implementagao do modulador.

4.2 Equivaléncia dos moduladores SHE e SV-
PWM

Nesta secao serao definidas as frequéncias de chaveamento do modulador

SV-PWM, assim como, os critérios para os limites dos mapas do modulador
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SHE, afim de manter a equivaléncia de operacao com modulador SV-PWM.
Para as proximas analises sera utilizada uma carga genérica, na qual suas

caracteristicas sao apresentadas na Tabela 4.1.

Tabela 4.1: Caracteristica da carga definida para estudo.

Parametro Valor | Unidade
Poténcia Nominal | 230 | [kVA]
Tensao Nominal 660 | [Volts]
Corrente Nominal | 200 [Arms]
Fator de Poténcia | 0,87 I
Frequéncia Nominal | 60 [Hz]

O projeto do filtro de saida como ja foi tratado anteriormente na se¢ao 3.5,
é usualmente executado em funcao de algumas premissas, dentre as quais,
estd a frequéncia de ressonancia, na qual, o primeiro harmonico significante
da tensao de saida deve estar sempre afastado da ressonancia do sistema.
Quando é possivel determina-la com precisao, é possivel aplicar a Equacao
3.27 como critério para ajuste do filtro de saida. As Equagoes 3.27 e 3.28
também podem ser utilizadas para determinar a frequéncia de chaveamento,
visto que, o filtro pode ser invidvel, fazendo necessario ajustar a frequéncia
de modulacao.

Para o modulador SV-PWM usualmente ¢ definida uma frequéncia de
chaveamento afastada da ressonancia do sistema, para garantir que harmo-
nicos de amplitude significativa nao sejam amplificados. Como ja foi discu-
tido na Secao 3.5, os harmonicos de bandas laterais devem ser considerados
como limites para definicao da frequéncia de chaveamento e filtro de saida.
Entende-se que sao eles os primeiros harmonicos significativos presentes na
saida para moduladores como o SV-PWM, ( ; ). Dife-
rentemente do modulador SV-PWM, o modulador SHE nao apresenta uma
frequéncia de chaveamento fixa, sendo entao necessario alterar o niimero de
chaveamentos em funcao da variacao da frequéncia fundamental de saida.
A alteracdo do numero de comutagoes é executada pela mudanca de ma-

pas. Sendo os limiares para trocas definidos geralmente pela frequéncia de
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chaveamento necessaria ou pelo primeiro harmonico significante na saida.

A Tabela 4.2 apresenta os valores para operacao em 60Hz com: M nimero
de chaveamentos, tltimo harmonico eliminado (UHE), primeiro harmoénico
na saida (PHS), frequéncia do primeiro harmoénico (FPH), frequéncia média
de chaveamento em um periodo da fundamental do SHE Bipolar (/= SHE-B)
e SHE Unipolar (F SHE-U).

Tabela 4.2: Tabela de Harmonicos SHE para 60Hz.

M | UHE | PHS | FPH [Hz] | F¢SHE-B [Hz| | Fc SHE-U [HZ]
3 7 11 660 420 360
5| 13 17 1020 660 600
7 19 23 1380 900 840
91 25 29 1740 1140 1080
11| 31 35 2100 1380 1320
13| 37 41 2460 1620 1560
15| 43 47 2820 1860 1800

Para realizagao do estudo comparativo entre os moduladores SV-PWM e
SHE-PWM, estabeleceu-se para o SV-PWM a frequéncia de modulagao de
1080Hz, consequentemente, o primeiro harmonico na saida estara na frequén-
cia de 840Hz devido as bandas laterais para fundamental de 60Hz, Figura
4.9a. A frequencia de banda lateral minima é considerada para o projeto do
filtro na literatura e também serd um critério para se estabelecer uma analise
comparativa entre o SHE-PWM e o SV-PWM neste primeiro momento.

As Figuras 4.8a e 4.8b sao uma representacao grafica para os limites de
trocas de mapas para o SHE Bipolar e Unipolar, considerando a frequéncia
minima permitida para o primeiro harmonico na saida em 840Hz. Como
pode ser observado a frequéncia do primeiro harmoénico varia em funcao da
frequéncia da fundamental. Assim, é necessario aumentar ou diminuir o
nimero de chaveamentos, e consequentemente, a ordem dos harmonicos eli-
minados garantindo que nao seja menor que 840hz em todas condigoes de

operagao.
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Figura 4.8: Limites de trocas dos mapas SHE. Fonte: Desenvolvida pelo
autor.

Deve se assumir sempre um critério para o projeto do SHE-PWM que ira

determinar as trocas dos mapas, critérios estes como:

Critério do primeiro harmonico na saida: As trocas de mapas irao
ocorrer sempre para manter o PHS acima do valor estabelecido. Con-
siderando o SV-PWM o harmoénico de menor ordem, o critério serd a
frequéncia de chaveamento menos quatro vezes a frequéncia da funda-
mental maxima. Para 60Hz com F,. de 1080Hz o PHS estard em 840Hz.
Para garantir o critério em 60Hz deve se utilizar um mapa de no mi-
nimo 5 angulos para ambos os moduladores SHE. Assim, garante-se
que o PHS serda o 17° com a frequéncia de 1020Hz considerando ao
fundamental de 60Hz.

Critério de mesma frequéncia de chaveamento: Esse critério pode ser
considerado mais nao muito aplicado, visto que, normalmente utiliza o
SHE para conseguir operar com frequéncias de chaveamento menores
que os moduladores convencionais como o SV-PWM. Porém, é justifi-

cado para aplicagoes em que se utiliza baixas frequéncias de modulagao,
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onde a margem entre a ressonancia e o PHS é muito estreita. Nessa
condi¢ao o SHE garante a faixa especifica livre de harmonicos diferente
do SV. Considerando a frequéncia de operacao do SV-PWM em 1080Hz
seria necessario a 60Hz utilizar mapas de 9 angulos para o SHE Bipo-
lar e Unipolar. Assim é obtido uma equivaléncia entre frequéncias de

modulacao.

e Critério PHS maior que a frequéncia de modulacao: Este critério pode
ser considerado intermediario, visto que, nao otimiza as trocas de mapas
considerando os side — band e nao iguala as frequéncias de chaveamento
dos moduladores. Todavia, estabelece uma relagao mais aplicavel com
maior margem, em consequéncia do PHS do modulador SHE ser justa-
mente maior ou igual a frequéncia de modulagao dos moduladores de

frequéncia fixa, como o SV-PWM.

As Figuras 4.9a e 4.9b mostram exatamente os resultados para o primeiro
critério discutido anteriormente. Essa condi¢cao também exemplifica o ponto
de criticidade destacada no segundo critério, quando a frequéncia de chavea-
mento é muito baixa e a margem para o aparecimento de harmonicos é muito
estreita.

Considerando os conversores de dois niveis e trés niveis NPC e os respec-
tivos moduladores, SV-PWM 2n/3n e o SHE Bipolar/Unipolar, obteve-se
o espectro harmonico da forma de onda de saida, respectivamente, Figuras
4.9 e 4.10. Observa-se que o espalhamento dos harmonicos presente no mo-
dulador SV-PWM pode ser critico, visto que, estes harmonicos podem ser
amplificados devido a ressonancia do sistema. Em contraposicao observa-se
que o SHE estabelece um espectro bem definido dos harmonicos presentes na
saida. Deve-se ponderar que o SHE tende a concentrar a energia nos primei-
ros harmonicos na saida, o que pode causar problemas nos filtros de saida,

como aumento das perda nos ntcleos dos indutores.



4.2. EQUIVALENCIA DOS MODULADORES SHE E SV-PWM

74

FFT : 4 de 6.619 ciclos do sinal

selecionado

5000

Signal mag.

-5000
0.02

Al LMNN\IWW

g

1l

0.03 0.04

0.05 0.06
Time (=)

0.07 0.08

20

Mag (% of Fundamental)

Fundamental (60Hz) = 5336 , THD= 36.19%

X: 960

Y:18.47
X: Bau
Y120

X:1200
Y.21.18

X:1320
Y:15.99

||

0

200 400 600 800

Frequéncia (Hz)

(a) Espectro Harmoénico SV-PWM.

1000 1200 1400 1600 1800 2000

FFT : 4 of 8.256 ciclos do sinal selecionado

5000
<]
5]
£
s °
£
w
-5000 |
0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08
Tempo (s)
Fundamental (60Hz) = 5686 , THD= 52.12%
351 "
— X: 1020 X- 1140
[ L LEEE Y:353
e 30
£
5 o5
©
c
S 20r
s
e
S st
= X: 1860
Y:8.291
= L ]
= .
=
sl ]
uiill, |Iil|| il J | e

200 400 600

800
Frequéncia (Hz)

1000 1200 1400 1600 1800 2000

(b) Espectro Harménico SHE-Bipolar.

Figura 4.9: Espectro Harmonico da tensao de saida Vyy para moduladores
SHE-PWM e SV-PWM e conversor de dois niveis. Fonte: Desenvolvida pelo

autor.
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Figura 4.10: Espectro Harmonico da tensao de saida Vs para moduladores
SHE-PWM e SV-PWM e conversor de Trés niveis. Fonte: Desenvolvida pelo

autor.



4.2. EQUIVALENCIA DOS MODULADORES SHE E SV-PWM 75

Uma importante questao é o deslocamento bandas laterais no SV-PWM
em funcao da frequéncia da fundamental de saida, observa-se que para baixas
frequéncias o efeito é minimizado, mas é agravado para altas frequéncias da
fundamental. A Tabela 4.3 apresenta algumas condigoes de operagao para as
frequéncias de chaveamento de 1080Hz a 10kHz.

Observa-se para 120Hz com frequéncia de chaveamento em 1080Hz o pri-
meiro harmonico na saida para o SV-PWM estard em 600Hz (side — band),
o que pode provocar problemas de ressonancia devido a estreita faixa en-
tre a fundamental e a frequéncia de chaveamento. Efeito semelhante ocorre
para altas frequéncias de operacao e de chaveamento, ff,,q de 600hz e F de
10kHz, Tabela 4.3. Esse comportamento ¢ totalmente indesejavel, uma vez
que, esta chaveando a 10kHz, mas deve-se preocupar com PHS em 7600Hz,
o que representa uma deterioragao da margem de operacao em 24%. Como
para o modulador SHE é estabelecido um critério para troca de mapas nao

ocorre a redugao da margem de operacao, Figuras 4.8a e 4.8b.
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Tabela 4.3: Tabela de frequéncias de banda laterais para SV-PWM.

Fe | ffuna | Side-Band-4 | Side-Band-2
120 600 840
60 840 960
50 880 980
1080 40 920 1000
30 960 1020
5 1060 1070
60 1920 2040
50 1960 2060
2160 40 2000 2080
30 2040 2100
60 4760 4880
50 4800 4900
5000 40 4840 4920
30 4880 4940
600 7600 8800
60 9760 9880
10000 | 50 9800 9900
40 9840 9920
30 9880 9840

Para manter a equivaléncia dos moduladores sera respeitado o critério
do primeiro harmonico presente na saida igual ou superior a frequéncia de
chaveamento do modulador SV-PWM, sendo esse, o terceiro critério estabe-
lecido no inicio da secao. Serao utilizadas as frequéncias de 1080Hz, 2160Hz,
5kHz e 10kHz, afim de se obter um perfil de perdas em funcao da frequéncia
de chaveamento. Assim como, a variacao da frequéncia fundamental para as
frequéncias de 60Hz (nominal), 50Hz, 40Hz e 30Hz.

As Tabelas 4.4, 4.5, 4.6 e 4.7 apresentam para os pontos de operacao de
60Hz (nominal), 50Hz, 40Hz e 30Hz os valores para as quatro frequéncias
de modulacao 1080Hz, 2160Hz, 5kHz e 10kHz para o modulador SHE-B e
SHE-U.
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Tabela 4.4: Tabela de Harmonicos SHE para primeiro harmonico acima de

1080Hz.
fruna | No | UHE | PHS | FPH [Hz] | FoSHE-B [Hz] | Fo SHE-U [Hz]
60 | 7 | 19 | 23 1330 900 840
50 | 7 | 19 | 23 1150 750 700
0 | 9| 25 | 29 1160 760 720
30 | 13 | 37 | 41 1230 810 780

Tabela 4.5: Tabela de Harmonicos SHE para primeiro harmonico acima de

2160Hz.
fruna | Nao | UHE | PHS | FPH [Hz| | FcSHE-B [Hz] | Fo SHE-U [Hz|
60 | 13 | 37 41 2460 1620 1560
50 | 15 | 43 47 2350 1550 1500
40 | 19 | 55 29 2360 1560 1520
30 | 25| 73 77 2310 1530 1500

Tabela 4.6: Tabela de Harmonicos SHE para primeiro harmonico acima de

5000Hz.
fruna | Nao | UHE | PHS | FPH [Hz| | FcSHE-B [Hz] | F SHE-U [Hz|
60 | 29 | &85 89 5340 3540 3480
50 | 33| 97 | 101 5050 3350 3300
40 | 41 | 121 | 125 5000 3320 3280
30 | 55 | 163 | 167 5010 3330 3300

Tabela 4.7: Tabela de Harmonicos SHE para primeiro harmonico acima de

10000Hz.
fruna | Noo | UHE | PHS | FPH [Hz] | FcSHE-B [Hz] | Fo SHE-U [HZ]
60 | 55 | 163 | 167 10020 6660 6600
50 | 67 | 199 | 203 10150 6750 6700
40 | 83 | 247 | 251 10040 6630 6640
30 | 111} 331 | 335 10050 6690 6660
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4.3 Estudo comparativo de perdas

Nesta se¢ao serao definidos os dispositivos de poténcia para obtencao das
perdas comparativas, as quais foram obtidas utilizando a terceira metodologia
para equivaléncia entre os moduladores SHE-PWM e SV-PWM definida na
secao anterior 4.2. Também sera definido o cédlculo de perdas utilizando o
PLECS, sob estudo na secao 3.4. Os resultados serao correlacionados com
as caracteristicas dos métodos de modulacao, caracteristicas dos dispositivos

e topologias dos conversores de dois e trés niveis NPC.

4.3.1 Moébdulos semicondutores de poténcia

As defini¢oes nas secoes anteriores delimitam os possiveis médulos de po-
téncia a serem utilizados no estudo, e principalmente, os limites de tensao e
corrente reduzem significativamente os médulos aplicaveis. Outro ponto rele-
vante é que, atualmente tem-se um numero restrito de médulos MOSFET's
de SiC' comerciais com informagoes operacionais disponiveis.

Devido aos poucos médulos comerciais de SiC' para a faixa de poténcia
utilizada, primeiramente foram definidos os possiveis médulos de SiC' com
informagoes disponiveis e depois os médulos de S7 equivalentes. Os conver-
sores de dois e de trés niveis NPC, para quais os médulos de poténcia sao

especificados foram previamente estudados na Secao, 2.3.

Moédulos MOSFET’s SiC':

Para o conversor de dois niveis serd utilizado o dispositivo MOSFET de
poténcia da fabricante CREE de SiC' ( ; ), cujos dados mais rele-
vantes foram compilados na Tabela 4.8. As curvas caracteristicas de perdas
de chaveamento e conducao para o médulo de poténcia CAS300M17BM2 Fi-
gura 4.11, foram obtidas em ( ). O médulo escolhido de acordo
com as informagoes disponibilizadas nao apresenta perdas de recuperacao
reversa no diodo antiparalelo, assim somente as perdas de conducao foram

utilizadas para os cédlculos de perdas nos diodos, Figura 4.11b.
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Tabela 4.8: Tabela caracteristicas CAS300M17BM2.

Wolfspeed-Cree: CAS300M17BM?2

VDS ID VLigMos RLigMos VLigDiodo RLigDiodo
1.7kV | 225A | 3,64V | 162mQ | 22V | 7.3m%Q
TVJmaac Ty, TdLig TdDesl T, Tf

175° | 150° | 105ns | 211ns 7218 56ns
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Figura 4.11: Entrada para PLECS, MOSFET e diodo CAS30017-SiC 1.7k V.

Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Para o conversor de trés niveis NPC serd utilizado o médulos de poténcia
CAS300M12BM2 também da fabricante CREE, (Cree; 2014a). Os dados
mais relevantes foram compilados na Tabela 4.9 e as curvas caracteristicas

de perdas de chaveamento e conducao Figura 4.12, foram obtidas em Cree

597.6
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(2014a). O médulo de acordo com as informagoes disponibilizadas, também
nao apresenta perdas de recuperacao reversa no diodo antiparalelo, com isso,

somente as perdas de conducao foram utilizadas para os cédlculos de perdas
Figura 4.12b.

Tabela 4.9: Tabela caracteristicas CAS300M12BM2.

Wolfspeed-Cree: CAS300M12BM2

VDS ]D VLigMos RLigMos VLigDiDdo RLigDiodo
1.2kV | 293A 2,35V | 7,7mS 2,0V 6,8mS)
TVJma;v Ty, TdLig TdDesl T Tf

175° | 150° 761s 168ns 68ns 43ns

MOSFET-SiC
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Figura 4.12: Entrada para PLECS, Mosfet e diodo CAS30012-SiC 1.2kV.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Moébdulos IGBT’s 5S4

O médulo Infineon FF225R17TME4P IGBT-Si serd utilizado para as si-

mulacoes de cédlculos de perdas no conversor de dois niveis. As informagoes

mais relevantes foram compiladas na Tabela 4.10 e as curvas caracteristicas

de perdas chaveamento e conducao sao apresentadas na Figura 4.14, (Infi-

neon; 2017b). Diferentemente dos dispositivos de SiC, a fabricante Infineon

apresenta as caracteristicas de perdas de recuperacao reversa do diodo anti-

paralelo, Figura 4.13.

Tabela 4.10: Tabela caracteristicas FF225R17TME4P

Infineon : FF225R17TMEA4P

Ver Ic VLiQIGBT RLigchT VLigDiodo RLigDiodo
L7kV [225A| 245V | 10,9mQ | 1,95V | 8,7mQ
TVJmaz TVJ TdLig TdDesl Tr Tf
175° | 150° | 225ns | 840ns 85ns 540ns
e : Legend: .
0.1 Pl — a5 — 1250 g— gt
0.08 , - //""/--
e b " et
E[] 004 ,)/ll' _F;J"‘_f)‘“-_d___.“(f*
o —
002 | —
0.5 KJ/
200
Vaios [V] lon[A]

(a) Perdas Er;g. € Tpesl.-

(b) Caracteristica de queda de tensao por
corrente.

Figura 4.13: Entrada para PLECS, Diodo-Si FF225R17TME4P 1.7kV. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.
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Perdas de ligamento

: |Legend:
— 125"

Legend:

35 — 125° J,/

— 150°

\\\

925 50 100 150 200 250 300 350 400 450

lon[A]

E[]
(b) Caracteristica de queda de tensao por
corrente.

(a) Perdas Er;g. € Tpegl.-

Figura 4.14: Entrada para PLECS, IGBT-Si FF225R17TME4P 1.7kV. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Para o conversor de trés niveis NPC sera utilizado médulo Infineon F3L300R12MT4PB22
IGBT-Si para as simulacoes de calculos de perdas, este especifico para apli-
cagoes multiniveis possuindo o diodo de clamping interno. As informacoes
mais relevantes foram compiladas na Tabela 4.11 e as curvas caracteristicas
de perdas chaveamento e condugao sdo apresentadas na Figura 4.15, (Infi-
neon; 2017a). As caracteristicas de perdas de recuperagao reversa do diodo

antiparalelo sao apresentadas na Figura 4.16.
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Tabela 4.11: Tabela caracteristicas F3L300R12MT4PB22.

Infineon : F3L300R12MT4PB22

Ver Ic VLiQIGBT RLigIGBT VLigDiodo RLigDmdo
1.2kV [ 300A | 2,05V 6,8mf) 1,65V 5,5mf)
TVJmaoc Ty, Tdug TdDesl T, Tf
175° 150° | 200ns 480ns 60ns 80ns
Perdas de Ligamento
0.1 LS E.I.Legend:
3| — 1250
0.08 — 150°
nos |i7
E [J] 3.5
004 ¢
4 , - r//
500 =
2
v -
Perdas de Desligamen ' /--/
1
0.07 o5
006 | '
0.05 = 10022 50 100 199 300 399 500 598
E[g]m 5 lon[A]
0.3 | (b) Caracteristica de queda de tensao por
002 | corrente.
001 |

599

i [A]

(a) Perdas Er;g. € Tpegl.-

Figura 4.15: Entrada para PLECS, IGBT-Si F3L300R12MT4PB22 1.2kV.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.



4.3. ESTUDO COMPARATIVO DE PERDAS 84
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: -
Ver ) /

0.02 1 /r/

0.01

0.5

600

599 55 100 200 300 399 500
0 1 500

T -
- . 40
Ve [V] 300 500 o 29 100 200 3?0 4] Ion[A]
lea

(a) Perdas Ep;, e T (b) Caracteristica de queda de tensao por
Lig. Desl.-

corrente.

Figura 4.16: Entrada para PLECS, Diodo-Si F3L300R12MT4PB22 1.2kV.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Analise comparativa:

A utilizagao do carbeto de silicio viabilizou a constru¢ao de MOSFET’s
para as faixas de tensao de 1.2kV e 1.7kV, devido as caracteristicas de elevado
band — gap, e maior mobilidade dos portadores no carbeto de silicio quando
comparado ao Si. Além disso, a utilizagdo do SiC' resultou em dispositivos
MOSFET’s, com baixa queda de tensao de condugao, mesmo com altas ten-
soes de bloqueio, o que nao é possivel para dispositivos de Si, usualmente
discutido na literatura esse trade — off da tecnologia, ( ; ).

Como destacado anteriormente, a fabricante CREE nao apresenta dados
de recuperacao reversa para os diodos antiparalelo. A informacao nao é
relevante devido ao diodo ser possivelmente do tipo Schottky, que de forma
semelhante ao MOSFET’s para tensoes elevadas, somente foi viabilizado com
a utilizagao do carbeto de silicio.

Os dispositivos IGBT’s de Si da fabricante Infineon sao do tipo Trench
Field Stop de quarta geracao. Estes apresentam elevada temperatura de
operacao equivalendo-se aos dispositivos de SiC. Além de otimizacoes que
resultam em caracteristicas de baixas perdas de chaveamento e reducao da
corrente de cauda.

Os IGBT’s Infineon ( )e ( ), apresentam baixa
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tensao em conducao, melhores que as apresentadas para os MOSFET’s de
SiC ( )e ( ). As baixas perdas de condugao estao relaci-
onadas ao fenomeno de modulacao da condutividade, caracteristica inerente
dos IGBT’s, e que a resisténcia em conducao dos MOSFET’s aumenta em
funcao da tensao de bloqueio do dispositivo. Pontos estes fundamentais e
discutidos na Sec¢ao 3.3, assim deve-se considerar que os dispositivos Infineon
sao de quarta geracao, ja os MOSFET’s Cree sao de primeira geracao. O que
é totalmente significativo considerando uma evolugao gradual da tecnologia.

Os diodos antiparalelo presentes nos moédulos F3L300R12MT4PB22 e
FF225R17TMEA4P contribuem diretamente para o aumento das perdas de cha-
veamento, o que nao ocorre nos médulos CAS30012 e CAS30017. Conside-
rando a tensao de bloqueio de 1.2kV e 1.7kV os diodos antiparalelo dos modu-
los Infineon possivelmente possuem uma estrutura do tipo PilN para suportar
todo campo elétrico em polarizagao reversa. Os diodos do tipo Si apresen-
tam baixas quedas de tensao e perdas de recuperacao reversa consideraveis,
caracteristicas observadas nos dados dos dispositivos F3L300R12MT4PB22

( ) e FF225R17TME4P ( ).

4.3.2 Implementacao do modelo para calculo de perdas

A modelagem matematica para obtencao dos resultados de perdas foi
desenvolvida nos softwares Matlab Simulink ( ; ) e PLECS
Toolboz ( ; ). A estrutura macro do fluxo de dados é apresen-
tada na Figura 4.17, as informacoes de perdas de conducao e chaveamento
de cada semicondutor do bloco (PLECS Circuito) sao envidas para o bloco
(Célculo de perdas) através do PLECS Probe. Os algoritimos de modulacao
sao executados no bloco (SV-SHE PWM) gerando o comandos de para as

chaves.
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FreqDesejada FreqCtrl  PWM pulses [gates] Discrete,

- Ts=Tss.
Referencia

SV-SHE PWM powergu

BusDC_V BusDc V

Probe

BusDC_| Dados

PWM_commands ~ "LECS DrvOut_labe rou_laoe
Circuit

DrvOut_Vabe

D060 6

DrvOut_Vabc1 Drvout_vn!

Calculo de perdas

PLECS Circuito

Figura 4.17: Estrutura do modelos Simulink/PLECS para célculo de perdas.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A mesma estrutura da Figura 4.17 é utilizada para simulacao dos con-
versores de dois niveis e de trés niveis contemplados neste estudo, somente
diferenciando os algoritimos de modulagao do bloco (SV-SHE PWM), pre-
viamente discutidos no Capitulo 3. As Figuras 4.18 e 4.19 apresentam a
estrutura para as topologias de conversores de dois e trés niveis utilizadas
na simulagao de perdas, em ambas foi considerado o dissipador (heat — sink)
ideal para manter a temperatura dos componentes constante. Para man-
ter os dispositivos sob temperatura constante durante os teste, utiliza-se o
heat — sink diretamente conectado a fonte de temperatura sem impedancia

térmica e com capacitancia térmica nula, (Plexim; 2017).
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Figura 4.18: Circuito PLECS para Conversor de dois niveis. Fonte: Desen-
volvida pelo autor.
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Figura 4.19: Circuito PLECS para Conversor NPC de trés niveis. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

As informagoes de perdas de conducao e chaveamento foram obtidas pela
interface PLECS Probe e enviadas ao bloco (Calculo de perdas) conforme a
Figura 4.17 para processamento. Os dados de perdas gerados pelo PLECS
sao processados diretamente no solver, utilizando o mesmo passo calculo.
As perdas de conducao para cada dispositivo sao obtidas pelo valor médio
das perdas do PLECS em um janela média de execucao de um ciclo da

fundamental, conforme Equagao 4.1, ( ; ).
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Media(f(t)) = T ttTf(t).dt sendo T =1/frund (4.1)

As perdas de chaveamento sao obtidas pela acumulacao das perdas ins-
tantaneas de ligamento e desligamento de cada dispositivo, em uma janela
de tempo especifica. A Figura 4.20 indica o processo no qual as perdas ins-
tantaneas obtidas do PLECS sao somadas, e posteriormente, divididas pelo
periodo no qual foi executada a acumulagao. Os valores iniciais sao despre-

zados devido & dinamica inicial.

Perdas de chaveamento PLECS
T T T T

bl

Somatério perdas de chaveamento
T T T

0.025

0.02

0.015

0.01

[Watts]

0.005

[Watts]

-0.2

Perdas por janela de calculo
' ' — Média

[Watts]

1 I | 1
0 002 004 006 008 01 0.2
tempo [seq]

Figura 4.20: Perdas de chaveamento. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Para correta aproximacgao da simulagao foram executados alguns precedi-
mentos de testes para validagao do modelo utilizado. A validacao do modelo
constatou algum pontos importantes que podem introduzir mais incertezas
aos resultados. Devido a configuracao dos dados de entrada, a interpolacao
das caracteristicas de perdas pode gerar alguns problemas.

A reducao errada dos valores das perdas ocorre quando configura-se per-



4.3. ESTUDO COMPARATIVO DE PERDAS 89

das nulas para corrente zero. Este problema ocorre em razao de que os
fabricantes nem sempre apresentam as perdas para baixas correntes. A solu-
cao utilizada neste trabalho foi interpolar os dois tltimos pontos linearmente,
determinando o valor de perdas para correntes baixas, 1% da nominal.

O aumento das perdas devido a interpolagao erronea ocorre quando os
pontos para corrente zero e corrente negativa no dispositivo sao omitidos.
Assim, o algoritmo de interpolagao PLECS utiliza os dados disponiveis para
calcular perdas que nao existem, indicados por setas na Figura 4.21a. A
forma para solucionar o problema é forcar perdas zero para corrente zero e

negativa, o resultado da solucao estd apresentado na Figura 4.21b.

S 1
S
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o,m_llll 1 llll 1 |Jll . O‘J.IJ_I."' 1 IIII 1 I.I]l
'g O ' 'Y " % 0 e A b
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= o A A A ! o
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%06 J_’f T 06 J_If
504 g 04
§8‘2‘ 202 {

0.07 T 0.0*

0.00 001 0.02 003 004 005 0.00 001 002 003 004 0.05

(a) PLECS perdas chaveamento erradas.(b) PLECS perdas chaveamento corretas.

Figura 4.21: Teste para validacao do célculo de perdas PLECS. Fonte: De-
senvolvida pelo autor.
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4.3.3 Resultados de perdas

Nesta subse¢ao sao apresentados os resultados das simulacoes de perdas
para os dispositivos semicondutores de poténcia de forma comparativa entre
moduladores, topologia de conversores e tecnologia dos dispositivos. Destaca-
se que teorias e metodologias estudas no decorrer deste trabalho sao base
fundamental para a convergéncia do estudo.

Os resultados foram obtidos sob as seguintes consideragoes:
e Barramento de corrente continua fixo.

e Desprezado tempo morto na simulacao.

e Tempo de pulso minimo de 3useg.

e Capacitancia térmica do heatsink nula.

e Fonte ideal de temperatura configurada para 150° Celsius.
e Simulacoes em passo de cédlculo fixo de 0.5useg

e Os resultados foram apresentados em funcao da frequéncia de chavea-
mento do SV-PWM e equivaléncia do primeiro harmoénico para o SHE-
PWM.

Conversor de dois niveis

A Figura 4.22 mostra os resultados de perdas resultantes da utilizagao
dos dispositivos de Si e SiC para o conversor de dois niveis, em funcao da
variacao da frequéncia fundamental e frequéncia de chaveamento utilizando
o modulador SV-PWM. Na Figura 4.22 observa-se o crescimento mais acen-
tuado das perdas de chaveamento com o aumento da frequéncia para a con-
figuragao utilizando os dispositivos IGBT’s de Si. Os resultados de perdas
de condugao para o dispositivo SiC' ( ; ) mais altos que o Si (

; ) j& eram esperados, uma vez que a alta tensdo de bloqueio dos
MOSFET’s §iC demanda uma maior regiao de carga espacial, assim criando
maiores resisténcias em conducao, o que nao ocorre com os IGBT’s que se

beneficiam do fenomeno de modulagao da condutividade.
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(b) Perdas MOSFET-SiC 1.7kV.

Figura 4.22: Perdas Conversor de 2—Niveis SV-PWM. Fonte: Desenvolvida

pelo autor.
Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60

Conv. PCond. IGBT A [W. 382,96 383,04 382,60 384,89
Conv. PCond. DRLA [W] 38,05 38,12 38,10 37,98

Conv. PCond. ABC [W] 1263,03 1263,48 1262,10 1268,61
Conv. Chav. IGBTA[W] 152,98 307,62 703,50 1410,96
Conv. Chav. DRL A [W] 53,32 112,21 263,05 532,31
Conv. Chav. ABC [W] 618,93 1259,49 2899,65 5829,80
Conv. perdas Totais [W] 1881,96 2522,97 4161,75 7098,40

Vab Inv Rms [V] 763,60 764,83 72540 724,33
la Inv Rms [A] 197,96 197,97 197,83 198,46
vee [V] 1000 1000 1000 1000

Icc [A] 198,32 198,26 180,14 180,58

Pot. Saida Conv. [kwW] 196,43 195,73 175,98 173,48
Rendimento Conv. [] 0,991 0,987 0,977 0,961

PF Conv. [] 0,876 0,874 0,875 0,875
Conv. THD (Vabc) 46,154 37,622 21,098 20,368
Conv. THD (labc) 4,400 2,064 0,240 0,260

(a) Modulador SV-PWM e IGBT-Si.

Freq. PWM 1080Hz 2160Hz

SkHz 10kHz

Freq. Ref [Hz] 60 60
Conv. PCond. MOS A [W] 582,40 582,46
Conv. PCond. DRLA[W] 38,32 38,38
Conv. PCond. ABC [W] 1862,15 1862,51

60 60
581,41 586,03
38,35 38,24

1859,28 1872,82

Conv. Chav. MOSA [W] 17,40 35,31
Conv. Chav. DRL A [W] 0,00 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 52,19 105,94

81,19 163,19
0,00 0,00
243,56 489,56

Conv. perdas Totais [W] 1914,34 1968,45

2102,84 2362,38

Vah Conv Rms [V] 765,04 766,27
la Conv Rms [A] 198,51 198,52
Vee [V] 1000 1000

lcc [A] 198,69 198,63

Pot. Saida Conv. [kW] 196,78 196,66
Rendimento Conv. [] 0,990 0,990

726,77 725,68
198,38 199,02
1000 1000
180,47 180,91
178,37 178,55
0,988 0,987

PF Conv. [] 0,876 0,874 0,875 0,875
Conv. THD (Vabc) 46,007 37,503 20,995 20,266
Conv. THD (labc) 4,384 2,054 0,233 0,261

(b) Modulador SV-PWM e MOSFET-

SiC.

Figura 4.23: Compilacao de resultados Conversor de 2—Niveis SV-PWM.

Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 4.23 apresenta os dados de perdas compilados, assim como,

as condigoes equivalentes dos testes utilizando o SV-PWM. Observa-se que,
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para baixas frequéncias de chaveamento até 2kHz as perdas totais sao prati-
camente iguais, mas para frequéncias maiores, a diferenca fica muito grande
entre Si e SiC.

A Figura 4.24 apresenta resultados comparativos entre operacao dos dis-
positivos MOSFET-SiC (Cree; 2014b) e IGBT-Si (Infineon; 2017h), porém
com modulador SHE-Bipolar aplicado ao conversor de dois niveis. Os resul-
tados mostram novamente uma grande reducao das perdas de chaveamento

entre MOSFET-SiC e IGBT-Si e também uma redugao em relagao ao SV-
PWM.

Perdas SHE 2N IGBT-Si 1.7kV Perdas SHE 2N MOSFET-SiC 1.7kV

I Perdas de Condugdo

[ Perdas de Condugéo
4 I Perdas de Chaveamento

[ Perdas de Chaveamento

=) =)
=3 - =5
(2] (2]
S S
22 - 2 1
o o
1+ 1000¢ 0.5 10000
0 5000 o0 5000 2
N <
60 2160 - >
%0 40 1080 o © Fi o0 40 1080
Fi eq Ry @
req Fund‘ [Hz] 30 Q&e Ung {HZ] 30 Q\
(a) Perdas IGBT-Si 1.7k V. (b) Perdas MOSFET-SiC 1.7kV.

Figura 4.24: Perdas Conversor de 2—Niveis SHE-B. Fonte: Desenvolvida pelo
autor.
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Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60 Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60
Conv. PCond. IGBT A[W] 380,93 380,26 379,87 379,95 Conv. PCond. MOS A [W] 578,44 577,01 576,31 576,38
Conv. PCond. DRL A [W] 38,37 38,29 38,33 38,34 Conv. PCond. DRLA [W] 38,62 38,56 38,56 38,57
Conv. PCond. ABC [W] 1257,90 1255,67 1254,60 1254,85 Conv. PCond. ABC [W] 1851,19 1846,72 1844,62 1844,85
Conv. Chav. IGBTA [W] 107,62 190,73 418,19 787,96  Conv.Chav. MOS A [W] 12,09 21,61 48,06 91,16
Conv. Chav. DRL A [W] 34,61 67,17 15493 297,45 Conv. Chav. DRL A [W] 0,00 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 426,67 773,71 1719,35 3256,22 Conv. Chav. ABC [W] 36,26 64,84 144,19 273,49
Inv. perdas Totais [W] 1684,57 2029,38 2973,96 4511,07 Conv. perdas Totais [W] 1887,45 1911,56 1988,82 2118,34

Vab Conv Rms [V] 811,54 809,36 809,06 806,79 Vab Conv Rms [V] 812,85 810,67 810,36 808,14
la Conv Rms [A] 197,42 197,25 197,10 197,13 la Conv Rms [A] 197,99 197,79 197,66 197,68
Ve [V] 1000 1000 1000 1000 Vece [V] 1000 1000 1000 1000

lcc [A] 197,29 196,81 197,27 198,44 lcc [A] 197,68 197,15 197,65 198,81
Pot. Saida Conv. [kW] 195,60 194,78 194,30 193,93 Pot. Saida Conv. [kW] 195,79 195,24 195,66 196,69
Rendimento Conv. [] 0,991 0,990 0,985 0,977 Rendimento Conv. [] 0,990 0,990 0,990 0,989
PF Conv. [] 0,875 0,876 0,875 0,882 PF Conv. [] 0,875 0,876 0,875 0,882
Conv. THD (Vabc) 63,622 58,789 17,375 16,470 Conv. THD (Vabc) 63,402 58,608 17,311 16,421
Conv. THD (labc) 5,193 2,871 0,252 0,242 Conv. THD (labc) 5,176 2,862 0,248 0,238

(a) Modulador SHE-B e IGBT-Si.  (b) Modulador SHE-B e MOSFET-SiC.

Figura 4.25: Compilacao de resultados Conversor de 2—Niveis SV-PWM.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Os resultados de perdas indicam uma elevacao nas perdas para os dispo-
sitivos IGBT-Si, em fun¢ao do aumento da frequéncia de chaveamento muito
superior aos obtidos para os dispositivos MOSFET’s de SiC, Figuras 4.22 e
4.24. Fica evidente que para baixas frequéncias de chaveamento, até 2kHz,
as perdas totais sao praticamente iguais, mas para frequéncias maiores, a
diferenca entre Si e SiC cresce significativamente, mesmo utilizando o SHE-
PWM. A Figura 4.25 apresenta os dados de perdas compilados, assim como
as condigoes equivalentes dos testes.

Ao se considerar a operagao em condi¢ao nominal com frequéncia de cha-
veamento em 10kHz para o SV-PWM, justifica-se a utilizacao do SHE, que
para uma equivaléncia do primeiro harmonico, gera uma redugao de perdas
de chaveamento de aproximadamente 43% e uma reducao nas perdas totais
de aproximadamente 36%. Considerando-se a condigao de carga e frequéncia
de chaveamento de 10kHz e assumindo que a poténcia na carga é a mesma
para todas as condigoes, os ganhos de eficiéncia em fungao das mudancas do

dispositivo e modulador podem ser traduzidos em:
e Utilizando o SV-PWM e substituindo o IGBT-Si por o MOSFET-SiC:

— Reducao de perdas de chaveamento em 5.3kWatts, cerca de 91%;
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— Aumento das perdas de conducao em 604Watts, cerca de 47%;

— Reducao total das perdas de 4.7kWatts, cerca de 66%;
e Utilizando o SHE-PWM e substituindo o IGBT-Si por o MOSFET-SiC:

— Reducao de perdas de chaveamento em 3kWatts, cerca de 91%;
— Aumento das perdas de condugao em 590Watts, cerca de 47%;

— Reducao total das perdas de 2.4kWatts, cerca de 53%;
e Utilizando o IGBT-Si e substituindo o SV-PWM por o SHE-PWM:

— Reducao de perdas de chaveamento em 2.5kWatts, cerca de 43%;
— Reducao das perdas de conducao em 10Watts, cerca de 1%;
— Reducao total das perdas de 2.5kWatts, cerca de 36%;

e Utilizando o MOSFET-SiC e substituindo o SV-PWM por o SHE-

PWM :

— Reducao de perdas de chaveamento em 236kWatts, cerca de 43%;
— Reducao das perdas de conducao em 26Watts, cerca de 1.4%;
— Reducao total das perdas de 210Watts, cerca de 10%;

As comparagoes entre as quatro configuragoes utilizadas nos testes refle-
tem exatamente o rendimento obtido para o conversor de dois niveis compi-

lados na Figura 4.26.
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Figura 4.26: Resultados de rendimento em condigao nominal para conversor
2n. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 4.27 mostra os resultados graficos para condicao nominal de
60Hz em fungao da variacao da frequéncia de chaveamento, para todas confi-

guracoes de dispositivos e moduladores utilizando o conversor de dois niveis.
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Figura 4.27: Comparacao de perdas Conversor de 2—Niveis para condigao
nominal. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Conversor de trés niveis NPC

A Figura 4.28 mostra os resultados de perdas dos dispositivos de Si e SiC
para o conversor de trés niveis NPC, em funcao da variagao da frequéncia
fundamental e frequéncia de chaveamento utilizando o modulador SV-PWM.
Semelhante aos resultados obtidos para o conversor de dois niveis, observa-se
o crescimento mais acentuado das perdas de chaveamento para o dispositivo
de Si, em funcao do aumento da frequéncia de chaveamento, Figuras 4.28 e
4.30.

As perdas de condugao para os dispositivos de MOSFET-SiC ( ; )
e IGBT-Si ( ; ) utilizados para o conversor de trés niveis NPC,
nao apresentam grandes diferengas quanto as entre os dispositivos IGBT’S
e MOSFET’s do conversor de dois niveis. Essa diferenca é consequéncia da
reducao da tensao de bloqueio de 1.7kV para 1.2kV afetar diretamente a
caracteristica de condugao dos MOSFET’s, assim existe uma reducao signifi-
cativa das perdas de conducao entre os dispositivos de SiC'— 1.7kV utilizados
no conversor de dois niveis CAS300M17BM2 ( : ), e o dispositivo de
1.2kV utilizado no conversor de trés niveis CAS300M12BM2 ( ; ).
Assim, verifica-se nos resultados perdas de conducao muito proximas entre
os dispositivos de IGBT-SI e MOSFET-SiC para ambos os moduladores SV-
PWM e SHE-PWM.
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(a) Perdas IGBT-Si 1.2kV.

Figura 4.28: Perdas Conversor
volvida pelo autor.

(b)

Perdas MOSFET-SiC 1.2kV

de 3—Niveis NPC SV-PWM. Fonte: Desen-

Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60
Conv. PCond. IGBTA [W] 542,43 543,11 543,75 543,89
Conv. PCond. DRLA [W] 5,45 5,38 5,33 5,49
Conv. PCond. Clamp. A[W] 52,70 52,68 52,67 52,47
Conv. PCond. ABC [W] 1801,73 1803,49 1805,25 1805,54
Conv. Chav. IGBT A [W] 37,75 72,45 163,05 320,67
Conv. Chav. DRL A [W] 2,64 491 10,48 20,70
Conv. Chav. Clamp. A[W] 19,64 39,74 92,49 183,74
Conv. Chav. ABC [W] 180,08 351,32 798,06 1575,32
Conv. perdas Totais [W] 1981,81 2154,81 2603,30 3380,86
Vab Conv. Rms [V] 682,65 683,84 687,60 689,12
la Conv. Rms [A] 196,86 196,99 197,12 197,13
Vee [V] 1000 1000 1000 1000
Ice [A] 197,74 198,02 199,43 181,13
Pot. Saida Conv. [kW] 195,76 195,86 196,82 177,75
Rendimento Conv. [] 0,990 0,989 0,987 0,981
PF Conv. [] 0,875 0,875 0,876 0,875
Conv. THD (Vabc) 23,978 13,299 5,021 9,564
Conv. THD (labc) 1,886 0,765 0,102 0,103

(a) Modulador SVPWM e IGBT-Si.

Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60
Conv. PCond. MOS A [W] 548,62 549,49 550,39 550,53
Conv. PCond. DRL A [W] 6,53 6,44 6,39 6,58
Conv. PCond. Clamp. A[W] 65,68 6566 6564 65,40
Conv. PCond. ABC [W] 1862,50 1864,77 1867,25 1867,52
Conv. Chav. MOS A [W] 7,79 14,97 33,74 66,38
Conv. Chav. DRL A [W] 0,00 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. Clamp. A [W] 0,00 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 23,38 44,91 101,23 199,14
Conv. perdas Totais [W] 1885,88 1909,68 1968,48 2066,66
Vab Conv. Rms [V] 687,65 688,84 692,63 694,15
la Conv. Rms [A] 198,37 198,50 198,63 198,65
Vee [V] 1000 1000 1000 1000
lcc [A] 199,04 199,32 200,74 182,32
Pot. Saida Conv. [kW] 197,15 197,41 198,77 180,25
Rendimento Conv. [] 0,991 0,990 0,990 0,989
PF Conv. [] 0,875 0,875 0,876 0,875
Conv. THD (Vabc) 23,893 13,249 5,021 9,536
Conv. THD (labc) 1,880 0,761 0,070 0,074

(b) Modulador SV-PWM e MOSFET-
SiC.

Figura 4.29: Compilacao de resultados Conversor de 3—Niveis SV-PWM.

Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 4.30 apresenta resultados comparativos entre operagao dos dis-
positivos MOSFET-SiC (Cree; 2014a) e IGBT-Si (Infineon; 2017a), porém

com modulador SHE-Unipolar aplicado ao conversor de trés niveis NPC. Os



4.3. ESTUDO COMPARATIVO DE PERDAS 98

resultados mostram novamente uma grande reducao das perdas de chavea-
mento entre MOSFET-SiC e IGBT-Si e também em relagao ao SV-PWM. A
frequéncia de chaveamento das Figuras 4.30a e 4.30b foi mantida em relacao

ao SV-PWM para facilitar as comparagoes.

Perdas SHE 3N-NPC IGBT-Si 1.2kV Perdas SHE 3N-NPC MOSFET-SiC 1.2kV

-Perdas de Condugao
I Perdas de Chaveamento
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= b=l
G 1 &
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89 Fung, Hy 30 & "8q Fung, Hy % < >
(a) Perdas IGBT-Si 1.2kV. (b) Perdas MOSFET-SiC 1.2kV.

Figura 4.30: Perdas Conversor de 3—Niveis NPC SHE-U. Fonte: Desenvol-
vida pelo autor.

Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz Freq. PWM 1080Hz 2160Hz 5kHz 10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60 Freq. Ref [Hz] 60 60 60 60
Conv. PCond. IGBTA [W] 543,69 543,66 543,72 543,67 Conv. PCond. MOS A [W] 550,36 550,45 550,40 550,43
Conv. PCond. DRLA [W] 2,85 3,36 3,47 3,53 Conv. PCond. DRLA [W] 3,40 4,03 4,16 4,23
Conv. PCond. Clamp. A [W] 55,07 54,37 54,32 54,24 Inv. PCond. Clamp. A [W] 68,54 67,63 67,59 67,48
Conv. PCond. ABC[W]  1804,84 1804,17 1804,51 1804,33 Conv. PCond. ABC [W] 1866,91 1866,30 1866,44 1866,41
Conv. Chav. IGBT A [W] 22,99 42,65 96,24 182,47 Conv. Chav. MOS A [W] 4,78 8,73 19,68 37,34
Conv. Chav. DRLA [W] 1,42 3,18 9,29 17,70 Conv. Chav. DRLA [W] 0,00 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. Clamp. A[W] 11,95 23,69 53,93 104,16 Conv. Chav. Clamp. A [W 0,00 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 109,09 208,56 47838 912,98 Conv. Chav. ABC [W] 14,33 26,19 59,04 112,01
Conv. perdas Totais [W] 1913,93 2012,73 2282,89 2717,30 Conv. perdas Totais [W] 1881,24 1892,49 1925,49 1978,41
Vab Conv. Rms [V] 685,34 683,46 692,34 693,54 Vab Conv. Rms [V] 690,33 688,46 697,35 698,52
la Conv. Rms [A] 197,08 197,03 197,05 197,03 la Conv. Rms [A] 198,59 198,55 198,56 198,55
Vee [V] 1000 1000 1000 1000 Vee [V] 1000 1000 1000 1000
lcc [A] 198,01 197,82 197,97 198,06 lec [A] 199,32 199,13 199,26 199,37
Pot. Saida Conv. [kW] 196,10 195,81 195,68 195,34 Pot. Saida Conv. [kW] 197,43 197,24 197,33 197,39
Rendimento Conv. [] 0,990 0,990 0,988 0,986 Rendimento Conv. [] 0,991 0,990 0,990 0,990
PF Conv. [] 0,874 0,874 0,874 0,875 PF Conv. [] 0,874 0,874 0,874 0,875
Conv. THD (Vabc) 27,645 19,977 3,948 5,267 Conv. THD (Vabc) 27,645 19,977 3,948 5,267
Conv. THD (labc) 2,010 0,947 0,100 0,099 Conv. THD (labc) 2,010 0,947 0,100 0,099
(a) Tabela SHE-U IGBT-Si. (b) Tabela SHE-U MOSFET-SiC.

Figura 4.31: Compilacao de resultados Conversor de 3—Niveis SV-PWM.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Os resultados de perdas, Figuras 4.28 e 4.30 indicam uma elevacao nas
perdas para os dispositivos IGBT-Si, em funcao do aumento da frequéncia
de chaveamento, muito superior aos obtidos para os dispositivos MOSFET’s
de SiC, semelhante aos resultados obtidos para o conversor de dois niveis.
Ao se considerar a operagao em condi¢ao nominal com frequéncia de cha-
veamento em 10kHz para o SV-PWM, justifica-se a utilizacao do SHE, que
para uma equivaléncia do primeiro harmonico, gera uma reducao de perdas
de chaveamento de aproximadamente 41%, e uma reducao nas perdas totais
de aproximadamente 19%. A relacao de reducao de perdas para condicao

nominal é apresentada abaixo:

e Utilizando o SV-PWM e substituindo o IGBT-Si por o MOSFET-SiC:

— Reducao de perdas de chaveamento em 1.37kWatts, cerca de 87%;
— Aumento das perdas de conducao em 61Watts, cerca de 3.4%;

— Reducao total das perdas de 1.3kWatts, cerca de 39%;
e Utilizando o SHE-PWM e substituindo o IGBT-Si por o MOSFET-SiC:

— Reducao de perdas de chaveamento em 808Watts, cerca de 88%;
— Aumento das perdas de conducao em 62Watts, cerca de 3.4%;
— Reducao total das perdas de 745Watts, cerca de 27.4%;

e Utilizando o IGBT-Si e substituindo o SV-PWM por o SHE-PWM::

— Reducao de perdas de chaveamento em 647Watts, cerca de 41%;
— Reducao das perdas de conducao em 0.0001Watts, cerca de 0.01%;
— Reducao total das perdas de 647Watts, cerca de 19%;
e Utilizando o MOSFET-SiC e substituindo o SV-PWM por o SHE-
PWM :
— Reducao de perdas de chaveamento em 84Watts, cerca de 42%;
— Reducao das perdas de conducao em 0.0006Watts, cerca de 0.03%;
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— Reducao total das perdas de 84Watts, cerca de 4%;

As comparagoes entre as quatro configuracoes utilizadas nos testes refle-
tem exatamente o rendimento obtido para o conversor de dois niveis compi-

lados na Figura 4.32.
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Figura 4.32: Resultados de rendimento em condi¢gao nominal para conversor
3n NPC. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Figura 4.33 mostra os resultados graficos para condi¢gao nominal de
60Hz em funcao da variagao da frequéncia de chaveamento, para todas con-
figuracoes de dispositivos e moduladores utilizando o conversor trés niveis
NPC. Verifica-se menores perdas com a utilizacao dos dispositivos de SiC
quando comparado as configuragoes com SiC, observa-se também que o mo-
dulador reduz significativamente as perdas para a configuracao com IGBT’s
mais nao gera grandes redugoes com a utilizacao dos MOSFET’s de SiC

devido as perdas de chaveamento ja serem muito baixas.
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Figura 4.33: Comparacao de perdas Conversor de 3—Niveis NPC para con-
digado nominal. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

4.4 Analise comparativa de perdas entre to-

pologias de dois e trés niveis

Esta secao apresenta os resultados considerando a transigao entre as topo-
logias de conversores de dois e de trés niveis NPC anteriormente apresentados,
deve ser considerado que os resultados sao referentes a condigao nominal de
operagao em 60Hz conforme a Tabela 4.1.

Os resultados comparativos entre os conversores e os dispositivos de Si
e SiC utilizando o modulador SV-PWM e SHE-PWM sao apresentados res-
pectivamente, nas Figuras 4.34 e 4.35. Observa-se que, existe uma redugao
significativa das perdas de chaveamento da topologia de dois niveis para a
de trés niveis NPC utilizando dispositivos de silicio. A redugao é em con-
sequéncia da menor tensao de bloqueio dos dispositivos 1.2kV utilizados no
conversor trés niveis NPC, o que implica em dispositivos com melhores ca-

racteristicas que os de 1.7kV utilizado no conversor de dois niveis.
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Inicialmente se observa as perdas provenientes da conducao, espera-se me-
nores perdas para o conversor de trés niveis, visto as melhores caracteristicas
dos dispositivos de de 1.2kV de Si e de SiC'. Porém, o nimero elevado de
dispositivos para o conversor de trés niveis resulta em menores perdas por
dispositivo e maiores perdas de conducao do conversor nesse projeto. Deve-se
considerar que, para outras condicoes a diferenca entre os dispositivos pode

compensar o dobro de chaves e os diodos de Clamping inerente da topologia
de trés niveis NPC.

Perdas SV-PWM 2n x 3n IGBT-Si Perdas SV-PWM 2n x 3n MOSFET-SiC

Il Perdas de Condugao [ Perdas de Condugdo
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(a) Perdas Conv 2n e 3n SV-Si. (b) Perdas Conv 2n e 3n SV-SiC.

Figura 4.34: Perdas Conversor de 2—Niveis e 3—Niveis SV-PWM. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.
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(a) Perdas Conv 2n e 3n SHE-Si. (b) Perdas Conv 2n e 3n SHE-SiC.

Figura 4.35: Perdas Conversor de 2—Niveis e 3—Niveis SHE-PWM. Fonte:
Desenvolvida pelo autor.

Abaixo sao apresentadas as relagoes entre as perdas das topologias de
conversores de dois e trés niveis NPC para utilizacao do modulador SHE-

PWM e SV-PWM com dispositivos IGBT’s de silicio Infineon e MOSFET’s
de carbeto de silicio CREE:

e Utilizando IGBT-Si com SV-PWM e substituindo o conversor 2n por
o 3n:
— Reducao de perdas de chaveamento de 4.2kWatts, cerca de 73%;
— Aumento das perdas de conducao em 536Watts, cerca de 42%;
— Reducao total das perdas de 3.7kWatts, cerca de 52%;

e Utilizando MOSFET-SiC com SV-PWM e substituindo o conversor 2n
por o 3n:
— Reducao de perdas de chaveamento em 290Watts, cerca de 59%;
— Reducao das perdas de conducao em 5Watts, cerca de 0.33%;
— Reducao total das perdas de 295Watts, cerca de 12%;

e Utilizando IGBT-Si com SHE-PWM e substituindo o conversor 2n por
o 3n:
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— Reducao de perdas de chaveamento em 2.37kWatts, cerca de 72%;
— Aumento das perdas de conducao em 550Watts, cerca de 43%;
— Reducao total das perdas de 1.8Watts, cerca de 19%;

e Utilizando MOSFET-SiC com SHE-PWM e substituindo o conversor

2n por o 3n:

— Reducao de perdas de chaveamento em 162Watts, cerca de 59%;
— Aumento das perdas de condugao em 21Watts, cerca de 1%;

— Reducao total das perdas de 141Watts, cerca de 6.7%;

As Figuras e apresentam de forma compilada os resultados de rendimento
para configuragoes utilizando as topologias de dois niveis e trés niveis NPC,
assim refletindo exatamente as redugoes de perdas com a utilizagao do con-
versor de trés niveis NPC ao de dois niveis. Observa-se que para mesmo
modulador e tecnologia de dispositivos o conversor de trés niveis apresenta
maior eficiéncia para quase todas condigoes, exceto para a condicao utili-
zando o modulador SHE2L-PWM com PHS em 1080kHz do SV-PWM, na
qual as perdas de conducao sao dominantes e o nimero de chaves reduzido
da configuragao de dois niveis apresenta menores perdas e consequentemente

maior rendimento, Figura .
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Figura 4.36: Comparacao rendimento entre os conversor de 2—Niveis e
3—Niveis. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

4.5 Projeto do Filtro de saida

Considerando o estudo de perdas da subsecao 4.3, existe a possibilidade de
redugao das perdas utilizando o modulador SHE para condigao equivalente do
SV-PWM com o critério do primeiro harmonico. Assim, nesta subsecao serd
apresentado um estudo do projeto de filtro senoidal de saida para condigoes
equivalentes dos moduladores SV-PWM e SHE-PWM.

Como foi observado nos resultados de perdas, o ganho relativo entre SHE-
PWM e SV-PWM é mais significativo para aplicagbes com dispositivos de
silicio, nos quais a reducao da frequéncia de chaveamento implica em grande
redugao nas perdas totais, justificando a utilizagao do SHE-PWM.

Para o projeto do filtro senoidal de saida sera considerado o estudo rea-
lizado Segao 3.5. Considerando o circuito utilizado nas simulacoes do estudo
das perdas Secao 4.3 foi adicionado o filtro de saida LCL representado na
Figura 4.37.
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Filtro Senoidal LCL

"
|
________

Carga

Figura 4.37: Circuito para conversor trifasico e filtro de saida LCL mais

carga. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A Tabela 4.12 mostra uma sintese dos parametros utilizados para os cal-

culos do filtro de saida com base nas defini¢oes feitas no inicio do capitulo,

entre as quais estao as caracteristicas da carga apresentadas na Tabela 4.1.

Tabela 4.12: Parametros base para projeto do filtro de saida.

Parametro Valor | Unidade
Poténcia Nominal | 230 | [kVA]
Tensao Nominal 660 | [Volts]
Corrente Nominal | 200 [Apms]
Fator de Poténcia | 0,87 I
Frequéncia Nominal | 60 [Hz]
Resisténcia Eq. 1,668 Q]
Indutancia Eq. 2.4 [mH]
Impedancia Eq. 1,906 Q]
Barramento CC 1000 V]

No Capitulo 3 foram definidas as funcoes de transferéncia que descrevem

a relacao entre corrente de saida do filtro 7,5, com tensao e corrente na saida

do conversor, Equagoes 3.25 e 3.26. Outra forma de se investigar o projeto

do filtro LCL e carga é a partir do circuito equivalente Figura 4.38 e executar

a representacao das equagoes diferenciais em espaco de estados.
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Figura 4.38: Circuito para uma fase do filtro LCL. Fonte: Desenvolvida pelo
autor.

Aplicando as leis de Kirchhoft’s das correntes ao circuito 4.38 pode-se
obter as Equagoes 4.2, 4.3 e 4.4.

d.C”U . .
chv = Ll Cllt + Rlzcv + V; + RDZC’U (42)
di di
Vo = —Lo—2 — Ryigs — Lo —2 — Reiy + Vi + Rpie (4.3)
dt dt
ie = ey — i (4.4)

Substituindo a Equacao 4.2 nas Equacoes 4.2 e 4.2, obtém-se:

. 1
icv - L_ [_icv(Rl + RD) —+ RDiLQ — ‘/cv — ‘/C] (45)

1

iy = I, + L. lico(Rp) + ir2(R2 + R. + Rp) — Vo + V| (4.6)

Visto que, a corrente no capacitor é dada por Cdv/dt a Equacao 4.4 pode

ser reescrita como:

~ L. :
Ve = C_f lico — iL2] (4.7)

As Equagoes 4.5, 4.6 e 4.7 podem ser reescritas na forma de matrizes de

espago de estados Equacao 4.8a, na qual a representacao completa pode ser
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obtida pela Equagao 4.9.

i = Ar + Bu 4.8a
y =Cz+ Du (4.8b)
R1+Rp Rp —1 1
tow L I Ty | | e Tip 0
R Ro+Ro+R 1 Vew
- — D 2 C "D - 1
2| 7 | Ig¥Le T La+Le IotLc | © | L2 + 0 —5zg |- " (4.9)
2
\Ze c%, —CLf 0 Vo 0 0

A Equacao de saida (y), Equacao 4.10, pode ser escrita no formato de
espaco de estados definido pela Equacao 4.8b. Esta representacao descreve
a saida em funcao das varidveis de estado para filtro de saida LCL e carga

genérica RL, resultando na Equagao 4.11 para iys.

y =irz = (0)icy + (1)ira + (0)Ve + (0)Veo + (0)V2 (4.10)
/I:C’U
Vew
y= [0 1 0]. tr2| + [O 0}. (4.11)
Vo
Ve
Para y = i, assume-se C' = [1 0 0] e para y = V. assume-se C' =

0 o 1.

4.5.1 Projeto do Filtro LCL com modulacao a 1080Hz

Esta condicao de operacao pode ser classificada como critica devido a
baixa frequéncia de chaveamento, nos quais os critérios de afastamento entre
frequéncia fundamental, frequéncia de ressonancia do sistema e frequéncia de
modulagao nem sempre sao respeitados. Consequentemente, os critérios para
dimensionamento dos componentes passivos do filtro sao explorados ao limite

e em certos casos negligenciados, como limites entre frequéncias e balanco de
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poténcia reativa.

Nessa condi¢cao o modulador SHE possui uma vantagem se comparado a
outros moduladores como o SV-PWM, devido ao problema de espalhamento
dos harmonicos e side — band. Para o projeto do filtro senoidal de saida
considerou-se os parametros da Tabela 4.12, e o procedimento descrito na
Secao 3.5 para frequéncia de chaveamento em 1080hz e o modulador SV-
PWM. Dessa forma, o primeiro harmonico significativo esta na frequéncia de
840hz.

A Tabela 4.13 apresenta o projeto para o filtro LCL, no qual foi estabe-
lecido um ripple méximo de 25% da corrente nominal e as caracteristicas de

carga apesentadas na Tabela 4.12.

Tabela 4.13: Parametros Filtro LCL para F, de 1080hz.

Parametro Valor | Unidade
AImaac 25 [%]n [p — pH
Indutor L, 1,65 [mH]
R série rL, 66 [(mQ]
Capacitor C} 70 [uF
R série rCy 10 [m€?]
Indutor Ly 0,165 mH]
R série rL,y 6 mQ]
Frequéncia Res. | 600 [Hz]
Q L, 32,7 | [%VAbase]
Q Ly 7,49 | [%VAbase]
Q Cy 5,0 | [%VAbase]
ZLon]2Cr | 83 I

A resposta em frequéncia do filtro foi obtida a fim de se observar e avaliar
o filtro LCL projetado para frequéncia de chaveamento de 1080Hz utilizando
o SV-PWM, Figura 4.39. Para tal, foi utilizada a funcao de transferéncia
entre a corrente na carga e a corrente no conversor, definida pela Equacao
3.26, apresentada na se¢ao 3.5. Também realizou-se a variagao do resistor sé-
rie do capacitor C'y, resistor de damping. Observa-se que, com o aumento do

resistor de amortecimento, diminui-se o pico de ressonancia, todavia, a atenu-
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acao do filtro apds a frequéncia de ressonancia é reduzida de 60dB/dec para
40dB/dec para o resistor Rp de 10€2. Mesmo que a diferenga de atenuagao
nao implique em prejuizos maiores, a utilizacao do resistor de amortecimento
introduz mais perdas ao sistema. Assim, pode-se optar por outras estratégias
via software, denominadas amortecimento por resistor virtual/ativo active-

damping. Estas técnicas podem ser utilizadas gerando resultados aceitaveis,

( ; 2015), ( ; 2011) e ( ; 2017).
Respu.‘sta em Frequéncia LCL ‘

X: 598
Y. 42.97
50 e e ks s ‘ - L ———

0 X: 1000 -
-~ Y:-20907
———Rd=1mQ

)

h=h

% ——Rd=10Q b X:1.001e+04
S -850 - X: 1002 Y: 7084

E Rd =50 Y:337 -

<)

T

= -100 - L

X:1.001e+04
Y:-97 48

50— | L |
10° 10 102 10° 104
Frequéncia [Hz]

50 — T T T T T T T T |

)

Fase [graus]

T L N S R | N | M| R |
10° 10 10° 10° 10*
Frequéncia [Hz]

Figura 4.39: Resposta em frequéncia LCL . Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A resposta em frequéncia para verificacao do projeto do filtro LCL e carga
genérica RL, foi obtida utilizando as equacgoes diferenciais que descrevem o
circuito equivalente do sistema em espaco de estados apresentado anterior-
mente. Com isso, as relagoes de entrada e saida que descrevem a dinamica do
sistema considerando o filtro LCL sao apresentadas nas Figuras 4.40a,4.40b,
4.41a e 4.41b.
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Figura 4.40: Resposta em frequéncia do circuito equivalente LCL e Carga.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Figura 4.41: Resposta em frequéncia do circuito equivalente LCL e Carga.
Fonte: Desenvolvida pelo autor.

A atenuacao introduzida pelo filtro pode ser verifica considerando o ganho



4.5. PROJETO DO FILTRO DE SAIDA

112

de corrente na saida do conversor e corrente na carga de —4.394dB em 600Hz,

Figura 4.41b. Verifica-se a correta atenuagao considerando as FFT’s da cor-

rente da saida do conversor e da carga, Figuras 4.42b e 4.43b. Observa-se a
correta atenuacao do harmonico em 600Hz de 11.31A para 6.82A, aplicando
o ganho de —4.394dB. Em decorréncia do espalhamento dos harmonicos de

baixa frequéncia, utilizando o modulador SV-PWM, alguns harmoénicos sao

amplificados mesmo na condigao de operagao nominal de 60Hz.
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Figura 4.42: FFT corrente e tensao, utilizando filtro LCL e modulador SV-
PWM.. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Figura 4.43: FFT corrente e tensao, utilizando filtro LCL e modulador SV-
PWM.. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

O modulador SHE-PWM mesmo em operando em uma frequéncia de mo-
dulacao média de 900Hz, abaixo para a qual foi projetado o filtro de saida,
apresentou bom desempenho nao observando nenhum harmonico abaixo de
1380Hz, primeiro harmonico na saida nao eliminado. Também pode-se obser-
var uma menor distor¢ao harmonica para tensao e corrente na carga quando
comparado ao SV-PWM. Esta configuracao para o SHE-PWM de equivalén-
cia do primeiro harmonico demostra a capacidade de operar com frequen-
cia de modulagao mais baixas, e alta previsibilidade em relacao ao primeiro
harmonico na saida quando comparado ao o SV-PWM.

Outra condicao de equivaléncia seria entre frequéncias de chaveamento
dos os moduladores SHE-PWM e SV-PWM, assim para a condi¢ao de 1080Hz
poderia-se utilizar o SHE-Bipolar operando com 9 angulos. O que, resultaria
em uma frequéncia média de modulacao de 1140Hz e primeiro harmonico na
saida em 1740Hz para frequéncia fundamental de 60Hz, contudo ocorreria o

aumento nas perdas de chaveamento.
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Figura 4.44: FFT da corrente e tensao, utilizando filtro LCL e modulador
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Figura 4.45: FFT da corrente e tensao,
SHE-PWM. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

utilizando filtro LCL e modulador
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4.5.2 Estudo comparativo do filtro de saida e perdas

Nesta se¢ao serao considerados os estudos de perdas em func¢ao da utiliza-
cao de dispositivos de silicio e carbeto de silicio, os moduladores SHE-PWM
e SV-PWM e as topologias de conversores. Também serd considerado o es-
tudo do projeto de filtro de saida, assim como serao estimadas de forma

correlacional as perdas nos componentes passivos do filtro.

Conversor de dois niveis

As perdas obtidas para os dispositivos na Segao 4.3.3 e Figura 4.27, in-
dicam a possibilidade de obter baixas perdas com configuragoes distintas. A
configuracao com o modulador SV-PWM com frequéncia de chaveamento de
1080Hz e dispositivos IGBT’s de Si, é um dos extremos, visto que, opta-se
por utiliza uma frequéncia de modulagao extremamente baixa para se conse-
guir baixas perdas no conversor. Porém, a configuracao requer um filtro de
saida consideravel mesmo para requisitos minimos, visto a especificacao de
25% para ripple na corrente de saida do conversor. Como foi observado nos
resultados obtidos na Sub-Secao 4.5.1.

Como o projeto e resultados para o filtro LCL para a primeira configura-
¢ao ja foi devidamente apresentado na Sub-Secao 4.5.1, este serd comparado
aos resultados da configuracao oposta. Na qual, utilizou-se o SHE-Bipolar
com PHS em 10khz e os dispositivos MOSFET’s de S§:C', para o conversor
de dois niveis. Esta configuracao com SHE-Bipolar e frequéncia do primeiro
harmonico na saida de 10020Hz resulta em frequéncia real de chaveamento
de 6660Hz. Assim, o filtro de saida senoidal foi projetado utilizando o mesmo
procedimento da Secao 4.5.1.

Nessa condicao de operacao assumiu um 7ripple maximo de 15% da cor-
rente nominal, e as caracteristicas de carga apesentadas na Tabela 4.12.
Dentre as quais, uma possivel configuracao do filtro para o modulador SHE-

Bipolar com PHS em aproximadamente 10kHz é apresentada Tabela 4.14.
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Tabela 4.14: Parametros Filtro LCL para Fpys de 10kHz e SHE-Bipolar.

Parametro Valor | Unidade
Almar 15 | [%odn[p — pl]
Indutor L, 245 [uH]
R série rL, 10 [m(?]
Capacitor Cy 4 [uF
R série rCy 10 [(mQ]
Indutor Ly 25 [uH]
R série 1Ly 1 [m€?]
Frequéncia Res. | 5331 [Hz]
Q Ly 4,9 | [%VAbase]
Q Lo 0,5 | [%VAbase]
Q Cy 0,3 | [%VAbase]
Z Lout/ZCy 17 I

A resposta em frequéncia do filtro foi obtida a fim de se observar e ava-
liar o filtro LCL projetado para frequéncia do primeiro harmoénico de 10kHz
utilizando o SHE-Bipolar, Figura 4.46.

Resposta em Frequéncia LCL
100 T T

Magnitude [dB]

100 I I 1 I 1
10° 10 102 10° 104
Frequéncia [Hz]

Fase [graus]

-300 I I 1 I I
10° 10 102 10° 104
Frequéncia [Hz]

Figura 4.46: Resposta em frequéncia LCL ressonancia em 5khz. Fonte: De-
senvolvida pelo autor.

A resposta em frequéncia para verificacao do projeto do filtro LCL, e carga
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genérica RL foi obtida utilizando as equagoes diferenciais que descrevem o
circuito equivalente do sistema, em espaco de estados apresentado anterior-
mente. Assim, as relacoes de entrada e saida que descrevem a dinamica do
sistema considerando o filtro LCL sao apresentadas nas Figuras 4.47a,4.47b,
4.48a e 4.48b.
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Figura 4.47: Resposta em frequéncia do circuito equivalente LCL e Carga,
para fo de 10kHz. Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Vcarga(s) / Vconv(s) Icarga(s) / Iconv(s)
60 40 T T T T—X: 1509 T
] Y:23.46
X: 5329
& 4o xeal L = 2} J'
= h=A
g 20 1 § 0
£ o0 £ 200 Vit
v] v L]
= 20} = 40p
40 . . . . . 50
107 10° 10° 102 10° 10* 10° 107 10° 10 102 10° 10° 10°
Frequency [Hz] Frequéncia [Hz]
0 0
& 50 _ 50
g 2
2100 S100
A
@
Lq50 - F-150
200 . . . . 200 | | . . .
107 10° 10 102 10° 10 108 107 10° 10! 10? 10° 10 10°
Frequéncia [Hz] Frequéncia [Hz]

(a) Tensao na carga x saida do conv. (b) Corrente na carga x saida do conv.

Figura 4.48: Resposta em frequéncia do circuito equivalente LCL e Carga,
para fo de 10kHz. Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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As formas de onda e o espectro harmoénico para condigao nominal utili-
zando o modulador SHE-Bipolar com filtro de saida senoidal projetado sao
apresentados nas Figuras 4.49 e 4.50. Para o projeto foi considerado o pri-
meiro harmonico na saida em 10kHz, frequéncia real de modulagao de 6660Hz

e ripple méximo de 15%,
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Figura 4.49: Resultados filtro LCL, utilizando modulador SHE-B com pri-
meiro harmonico em 10020Hz . Fonte: Desenvolvida pelo autor.
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Figura 4.50: Resultados filtro LCL, utilizando modulador SHE-B com pri-
meiro harmonico em 10020Hz . Fonte: Desenvolvida pelo autor.

Comparativo de perdas Conversor 2n:

Os resultados comparativos entre as duas configuracoes, baixa modula-
¢ao com modulador SV-PMW e dispositivos semicondutores de silicio, e a
segunda com elevada frequéncia de chaveamento com SHE-Bipolar e dispo-

sitivos de carbeto de silicio sao apresentados na Figura 4.51.

Os compo-
nentes dos filtros utilizados no testes sao apresentados nas Tabelas 4.13 e

4.14, respectivamente, para as configuracoes SV-Si e SHE-SiC. Para os testes
assumiu-se para o caso SHE-SiC o valor da resisténcia série do indutor r L

de 10mS2, assim obtém-se as resisténcias série para os outros indutores, que
para o caso do SV-Si chega a ser 6.6 vezes maior.
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Var. SV2L-1080Hz SHE-B-PHS10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60
Conv. CL. IGBT [W] 365,98 555,33
Conv. CL. DRLA [W] 48,58 64,11
Conv. CL. Clamp A [W] 0,00 0,00
Conv. CL. ABC [W] 414,55 619,44
Conv. Chav. IGBT A [W] 185,16 112,26
Conv. Chav. DRL A [W] 60,74 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 245,90 112,26
Perdas Conv. [W] 1976,81 2198,94
Perdas Indutor [W] 8491,3 1349,0
Perdas Capacitor [W] 26,0 23,2
Perdas Totais [W] 10494,04 3571,15
Rend Conv. [] 0,991 0,989
Rend Filtro. [] 0,960 0,993
Rend. Conv.+Filtro [] 0,951 0,983
Vab Inv Rms [V] 935,4 938,0
la Inv Rms [A] 197,1 202,3
Vab Load Rms [V] 673 691
la Load Rms [V] 200,9 200,8
Vee [V] 1200,00 1200,00
lcc [A] 177,36 169,94
P Vcc [kW] 212,83 203,92
P Inv. [kW] 210,33 202,12
P Carga [kW)] 201,92 201,81
P Conv. [kVA] 275,66 228,09
P Carga [kVA] 230,93 230,56
PF Conv. [] 0,763 0,886
PF Carga [] 0,874 0,875
Conv. THD (Van) 44,73 16,31
Carga THD (Van) 17,80 0,78
Conv. THD (la) 11,54 0,45
Carga THD (la) 2,93 0,24

Figura 4.51: Comparativo entre SV-Si e SHE-SiC e filtros LCL. Fonte: De-
senvolvida pelo autor.

Deve-se considerar que a configuragao com frequéncia de chaveamento
elevada e utilizando o modulador SHE é uma dentre varias possiveis, porém
o objetivo é evidenciar o ganho com a utilizacao do modulador SHE-PWM
e os dispositivos de carbeto de silicio. Analisando somente as perdas no
conversor de condugao e chaveamento nao ocorreu grandes alteracoes quando
comparados aos resultados da subsecao 4.3.3. Porém, quando se contabiliza
as perdas nos dispositivos passivos do filtro para o projeto de baixa frequéncia
de chaveamento, percebe-se grande elevacao nas perdas totais estimadas.
Pondera-se que, nos célculos das perdas do filtro nao foram considerados a
tecnologia dos materiais dos componentes e perdas de histerese e foucault,

somente foram estimadas as perdas em funcao da variacao dos componentes
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passivos do filtro linearmente. O que, pode ocasionar no aumento das perdas

para segunda configuracao de maior frequéncia de chaveamento.

Projeto Filtro LCL para topologia 3n

Esta segunda parte do estudo tem como objetivo verificar os ganhos de
reducao do filtro de saida e de perdas utilizando o conversor de trés niveis
NPC. Para tal, sera considerado configuracao com dispositivos de SiC' e o
modulador SHE-PWM, por ter apresentado o melhor desempenho no estudo
realizado na Sub-Secao 4.3.3.

Para mensurar o ganho efetivo serao assumidos as mesmas premissas para
a configuragao de dois niveis, assim como, o mesmo procedimento para defi-
nicao do filtro de saida. Desta forma, utilizarda o modulador SHE-Unipolar
com filtro de saida senoidal projetado para primeiro harmonico na saida em
10020Hz, frequéncia real de modulacao de 6600Hz e ripple maximo de 15%.
Dentre as quais, uma possivel configuracao do filtro de saida é apresentada
Tabela 4.15.

Tabela 4.15: Parametros Filtro LCL para Fpys de 10kHz e SHE-Unipolar.

Parametro |Valor| Unidade

Al g, 15 |[%l.[p — pl]
Indutor L, 150 [uH]
R série rLy 6 [mQ?]
Capacitor Cy | 6 [wF]
R série rCy 15 [(mQ]
Indutor Ly 15 [uH]

R série rLy | 0,6 [mQ]
Frequéncia Res.| 5475 [Hz]

QL 3 | [ VAbase]
Q Ly 0,3 | [%VAbase]
Q Cy 0,4 | [%VAbase]

ZLout)ZC 25 I

As formas de onda e o espectro harmonico para condi¢ao nominal utili-
zando o modulador SHE-Unipolar com filtro de saida senoidal sao apresen-
tados nas Figuras 4.52 e 4.53.
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Figura 4.52: Resultados filtro LCL, utilizando modulador SHE-U com pri-

meiro harmoénico em 10020Hz .
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Comparativo de perdas Final:

Na configuragao 3n NPC foi mantido o mesmo critério para estimar as
perdas nos componentes passivos do filtro de saida. Assumiu-se novamente
o valor da resisténcia série do indutor e capacitor da configuracao SHE-SiC
de dois niveis como base, Tabela 4.14. Assim, obteve-se o valor para a confi-
guragao com o conversor de trés niveis NPC, valores apresentados na Tabela
4.14. Esta metodologia ¢ justificada, visto que, o objetivo do trabalho é ava-
liar de forma direta o efeito das diferentes configuragoes. De tal forma, nao
se julga necessario aprofundar no estudo de perdas no filtro LCL senoidal.

Os resultados considerando a configuracao de trés niveis sao apresentados
na Figura 4.54. Os quais, justificam a utilizacao da topologia de conversor
de trés niveis NPC a topologia convencional quando se observa a redugao
das perdas totais em 18%. As quais, estao relacionadas com a reducao das
perdas no filtro de saida e chaveamento, que prevaleceram sobre o aumento
das perdas de condugao. Esse aumento ocorre em consequéncia do maior
nimero de componentes, inerente da topologia trés niveis NPC. Também
analisando os resultados apresentados na Figura 4.54 verifica-se um excelente

desempenho considerando os valores de THD para o conversor de trés niveis
NPC.
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Var. SV2L-1080Hz SHE-B-PHS10kHz SHE-U-PHS10kHz
Freq. Ref [Hz] 60 60 60
Conv. CL. IGBT [W] 365,98 555,33 526,69
Conv. CL. DRLA [W] 48,58 64,11 1,51
Conv. CL. Clamp A [W] 0,00 0,00 113,29
Conv. CL. ABC [W] 414,55 619,44 641,50
Conv. Chav. IGBT A [W] 185,16 112,26 54,05
Conv. Chav. DRLA [W] 60,74 0,00 0,00
Conv. Chav. Clamp A [W] 0,00 0,00 0,00
Conv. Chav. ABC [W] 245,90 112,26 54,05
Perdas Conv. [W] 1976,81 2198,94 2087,97
Perdas Indutor [W] 8491,3 1349,0 804,8
Perdas Capacitor [W] 26,0 23,2 25,2
Perdas Totais [W] 10494,04 3571,15 2917,99
Rend Conv. [] 0,991 0,989 0,990
Rend Filtro. [] 0,960 0,993 0,996
Rend. Conv.+Filtro [] 0,951 0,983 0,986
Vab Inv Rms [V] 935,4 938,0 747,2
la Inv Rms [A] 197,1 202,3 201,7
Vab Load Rms [V] 673 691 672
la Load Rms [V] 200,9 200,8 200,8
Vce [V] 1200,00 1200,00 1200,00
Icc [A] 177,36 169,94 170,43
P Ve [kW] 212,83 203,92 204,51
P Inv. [kW] 210,33 202,12 202,35
P Carga [kW] 201,92 201,81 201,76
P Conv. [kVA] 275,66 228,09 232,73
P Carga [KVA] 230,93 230,56 230,57
PF Conv. [] 0,763 0,886 0,869
PF Carga [] 0,874 0,875 0,875
Conv. THD (Van) 44,73 16,31 7,81
Carga THD (Van) 17,80 0,78 0,33
Conv. THD (la) 11,54 0,45 0,29
Carga THD (la) 2,93 0,24 0,07

Figura 4.54: Comparativo entre SV-Si e SHE-SiC e filtros LCL. Fonte: De-
senvolvida pelo autor.

4.6 Conclusoes

Na primeira secao deste capitulo foram apresentados os resultados prove-
nientes da aplicacao da metodologia para obtencao dos mapas para o algori-
timo SHE unipolar e bipolar. Na se¢ao seguinte, foram apresentados alguns
critérios possiveis para o projeto das trocas de mapas do modulador SHE,
que produz equivaléncia com os moduladores vetoriais como o SV-PWM. Na
Secao 4.2 também foram apresentados resultados iniciais entre os modulado-

res SV-PWM e SHE-PWM. Os quais, observou-se caracteristicas do espectro
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harmonico para definicao do critério utilizado para gerar equivaléncia entre
os moduladores nos testes subsequentes.

Na secao 4.3 foram realizadas as defini¢oes dos dispositivos semicondu-
tores, considerando as caracteristicas operacionais para aplicacao nos con-
versores de dois e trés niveis. Assim como: poténcia nominal, tecnologia do
dispositivo, caracteristicas operacionais de chaveamento e conducgao, dentre
outros aspectos apresentados. Também foi apresentado um estudo do mo-
delo para célculo de perdas utilizando o software PLECS-Matlab. Por fim,
foram apresentados resultados considerando os moduladores SHE-PWM e
SV-PWM e os dispositivos de S7 e SiC aplicados as topologias de conver-
sores de dois e trés niveis. A secao seguinte, é uma continuacao do estudo
de perdas, no qual foram apresentados resultados e analises comparativas
entre as topologias de dois e trés niveis NPC ponderando aspectos positivos
e negativos.

Na ultima secao 4.5 foi apresentado o projeto do filtro de saida consi-
derando as caracteristicas da carga definida no inicio do capitulo. Assim
como, os resultados de desempenho considerando a atenuagao harmonica e
de perdas totais. Sempre considerando as perdas provenientes dos dispositi-
vos semicondutores e dos elementos passivos do filtro. Das quais, as perdas
nos elementos passivos indutor e capacitor foram obtidas por aproximacao
das resisténcias série proporcionalmente ao aumento e reducao dos compo-
nentes. Foram consideradas duas condigoes extremas para o conversor de dois
niveis, com o objetivo de demostrar a possibilidade de manter as perdas no
conversor baixas aumentado a frequéncia de chaveamento, devido a utilizacao
do modulador SHE-PWM e dos dispositivos de SiC. Por fim, apresentou-se
o projeto do filtro para o conversor trés niveis NPC, mantendo as mesmas
restricoes do conversor convencional. Os resultados apresentaram reducgao
dos componentes passivos do filtro, reducao de perdas e melhoria da THD

de corrente e tensao.



CAPITULO 5

Conclusao e Propostas de

Continuidade

Neste ultimo capitulo serao apresentadas as conclusoes gerais, considera-

¢oes sobre o estudo realizado e propostas de continuidade.
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5.1 Conclusao

A revisao bibliografica apresentada no Capitulo 2, abordou de forma gra-
dual a evolucao dos dispositivos semicondutores de poténcia até a atual tec-
nologia de semicondutores de banda larga. Os quais sao avaliados nesse
trabalho, assim como, as topologias de conversores e moduladores. Foram
discutidas as duas topologias de conversores evidenciando suas vantagens e
desvantagens e os moduladores SHE-PWM e SV-PWM para as duas topo-
logias. O modulador SV-PWM foi estudado no Capitulo 2 de forma mais
superficial, visto que, no estudo proposto o modulador serviu como refe-
réncia para as comparacoes como o SHE-PWM. Inicialmente a revisao do
modulador SHE-PWM limitou-se ao equacionamento matemaético, que pos-
teriormente, seria utilizado para maior aprofundamento. Entende-se que, o
capitulo foi fundamental para fornecer ao leitor uma base para os capitulos
subsequentes, abordando os pontos base para o estudo.

O terceiro capitulo foi fundamental para o detalhamento do modulador
SHE-PWM Unipolar e Bipolar. Para ambos foi apresentado o devido deta-
lhamento para obtencao dos mapas utilizando o processo offline e em seguida
a implementacao dos moduladores. Observa-se que, uma das principais con-
tribuicoes do estudo é apresentada na Secao 3.2.1 do capitulo. Na qual,
define-se principalmente para o SHE-Bipolar um método pratico para se ob-

ter a solucao das equacoes para eliminacao elevada de harmonicos. Dessa

127



5.1. CONCLUSAO 128

forma, sao definidas as corretas equagoes para as condigoes iniciais e 0 mé-
todo para obtencao dos mapas SHE com nimero elevados de angulos. No
capitulo também é apresentado uma metodologia de implementacao do mo-
dulador SHE-PWM Unipolar e Bipolar, respectivamente, para os conversores
de trés niveis NPC e dois niveis convencional.

A segunda parte do terceiro capitulo Secao 3.3, foi destinada a revisao das
principais caracteristicas dos semicondutores de poténcia sob estudo. Sendo,
necessaria para as argumentagoes sobre as caracteristicas de operacao dos
dispositivos. A qual, é uma introducao para a Secao 3.4, na qual justifica-se
o método de simulacao utilizado para obtencao dos resultados de perdas. O
qual, deve considerar as interacoes entre todos os elementos do sistema como,
algoritimo de modulagao, filtros de saida e caracteristica de carga, para cor-
reta quantificacao das perdas no conversor eletronico. No qual, a tiltima se¢ao
do capitulo foi apresentado um estudo detalhando para o projeto do filtro de
saida. Em que, foram definidos pontos fundamentais como a topologia do
conversor e caracteristica de modulacao para otimizagao dos componentes
passivos do filtro senoidal. Também definiu-se os critérios necessarios para
o projeto do filtro LCL, considerando as frequéncias de chaveamento, resso-
nancia e da fundamental. Tais quais, foram essenciais para as solugoes de
filtros de saida apresentadas no capitulo de resultados.

Os resultados obtidos no quarto Capitulo 4, sao consequéncia de toda fun-
damentacao tedrica e metodoldgica escritas nos capitulos anteriores. Verificou-
se o desempenho entre os dispositivos semicondutores e moduladores para os
conversores de dois e trés niveis NPC. Os resultados obtidos sem filtro de
saida foram fundamentais para determinar o real desempenho entre os dis-
positivos semicondutores e moduladores. Os quais, demonstraram redugoes
significativas com a substituicao dos componentes de 5% por SiC, e do SV-
PWM pelo SHE-PWM. Entende-se que os ganhos com a utilizacao do SiC
ficam evidentes com frequéncias de chaveamento superiores a 2kHz. Na qual,
os dispositivos de Si passam a apresentar perdas de chaveamento muito gran-
des, o que inviabiliza a utilizacao dos mesmos.

A reducgao de perdas com a utilizagao do modulador SHE sao claramente

observadas para as configuragoes com dispositivos de Si. Devido a possibi-
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lidade de reduzir a frequéncia de chaveamento, mantendo o PHS na mesma
frequéncia que o modulador SV-PWM. O que pode ser considerado para mi-
nimizar o problema da utilizacao dos dispositivos de Si em frequéncias de
chaveamento superiores a 2kHz.

Os resultados comparativos de perdas entre os conversores de dois e trés
niveis NPC foram apresentados na Secao 4.4. Entende-se que, a reducao da
topologia de 2n para 3n é evidente quando se utiliza os dispositivos de 5%,
chegando a 52% com o SV-PWM. Esta reducao esta diretamente vinculada
as perdas de chaveamento, visto as melhores caracteristicas dos dispositivos
e reducao da tensao de bloqueio. Quando utilizou-se os dispositivos de SiC'
observou-se redugoes menores, em consequéncia da parcela das perdas de
chaveamento serem muito baixas e as perdas de condugao ficarem semelhan-
tes. Assim, limitando-se as perdas o conversor de trés niveis NPC é uma
alternativa justificaivel ao dois niveis quando se utiliza dispositivos de Si.
Sendo possivel optar por dispositivos de SiC a utilizacao da topologia 3n a
2n nao ¢ justificada, visto a complexidade do conversor de trés niveis frente
ao convencional. Visto que, as reducoes de perdas totais foram somente de
12% com o SV-PWM e de 7% com o SHE-PWM, para valores de perdas
extremamente baixos.

Na ultima Secao 4.5 apresentou-se inicialmente o processo para defini-
¢ao do filtro de saida. O projeto considerou a frequéncia de chaveamento
de 1080Hz, justamente para verificar o desempenho dos moduladores SV-
PWM e SHE-PWM, a esta condicao critica. Os resultados demostram que
o espalhamento dos harmonicos presente no SV-PWM é um problema evi-
dente quando as frequéncias fundamental, de ressonancia e de chaveamento
estao muito proximas. Os quais, demonstram que os harmoénicos proximos
da frequencia de chaveamento foram amplificados.

No estudo comparativo do filtro de saida e perdas observou-se a possibili-
dade de transitar entre condi¢oes de operacao opostas para mesmas perdas no
conversor. De tal forma, verificou-se a redugao dos componentes passivos do
filtro substituindo os dispositivos de Si por SiC' e o modulador SV-PWM pelo
SHE-PWM para o conversor de dois niveis inicialmente. Para tal modifica-

¢ao, obteve-se uma reducao dos indutores do filtro LCL de aproximadamente
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6 vezes e do capacitor de 17 vezes, para uma corrente na saida com ripple 40%
menor. No qual, o aumento das perdas totais no conversor foi de aproxima-
damente 500 Watts. Porém, considerando um aumento linear nas perdas dos
componentes passivos verificou-se que as perdas aumentam também cerca de
6 vezes, o que inviabiliza totalmente o projeto conversor mais filtro de saida.
Na segunda parte realizou-se o mesmo projeto considerando a utilizagao de
SiC e SHE-PWM com PHS em 10kHz para o conversor de trés niveis NPC.
Com esta configuracao, obteve-se uma reducgao de quase 650 Watts de dis-
sipagao divididas entre reducao de 100W nas perdas do conversor e 550 no
filtro de saida.

Ambas configuragoes com conversor de dois e trés niveis NPC apresentam
excelente desempenho. Todavia, considerando o custo do conversor para
aplicagoes que se pode assumir essa diferenca de perdas a topologia dois
niveis seria mais indicada. Assim como, para aplicacoes que as restrigoes de
IEM, eficiéncia sao preponderantes a configuragao utilizando o conversor de
trés niveis é totalmente justificada.

Contudo, entende-se que o presente trabalho obteve resultados satisfa-
torios dentro do escopo proposto. Contribuindo com o estudo das técnicas
de modulagao com eliminacao seletiva de harmonicos. No qual, foi apre-
sentado resultados comprobatoérios da implementagao do SHE-Bipolar para
eliminacao de harmonicos de alta ordem. Assim como, apresentou-se uma
abordagem pratica para obter ganhos com a utilizacao do SHE-PWM refe-
rentes a redugao dos componentes dos filtro de saida e perdas do conversor.

Conclui-se também que, a utilizacao dos dispositivo de banda larga SiC
introduzem ganhos significativos de eficiencia para frequéncias a partir de
2kHz para a faixa de poténcia em estudo e com os atuais dispositivos. De
tal forma, abre um novo caminho para aplicagoes como aerondutica e auto-
mobilistica, dentre outras. Julga-se que os objetivos de avaliar e ponderar a
utilizacao dos dispositivos de SiC' aos S% foram feitos de forma satisfatéria e

coerente com as condigoes de contorno estabelecidas.
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5.2 Proposta de Continuidade

Considerando as contribuigoes deste trabalho para o estudo nos conver-
sores estaticos de potencia, e para modulacao com eliminacao seletiva de

harmonicos, é possivel extrapolar a continuidade da pesquisa, em:

e Montagem de um protétipo para validar os resultados de perdas utili-
zando dispositivos de banda-larga, avaliados via simulagao, assim como,
a reducao de perdas com a utilizacao do modulador SHE-PWM ao SV-

PWM para conversor de dois niveis e de trés niveis NPC.

e Estudo do desempenho do modulador SHE-PWM em condicoes de con-
trole em malha fechada, com o objetivo de verificar os problemas de
dinamica relatados na literatura, e possivelmente propor melhorias para

minimizac¢ao dos mesmos.

e Implementacao do algoritimo para o modulador SHE-Bipolar em DSP’s,
FPGA’s.

e Avaliar as componentes de modo comum com em consequéncia da uti-

lizacao de frequéncias de chaveamento elevadas.

e Estudo das tecnologias dos materiais e construcao dos componentes do

filtro de saida para contornar os problemas verificados.
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Abstract —In the multi-MW wind turbine market, the
maximum power rating of a commercial wind turbine has
been increased more than SMW with a view to generate
more power from Wind Power Sites [1]. The three-level
neutral-point-clamped voltage-source converter has been
highly applied in wind generation system. Despite the
advantages, the capacitor voltage unbalancing in NPC
converters has become a burning issue and has invited
intensive research to address this problem. This work
proposes a method to overcome this problem with the
selective harmonic elimination pulse-width modulation
(SHE-PWM), in wind generation systems. Real world
results are presented using Digital Signal Processor (DSP)
to verify the real applicability of the proposed method.

Keywords — Digital Signal Processor (DSP), unbalance, Selective
Harmonic Elimination (SHE).

NOMENCLATURE

Modulation Index.
Threshold error.

Error.

Gain correction angles.

S E

II. ~ INTRODUCTION

In the multi-MW wind turbine market, the maximum power
rating of a commercial wind turbine has been increased more
than SMW with a view to generate more power from wind
power sites [1]. In this scenario, Medium Voltage (MV) drives
are preferred due to better efficiency and higher power density
[2-4]. For about 20 years, the three-level Neutral-Point-
Clamped Voltage-Source (3L NPC VSC) converter Figure 1
has been the standard solution in medium-voltage range for
industrial applications [5], and is being highly applied in wind
generation system [1].

Despite the advantages, the capacitor voltage unbalancing in
NPC converters has become a burning issue and has invited
intensive research to address this problem [6-8]. If the Neutral
Point (NP) potential is not controlled effectively, the output
voltage of the converter would deviate from the reference value.
In practical operation of 3-level NPC converter the NP
potential variation, in other words, the unbalanced dc link
voltages lead to a frequent trip of converters due to the over-
voltage of either upper DC-link capacitor or lower DC link
capacitor [9].

978-1-5090-5339-1/17/$31.00 ©2017 IEEE.
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Fig. 1. Three-Level Neutral Point Clamped (NPC) topology.

In flexible AC transmission systems, the frequency of the
Pulse-Width modulation (PWM) is limited by switching losses
and electromagnetic interferences caused by high dv/dt. Thus to
overcome these problems, Selective Harmonic Elimination
pulse-width Modulation (SHE-PWM), are often used in
multilevel inverters to reduce the switching frequency and total
harmonic distortion [10]. Because of the complexity of the
problem, most studies on SHE-PWM methods for multilevel
inverters are based on the assumption that the dc voltage is
balanced (+Vq. equals -Vqc) [10]. In real applications, however,
imperfection in the components, parasite currents, aleatory
power flow and unbalanced grid supply can generate NP
potential variation. To overcome this problem, it has been
proposed control techniques to balance the dc bus changing the
vectors of SVPWM [8] [9]. Nevertheless this is not extensively
studied for SHE-PWM. This work, proposes a technique to
control the neutral point deviation with the SHE-PWM. As a
case study is chosen a wind generation system. The general
diagram of the studied system is shown in Fig. 2.

:ﬁ}

Vi

v Unbalance SHE Inverter —V,,
dc2 le—

1 CTRL Modulator Ctrl  —lyew

Fig.2. General diagram of the studied system.
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II. OFFLINE SHE METHOD

The SHE-PWM is based on the selective harmonic
elimination that affects significantly the energy quality
considering an application connected to the electrical grid. The
biggest challenge is to find out a solution for the non-linear
transcendental equations, to obtain the switching angles that
eliminates unwanted harmonics. The process is started by
solving nonlinear equations. Offline, different set of angles are
calculated for each modulation index.

4

2 )

mi=——
E/2

Vpn is the phase voltage and E the total bus dc voltage Fig.
3, shows the phase voltage for SHE-PWM algorithm.

Vo2

g Ay a, wt

NIY

-V 2
Fig. 3. Voltage waveform V;, using PWM with harmonic elimination (HE).

The definition of any periodic signal may be represented by
a sum of sine or cosine, so the multilevel inverter output voltage
can be given by Equation (2). Considering the symmetry of
half-wave and being Equation (2) an odd function, inverter
output voltage can be simplified, reducing in the Equation (3).

Vo =1, a;cos(na) +b;sin(nc) @)

n=1

Vou =1, D_b, sin(na) 3)
n=13...
The generalized expression for »; Equation (3) to any

number of pulses M, physically possible to be implemented, is
given by Equation (4).

4 &
V — _11+l o 4
\ fm”;( )cos(ne,) )

For:
7
n=123. ad 0<e, <o, <a,, <E

Equaling the equation (3) to zero, it is possible to eliminate
or mitigate (M-1) harmonics, where M is the number of
switching angles. This process is very difficult because the
transcendental nonlinear equations [11]. Considering M=3, it is
possible to mitigate the fifth and seventh harmonic and to

control the amplitude of the fundamental voltage inverter by the
following system of equations:

4
= G(COS )+ (cosa,) + (cosary)

I/out
4

0= S—(COS 50,) +(cos5a,) +(cosS5a)  (5)
JT

0= 7i(cos 7¢,)+ (cosTar,) + (cosTar;)
T

To solve these nonlinear transcendental equations, it can be

used the numeric algorithm Newton-Rapison [14]. It is
proposed an algorithm to find maps, as described below:
I) Initial values are determined for &, :
0 0o 0 0 o[
o =[0{l,052,0{3,...,aM] (6)

II) Values are calculated and assigned in equations for M
angles, varying the modulation index.

mi.zt

0= [(cos o))+ (cosa,) + (cos 0’;))]_
0= Si(cos 5a))+ (cos5a) +(cos5¢)  (7)
T

0= 7i(cos7a1°) +(cos7ay) + (cos 7))
Y4

IIT) It is calculated the partial derivative of M equations related

in (7), obtaining the gradient vector an (@) , as demonstrated

in Equation (8). Then, the partial derivatives are represented in
Equation (9) as Jacobian matrix:

ammamm"@mmj ©
¥(@) @, (@

|

Vi)'

_| Vi@

J(@) ©

Vii(@)'

IV) If the error is greater than the threshold, £>¢ and

{=0v{ =0, anewdis calculated. When € <{ , a

new modulation index is adopted, the procedure starts again,
with the initial condition given by Equation (10).

o =l oy ] (10)
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When the solution is not found the last angle is repeated for
the subsequent modulation values. In connections with the
electrical grid (50Hz or 60Hz), with slight variations, it is
necessary only one angles map to synthesize the waveform
exhibited in Fig.3. Fig.4 breaks down a SHE-Map with 7 points
at 60 Hz.

0.8

06

Switching Angle [rad]

0.4

021

I I
0.6 0.8 1
Modulation Index []

0.4

Fig. 4. SHE-Map 7 switches at 60Hz, 19™ last harmonic eliminated.

III. ~ NEUTRAL POINT CTRL

The proposed DC bus equalization does not imply in high
computational cost. The algorithm acts changing the pulses
generated offline adding an angle variation, aiming to charge
and discharge the bus dc capacitors.

A lookup table of the SHE-Map is constructed, and o is
defined by the modulation index. The error (I1) and the current
signals are checked, and it is multiplied to a gain 6. Then, J is
summed to the angle a. The new angles ais must be checked,
looking for a possible signal inversion. If the new angles ais do
not meet conditions, the original angles ai are loaded in o,
which are the reference angles for the SHE modulator, as shown
in Fig. 5.

PWM1

PWM2

SHE
Modulator| pwm3
PHASEU —
PWM4

Fig. 5. Diagram algorithm process of NP Control.

Fig. 6, shows the angle variation for a three points SHE map
in 60 Hz. The correction d is a percent of each pulse or can be
defined directly like a fixed factor. In this work the second
option is adopted, and the gain is a fixed factor.

Fig. 6. Angle variation to control the NP deviation.

IV. SIMULATION RESULTS

For the first results, the system was simulated in
Matlab/Simulink, considering a SkW converter with a DC bus
of 350V. The 7 points SHE-Map was used.

To check the influence of the NP deviation and the NP
control, three operating conditions were taken into
consideration:

I) Firstly, the FFT was calculated with the dc bus perfectly
balanced.

II) The second test was made disturbing the DC bus causing a
deviation of 3%.

III) Finally, the NP control was enabled, and the FFT was
calculated after the balancing.

Fig. 7, shows the Fast Fourier Transform (FFT) of the output
voltage converter for the first operating condition. The total
harmonic distortion (THD) is 26.77%, where the 19th is the last
eliminated harmonic. The FFT is calculated for the second
condition, as shown in Fig. 8. In this situation, the new THD is
26.96%. When the NP control is enabled, the THD goes to
26.76% as can be seen in Fig. 6. The asymmetry of the output
waveform due to the unbalance in the second case, and the
angles variation in the third case, resulted in a magnitude
increase in the 2nd, 4th and 20th harmonics.

FFT window: 3 of 90 cycles of selected signal

2 20 B 1 L1 |
IO L T L T L
= N ‘J i y |
b 1] R 111 B (1101 |

1.41 1.415 1.42 1.425 1.43 1.435 1.44 1.445 1.45 1.455

Time (s)
(60Hz) = 313.3 , THD= 26.77%

:(—5 15 F T T T T T “
é 6z |75 _5??«
S qof 5
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g { | ‘ |
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Fig. 7. Output voltage waveform with the 7 points at 60Hz SHE modulator,
without DC Bus unbalance.
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FFT window: 3 of 90 cycles of selected signal
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Fig. 8. Output voltage FFT waveform with the 7 points at 60Hz SHE
modulator, dc bus unbalanced, NP Ctrl disable.
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Fig. 9. Output voltage FFT waveform with the 7 points SHE modulator, dc bus
balanced by NP Ctrl (enabled).

To verify the acting of the NP deviation control, a
transitory situation is demonstrated. The system is pre-charged,
and in 0.4s it starts to connect to the grid. In 0.6s the contactor
is closed, and the power starts to flow to the grid, a voltage
deviation can be observed. In 1s the NP control is enabled, and
the voltage is balanced.

IV.  EXPERIMENTAL RESULTS

For the experimental results, a low scale setup was
constructed, as shown in Fig.11. The three-phase generator
BAMBOZI 46530/03 (IG), coupled to a three-phase induction
machine (IM) was used. The IM was driven by a WEG CFW-
08 frequency inverter. Their respective parameters are exhibited
in Table I. The SHE modulator and the NP control was
implemented using low-cost and high-speed TMS320F2812
Texas Instruments digital signal processor (DSP). The 7 points
map was pre-calculated and loaded into the DSP. A digital real-
time scope from Tectronix was used to capture the waveforms.

NP Ctrl

Volts[V]

Time [s]

Fig. 10. Acting of the NP Derivation Control, simulation result.

Grid Grid
Vya IL +
).
‘ —Vda
Modulator| |Inverter ‘F Ve

SHE | | Ctrl T
E:Vuvw

Fig. 11. Experimental setup diagram.

TABLE 1

MOTOR/GENERATOR PARAMETERS

Parameters Value
1G Rated Power 6 KVA
IG Rated Current 15.7A
IG Rated Voltage 220V
IM Rated Power 3.7KVA
IM Rated Current 14A
IM Rated Voltage 220V

Firstly it is demonstrated the functionality of the system. The
system starts closing auxiliary pre-charge contactor, charging
bus-dc to 285V approximately. The auxiliary contactor is
turned off and the main contactor is turned on connecting the
system to the grid as shown in Fig.12. The system starts to
control the dc bus at 350V. Fig. 13, shows the line voltage (Vu),
at the output of the converter, and the current I, measured at the
input of the converter. The FFT of the Vuv is exhibited in Fig.
14. The 19™ harmonic is the last one to be eliminated, as
expected for the 7 points SHE modulator.
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unbalanced, with a deviation of 3%. The NP control is
approximately enabled in 3.5s, and the dc bus is perfectly
balanced in 6s, as shown in Fig. 17.

Vuv Inv out: Fund. Value = 233.8 Vrms 1-THD

orig NPCUl
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Fig. 16. Compare three operations conditions, Vuv FFT get using a digital
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To check experimentally the influence of the NP deviation
and the NP control, the same three operating conditions adopted
during the simulation were adopted:

I) Firstly, the FFT was calculated with the dc bus perfectly
balanced.

IT) The second test was made disturbing the DC bus causing a
deviation of 3%.

III) Finally, the NP control was enabled, and the FFT was
calculated after the balancing.

The results for the three operating conditions are
demonstrated in Fig. 16. The THD is very close to that obtained
during the simulation. In the same way, an increase in the 2nd,
4th and 20th harmonics can be observed, when the NP control
is enabled. To prove experimentally the acting of the NP
control, it is demonstrated a situation where the dc bus is

330 bl

305 L L L I L L L
0 1 2 3 4 5 6 7 8

Time [seg]

Fig. 17. NP deviation control transitory, experimental result.

V. CONCLUSIONS

Selective Harmonic Elimination pulse-width Modulation
(SHE-PWM), are often used in multilevel inverters to reduce
the switching frequency and total harmonic distortion. Because
of the complexity of the problem, most studies on SHE-PWM
methods for multilevel inverters are based on the assumption
that the dc voltage is balanced. In real applications, however,
imperfection in the components, parasite currents, aleatory
power flow and unbalanced grid supply can generate NP
potential variation. If the Neutral Point (NP) potential is not
controlled effectively, the output voltage of the converter would
deviate from the reference value.

The comparison between the real operating conditions
showed that the harmonic distortion caused by the use of the NP
Ctrl method was close than the results obtained in simulation,
since imperfections not present in the simulation like, Dead-
time and minimum time. Then it is proved really that the
damage caused by the NP Ctrl method is minimal.

The presented algorithm SHE NP Control applied to the
three-Level NPC converter proved to be a good option to
increase the system robustness. Minimizing the unbalance can
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imply in non-programmed disconnections. The optimal cost
benefit of the algorithm, which is fully applicable in embedded
systems without large computational costs, is an important
feature.
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Neste apéndice é apresentado o artigo ( ), que con-
siste em uma proposta obtencao dos angulos do modulador Selective Harmonic
Elimination (SHE) unipolar na regiao de sobremodulagao, executando a eli-
minacao ou minimizagao dos harmonicos. O estudo ( ),
apresentou resultados de simulacao e resultados experimentais comparativos
entre o modulador utilizando o método proposto para obtencao dos mapas
e os moduladores SV-PWM e o SHE-PWM convencional. Destaca-se que a

publicagao foi o inicio dos estudos que resultaram no presente trabalho.

144



SHE-PWM WITH OVERMODULATION MODE IN A THREE-LEVEL NPC
INVERTER

Guimaraes F. G.l, Severo M. M.z, Braga G. T.3, Muniz L. R.*
'PWP Lab Systems, Belo Horizonte — Minas Gerais, Brazil.
Federal University of Minas Gerais, Belo Horizonte — Minas Gerais, Brazil.
e-mail: gustavo.fontoura@pwplab.com, marcos.severo@pwplab.com, gabriel.braga@pwplab.com, lucas.muniz@pwplab.com

Abstract — The well known Selective Harmonic
Elimination pulse width modulation (SHE-PWM)
widely used by medium voltage drive applications due its
symmetry and control of the low order harmonics that
affect output torque, even with low switching frequency.
However, the complete harmonic elimination limits the
maximum output voltage available, a critical problem for
applications where the dc bus voltage level directly
affects system cost. This paper proposes a method that
extends SHE-PWM maps by calculating switching angles
for higher modulation indexes, keeping control of the
low-order harmonics level and total harmonic distortion
(THD). The proposed method consists in a modification
of the non-linear equations by adding a term that relax
the harmonic elimination rule, allowing a defined limit
level for each low order harmonic and increasing the
fundamental output voltage. The obtained results are
compared with the classic method Space Vector pulse-
width modulation (SV- PWM) that provides higher
output voltage but with no control of the low order
harmonics [1]. Results showed that the method is able to
provide more than 2% higher voltage in the output,
keeping low order harmonics smaller than SV-PWM.
Real world results are presented using Digital Signal
Processor (DSP) to verify the real gain of the proposed
method.

Keywords — Digital Signal Processor (DSP),
minimization, over modulation, Selective Harmonic
Elimination (SHE), Space Vector pulse-width modulation
(PWM-SV), Total Harmonic Distortion (THD).

NOMENCLATURE

Modulation Index.
Threshold error.

Weakening factor
Error.

™o,y §

I. INTRODUCTION

Selective Harmonic Elimination pulse-width modulation
(SHE-PWM) techniques have been widely used by medium
voltage drives and high power systems applications, along
with Space Vector pulse-width modulation (SV-PWM). The
method essentially consists in a problem of elimination or
minimization of harmonics that significantly affect the load
on the inverter output. The challenge is solve nonlinear
transcendental equations requiring a high computational
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effort, but not always providing applicable results. Many
methods have been proposed in the literature [2][3] with
highly complex implementation which not always ensure
acceptable solutions for all desirable operating range of the
inverter.

Modified SHE method, proposed by this paper, is an
offline technique applied to 3-level neutral point clamped
(NPC) topology. All the switching angles are pre-calculated
in offline mode and stored in DSP's non volatile memory.
NPC topology combined with SHE-PWM strategy has great
applicability in medium voltage drives, mainly by reducing
problems such as noise, vibration, earth leakage current
(main cause of damage to motor bearings) this way
increasing the life cycle of induction motor [3].
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Fig. 1. Three-Level Neutral Point Clamped (NPC) topology.
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Fig. 2. Voltage waveform V,, using PWM with harmonic

elimination (HE).

II. METHODOLOGY

The process to obtain the switching angles that eliminates
unwanted harmonics is started by solving nonlinear



equations in off-line. Different set of angles are calculated
for each modulation index mi, defined here as mi=%
Figure 1, providing the desired output voltage. Classic
methods used to solve the equations provide correct results
for modulation index up to 0,577. Beyond this value the
methods present convergence problem. The algorithm
presented in this paper aims to provide solutions for
modulation index beyond 0,577, this way increasing the use
of inverter dc-bus.

The non-linear equations are obtained based on the
definition that any periodic signal may be represented by a
sum of sine or cosine, so the multilevel inverter output
voltage can be given by Equation (1). Considering the
symmetry of half-wave and being Equation (1) an odd
function, inverter output voltage is simplified in to Equation
(2). Some comments regarding the main items of the
manuscripts are presented below.

Vo =1, a,cos(na) + b, sin(na) (1)

n=l1

V..=1, ibn sin(na) ()

n=1,3...

The generalized expression for bz to any number pulses

M of inverter, physically possible to be implemented is given
by Equation (3).

v, =1 3 (1" cos(nay) G

o =]

For:

7
n=123. and 0<o, <o, < <E

Based on the number of switches M is possible to
eliminate or minimize (M-1) harmonics equaling Equation
(3) to zero, and maximizing fundamental, this process is very
difficult because it is transcendental nonlinear equations. For
a system of equations (4a)(4b)(4c) the solution achieved
where switching angles minimize unwanted harmonics, for
example considering (M=3) able to minimize fifth and
seventh harmonics and control the amplitude of fundamental
voltage inverter output.

out

= %(cos o)+ (cosar,) + (cosary)
0= %(cos S5a,) +(cos5a,) +(cos5a;)  (4)

0= 7i(cos Ta,) + (cos7a,) + (cosTary)
T

The original method [4] and other proposed in [5] usually

present very well for modulation index until mi =1/ \B
are not certain angles in overmodulation region.
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The resolutions of nonlinear transcendental equations
depend directly on the algorithm to be used, because it is a
offline operation will be prioritized to optimize the angles for
each modulation index obtained. The proposed method has
as its basis the methodology presented in [4] and [5] and
widely used in other works more with the gain of getting
advance to the overmodulation region. The algorithm used
for calculation of angles consisting of:

I) Initial values are determined for &, to be calculated by
Equation (5):

0 0 0 0 0
o’ = [al ,az,%,...,aM]T 5)

1) Values are calculated and assigned in equations for M

angles, varying the modulation index.

mi.zw

4

0 si (cos5a’) +(cos5a3) + (cos5e8)  (6)
v/

0= [(cos a)+ (cosat)) + (cos ag)]—

0= 7i(cos7a1°) +(cos7a)) +(cosTay)
T

IIT) Calculation of partial derivative equations (6a)(6b)(6¢)
..M, Vf (&) referred gradient vector Equation (7), thus

obtaining the matrix of partial derivatives known Jacobian
matrix Equation (8):

(@) F(@) @)
Vf”(“)_(afl(a)’aﬁ(a)""’aﬁ(a)J @
V/ (o)

V(@)

J(a) = ®

Vi(@)'

IV) Every interaction a deis calculated as the error is
greater than the threshold, £>¢ and{ =0v{ —0.
When €< ; to calculate new modulation index, initial
condition given by Equation (9).

o =l e o) (1)

When the solution is not found the rules are weakened by
O making, { =0 starts again the vector o’ with new
values with reference to the last calculated, Equation (9) and

respecting 'S relationship of Equation (3), so it will be a
driven kick.



III. RESULTS

By comparison the original SHE-PWM proposed in [4]
and [5] does not get the same SV-PWM performance Figure
3 shows that the maximum amplitude of the fundamental
SHE algorithm is 2% lower than that presented by the SV-
PWM. The proposed algorithm has advanced to modulation

index 8% greater thanmi =2/ NE) , new angles indicated on
dotted curve in Figure 2.
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Fig. 3. Progress of maps for overmodulation region, comparing
new region generated by SHEM.
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Fig. 4. Linearity of SHEM and voltage gain comparing with
SHE3P and SV-PWM.

Waveforms obtained from simulation Matlab/Simulink for
a balanced three-phase load operating with a dc-bus of

\/E #4160Vrms for a fundamental frequency of 60Hz and
modulation index saturated in mi Equation (10) for methods
SHEM-PWM and SV-PWM respectively Figure 5 and
Figure 6. In the waveform of Figure 5 it is also noticeable
voltage gain as compared to the SV-PWM, beyond the fifth
and seventh harmonics with minimal amplitudes for SHEM-
PWM and keeping lower THD level.
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mi >>=(1,08) (10)
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Fig. 5. Results SV-PWM, V,,, THD and CMD’s.
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Fig. 6. Results SHEM-PWM M=3, Van, THD and CMD’s.

The pre-calculated angles was implemented using low-
cost and high-speed TMS320F2812 Texas Instruments
digital signal processor (DSP), a digital real-time Tectronix
was used to capture the output forms V,, line-to-line and the
Fast Fourier Transformer (FFT) sampling issues (Nyquist
criterion) Figure 7. The command pulses were measured
using an INTRONIX LogicPort analyzer Figure 8.
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Fig. 7. Results V line-to-line and the Fast Fourier Transformer
(FFT).
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Fig. 8. Cms’s pulses measured with INTRONIX LogicPort.

For the purpose of validation was carried out tests using
an assembly on a smaller scale, the power dc bus was
generated with a three-phase rectifier bridge connected to
grid of 220 volts line-to-line. Was used an induction motor
whose parameters are reported in Table 1.
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Fig. 10. SVPWM operating in 600Hz, modulation index
0f 0.62, dc bus of 285Volts and fundamental Voltage line-to-
line of 195Volts.
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In Table 2 SVPWM and SHEM3P are compared in
equivalent conditions of dc bus, operation point, hardware
and load. During the test, the power grid was lower than
nominal, what caused a dc bus of 285Volts

]

TABLE II
Harmonic Performance
TABLE I
Induction Motor Mindex Harm. SVPWM SHEM3P
Parameters 0.57 5° 1.20% 0.36%
Param. Value Unit 0.57 7° 1.03% 0.31%
Power 5 HP 0.57 9° 1.81% 0.31%
Frequency 60 Hz 0.57 - 193Vy 193V
RPM 1730 pm 0.60 5° 1.28% 0.30%
Liom 14.0 A 0.60 7° 3.43% 0.31%
Vaom 220 v 0.60 9° 1.53% 0.31%
1 001191 Kem’ 0.60 - 195VL, 196Vi,
Torque 20.4 N.m 0.62 5° 2.56% 0.30%
0.62 7° 3.07% 0.30%
0.62 9° 2.56% 0.30%
>0.62 B 195V, 200V,

The Figure 9 and Figure 10 show the test in over-
modulation condition for both of modulator with a
modulation index of mi = 0.62. In this conditions can be seen
approximately the same voltage gain as was previously
simulated.
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Fig. 9. SHEM3P with modulation index of 0.62, dc bus of
285Volts and fundamental Voltage line-to-line of 200Volts.
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IV. CONCLUSIONS

When compared with conventional SHE-PWM technique
[1][2] the proposed SHEM-PWM method offer significant
benefits extending its operating range to overmodulation
region where a higher output voltage gain can be obtained,
with minimal amplitudes for fifth and seventh harmonics.
Results presented for SHEM-PWM with three angles at
60Hz confirm that there are a set of solutions that provides
output voltage gain of more than 2% if compared with SV-
PWM and almost 4% higher than original SHE, keeping the
harmonic level below and 19.2% even in the overmodulation
region 14% less than SV-PWM, condition that is acceptable
for some applications that requires higher output voltage.

The performance of three-Level NPC Inverter fed
induction motor drives was investigated in overmodulation
region using new PWM-SHEM in a small assembly inverter
drive but with equivalent behavior, all expectations were
met.
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