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CAPITULO 1

Introduccidén y objetivos

1.1 Introduccion

En los ultimos afios se ha promovido la implantacion de sistemas de generacion eléctrica a partir
de energias renovables. La introduccidn de estos sistemas ha cambiado el modelo de generacion
centralizado, dando paso a un modelo de generacion distribuido. Una muestra de ello son los
ratios de crecimiento anual de las dltimas dos décadas en la produccién de energia eléctrica a
partir de fuentes de energia renovables de diversos origenes. Los datos recopilados por la
Agencia Internacional de Energia (AIE) muestran, en la Figura 1.1, el crecimiento, prediccién y

objetivos en las cuotas de generacion eléctrica a partir de energias renovables [IEA15].

g
=
g
2
- 20% &
£ S
i g
g
- 10% E
=3
S
0% .
2000 2005 2012 2020 2025 L emational
M OCDEAmerica I OCDE Asia Oceania M OCDE Europe I China W India M Brasil = Otros no OCDE Cuota Generacién Renovables 1€a

Figura 1.1 - Generacion eléctrica a partir de fuentes de energia renovables distribuida por regiones. Fuente:

International Energy Agency.
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El crecimiento global en generacion eléctrica procedente de renovables se situé en torno al 7 %
(350 TWh) en 2014, representando una cuota superior al 22 % de la generacion eléctrica total.
En la actualidad China posee la mayor cuota de produccién eléctrica a partir de fuentes de

energia renovables al situarse en un 23 %.

Tal y como indican los datos mencionados anteriormente, el incremento en la generacién
eléctrica a partir de energias no gestionables constituyen ya una parte significativa de la
produccion eléctrica total. Una de las caracteristicas de los sistemas de generacion distribuida
es el uso de dispositivos de electréonica de potencia, concretamente el uso de convertidores

estaticos para conversion de energia CA/CC, CC/CCy CC/CA.

SOLEADO SIN NUBES SOLEADO CON NUBES LLUVIOSO
““““““““““““““ S TN W
6 9 12 15 18 6 9 12 15 18 6 9 12 15 18

Hora Hora Hora

(B SR e
Figura 1.2 - Variacién de produccion eléctrica fotovoltaica segiin horario y condiciones climatoldgicas.

Fuente: Chubu Electric Power.
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Figura 1.3 - Variacién en la demanda de energia eléctrica diaria y semanal en Espafia (semana del 27 de

Julio de 2015). Fuente: Red Eléctrica de Espaiia.

Un aspecto particular de algunos sistemas de energia distribuidos basados en energias
renovables es la variabilidad, mas o menos previsible, de la producciéon de energia eléctrica

[WAZ12]. Estas variaciones se deben a la propia naturaleza de la fuente de energia, situacion que
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se ve ain mas perjudicada si se considera la variabilidad en la demanda de energia (Figura 1.2 y
Figura 1.3). Las fluctuaciones entre la energia generada y la energia demandada hacen necesario
el incremento de sistemas de electrénica de potencia para gestionar la energia, almacenando en

momentos de baja demanda e inyectando a red cuando la demanda asi lo requiere.

Debido ala variabilidad en la produccién y demanda de energia eléctrica, los sistemas de interfaz
con la red requieren un caracter flexible y escalable. Esta filosofia puede aplicarse a sistemas de
alimentacién distribuidos, segmentando la complejidad propia de estos sistemas en subsistemas

mas simples basados en funcionalidades basicas.

Desde el punto de vista econémico el coste de una instalacién con capacidad de procesar una
determinada cantidad de energia se reduce al segmentarla en unidades mas pequefias, de este
modo, la ampliaciéon se llevaria a cabo afiadiendo los nuevos equipos y dispositivos a la
instalacion existente, evitando la necesidad de redisenar completamente la instalaciéon para
adaptarla a las nuevas condiciones. Otra de las razones es la fiabilidad de la instalaciéon a
mantener el suministro de energia en caso de producirse un fallo en alguno de los convertidores

conectados a red [ORTO08].

Algunos sistemas de generacion eléctrica no pueden gestionar la variabilidad en el trafico
energético, por este motivo, resulta conveniente considerar la eficiencia de los sistemas de
procesamiento de energia y el impacto que pueden ejercer sobre la red eléctrica los sistemas de

alimentacién cuyo régimen de funcionamiento es variable.

La influencia que sobre la red eléctrica tienen los sistemas de generacion eléctrica distribuidos
se puede cuantificar determinando la calidad de la energia eléctrica suministrada. La calidad de
la energia eléctrica se mide utilizando un conjunto de caracteristicas representativas de las
magnitudes eléctricas implicadas en su suministro, debiéndose definir el conjunto de valores
exigibles que han de tomar estas caracteristicas para considerar adecuada la calidad de la
energia suministrada. Las posibles variaciones en los valores de estas caracteristicas pueden
significar una pérdida de calidad en la energia eléctrica. Estas variaciones suelen ser leves y de
corta duracion en el tiempo, manifestandose en las formas de onda de la tension y de la corriente

de red.

El contenido armoénico de la corriente de red es una de las caracteristicas contempladas en las
normas EN50160 e IEEE 1159 y ofrece datos objetivos acerca de la calidad de la red. El

parametro que permite medir la calidad de la corriente respecto al contenido armoénico de ésta
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es el indice de distorsiéon arménica total (THD) definido en la ecuacién 1.1, donde I,, es el valor
eficaz (RMS) del arménico enésimo de la corriente e I; (n = 1) corresponde al valor eficaz la
componente fundamental cuyo valor dependerd del nivel de potencia que procese el
convertidor. De esta forma, la expresion del numerador corresponde a todo el contenido

frecuencial excepto la fundamental en la corriente de salida del convertidor (n = 2).

00_2 12
THD; = ’Il—‘” (1.1)
1

En electréonica de potencia, el disefio de aplicaciones y la eleccion de componentes parten de
unas especificaciones basadas en unas condiciones de trabajo nominales y, por tanto, la
variacion de estas condiciones implica un funcionamiento no éptimo de los equipos. La principal
consecuencia de la operaciéon de un convertidor por debajo de las condiciones nominales se

manifiesta en la degradacion en la calidad de la energia que se suministra.
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Figura 1.4 - Aplicacidn fotovoltaica en diferentes condiciones de trabajo.

Un ejemplo de este tipo de situaciones se ilustra en la Figura 1.4, en ella se muestra la corriente
de salida de un convertidor utilizado en una aplicaciéon fotovoltaica en dos condiciones de
funcionamiento distintas. En el caso a las condiciones de trabajo son las nominales, de modo que
la relacién entre el nivel de rizado y el valor eficaz de la corriente introducida en la red eléctrica
definen un determinado THD:. En este caso el funcionamiento del equipo es éptimo al trabajar
en las condiciones para las cuales ha sido disefiado. En el caso b la potencia obtenida de los
paneles fotovoltaicos es inferior a los niveles especificados como nominales de modo que la
amplitud de corriente fundamental es inferior también. En estas condiciones, el indice THD; sera
mayor poniendo de manifiesto el impacto negativo del funcionamiento del convertidor en

condiciones de trabajo inferiores a las nominales. También es importante destacar que un mayor
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rizado de la corriente de salida del convertidor puede provocar una mayor distorsiéon en la

tension de red.

Considerando las situaciones descritas anteriormente, pueden destacarse los siguientes

aspectos:

* Los convertidores estaticos se ven sometidos a condiciones de funcionamiento que, a
menudo, no representan las condiciones de funcionamiento éptimas.
*= La conexién en paralelo de sistemas de procesado de energia proporciona un mayor

rendimiento del conjunto, mejorando la eficiencia global de la instalacion.

1.2 Objetivos

El objetivo principal de esta tesis consiste en el estudio del comportamiento e influencia que
tiene en un convertidor cuando sus interruptores estdn constituidos por conjuntos de

transistores conectados en paralelo. Se estudiaran las siguientes caracteristicas:

= Efecto quetiene en el rendimiento de un convertidor la aplicacién de distintas estrategias
de conmutacion.

= Efecto en la distorsidn de la corriente de salida basada en la medida del indice THD.

= Estudio y desarrollo de modelos de estimacidn de pérdidas en transistores conectados en

paralelo e inductancia de acoplamiento a red.

Para evaluar estas dos caracteristicas, se desarrollara una estrategia de conmutaciéon basada en

la gestion de los interruptores del convertidor contemplando los siguientes criterios:

= Sistema adaptativo: define la capacidad de configuracién del conjunto de transistores que
conforman los interruptores del convertidor en funcién de las condiciones de
funcionamiento en las que se ve sometido.

= Técnicas de control multiplexadas: método de gestion del conjunto de transistores que

determina el nimero e instante en el que deben conmutar.

La memoria de esta tesis se ha estructurado en 7 capitulos que pueden dividirse en tres partes.
La primera parte, descrita a lo largo de este capitulo y en el Capitulo 2, muestra el &mbito en el
que se enmarca esta tesis y se desarrolla un andlisis comparativo de los diferentes métodos

utilizados en los sistemas de procesado de energia. En ellos se destaca su capacidad de
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configuracion dindmica basada en la conexién en paralelo de dichos sistemas. El Capitulo 2
finaliza con la propuesta de un método de control adaptativo cuya gestiéon del conjunto de
transistores queda definido por la cantidad de energia a procesar por el convertidor. El conjunto
de técnicas propuestas muestran que el interruptor equivalente del convertidor varia tanto el
numero de transistores que conmutan de forma simultdnea, como su frecuencia de conmutacion.
Como resultado, el uso de estas técnicas afecta a todos aquellos componentes que son sensibles

a la variacion del valor de la frecuencia de conmutacion.

La segunda parte, desarrollada en los Capitulos 3 a 5, describe los mecanismos que influyen en
el funcionamiento y eficiencia de los componentes del convertidor. Asi, en el Capitulo 3 se analiza
el comportamiento de los transistores cuando operan en paralelo, destacando los factores que
influyen en el reparto de corriente. En este capitulo se examinan las técnicas existentes de

reparto de corriente y se analiza su impacto en la eficiencia del interruptor.

En los Capitulos 4 y 5 se realiza un estudio basado en modelos de estimacion de pérdidas que
permiten cuantificar el efecto que las técnicas de conmutacién adaptativas tienen sobre dos de
los componentes fundamentales del convertidor, los transistores y la inductancia de

acoplamiento a red.

La tercera parte, desarrollada en los Capitulos 6 y 7 describe los resultados experimentales y las
conclusiones de esta tesis. En el Capitulo 6, se presentan los resultados de la investigacion
obtenidos a partir de una plataforma de ensayo basada en un inversor monofasico con
interruptores que integran cuatro transistores en paralelo. El conjunto de ensayos muestra las
pérdidas del convertidor en distintas condiciones de funcionamiento, distinguiendo las pérdidas
de conduccidn y conmutacidn en transistores y las pérdidas que se producen en la inductancia

de acoplamiento a red.

Finalmente, el Capitulo 7 muestra las conclusiones del trabajo desarrollado a lo largo de esta

tesis, las aportaciones realizadas y lineas futuras de investigacion.
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Configuracion dinamica en sistemas de procesado de energia

2.1 Introduccion

Los convertidores CC/CA constituyen un elemento indispensable en cualquier sistema de
transferencia de energia a la red. No es extrafio que algunos autores consideren como futuras
lineas de investigacion el estudio de la mejora del rendimiento energético y econdmico de estos

convertidores y la mejora de la calidad de la energia que transfieren a la red [CAR06].

En este capitulo se realiza un breve estudio de las topologias utilizadas en sistemas de
transferencia de energia en el ambito de la generacion fotovoltaica, y se describen las técnicas
utilizadas para optimizar la eficiencia global de la instalacion. Posteriormente el estudio se

centra en las topologias y configuraciones aplicadas en inversores conectados en paralelo.

El objetivo del estudio propuesto en este capitulo consiste en utilizar el principio en el que se
basan las técnicas de configuracion dinamica de sistemas y aplicarlas a los interruptores de un
inversor cuando estan constituidos por conexiones en paralelo de transistores. Como regla
general, cuando se habla de interruptor se hace referencia a un transistor o a un conjunto de n

transistores conectados en paralelo.

2.2 Gestion de sistemas de generacion fotovoltaica

Un ejemplo de la importancia en el tratamiento de una adecuada gestion de la energia son los

métodos utilizados en sistemas de generacion eléctrica fotovoltaica [VEL0O8]. Estos sistemas se
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ven sometidos a variaciones de sus condiciones de trabajo y se les ha dotado de una gran
capacidad de reconfiguracién con el objetivo de obtener la maxima eficiencia energética de la
instalacion. Las configuraciones de los sistemas fotovoltaicos conectados a red pueden

clasificarse en tres grupos:

* Integrada en Mé6dulo: Cada panel fotovoltaico cuenta con un convertidor CC/CA.

* Orientada a M6dulo: Cada convertidor cuenta con un conjunto de paneles conectados en
serie entre ellos.

* Orientada a Planta: Un Gnico convertidor cuenta con un conjunto de paneles conectados

en una combinacion serie-paralelo.

Dentro de los dos primeros grupos existe una variante denominada multistring, y esta
constituida por un panel fotovoltaico conectado a un convertidor CC/CC. La salida de los
convertidores CC/CC configuran un bus de continua donde se conecta el convertidor CC/CA

como interfaz de conexién a red.

INTEGRADA EN MODULO INTEGRADA EN MODULO ORIENTADA A MODULO ORIENTADA A MODULO ORIENTADA A PLANTA
CONFIIG. MULTISTRING CONFIIG. MULTISTRING

RED RED

Figura 2.1 - Configuraciones del generador fotovoltaico.

Respecto al nimero de etapas en el proceso de conversion de energia pueden distinguirse varias

configuraciones:

* De una etapa: El panel fotovoltaico esta unido a la red a través de una dnica etapa de
conversion eléctrica basada en un convertidor CC/CA. La conexion a red puede ser directa
o mediante un transformador para dotar a la topologia de aislamiento galvanico.

» De dos etapas: La etapa de conversion esta formada por un convertidor CC/CC y una
segunda etapa basada en un convertidor CC/CA. La etapa CC/CC puede incluir
aislamiento galvanico basado en un transformador de alta frecuencia.

= Multietapa: Dentro de este grupo se encuentran las topologias basadas en un mayor

numero de convertidores entre el panel fotovoltaico y el inversor de conexién a red.
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Figura 2.2 - Topologias de inversores.

Una de las propiedades que define a los sistemas de alimentacion distribuidos es la escalabilidad.
Esta caracteristica define la capacidad de adaptaciéon de un sistema segin las necesidades o
posibilidades en cuanto a la cantidad de energia que pueda transferir a la red y inicamente

puede alcanzarse si la aplicacion esta formada por unidades mas pequeiias.

La Ecuacion 2.1 define la relacion entre la potencia maxima del inversor y la potencia nominal

del generador fotovoltaico, parametro conocido como factor de escalado (FE).

_ Yi=1 Py,

FE
Pgr

(2.1)

En sistemas de generacion fotovoltaica, el criterio seguido para determinar el reparto de energia
entre convertidores depende del FE y lo que se denomina curva de eficiencia del convertidor.
Esta curva relaciona la eficiencia del convertidor en funcién de la potencia entregada a la red,
siendo deseable una respuesta plana y proxima al 100 %, independientemente del estado de

carga del convertidor [MIN09, HU10].

A partir del FE, pueden identificarse las siguientes técnicas de asociacién en sistemas de

generacion fotovoltaica (Figura 2.3):

= MIX: Técnica basada en el ajuste de la potencia del inversor. La estructura configura la
conexion en paralelo de inversores de igual o distinta potencia trabajando en modo
maestro/esclavo. Los inversores se conectan o desconectan para proporcionar la maxima
energia a la red.

=  Team: Técnica basada en el ajuste de la potencia del generador fotovoltaico. Se lleva a
cabo mediante la configuracion tanto del generador fotovoltaico como la del conjunto de

convertidores. En este caso, al igual que en sistemas MIX, el nimero de convertidores que
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se encuentren en funcionamiento dependera de la potencia que pueda extraerse del
generador fotovoltaico pero sin estar conectados en paralelo. Cada convertidor tendra
asignado el nimero de paneles que le permita extraer la energia en condiciones de

maxima eficiencia.

SISTEMA MIX SISTEMA TEAM

AAAIIAT AT MWM

Figura 2.3 - Sistemas de generacion fotovoltaica.

Considerando la eficiencia total de la instalaciéon y debido a la variabilidad observada en el
comportamiento de los sistemas de generacién, han aparecido configuraciones basadas en
microinversores capaces de transferir energia a red desde un reducido nimero de paneles
[APS15]. El objetivo de estos sistemas es maximizar la eficiencia y el tiempo de funcionamiento
de un numero pequefio de paneles, permitiendo una mayor capacidad de adaptacion a las

condiciones del entorno.

2.3 Configuracion dindamica en sistemas de procesado de energia

Existen una gran variedad de métodos de asociacion de convertidores para transferir energia a
la red a partir de una fuente de energia renovable [BLA06, CAR06]. Respecto a las topologias
utilizadas para la conversion de energia, estas han sido analizadas y discutidas ampliamente en
la literatura [ERIO1, SKV02 y YAZ10] asi como el estudio de los métodos mas adecuados para

controlar y transferir la energia en forma de corriente eléctrica alterna [BUS06 y KAZ02].

Pueden distinguirse tres modelos basados en el disefio modular y escalable respecto a la

configuracion de sistemas de procesado de energia:

= Conexidn en paralelo de convertidores.
= Conexion en paralelo de semipuentes.

= Conexion en paralelo de transistores.
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2.3.1 Conexidn en paralelo de convertidores
La conexion en paralelo de convertidores tiene lugar cuando un conjunto de varios inversores
comparten la misma de red. En estas condiciones, es necesario que un sistema de control
garantice la estabilidad del sistema de procesado de energia. Cuando el conjunto de inversores
comparten la misma fuente, puede aparecer una corriente que circula entre inversores,
aumentando el estrés e incrementando las pérdidas en los semiconductores. Este efecto,
conocido como corriente circulante, requiere la aplicaciéon de un control adicional que permita

cancelar la aparicién de dichas corrientes [CHEOQ6, JIA10].

La asociacion de convertidores en paralelo permite la sincronizacién de los instantes de
conmutacion de los transistores del convertidor. Aplicando un cierto desfase entre las
portadoras del modulador PWM, se consiguen frecuencias de conmutaciones aparentemente
superiores a la conmutacién real del convertidor. Esta técnica, conocida como interleaving,
permite reducir o incluso cancelar los rizados mediante la suma de las corrientes procedentes

de cada inversor, reduciendo el contenido arménico de la corriente inyectada a red.

El tiempo de respuesta del control que gestiona la conexién en paralelo de inversores es superior
al tiempo de respuesta del control de corriente de cada inversor, puesto que actiia como

referencia para el conjunto de inversores operando en paralelo.

2.3.2 Conexion en paralelo de semipuentes
Un concepto similar a la conexidn en paralelo de inversores es la conexiéon en paralelo de
semipuentes. Este método propone la conexiéon de un inversor para cada una de las fases de la
red a la que esta conectada [ABU10 y CAP11]. El nimero de semipuentes no se limita al nimero
de fases del sistema de conexion, contribuyendo cada uno de ellos a la suma total de la corriente
de una de las fases. La conexién en paralelo de semipuentes se ha utilizado también en inversores

multinivel [POU13].

La Figura 2.4 muestra de forma comparativa la conexion en paralelo de inversores y la conexion

en paralelo de semipuentes, cuyas caracteristicas mas destacables son:

= Reparto de la corriente: La corriente de inyeccién a red se reparte a través de los
semipuentes, permitiendo de este modo el uso de transistores mas pequefios pero con la
posibilidad de operar a frecuencias de conmutacion mas elevadas.

= Reduccion del tamafio de las inductancias de acoplamiento a red.
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= Aumento de la fiabilidad del convertidor: En caso de fallo en alguno de los semipuentes
existe la posibilidad de anular su funcionamiento y operar con el resto de semipuentes.
= Reduccién de los armédnicos de corriente inyectada a red aplicando técnicas de

interleaving mediante la adecuada sincronizacién del conjunto de semipuentes [CAP14].
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Figura 2.4 - Comparativa de métodos de reparto de corriente en convertidores CC/CA, a) conexién en

paralelo de convertidores, b) conexién en paralelo de semipuentes.

2.3.3 Conexion en paralelo de transistores
La conexién en paralelo de transistores es un método utilizado para implementar interruptores
con una mayor capacidad de conduccién de corriente a partir de transistores mas pequenos
(Figura 2.5). Este método es utilizado por fabricantes de transistores para obtener modulos

capaces de conducir corrientes elevadas.
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Figura 2.5 - Conexidn en paralelo de transistores.
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La capacidad de selecciéon del nimero de transistores a activar y el instante de activacion
suponen el aumento del grado de libertad en el control del convertidor y puede exigir una mayor
implicacion del control y la adaptacion de los algoritmos dedicados al control de corriente del

convertidor.

Los aspectos que diferencian la conexién en paralelo de transistores tienen relacién con la
conmutacién de los mismos. De la asociacién en paralelo de transistores pueden distinguirse dos

estrategias de conmutacion:

=  Conmutacion simultanea.

= Conmutaciéon multiplexada.

La estrategia de conmutaciéon multiplexada permite introducir modulaciones PWM basadas en

portadoras multifrecuencia.
2.3.3.1 Conmutacion simultanea

El funcionamiento del convertidor es idéntico a un convertidor CC/CA convencional cuyos
interruptores estdn formados por un unico transistor. No obstante, un convertidor con
interruptores basados en transistores discretos mas pequefios y con menores pérdidas pueden
operar a frecuencias de conmutacion mayores que las utilizadas con transistores de mayor
capacidad de conduccion de corriente. La Figura 2.6 muestra un interruptor basado en la
conexion de cuatro transistores IGBT en paralelo, el diagrama indica la conmutacién simultanea

de todos los transistores.
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Figura 2.6 - Conmutacién simultdnea con 4 transistores en paralelo.
2.3.3.2 Conmutacion multiplexada

El objetivo de la conmutacién multiplexada es utilizar inicamente el nimero de transistores
necesarios segun la corriente de salida del convertidor. Las pérdidas derivadas de la
conmutacién pueden verse favorecidas al disminuir el tamafio del semiconductor,
optimizandose no solo la relaciéon coste-amperio del interruptor equivalente sino también la

relacién superficie de semiconductor por unidad de corriente [PEL94].
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Para garantizar un envejecimiento homogéneo de todos los transistores, la sefial de habilitacion

de los transistores debe rotar, distribuyendo de este modo el mismo nimero de conmutaciones

en todos los transistores del interruptor equivalente.

Existen dos posibles métodos de control de la conmutacion:

a)

0

Frecuencia del convertidor constante: La frecuencia de conmutacion del convertidor se
mantiene constante, consiguiéndose una reduccion de la frecuencia de conmutacion de
cada transistor, dependiendo del nimero de transistores que conmuta de forma
simultanea. Este sistema no requiere ninguna accion adicional por parte del control del

convertidor, de modo que el sistema de gestiéon de conexién de transistores es totalmente

transparente.
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Figura 2.7 - Conmutacién multiplexada con 4 transistores en paralelo. La frecuencia de conmutacién de
cada transistor depende del nimero de transistores que conmutan de forma simultanea. En promedio las

frecuencias de conmutacion es a) feq = fsw/4, b) feq = fsw/2, ) feq = 3fsw/4, d) feq = fsw.

La Figura 2.7 muestra como la frecuencia de conmutacién de cada transistor puede
reducirse hasta cuatro veces si la corriente de carga requiere inicamente la conduccion

simultinea de un transistor.

Frecuencia del transistor constante: Mantener constante la frecuencia de conmutacion de
los transistores que integra el interruptor equivalente implica incrementar la frecuencia
de conmutacién del convertidor. Cuanto menor sea la energia transferida, mayor sera la

frecuencia de conmutacion.
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La Figura 2.8 muestra el aumento de la frecuencia de conmutacién del convertidor con el
objetivo de mantener constante el valor medio de la frecuencia de conmutacién de los

transistores integrados en el interruptor equivalente.
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Figura 2.8 - Aumento de la frecuencia de conmutacién de cada transistor para mantener constante la

frecuencia de conmutacién promedio a) 4fsw, b) 2fsw, ¢) 4fsw/3, d) fsw.
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Figura 2.9- Reduccién del tiempo de activacién en un conjunto de cuatro transistores.

Las Figuras 2.7 y 2.8 muestran un ahorro significativo del nimero de conmutaciones en cada
transistor. La Figura 2.9 muestra el tiempo de conduccién de cada transistor si se considera el

caso de un conjunto de cuatro transistores conectados en paralelo.

Suponiendo una aplicacién en la que un inversor opera 14 horas al dia y cuya amplitud de
corriente de valor nominal se mantiene constante, la Tabla 2.1 indica la reduccién del nimero
de conmutaciones aplicando una estrategia de conmutacién multiplexada en funcién de la

energia transferida segun el tiempo de conduccién mostrado en la Figura 2.9.
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Tabla 2.1 - Estimacion de reduccion de conmutaciones por interruptor basado en la conexién en paralelo

de cuatro transistores. Inversor funcionando durante 14 h al dia y frecuencia de conmutacién de 10 kHz.

: Tiempo de Niimero de Disminucion de
Transistor . o . .
activacion conmutaciones conmutaciones
Transistor 1 100 % 504,00-10¢ 0
Transistor 2 83,9 % 422,85-106 81,14-106
Transistor 3 66,7 % 336,16-106 167,83-10¢6
Transistor 4 46 % 231,84-10¢ 272,16-10¢

Aplicando la rotacién del patrén de conmutacion, el nimero de conmutaciones se reparte entre
el conjunto de transistores que constituyen el interruptor. En estas condiciones, el nimero de
conmutaciones se obtiene mediante el calculo del valor medio del nimero de conmutaciones de
la Tabla 2.1 resultando un total de 373,716:10¢ conmutaciones por transistor, es decir, un
25,85 % menor si se compara con un conjunto de transistores que conmutan simultdneamente,

independientemente del valor de corriente que circula a través de ellos.

Existe una ultima estrategia de control multiplexado de conmutaciéon de transistores. La
estrategia se basa en repartir el tiempo de conduccién en el mismo periodo de conmutacidn, no

obstante, el estudio propuesto en esta tesis se centrara en los dos primeros métodos.
2.3.3.3 Control de conmutacion mediante multiples portadoras

La conmutacion multiplexada muestra una reduccidn de la frecuencia de conmutacion desde el
punto de vista de cada transistor que configura el interruptor equivalente. Si se mantiene la
frecuencia de conmutaciéon implica un incremento de la frecuencia de conmutaciéon del

convertidor.

La conexién en paralelo de transistores permite gestionar la conexién y desconexién de
transistores mediante el uso de multiples portadoras. Si se quiere mantener constante la
frecuencia de conmutacion de cada transistor, supondria la introduccién de tantas portadoras
como transistores en paralelo contenga el interruptor equivalente. La Figura 2.7 muestra un

ejemplo de funcionamiento de este método.

El uso de multiples portadoras es una técnica de conmutacion utilizada en convertidores
multinivel [MCGO2, PRA10]. En transistores en paralelo puede utilizarse para alcanzar

frecuencias de conmutacion superiores a las que se podria alcanzar con un tnico transistor de
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corriente equivalente al conjunto, de este modo, el tamafio de las inductancias de acoplamiento

pueden ser menores, tanto en tamafo como en coste.

La frecuencia de conmutacién equivalente dependera directamente del nimero de transistores

en paralelo segun la relaciéon mostrada en la Ecuacion 2.2.

feq =1+ fow donde n:ntmero de interruptores en paralelo (2.2)

2.3.3.4 Ejemplo de configuracion dindmica de transistores en paralelo

La conexion en paralelo de cualquier sistema de procesado de energia tiene un elemento en
comun, la conexién o desconexién de los sistemas se determina en funcién de la energia a
transferir. Este mismo concepto es el propuesto para gestionar la conexion o desconexion de

transistores en paralelo.

Considerando la corriente por el convertidor como la magnitud que define la energia procesada,
los tiempos de conexioén o desconexidon pueden decidirse en funcién del valor instantaneo de la

corriente, tal y como se mostraba en la Figura 2.9.

Las Figuras 2.10 a 2.12 muestran el diagrama de bloques del modelo en Simulink de un inversor
monofasico con interruptores basados en 4 transistores IGBT en paralelo. La seleccion del
numero de transistores en paralelo se obtiene a partir del valor absoluto instantaneo de la sefial

filtrada de la corriente de salida del convertidor.
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Figura 2.10 - Esquema Simulink de un inversor monofasico con gestion de transistores en paralelo basado

en el valor instantaneo de la corriente de salida del convertidor.



2.12 CAPITULO 2

s [— S

E
[
511

L]

-

Scope

Figura 2.11 - Bloque interruptor basado en 4 transistores IGBT en paralelo.
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Figura 2.12 - Bloque de gestion de conexidn de transistores en paralelo en funcién de la corriente de

salida del convertidor.
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2.13

Corriente de salida del convertidor
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Figura 2.13 - a) Corriente de salida del inversor, b) reparto de corriente entre transistores.
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Figura 2.14 - a) Valor absoluto de la corriente de salida, b) indice de seleccién del niimero de transistores

operando en paralelo.
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La Figura 2.13 muestra la corriente de salida del convertidor y la corriente de colector a través
de uno de los interruptores. El perfil de la forma de onda observado se debe a la evolucion
sinusoidal de la corriente de salida del convertidor y al método de activacion de transistores. Se
observa cdmo el reparto a través de cada transistor depende del valor instantaneo de la corriente

del convertidor.

La Figura 2.14 muestra las sefales de control que gestionan la conexién y desconexién de
transistores. El indice mostrado en la Figura 2.14b indica cuantos transistores actiian de forma

simultanea.

2.4 Conclusiones

En este capitulo se han presentado diferentes métodos que permiten el procesado de energia
mediante la conexion de elementos en paralelo a escalas muy distintas, desde la configuracion
de las conexiones que constituye un sistema fotovoltaico a la conexion en paralelo de

transistores. De los métodos analizados pueden destacarse las siguientes caracteristicas:

1. Conexion en paralelo de inversores:

» (Cadainversor requiere su propio control.

» Esnecesario un nivel de control adicional para gestionar la conexién y sincronizacion
del grupo de inversores conectados en paralelo.

» Considerando la sincronizacién entre inversores pueden aplicarse técnicas de
interleaving que permiten la reduccién total o parcial del rizado de la corriente
transferida a red, reduciendo el contenido armoénico de la corriente de salida.

» Laaparicién de corrientes circulantes entre inversores incrementa la complejidad del

control y puede aumentar el estrés y las pérdidas en los semiconductores.

2. Conexion en paralelo de semipuentes:

» Existen dos niveles en el control del inversor, el primero, encargado de la
transferencia de corriente a red y el segundo del reparto y sincronizacion de la
corriente de fase aportada por cada semipuente.

» Este método aporta una mayor robustez del convertidor puesto que el fallo de uno de

los semipuentes no impide que el inversor siga procesando energia.
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Pueden aplicarse técnicas de interleaving mediante la estrategia de sincronizacién
adecuada para cada grupo de semipuentes.
Este método presenta una mayor inmunidad frente a la aparicién de corrientes

circulantes.

3. Conexioén en paralelo de transitores:

La distribuciéon multiplexada de conmutaciones no requiere variacidon alguna de la
estrategia de control del inversor.

Reduce el nimero de componentes necesarios en un sistema de procesado de energia.
El uso de multiples portadoras permite incrementar la frecuencia de conmutacién del
inversor en condiciones de carga inferiores a la nominal, escalando el rizado en
funciéon de la amplitud de la corriente de salida. En estos casos la distribucién
multiplexada de conmutaciones deja de ser transparente para el control.

Ofrece un tiempo de respuesta en un ciclo de conmutaciéon puesto que depende del
valor instantaneo de la corriente de salida del convertidor.

Frente a variaciones de carga el sistema de control no requiere ningin método de

sincronizacion.

Las técnicas de conmutacién basadas en la conexién en paralelo de transistores constituyen la

base sobre la que se desarrolla esta tesis, abordando la configuraciéon dinamica del sistema de

procesado de energia mediante la configuracion adecuada de los transistores del convertidor.

Para ello en el siguiente capitulo se analiza el comportamiento que tienen los transistores de

potencia cuando operan en paralelo.
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CAPITULO 3

Conexion de transistores en paralelo

3.1 Introduccion

Cuando la potencia de un convertidor es elevada, la conexioén en paralelo de transistores permite
incrementar la capacidad de conducciéon de corriente del interruptor equivalente. Es un método
dual a la asociacién en serie de transistores, utilizado en aplicaciones donde la tensién de

entrada del convertidor es superior a la maxima que pueden soportar los transistores [NGU10].

En aplicaciones donde se requiere el procesado de elevadas potencias, se tiende a recurrir a
modulos basados en la integracién de multiples transistores en paralelo [MUS10]. No obstante,
en aplicaciones donde el coste de los semiconductores puede resultar determinante, la
asociacién en paralelo de transistores discretos permite reducir la relacién de coste-Amperio del
interruptor equivalente [PEL94]. La mayor produccion de transistores discretos garantiza un

menor coste de produccion si se compara con el coste de médulos de mayor corriente.

La Figura 3.1 muestra la relacién entre el precio y la corriente maxima de transistores IGBT de
1200 V. La Figura 3.2 muestra una comparativa de los transistores de la Figura 3.1 con médulos
IGBT de dos transistores. Las areas sombreadas muestran el espacio que ocupa el 90 % de los
transistores de la Figura 3.1 en conexiones en paralelo de dos y cuatro transistores. En el Anexo

se incluyen las referencias de los dispositivos de las Figuras 3.1y 3.2.
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Conseguir un reparto de corriente equilibrado es un elemento clave y el principal inconveniente
cuando se conectan transistores en paralelo. Las caracteristicas tecnoldgicas de fabricacion de
transistores impiden que el comportamiento como interruptor sea ideal, ademas las tolerancias
asociadas a las caracteristicas tecnolégicas imposibilitan un reparto de corriente equilibrado. En
este sentido, tanto fabricantes como investigadores han tratado de aportar técnicas que

solucionen o mitiguen el desequilibrio en el reparto de corriente.

En este capitulo se describen los factores mas relevantes que determinan el reparto de corriente
y se describen técnicas que favorecen dicho reparto. Finalmente se propone una estrategia de
control que permite la obtencién de un reparto equilibrado de corriente aplicable a transistores

controlados por tension.
3.2 Tecnologia de semiconductores de potencia

Un aspecto importante a considerar con respecto a la asociacién en paralelo de transistores, es
la tecnologia de fabricacion utilizada. La Figura 3.3 muestra el espacio que ocupan las tecnologias
de semiconductores de potencia en funcién de las caracteristicas eléctricas y frecuencia de

operacién [LUT10].

TIRISTOR

1kV~4 RTkV

Tension

100V N100V

MOSFET

Gy,
Yeng, 1000 A

Figura 3.3 - Rango de aplicacidon en semiconductores de potencia.
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En convertidores CC/CA las tecnologias de transistor dominantes son MOSFET e IGBT. El modelo
de conduccién de un transistor MOSFET se simplifica mediante una resistencia drenador-
surtidor Rpson de valor equivalente a la resistencia del canal formado en la puerta del transistor.
Esta resistencia tiene un coeficiente de temperatura positivo asi que en aplicaciones con
multiples transistores en paralelo, el transistor que mas corriente conduce, por efecto térmico,
aumenta el valor de la resistencia del canal, reduciendo la corriente que circula por el dispositivo.

Este comportamiento tiende a equilibrar el reparto de corriente entre transistores MOSFET.

Un transistor IGBT esta constituido por un transistor MOSFET de canal N y por un transistor
bipolar PNP, dispositivo por el cual circula la corriente principal, la Figura 3.4 muestra el modelo
equivalente de un transistor IGBT. La principal ventaja de los transistores IGBT son las menores
pérdidas por conduccidn que se producen en estos dispositivos si se comparan con las pérdidas

por conduccidén en un transistor MOSFET.

COLECTOR

EMISOR

Cac

PUERTA L
O_| PUERTA o—f"g'\I Ic
T Cae

Vee

l

b) EMISOR

Cee

COLECTOR
a)

Figura 3.4 - Transistor IGBT a) circuito equivalente y b) modelo simplificado.

El coeficiente de temperatura de la resistencia equivalente de conduccion en las primeras
familias de transistores IGBT era negativo, este factor hacia que el funcionamiento en
aplicaciones que pudieran requerir la conexion de multiples transistores en paralelo estuviera
en desventaja al compararse con las prestaciones que ofrecen los transistores MOSFET. La
existencia de desequilibrio en el reparto de corriente entre transistores IGBT tiende a
incrementarse puesto que el valor de la tension colector-emisor de saturacion Veesat se reduce
en mayor medida en el transistor que mas corriente conduce puesto que es el transistor que mas

estrés térmico recibe.

Sin embargo, el desarrollo de la tecnologia de estos transistores ha propiciado la aparicién de
nuevas familias de transistores cuyo coeficiente de temperatura de la resistencia equivalente de

conduccion es positivo. Las principales familias tecnolégicas en transistores IGBT son Punch-
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Through IGBT (PT-IGBT) que tiene un coeficiente de temperatura negativo, Non Punch-Through
(NPT) y Field Stop (FS) que tienen un coeficiente de temperatura positivo. Estas tltimas son

recomendables en aplicaciones que requieran la conexion de transistores en paralelo.

COEFICIENTE TEMP. NEGATIVO: COEFICIENTE DE TEMPERATURA POSITIVO:
PT-IGBT NPT-IGBT FS/SPT/LPT/XPT-IGBT
puerta emisor puerta emisor puerta emisor

colector

colector

colector

TECNOLOGIA DE CONSTRUCCION DE PUERTA TRENCH:

TRENCH FS TRENCH FS-CS

puerta puerta

emisor emisor

colector colector

Figura 3.5 - Clasificacién de tecnologias de fabricaciéon de transistores IGBT segtn el coeficiente de
temperatura de la resistencia equivalente de conduccién. La tecnologia de construccién de puerta
denominada trinchera (trench) permite incrementar la corriente del dispositivo al aprovechar mejor la

superficie del transistor.

La Figura 3.5 muestra de forma simplificada la composicion interna de las principales familias
tecnoldgicas de transistores IGBT. Dependiendo de variaciones en la construccién del transistor,
la tecnologia FS puede recibir otras denominaciones como Soft Punch-Through (SPT), Light
Punch-Through (LPT), eXtra-light Punch-Through (XPT) o Carrier Storage (CS) [MIT14, WEI13,
IXY13,INT12,]JIN12, ONO11].
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3.3 Reparto de corriente

3.3.1 Introduccion

Cuando se habla de reparto de corriente en transistores, resulta conveniente diferenciar entre
reparto estatico y reparto dindmico (Figura 3.6). Se considera reparto de corriente estatico
cuando el estado de conduccién de los transistores se mantiene durante un cierto tiempo. En
estas condiciones, la caida de tension y la corriente que circula por el transistor permanecen

aproximadamente constantes durante el tiempo de conduccion.

El reparto de corriente dindmico no solo hace referencia a las transiciones de corte a conduccidn,
también en aquellos casos en el que los periodos de conduccién son pequefios debidos a una alta
frecuencia de conmutacion o cuando los ciclos de trabajo son pequefios. En estos casos los

mecanismos de reparto de corriente estatico puedan ser despreciados.

y N

a) b)

Figura 3.6 — Reparto de corriente en transistores en aplicaciones de conmutacién a) estatico y b) dindmico.

A continuacion se definen algunos parametros del transistor que determinan el comportamiento

estatico y dindmico en transistores IGBT:

* Tensidn colector-emisor de saturacidn (Vcesat): Es la tension en terminales del transistor
cuando se encuentra en conduccidn. Esta tension es equivalente a la caida de tensién que
aparece en la Rpson de un transistor MOSFET. El valor de la tension Vcesar depende de la
corriente de colector y la temperatura.

» Tensién umbral puerta-emisor (Veewm): Establece el valor de tension minimo necesario
para que el transistor entre en conduccién. Como norma general, los fabricantes de
transistores determinan el valor de tensién umbral cuando circula una cierta cantidad de
corriente por el transistor, del orden de decenas de mA.

» Transconductancia: Define en qué medida varia la corriente del transistor en funcién de

la variacion de la tensién de puerta. Transistores con las mismas caracteristicas
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tecnoldgicas permiten repartos simétricos de corriente [SHE12]. La Ecuacion 3.1 define

la transconductancia en un transistor IGBT.

5l

Irs = (3.1)

La Ecuacién 3.2 muestra la corriente de colector en la regiéon de saturacion y la transconduc-

tancia en la Ecuacion 3.3.

1 Wl’l'n ox
1—apyp 2L
SIC — 1 W:un 0x
8Veg 1—apyp L

Ic = (Ve — Vieen)? (3.2)

9rs = Vee — VeEen) (3.3)

Donde el ancho W y la longitud L del canal, la capacidad de puerta Cox y la movilidad de los
electrones pn en el semiconductor dependen de la geometria, material y proceso de fabricacion
del semiconductor. La relacidn 1/(1-apne) define la ganancia de corriente del transistor bipolar.
A partir de las Ecuaciones 3.2 y 3.3, se obtiene la Ecuacion 3.4 donde se observa cémo la corriente

del transistor depende de la tensiéon umbral, la tensién de puerta y la transconductancia.

gfs

Ic = — Vg — Vggen) (3.4)

Teniendo en cuenta que la tensién de puerta viene determinada por el circuito de activacion del
transistor segun la Ecuacién 3.5, se deduce que la inductancia parasita de emisor juega un papel
importante en el reparto de corriente dinamico, puesto que la variaciéon rapida de corriente en
el instante de conmutaciéon modifica de forma transitoria la tensién aplicada a la puerta del
transistor.

dl-(t)

= (3.5)

Vee = Variver + Ve = Variver + Lg

En este capitulo se analiza inicamente el reparto de corriente en el transistor puesto que es el
Unico dispositivo sobre el que se ejerce algiin control. Sin embargo, en transistores con el diodo
en antiparalelo integrado, el reparto de corriente en el diodo es un factor importante a
considerar. Una seleccion adecuada del dispositivo es la técnica mas recomendada para obtener

un reparto equilibrado cuando la corriente del convertidor circula a través de los diodos del
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interruptor. En el apartado A.1 Comparativa de transistores IGBT se muestra una selecciéon de
transistores clasificados por corriente (Ip) donde puede observarse los niveles de tension directa

Vr del diodo en antiparalelo.

En los siguientes apartados se analizan los factores que contribuyen al reparto de corriente

estatico y dindmico del transistor.

3.3.2 Reparto estatico

En el caso de transistores MOSFET, el reparto estatico de corriente depende principalmente de
la resistencia de conduccion Rpson. Esta resistencia tiene un coeficiente de temperatura positivo
y como consecuencia tiende a ecualizar las corrientes que circulan a través de los transistores.
También deben tomarse en consideracién otros factores tales como la temperatura de la unién
T; y la corriente de drenador Ip, puesto que de estos parametros depende Rpson. En el caso de
transistores IGBT, el reparto de corriente estatico depende también del coeficiente de

temperatura, negativo en la tecnologia PT'y positivo en NPT, FS.

ree(ic, °C) rcer rce2

Toson (iio, °C) FpSon2
Vceo VcEo(1) VCEo(2)

: . ! |

a) s b)

Figura 3.7 - Modelo estatico en conduccién y circuito equivalente de dos transistores a) MOSFET y b) IGBT.

En los modelos de la Figura no se contemplan la existencia del diodo en antiparalelo.

En aquellas familias tecnoldgicas con un coeficiente de temperatura positivo, el comportamiento
es similar al observado en un MOSFET aunque no equivalente puesto que sus modelos estaticos

son distintos tal y como muestra la Figura 3.7.

La Figura 3.8 muestra como el calentamiento del semiconductor en transistores IGBT con
coeficiente de temperatura negativo puede producir un desequilibrio mayor al aumentar las

diferencias en las caracteristicas del transistor.
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VGe1 = VGE2 TEMPERATURA: T2 >T1

Ic /‘_

Ic1(T2)

__T____________________'____________..K_T(I’D._ Y |

___*_________’___I_ci_(-r_l)______ltm})___'f__:: ":

VcEsat(T2) VCEsat(T1)

VCEsat

Figura 3.8 - El reparto estatico es sensible a la tension colector-emisor (Vce) y a la transconductancia (gs).

400 uH

Ra1=220 Ra2=220Q
470 uF $ 150
Vin1 Le1=100nH Vin2 Le2=200 nH

Figura 3.9 - Circuito de simulacidon de un convertidor elevador.

Para observar el efecto que ejercen en el reparto de corriente los parametros gs y Vee se ha
simulado el circuito mostrado en la Figura 3.9. El esquema corresponde a un convertidor CC/CC

elevador y los parametros de simulacién se muestran en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1 - Parametros de simulacién del convertidor elevador de la Figura 3.9.

Simbolo Descripcion Valor
x1,x2 IGBT: STGP7NC60HD (modelo de simulacion de ST)

Veeen, Veethz Tension umbral puerta emisor 6,955V, 6,2595V
Kbp1, Kp2 Transconductancia del MOSFET del modelo de simulacion | 7,4778 A/V2, 6,798 A/V?
Rqi1, Re2 Resistencia de puerta en IGBT x1 y x2 22 ()

Le1, Lez Inductancia parasita emisor de x1 y x2 100 nH, 200nH
L Inductancia 400 uH
Vin Tension de entrada 24V
DC Ciclo de trabajo 42 %
c Capacidad de salida 470 uF
RL Resistencia de carga 150
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Figura 3.10 - Resultados de simulacién del circuito de la Figura 1.5, a) Curva Ic-Vge en transistores iguales,
b) Corriente por transistores iguales, c) Curva Ic-Vee en transistores modificados segun Tabla 3.1, b)

Corriente por transistores modificados.

La Figura 3.10 muestra como la variacion del valor de tensién umbral y transconductancia en
transistores conectados en paralelo provoca un desequilibrio del reparto de corrientes entre
transistores. En este caso se ha modificado el valor del pardmetro Kp del MOSFET en el modelo
Spice del transistor IGBT. La transconductancia del MOSFET forma parte de la transconductancia

del IGBT segtn la relaciéon mostrada en la Ecuacién 3.6.

Kp = ptnCox (3.6)

En las simulaciones realizadas se observa como la variacion de parametros internos del
transistor como son la tensién umbral y la transconductancia, y la variacién de parametros
externos como es el nivel de tension de puerta, modifican la respuesta estatica y dinamica del

transistor. En todos los casos, el transitorio varia debido a los cambios efectuados.
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Figura 3.11 - Correccidén del desequilibrio por variacion de la tension puerta-emisor Vee.

La Figura 3.11 muestra como la variacién del nivel de tension de activacion del transistor Vee
modifica también el reparto de corriente entre transistores. En este caso la variacién de la

tensién de puerta permite equilibrar el reparto de corrientes.

3.3.3 Reparto dindmico

El reparto de corriente dinamico es sensible a la transconductancia y a la tensién umbral. Otros
factores como los valores de la resistencia y la capacidad de puerta contribuyen al reparto en
transistores MOSFET e IGBT. Si existe desequilibrio en el reparto de corriente, cuando el
coeficiente de temperatura de la resistencia de conduccién es negativo, como ocurre en la

tecnologia PT-IGBT, el desequilibrio tiende a incrementarse.

Vce1 = Vce2

VGE

VGe(r1) VGE(T2)

Figura 3.12 - El reparto dinamico es sensible a la tensién umbral (Vee») y a la transconductancia (gg).
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La Figura 3.12 muestra las curvas de dos transistores cuya tensién umbral y transconductancia
tienen un comportamiento diferente, estas diferencias contribuyen a un comportamiento

distinto en los transitorios de conmutacién del transistor.

En las simulaciones realizadas en el apartado anterior se ha observado como la variacién de la
tensién umbral, la transconductancia y la tensién de puerta controlada por el driver modifican
la respuesta transitoria tanto estatica como dindmica del transistor. Por lo tanto, si se quiere
modificar inicamente la respuesta dinamica, deben efectuarse cambios en el circuito que solo

afecten el transitorio de conmutacion del transistor.

Para observar este efecto, se ha simulado el circuito mostrado en la Figura 3.9 modificando en
este caso el valor de las resistencias de puerta Re. La Figura 3.13 muestra como la variacion del
valor de R¢ modifica el reparto dindmico visible en las transiciones de corte a conducciéon y de
conduccioén a corte. El desequilibrio de corriente no se ve alterado puesto que el efecto de las
resistencias en la tension de puerta solo incide en los tiempos de carga y descarga de la capacidad

de puerta del transistor.

8.0A /v\ )'\ A
\ [\ VARN 7N

N7 XN
%/

V / hi
24
0A ;
a) 19.2ms 19.4 ms 19.6 ms
8.0A
AN hAN A\

4.0A / N /) 1/

0A : L
b) 19.2ms 19.4ms 19.6 ms
o I(x1:1) » 1(x2:1) ~ L)

Figura 3.13 - Formas de onda de corriente en las condiciones de la Tabla 3.1 variando el valor de la

resistencia de puerta a) Re1 = 150 Qy Re2 =22 Q,b) Re1 =22 Qy Re2 =150 Q.
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A continuacién se resumen algunos factores que definen el reparto dindmico de corriente en

transistores conectados en paralelo:

= Valor de las resistencias de puerta Reon y Réof.

= Valor de la capacidad de puerta C¢s en MOSFET o C¢e en IGBT.

= Velocidad de conmutaciéon: La conmutacién rapida y por tanto los flancos abruptos
tienden a mejorar el reparto dinamico de corriente puesto que reducen las diferencias
debidas a ligeras variaciones en los pardmetros de los transistores (Vese). En estas
condiciones las inductancias parasitas juegan un papel fundamental.

*» Trazado de pistas (Layout): La simetria del trazado en circuitos con transistores en
paralelo permite que las caracteristicas parasitas del circuito sean iguales, afectando del
mismo modo a todos los transistores al originar pendientes similares en los pasos de
corte a conduccion y viceversa. Las inductancias parasitas en el surtidor de los

transistores provocan variaciones en la tension de puerta.

3.4 Técnicas de equilibrado de corriente

El estudio de la asociacion en paralelo de transistores se centra principalmente en el analisis del
desequilibrio de corriente que aparece entre los distintos transistores en paralelo. Segun la
metodologia utilizada, las técnicas de equilibrado de corriente en transistores conectados en
paralelo pueden definirse como técnicas pasivas y técnicas activas. En los siguientes apartados

se analizan las técnicas mas representativas de estos dos grupos.

3.4.1 Técnicas pasivas de equilibrado de corriente

Los métodos clasicos de reparto equilibrado de corriente en transistores conectados en paralelo
se basan en la aplicacién de técnicas de disefio para favorecer el reparto de corriente. En algunos
casos estos métodos hacen referencia a la construccién del interruptor, conectando resistencias

en serie en transistores bipolares [LUT10, KARO3].

En otros casos se basan en la realizacidon de un disefio mas cuidadoso del circuito de control o
driver con el objetivo de reducir los elementos parasitos que aparecen en estos circuitos. Para
ello deben seguirse las indicaciones que proporcionan los fabricantes en sus notas de aplicacion.

En dichas notas se describen técnicas de disefio y montaje con el objetivo de favorecer el reparto
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de corriente entre dispositivos conectados en paralelo, algunos ejemplos son [FAI93, INF97,

INTO09, IXY06, ONS14a, SEM07 y SER04].

A continuacion se resumen algunas técnicas para mejorar el reparto equilibrado de corrientes

en transistores conectados en paralelo y que son aplicables a transistores MOSFET e IGBT.

= Seleccién y agrupacion de transistores del mismo lote segliin sus caracteristicas
tecnologicas, tensién umbral, transconductancia, etc.

= Seleccién de dispositivos con un coeficiente de temperatura positivo en transistor y diodo
en antiparalelo.

= Seleccién de dispositivos con un punto isotérmico menor a la corriente nominal del
dispositivo. El punto isotérmico es el punto en el que las curvas de transconductancia a
distinta temperatura coinciden. En estas condiciones el efecto térmico favorece un
reparto equilibrado de corriente (Figura 3.14).

= Distribucion simétrica del circuito de potencia y del circuito de control o driver. La Figura
3.15 muestra dos tipos de distribucion: lineal y circular.

= Reduccién de la inductancia de emisor.

= Resistencias de puerta independientes.

= Acoplamiento térmico: El propdsito de acoplar térmicamente a los transistores es la de
homogeneizar la temperatura en todos los transistores evitando un mayor desequilibrio
de T). Algunos fabricantes sugieren que el acoplamiento térmico es mas efectivo en
semiconductores con un coeficiente de temperatura negativo, puesto que reducir el
desequilibrio térmico actda como barrera de un mayor desequilibrio de reparto de
corrientes. En semiconductores con un coeficiente de temperatura positivo el
acoplamiento térmico inhibe el mecanismo de reparto que la respuesta térmica tiene en

el semiconductor.

Vce1 =Vce2

Ic

PLnto isotérmico

1%

9@,@50

VGe

Figura 3.14 - Punto isotérmico en la caracteristica de transconductancia en un transistor IGBT.
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Figura 3.15 - Distribucién del circuito de conexidn para 4 transistores en paralelo a) distribucién lineal,

b) distribucidn circular. En los dos casos existe acoplamiento térmico entre transistores.

+V Inductancias parasitas en trazados de pistas
y terminales de conexion de los transistores

Figura 3.16 - Técnicas para mejorar el equilibrio en el reparto de corriente en IGBT conectados en paralelo.

3.4.2 Técnicas activas de equilibrado de corriente
En estudios mas recientes se han presentado otros métodos basados en la inclusién de alguna
estrategia de control para conseguir equilibrar la corriente en transistores conectados en

paralelo y utilizados en convertidores estaticos.
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Debido al desequilibrio que tradicionalmente ha mostrado la tecnologia bipolar, algunos autores
proponen repartir la corriente en transistores basados en la tecnologia MOSFET y repartir el
tiempo de conduccién en transistores IGBT. El estudio propuesto se centra en el andlisis de la
eficiencia de un convertidor CC/CC basado en la asociacién de transistores MOSFET e IGBT en
paralelo para una aplicacién fotovoltaica. Los resultados obtenidos muestran un mejor
comportamiento de los MOSFET cuando circula corriente simultaneamente a través de dos
transistores. En el caso de los IGBT los resultados son mejores cuando se aplican métodos de

reparto del tiempo de conduccion [DEH06].

El uso de estas topologias incrementa el rendimiento del convertidor al reducir el estrés en los
semiconductores. La disminucién de la corriente que circula por ellos permite reducir las
pérdidas por conduccion, no obstante, esta disminucion no se suele ver reflejada en las pérdidas
por conmutacion. En el caso de transistores MOSFET las pérdidas asociadas a la conduccion se
ven favorecidas por la reduccién de la resistencia de conducciéon equivalente debido a su

asociacion en paralelo.

Otro de los métodos propuestos se basa en la aplicaciéon de un esquema de control para
equilibrar la corriente que circula a través de varios transistores IGBT. El esquema de control
modifica, mediante el sensado de la corriente de cada uno de los transistores, el nivel de tensién
de puerta para repartir de forma equitativa la corriente que circula a través de cada transistor
(Figura 3.17). La referencia del circuito se obtiene mediante el calculo del valor medio de la

corriente sensada en cada transistor [CHE96].

SENAL DE DISPARO
N PROMEDIADO Vr
V"™ o+ CONTROL | 16BTs EN R Vc .
i 4 - +
/ DISPARO PARALELO Vs 7 V DRIVER
Va_ |
K e FILTRO |,
A PASA-BAJOS |~
a) b)

Figura 3.17 - Técnica activa de reparto de corriente. Estrategia de control de tensién de disparo de los
transistores a) diagrama de bloques del lazo de control, b) diagrama de control para tres transistores en

paralelo.

Sin embargo, en los ultimos afios mejoras en el disefio del transistor IGBT han propiciado la
aparicion de nuevas tecnologias en las que el coeficiente de temperatura es positivo, de este

modo, por efecto térmico, el desequilibrio de corriente tiende a desaparecer.
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Control de puerta | | |

Figura 3.18 - Técnica de reparto dindmico de corriente.

La Figura 3.18 muestra un esquema de control para mejorar el reparto de corriente dinamico
[LOB11]. La estrategia de control se basa en la variacién de los tiempos de activacion y
desactivacion de un conjunto de modulos IGBT y consiste en reducir el tiempo de retardo entre
la sefial de puerta y la deteccidn de los flancos de corriente. La mejora de la respuesta en la
conmutacién y el comportamiento térmico, gracias a un coeficiente positivo del semiconductor,

se consigue un reparto equilibrado de corriente estatico y dindmico.

3.4.2.1 Estrategia de control de reparto equilibrado de corriente

Los resultados de simulacién analizados en el apartado 3.3.2 Reparto estdtico muestran que el
ajuste de los niveles de tensidn de la sefial de activacion de los transistores es un método valido
para reducir e incluso cancelar el desequilibrio de corriente en transistores conectados en

paralelo.

Vewm1

CONTROL Lim 1GBT1

Vs(ave
o 112 s 6 A ] Gu > Ici
oy Vs1 FILTRO SENSOR
51
C): ' e\ e Gs |«
r S +
Vs2
Vsave) CONTROL LM 1GBT2
3 G | Gu > e
Vs2 FILTRO SENSOR
. e\ ¢ Gs |

Figura 3.19 - Estrategia de control de reparto equilibrado de dos transistores basado en el calculo del valor

medio de corriente (Método I).

En el apartado anterior se mostraba una técnica activa de reparto de corriente basada en el

control de la tension de activacion del transistor. El esquema de control modifica, mediante el
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sensado de la corriente de cada uno de los transistores, el nivel de tensién de puerta que debe
aplicarse para repartir de forma equitativa la corriente que circula a través de cada transistor.
La referencia del circuito se obtiene mediante el calculo del valor medio de la sefial de corriente

sensada. La Figura 3.19 muestra una posible implementacién del esquema de control descrito.

Las Ecuaciones 3.7 a 3.10 describen la relacién entre los niveles de tension de control de los
transistores y la corriente que circula a través de ellos. Donde Ixi es la corriente de colector que
circula por cada transistor, Vs es la sefal filtrada de la medida de corriente de colector y AV: es

la variacion del nivel de tension PWM aplicado a la puerta del transistor.

Vei = Vewmi + AV; (3.7)
AV, =k, (VS(AVG) - E) + k; f(Vs(AVG) - Z)dt (3.8)
n
Ly
Vstave) = —_— ; = (3.9
Vsi = GS : le' (310)

En este apartado se propone un método alternativo que recurre a la asociaciéon de parejas de
transistores como método de control de reparto de corriente (Figura 3.20). La diferencia del
método que se propone con el mostrando en la Figura 3.19 esta en suprimir el calculo del valor
medio y utilizar como referencia la medida de corriente promediada del transistor contiguo. El
numero de asociaciones dependera del nimero de transistores que constituyan al interruptor

equivalente.

CONTROL 1GBT1

Vs2 +
GC » GVl > a1
Vs1 FILTRO SENSOR
f|_p\ < GS <
Vewmz
Vsi CONTROL v LM 1GBT2
+ +
G =2 & » Gl >l
Vs2 FILTRO SENSOR
fI.P\ < GS |e

Figura 3.20 - Estrategia de control de reparto equilibrado de dos transistores basado en referencias de

corriente cruzadas (Método II).
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La Ecuacion 3.11 muestra el cambio efectuado. En este caso la Ecuacion 3.9 no seria necesaria al

eliminar la obtencion del calculo del valor medio del lazo de control.

AV, = ky(Ty — Vsy) + Ky f (Vs — Vop)dt (311)

3.4.2.1.1 Simulacién del control de reparto de corriente
Se han simulado en Pspice los esquemas de control de reparto de corriente. Para validar los

modelos de control propuestos se ha utilizado el convertidor elevador de la Figura 3.21.

L1 400 uH 8.0A

A A\ N\
L\ VAN

Ra1=220 Re2=220 \ / /

£ / \l/

24V+C) Vewm Vewm2 470uF __ $150 40A /] \Y4 N7

Ler=100nH Le2=200 nH t/ g /

74
Ix1 —— e — d
0A

19.2ms 19.4ms 19.6 ms
a) b) By () BT R (B

Figura 3.21 - a) Esquema del convertidor elevador con conmutador basado en dos transistores IGBT
conectados en paralelo (Z1: IXGH10N100 y Z2: IXGH17N100) y b) reparto de corriente sin control de

reparto.

En este caso se utilizan transistores de caracteristicas distintas para asegurar un fuerte

desequilibrio de corriente a través de los transistores (Figura 3.21b).

Los resultados de simulacidn de la Figura 3.22 muestran el efecto del control sobre la corriente
en los transistores IGBT en paralelo reduciendo el desequilibrio existente entre los dos

transistores.

mol A A N A A a\
\ J i\ VAT o) \ J i\ /i N\ A

N4 /N L N/ P2/ N
4.0A \V/ V/ \ / - 4.0A \ / \V/ \\, / )
““} / ‘/ <
g
0A '! 0A & 1
19.2 ms 19.4 ms 19.6 ms 19.2ms 19.4ms 19.6 ms
a) o IC(Z1) +1¢(22) v I(L1) b) o 1C(Z1) > 1C(Z2) v I(L1)

Figura 3.22 - Resultado de simulacion de técnicas de reparto de corriente, a) control basado en método Iy

b) control basado en método II.

Si se contemplan tolerancias de componentes, un error negativo inferior al 1.5 % en el calculo

del valor medio es suficiente para saturar la respuesta del control al considerar tolerancias del
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5 % en gis y Veeen. Como resultado, la saturacion impide el equilibrio de corrientes entre
transistores. No obstante, las tolerancias reales de los transistores utilizados se sitdan en el

rango de 30 % al 50 %.

Un error negativo en el calculo del valor medio provoca un error en esta técnica de equilibrado
puesto que la respuesta del control trata de reducir la corriente que circula por cada transistor,
como resultado, el nivel de tensién aplicado a las puertas se reduce hasta alcanzar el minimo
impuesto por el limitador. El limitador evita que la tensién aplicada al transistor exceda la
tensiéon de puerta maxima o que sitde al transistor fuera de la regién de saturacidn si el nivel de

tensién de puerta aplicado disminuye excesivamente.

3.4.2.1.2 Implementacién del control de reparto de corriente
Se ha experimentado sobre un interruptor basado en la asociacion en paralelo de 2 transistores
IGBT para validar la estrategia de control de reparto de corriente propuesta, el control se ha

implementado en un microcontrolador.

llc

PWM1

Vewm
e .
PWM2 ( A
APE1 I Voffset O—W
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a) é L
llc
PWM1 1
pC BUCK SINCRONO R
PWM2 ()—ﬂ:%' z
ADC1
T Vs -
-
b) T

Figura 3.23 - Esquema del circuito de driver: a) basado en amplificador sumador (versién a), b) basado en

un convertidor reductor (buck) sincrono (version b).
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Para la implementacion del control se han desarrollado dos versiones, la primera (version a) se
basa en un amplificador sumador, tal y como muestra la Figura 3.23a. El canal PWM1 genera la
sefial PWM de conmutacidn del transistor, la salida del canal PWM?Z es filtrada con el objetivo de
obtener un nivel de tensién variable AV, finalmente la entrada externa Ve fija las condiciones
iniciales. La configuracion push-pull de la etapa de salida se encarga de proporcionar la corriente

necesaria para la activacion de los transistores.

La medida de la corriente se obtiene por medio de un amplificador no inversor a partir de
resistencias de medida Kelvin de 5 m(). Posteriormente se filtra pasa bajos proporcionando el
valor medio de corriente que circula por cada transistor, esta sefial es adquirida por el canal ADC

del microcontrolador.

La version b del driver se basa en el control de la tension de alimentacién de la etapa final del
circuito (Figura 3.23b). Con esta version se consiguen los mismos resultados pero permite

incrementar la frecuencia de conmutacién puesto que no depende de las caracteristicas del

amplificador operacional (ancho de banda, slew rate, ...).

Figura 3.24 - Plataforma de ensayo de la version a del driver.

3.4.2.1.3 Resultados experimentales

Se han realizado ensayos con carga resistiva y carga inductiva:

= Ensayos con carga resistiva: La Figura 3.25 muestra el esquema del circuito de ensayo

para observar el reparto de corriente con carga resistiva en dos transistores en paralelo.
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Figura 3.25 - Esquema del circuito de ensayo con carga resistiva.

La Figura 3.26a muestra la sefial de puerta en los transistores sin control de reparto de

corriente, como resultado existe un desequilibrio del reparto de corriente tal y como

muestra la Figura 3.26b. Las Figuras 3.26¢y 3.26d muestran el reparto de corriente como

resultado de la aplicacién de los métodos de control descritos.
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Figura 3.26 - Resultados del ensayo con carga resistiva sin control de reparto: a) sefial de puerta, b) medida

de corriente en transistores. Resultados con control de reparto: c) medida de corriente en transistores con

método I, b) medida de corriente en transistores con método II.

= Ensayos con carga inductiva: Se ha realizado un ensayo en un convertidor elevador

(Figura 3.27) en las condiciones mostradas en la Tabla 3.2.
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Figura 3.27 - Esquema del circuito de ensayo con carga resistiva.

Tabla 3.2 - Condiciones del ensayo.

Descripcion Valor

Vs Tension de entrada 24V

RL Resistencia de carga 150

Rs Resistenica Kelvin de medida de corriente 5mn

Li Inductancia 400 uH
fsw Frecuencia de conmutacién 6 kHz
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Figura 3.28 - Resultados del ensayo con carga inductiva sin control de reparto: a) medida de corriente.
Resultados con control de reparto: b) sefial de puerta, c) medida de corriente en transistor con método I,

b) medida de corriente en transistor con método II.
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La Figura 3.28a muestra el reparto de corriente sin aplicar ninguna accién de control para
corregir el desequilibrio de corriente. La Figura 3.28b muestra la sefial de puerta cuando
se activa el control de equilibrado de corriente, los dos métodos muestran el mismo
resultado. Finalmente, las capturas de la Figura 3.28c y 3.28d muestran el reparto de

corriente utilizando los dos métodos de control.

Finalmente, la Figura 3.29 muestra el valor de la tensién de salida en funcién de la corriente de
salida del convertidor en lazo abierto. En la figura se muestra la tension de salida del convertidor
(trazo continuo) sin control de reparto de corriente, y la misma tension cuando se activa el
control de reparto de corriente (trazo discontinuo). Cuando se activa el control de reparto de
corriente, la tension de salida del convertidor disminuye ligeramente. Puesto que es el tnico

cambio realizado, este efecto se atribuye a una mayor caida de tension en el interruptor del

convertidor.
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Figura 3.29 - Evolucidén de la tensién de salida del convertidor en funcién de la corriente de carga sin

control de reparto de corriente (trazo continuo) y sin control de reparto de corriente (trazo discontinuo).

De las simulaciones y ensayos realizados se deduce lo siguiente:

= Elcircuito utilizado en la etapa de sensado debe adaptarse a la topologia del convertidor

y a la sefial utilizada como variable de realimentacion (CC o CA). Los resultados obtenidos
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muestran que el amplificador no inversor con el filtro pasa bajos de primer orden es
suficiente en un convertidor CC/CC.

= En el control basado en el calculo del valor medio, la existencia de un error en el calculo
debido a la tolerancia de los componentes, es suficiente para provocar la saturacion del
control impidiendo la accidn correctora sobre el desequilibrio de corriente.

* En el control basado en la asociacion de parejas de transistores no existe la posibilidad
de saturacion al eliminar la etapa de calculo del valor medio del lazo de control.

= El control actia sobre la tension de control del transistor Ve y considerando que la
tension Vcesee depende de dicha tension, una disminucién de la tensiéon Vg provoca un
aumento de la tension Vcesar, incrementando las pérdidas de conduccion en el conjunto de
transistores.

= A partir de los ensayos realizados si puede afirmarse que la variacién de la tension Ve
altera el comportamiento del transistor, independientemente de la existencia o no de una
accion de control sobre dicha tension. La eficiencia energética del interruptor se ve
igualmente afectada si el nivel de tensién de activacion de los transistores es menor, aun
siendo idéntica en los dos transistores. Cuanto mayor es la tensiéon de control, mejor es el

rendimiento del interruptor.

3.5 Conclusiones

En este capitulo se han resumido y analizado algunas técnicas de equilibrado de corriente en
transistores conectados en paralelo prestando especial atenciéon al comportamiento en
transistores PT-IGBT. A partir del estudio descrito en este capitulo se obtienen las siguientes

conclusiones:

= Las técnicas activas garantizan un mejor reparto de corriente estatico y dinamico a
expensas de incrementar la complejidad del driver de control del transistor, debido al
nivel de procesado que requieren dichas técnicas. Utilizando el ejemplo analizado en este
capitulo, un inversor monofasico basado en interruptores basados en cuatro transistores
conectados en paralelo (dieciséis transistores) requiere un total de dieciséis
convertidores CC/CC para regular el nivel de tensién del driver de control de cada

transistor. Puesto que el lazo de control de la tensiéon de puerta depende de la corriente
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a través de cada transistor, son necesarias dieciséis etapas de acondicionamiento para el
sensado de corriente de cada transistor.

Si la conexidn de transistores en paralelo se limita a transistores con un coeficiente de
temperatura positivo, pueden descartarse el uso de técnicas de equilibrado de corriente
estatico puesto que el efecto térmico favorece el reparto de corriente. Este
comportamiento se ve mas favorecido si se seleccionan transistores cuya
transconductancia muestra un punto isotérmico inferior a la corriente nominal.
Considerando estas caracteristicas, es posible mejorar el reparto de corriente estatico y

dinamico contemplando inicamente técnicas pasivas de equilibrado de corriente.
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Estimacion de pérdidas en transistores

4.1 Introduccion

La siguiente etapa en el estudio de la eficiencia de un convertidor consiste en el analisis del
modelo de pérdidas de sus transistores cuando se aplican técnicas de conmutacién basadas en

el nivel de energia transferida por dicho convertidor.

En este capitulo se estudian algunos métodos que permiten cuantificar las pérdidas en los
transistores derivadas de su funcionamiento. A continuaciéon se desarrolla un modelo de
estimacion de pérdidas cuando los interruptores del convertidor estan constituidos por varios
transistores conectados en paralelo. Finalmente se obtiene el balance de pérdidas asociadas a
los interruptores en un inversor monofasico a partir de las caracteristicas técnicas de los

transistores.

4.2 Peérdidas en interruptores de potencia

La potencia de pérdidas se produce debido a la existencia de valores no nulos de tension y
corriente cuando el interruptor esta en conduccién o en proceso de conmutacion. La estimacion
de la potencia de pérdidas se obtiene calculando el valor medio del producto de los valores
instantaneos de la tension vs y corriente is del interruptor en un periodo de tiempo At

determinado [CAS94, MASO08].
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1 At
P, = E,[O Vls dt (4.1)

Observando la Figura 4.1 pueden distinguirse dos situaciones distintas en la operacion del
interruptor que contribuyen a que en un transistor aparezca una potencia de pérdidas no nula.
Considerando el caso de un interruptor ideal, el resultado del producto entre la tension en
terminales del interruptor y la corriente que circula a través de él es nulo al ser siempre cero
una de las dos magnitudes en cualquier instante del tiempo tal y como muestra la Figura 4.1a.
No ocurre lo mismo si se consideran las formas de onda de un interruptor real tal y como

muestra la Figura 4.1b.

CORTE I conpuCCION CONMUTACION

Vsw B Vsw

Vsw>0 Vsw=0 Vsw>0 Vsw>0
Isw Isw

Isw=0 Isw>0 Isw=0 Isw>0

Psw Psw
Psw=0 Psw=10 Psw=0 Psw>0

a) L b) |

Figura 4.1 - Comparativa potencia de pérdidas en interruptores a) ideal, b) real.

La tecnologia de fabricacidn de transistores basada en el silicio no permite la construccion de
interruptores de potencia ideales, por ese motivo debe analizarse de qué modo el
comportamiento no ideal en un transistor contribuye a la apariciéon de una potencia de pérdidas,
reduciendo la eficiencia del convertidor y provocando un incremento de la temperatura del

interruptor.

El modelo de pérdidas depende de las caracteristicas del transistor y, en consecuencia, es
sensible a sus parametros tecnoldgicos. Las tecnologias de fabricaciéon utilizadas en la
construccion de transistores en convertidores de potencia son las tecnologias MOSFET e IGBT.
Siendo idéntica la estimacién de pérdidas en una u otra tecnologia, existen algunas diferencias.
No obstante, a través del estudio de las pérdidas que se producen en la operacion de transistores

IGBT es posible obtener un modelo valido para transistores MOSFET.
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Es habitual clasificar las pérdidas en funcién de los dos procesos asociados a la operacion del
transistor, conduccién y conmutacion. Siguiendo este modelo, la potencia de pérdidas total
puede obtenerse a partir de la suma de los dos procesos. [ABB14, GRAQ9, INF99, ONS14b,
POWO00, SEM08, SUN12]. El modelo de pérdidas analizado se basa en un modelo numérico cuyos
parametros se extraen de las hojas de caracteristicas técnicas en unas condiciones de

funcionamiento predefinidas.

4.2.1 Pérdidas de conduccioén

4.2.1.1 Introduccion

La caida de tension que aparece en terminales del transistor IGBT en conducciéon depende de la
tension umbral colector-emisor veeo, propio de la tecnologia bipolar, del incremento de la tensién
colector-emisor Avce causado por el paso de corriente ic por el transistor y por el valor de dicha
corriente. En los siguientes apartados se analizan los parametros que permiten cuantificar las

pérdidas de conduccion de un transistor.

4.2.1.2 Caracteristica de salida del transistor (vee/ic)

La caida de tension que aparece en terminales del transistor IGBT en conducciéon puede
aproximarse a la funcidn descrita por la ecuacion de una recta. El término independiente lo
define la tensién umbral colector-emisor vceo. La pendiente de la recta se obtiene del calculo de
la resistencia equivalente colector-emisor rc obtenida mediante la aproximacién lineal de la

caracteristica de salida de un transistor IGBT (Figura 4.2).

60 -
/7
/
48 /.(\rca,iz
[l
36 4

=
4
s
S = / A
S VCE
S AEE=
s [/ Aic
% / ’(Vm,in)
2 / V Avie
= lf It P
S 1 -
I:/
) l,
0 _ -2 ‘/V(EO
0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0

Tension Colector-Emisor, VCE (V)

Figura 4.2 - Caracteristica de salida de un transistor IGBT y célculo de la resistencia rc. equivalente.
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Puesto que esta caracteristica depende de la temperatura es recomendable seleccionar la curva
que describe la caracteristica de salida a mayor temperatura puesto que es el caso mas

desfavorable.

ro o= Ave, _ VUcez — Vce1 (4.2)
ce — . - . . .
Ai, lez — le1

ree(°C)

VcEo

I

E

Figura 4.3 - Modelado del transistor IGBT en conduccién.

El valor total de tensidon colector-emisor del transistor en conducciéon puede determinarse
mediante la expresion de la Ecuacidn 4.3 de la cual se deduce el circuito equivalente que modela
el comportamiento de un transistor IGBT en conduccién mostrando en la Figura 4.3 [MAUO09,

RUI12].

Vee = Teele + Vceo (4.3)

4.2.1.3 Corriente de colector

El valor de la corriente de colector depende de la topologia utilizada, del tipo de modulacién
generada por el control del convertidor y del tiempo de conduccién del transistor, determinado
por la frecuencia de la portadora y el ciclo de trabajo. Asi, en un inversor cuya estrategia de
control genera una corriente sinusoidal mediante modulacion PWM (SPWM), el tiempo de
conduccion puede determinarse mediante la relacion de modulacidon 6 mostrada en la Ecuacion

4.4, [CAS94].

= %(1 + mysin(a + 6)) (4-4)

Donde mq es el indice de modulacién de amplitud cuyo valor, descartando estrategias de sobre-
modulacién, esta comprendido entre 0 y 1, y 8 define el angulo de desfase entre la tensién de

salida del inversor y la corriente de salida del convertidor.
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4.5

4.2.1.4 Corriente por el diodo

La dependencia de la caida de tensién en el diodo puede modelizarse también mediante la

aproximacion lineal de la caracteristica de dicha tensién en el diodo en anti-paralelo, tal y como

muestra la Figura 4.4.

100
30 (vrz, ir2)
=
g 60 =
£ = / Qve
= i
il 13
—
_§ 40 = (vr, in)
£  Dvr
J
20
/
0 A " VFo
0 0 20 5.0

Tension directa, Vr (V)

Figura 4.4 - Caracteristica de salida del diodo en anti-paralelo y calculo de la resistencia rs equivalente.

De manera similar, el modelo equivalente del diodo en anti-paralelo en conducciéon puede

describirse mediante una tensiéon umbral vp y una resistencia equivalente rq que depende de la

corriente y de la temperatura.

Uf = rdif + va

C

rd(if, °C)

Vfo

T

E

Figura 4.5 - Modelado del diodo en anti-paralelo.

4.2.2 Pérdidas de conmutacioén

4.2.2.1 Introduccion

(4.5)

Las pérdidas de conmutacion se producen en el instante en el que el transistor admite o corta el

paso de corriente. La energia disipada cuando el transistor pasa de corte a conduccién se conoce

como Eon y la energia disipada en el transistor en el proceso conduccion a corte se conoce como
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Eof. La energia disipada debido a la conmutacion del diodo en anti-paralelo se conoce como Erry

estad asociada a la corriente en el diodo debido al tiempo de recuperacion en inversa trr.

Al igual que en los modelos de estimacion de pérdidas de conduccién, las pérdidas de
conmutacion puede determinarse a partir de la hoja de caracteristicas técnicas del transistor en

las condiciones de operacion especificadas.

4.2.2.2 Pérdidas en transistor

La energia de pérdidas por el cierre Eon y la apertura Eog del transistor, debidas a la aparicion de
niveles de tension y corriente no nulos en terminales del transistor, puede ser cuantificada
mediante la relacién mostrada en las Ecuaciones 4.6 y 4.7. Donde los tiempos de subida tr y
retardo de conexion tdon) y tiempo de bajada try retardo de desconexion tdf son parametros
proporcionados en las hojas de especificaciones. Estos pardmetros deben ser escalados a las

condiciones de operacidén a partir de la tension Vce y corriente Ic de referencia.
tr"'td(on)
Fon= [ ee®ic@ e (+6)
0

trttacors _
Eors = j Vee () ic(t) dt (4.7)
0

Vsw Vsw

Isw Isw

Psw Psw

SN

b

a) te b)
Figura 4.6 - Pérdidas de conmutacion en a) cierre del transistor y b) apertura del transistor.

No obstante, y debido a que las pérdidas de conmutacion se producen en situaciones transitorias,
es recomendable utilizar los pardametros proporcionados por el fabricante. Es habitual que cada
fabricante establezca variantes en el procedimiento de calculo de pérdidas. Eon y Eof son
parametros especificados por el fabricante y dependen de las condiciones del ensayo, de modo
que junto a estos parametros se especifica una tensién vee y una corriente ic en las condiciones
del ensayo. Todos estos pardmetros constituyen una referencia que permite que Eon y Eoff Sean

escalados conforme a las condiciones de la aplicacion final [IVA13].
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Las Ecuaciones 4.8 y 4.9 muestran un método generalizado para la obtencién de pérdidas de
conmutacidon donde los parametros procedentes de la hoja de especificaciones se identifican
mediante el sufijo Ref. El parametro Kv define el valor de un exponente para la funcién de

escalado de la tension.

, Ky
lC vce
E,, = 4.8
on ontkef) <ic Re ) (vce Re ) ( )
(Ref) (Ref)
i v Ko
E —F c ce 4.9
ofr erytkel) <ic(Ref)> <”ce(Ref) )

4.2.2.3 Pérdidas en diodo en anti-paralelo

Siguiendo el mismo procedimiento que el utilizado en el calculo de pérdidas de conmutacion en
el transistor, la estimacion de pérdidas en el diodo puede obtenerse escalando los parametros
de referencia proporcionados en la hoja de especificaciones del fabricante. La Ecuacién 4.10
muestra la expresién que permite obtener las pérdidas de conmutacién en el diodo en anti-
paralelo. Los parametros procedentes de la hoja de especificaciones se identifican mediante el

sufijo Ref'en la Ecuacion 4.10.
i Vee di./dt )
E,,. = - - 4.10
T TRen <lc(Ref>> <Uce(Ref>> (dlc(Reﬂ/ dt (10

4.3 Estimacion de pérdidas en transistores IGBT

4.3.1 Introduccion
En los siguientes apartados se analizan métodos de estimacion de pérdidas de conduccién y
conmutacion en transistor y diodo del interruptor. También se propone un método de

estimacion de pérdidas en interruptores constituidos por multiples transistores en paralelo.

Para obtener las pérdidas de conduccion en transistores controlados mediante modulacion
SPWM, es necesario determinar tanto el valor de corriente, como los tiempos de conduccion del

transistor a lo largo de un periodo de la sefial de modulacion.

La Figura 4.7 muestra el esquema de un inversor monofasico y el circuito que sigue la corriente

a traves de los interruptores del convertidor en funcion de los tiempos de conduccion.
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’ T ™ 1 ™
th. D:1 o D21 I L o D1 o D21 I L

Unc —— Wm_| Uoc —— WW\-|

T2 | p7] T2 T2
o D12 oJK& D22 °J|: D12 AK&DH

Figura 4.7 - Inversor monofasico para estudio de pérdidas de conduccidn.

A

Las Figuras 4.8 y 4.9 muestran la corriente de salida de un inversor monofasico y las corrientes
en transistor y diodo del mismo interruptor. Se observa cémo la corriente es conducida por el
transistor T11 a lo largo de medio ciclo (0 a t) en un periodo completo de la sefial de modulacion.

El mismo comportamiento se observa en el diodo en anti-paralelo D11 del mismo interruptor.

L1 WP

e "77‘ 11 _ "“““?7'%" R R R TN

-10.00 / \ /ﬂ/ \
zooo WLULW O 0 0 W AL (- AN I B A AR AN W L
-20.00

4G0.00 470.00 450.00 420,00 500.00
Time (ms)

Figura 4.8 - Tensién y corriente de salida del inversor monofasico para una modulacién SPWM bipolar.

BT -0
0

2000

10.00

0.00

-10.00

-20.00

-30.00

450.00 470.00 420.00 420.00 S00.00
Time (ms)

Figura 4.9 - Corriente en transistor y diodo en semipuente controlado por moduladora sinusoidal.
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La Figura 4.10 muestra la corriente en el transistor T11 y diodo en anti-paralelo D12 del transistor

complementario T12 del mismo semipuente.

(GBT1) D3

20.00

10.00

0.00

-10.00

-20.00

-30.00

S60.00 470.00 420.00 480,00 S00.00
Time (ms)

Figura 4.10 - Corriente en transistor T11 y diodo en anti-paralelo D12 del transistor T1z.

4.3.2 Interruptores basados en un transistor

4.3.2.1 Pérdidas de conduccion en el transistor

Las pérdidas de conducciéon pueden determinarse a través de la integral del producto de la
tension vee y la corriente ic cuyo valor instantaneo depende de la modulacién utilizada 6. Las
Ecuaciones 4.11 y 4.12 muestran las expresiones que permiten evaluar las pérdidas de

conduccién en un transistor IGBT.

1 T/Z ) da
Pin = ?j; VeelcO dt, dt = ET (4.11)
1 (™
Piep = %f Veelc0 da (4.12)
0

Puesto que la corriente ic depende de la modulacion 6 de la Ecuacién 4.4, su evolucion puede

expresarse como una funcion sinusoidal tal y como muestra la Ecuacion 4.13.

~

{

i.0 = (i,sina)d = Ecsina(l + mysin(a + 6)) (4.13)
A partir de las Ecuaciones 4.12 y 4.13 se obtiene la integral definida que permite determinar las
pérdidas de conduccion de un transistor IGBT.

I

p.. =-<
icn 4‘7.[

s
f (reelesina + vegp) - Sina - (1 + mgysin(a + 9)) da (4.14)
0
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La Ecuacién 4.15 muestra el resultado de la integracion de las pérdidas de potencia en un
periodo de la sefial moduladora. Esta Ecuacion permite estimar las pérdidas en un interruptor
basado en un unico transistor IGBT.

1 vceOic rceig rceig vceOic
Pien == + + 6 +— 4.15

4.3.2.2 Pérdidas de conduccion en el diodo

Segun el modelo de pérdidas de conduccidn del diodo en anti-paralelo analizado anteriormente,
la Ecuacién 4.18 muestra la solucidn a la integral definida que permite cuantificar la potencia de
pérdidas en el diodo. Puesto que el diodo entra en conduccidn cuando el transistor pasa a corte,

la funcion de modulacion debe adaptarse al tiempo de conduccién del diodo segtn la Ecuacion

4.16.

1-6)=1- %(1 + mgsin(a + 6)) = %(1 — mgsin(a + 6)) (4.16)
i. ("
Pijen = Ef (rdifsina + vfo) - sina - (1 —mgsin(a + 9)) da (4.17)
0
1 vfoif rdij% Tdij% vfoif
Pdcnzz T+T —ma'COSH g-l—T (4.18)

4.3.2.3 Pérdidas de conmutacion en el transistor

Considerando el caso de un inversor cuya corriente de salida es modulada por una funcion
sinusoidal, segin las Ecuaciones 4.8 y 4.9, en promedio, las pérdidas de conmutacién del
transistor a lo largo de un periodo de la sefial de modulacién pueden determinarse a partir de la

integral definida de la Ecuacién 4.19.

1 (7 i.sina v Ky 1 7 v Ky -m
E(av) = —f E(Ref) (_C > ( = ) da = _E(Ref) ( < > ( = ) f sina da (419)
2m ), leRef) ) \Vce(Ref) 2 Leref)) \Vee(Ref) 0

La Ecuacion 4.20 muestra la solucion de la ecuacién anterior:

1 1} v Ko
Egpy =—E < )( = > (4.20)
@) = g Ren (lc(Ren Vee(Ref)

La potencia de pérdidas dependera del nimero de conmutaciones del transistor y, por tanto, es

proporcional a la frecuencia de conmutacion fs. La Ecuacion 4.21 muestra la potencia de pérdidas

de conmutacién.

a K,
1 i v v
Pisw(av) = (Eon(av) + Eoff(av))fs = (Eon + Eoff) <_< < > < o > )fs (4.21)

T ic(Ref) Uce(Ref)
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La Ecuacidn 4.19 puede expresarse en forma de sumatorio, util en caso de utilizar un modelo de
pérdidas donde la relacion de corrientes es la base de una funcién exponencial [SEM14]. Las
Ecuaciones 4.22 a 4.24 muestran la estimacion de pérdidas, donde my es el indice de modulacion
de frecuencia puesto que el nimero de pulsos dependera del valor de este indice y aq es el valor

del dangulo discreto correspondiente a la modulacién sinusoidal aplicada.

mg/2

o Ky
lC vce 1 .
Pisw(av) B fs(Eon * EOff) <ic(Ref)> (Uce(Ref)> m_f Z S (422
i=0
21
Aqg = m_f (4.23)
myg = % (4.24)

4.3.2.4 Pérdidas de conmutacion en el diodo

Para determinar las pérdidas de conmutacion en el diodo se considerara igualmente el caso de
una corriente sinusoidal a lo largo del periodo de la sefial de modulacién. Siguiendo el mismo
procedimiento que en el caso del transistor, la Ecuacién 4.25 muestra las pérdidas de

conmutacion calculando el valor promedio de pérdidas a lo largo de un periodo de la sefial de

modulacion.
1 i, Vee di./dt
1 < ) ( _ f (4.25)
SW(CH]) T TT(Ref) lc(Ref) vce(Ref) dlC(Ref)/dt S
La Ecuacién 4.26 muestra la ecuacién anterior en forma de sumatorio:
mf/Z
i Ve dic/dt \ 1 (2mi
o= v () (22l Sy ()
e = ITED N ierep) ) \Veerer) ) \diceren/dt) my ™y

i=0

4.3.3 Interruptores basados en transistores en paralelo

4.3.3.1 Introduccion
Para cuantificar la potencia de pérdidas de conduccién, debe determinarse la suma de potencias
de pérdidas debidas al paso de corriente a través de transistores y diodos en funcién del tiempo

de conduccién asignado a cada uno y al reparto de corriente por cada dispositivo.
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4.3.3.2 Determinacion de los dngulos de entrada/salida de conduccion

Para determinar qué efecto tienen en las pérdidas de un interruptor basado en la conexién de
multiples transistores en paralelo, debe obtenerse el resultado de la integral para cada uno de
los 4ngulos de entrada en conducciéon de cada transistor. Puesto que la evolucién de la corriente
es sinusoidal, la entrada y salida de conduccién de cada transistor dependera de la amplitud de
corriente dividida por el nimero de transistores en paralelo, siguiendo el método propuesto en
el apartado 2.3.2 Conmutaciéon multiplexada del capitulo 2. La Figura 4.11 muestra la relacion de
angulos y tiempos de conduccién en un interruptor basados en multiples transistores en

paralelo.

Siguiendo el ejemplo mostrado en la Figura 4.11, la relacién de angulos se obtiene directamente
del indice i asignado a cada uno de los transistores en paralelo y el nimero total de transistores
que componen los interruptores del inversor. La Ecuacion 4.27 muestra el calculo de los angulos

de entrada en el caso de un interruptor formado por 4 transistores en paralelo.

I
e o o o
g S (g =sin™' () = 0,25 rad
"~ "~ 4
lc le . . -1 (1
— = —=sina,ya; =sin" (=) =0,52rad (4.27)
4 2 z 2
~ ~ . _ 3
e Lo, ka3 = sin~?! (—) = 0,84 rad
— = —sinas 4
4
2 TRANSISTORES . 3 TRANSISTORES « 4 TRANSISTORES i

N<y "Qﬂ - 3ig4
KEI / \ ) -‘Qﬂ 2i3 "Q”" /\ 1 .

i3 -‘G = /\

X |y
y a©

—'tfj- a | P §
3 g > 3 _.(Sm e | 4;?)(1 b
: | : 0 S T 0 [
n n2 0 n n2 0

kal

Figura 4.11 - Umbrales de entrada y salida de conduccidn en interruptor basado en 2, 3 y 4 transistores

en paralelo.

Conocidos los angulos de inicio de activacion de los n transistores y considerando la simetria
existente en los umbrales de comparacion, el angulo de fin de activacién de n transistores queda
definido por la Ecuacién 4.29.
i -1<i> (4.28)
Qi = Sin™ (= .
i n

Uriy = T — Ay (429)
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Del mismo modo, si la frecuencia de oscilacién de la sefial moduladora es w, el tiempo de inicio
ti y fin tr de conduccién de cada transistor por periodo de la sefial de modulacién puede

determinarse mediante las Ecuaciones 4.30 y 4.32.

t; = %sin‘1 G) = 804,3 us
t, = %sin‘l (3) = 1667 s (4.30)
s = %sin‘1 (Z) = 2700 us
tigy = %sin‘1 (%) (4.31)
tray = %— ticy = ; —t;;y) dondeT:periodo moduladora (4.32)

Tabla 4.1 - Relacién de los dngulos de entrada/salida de conduccién y tiempo de conduccién de cada

transistor y el porcentaje de conduccidn de una sefial de 50 Hz (tiempo maximo de conduccién 10 ms).

TRANSISTOR1 TRANSISTOR2 TRANSISTOR3 TRANSISTOR 4 ‘

p a;=1447° ar=30° az=486°
ANGULO ) s = 165,53 ° s =150 ° s =131,4°
t1 =804,3 us tz=1667 us t;=2700 us
TIEMPO 10 ms ts=9,1957 ms ts = 8333 ms ts=7,3ms
PORCENTAJE 100 % 83,9 % 66,7 % 46 %
a)

L )
; 2

s
=
e
e
=

TRANSISTOR 4
i e

o Y

A
S
&

Pt omowm o @ oarm

Figura 4.12 - Patrén de conmutacién y perfil de corriente por transistor en interruptores de a) 2

transistores en paralelo, b) 3 transistores en paralelo y c) 4 transistores en paralelo.
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En la Figura 4.12 se observa como a medida que aumenta el nimero de transistores en paralelo,
la forma de onda debida al reparto de corriente entre transistores tiende a una forma
rectangular, cuya amplitud es la corriente maxima dividida por el nimero de transistores en
paralelo. El comportamiento seria equivalente al de un conversor digital-analégico basado en la

conexion de n fuentes de corriente en paralelo.

La Tabla 4.2 muestra la diferencia de areas entre una forma rectangular y el perfil de corriente

del primer transistor en el caso de maxima amplitud sinusoidal.

Tabla 4.2 - Comparativa de areas rectangular y sinusoidal de amplitud unitaria con reparto en

interruptores con n transistores en paralelo.

Error absoluto Error relativo (%)

N transistores Arearectangular Area sinusoidal

Ar - A~ (AT - A~ / AM)100
2 /2 1,1340 0,4368 27,81 %
3 /3 0,8087 0,2385 22,77 %
4 /4 0,6328 0,1526 1942 %
8 /8 0,3432 0,0495 12,61 %
16 /16 0,1811 0,0153 7,77 %
32 /32 0,0936 0,0045 4,61 %
210 /210 0,0148 1,4914-10+4 0,9969 %
40
35
30
S 25
g
T 20
o
S
5 15
10
5
\\x
0 N‘_R_ —_
10° 10" 107 10

Numero de transistores

Figura 4.13 - Error relativo entre area rectangular y area sinusoidal equivalente en funcién del nimero de

transistores en paralelo.
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4.3.3.3 Pérdidas de conduccion en el transistor

Conocidos los angulos de entrada en conducciéon de cada transistor, el calculo de pérdidas de
conduccién puede obtenerse de la suma de integrales definidas a partir de la relacién mostrada
en la Ecuacion 4.12. Las pérdidas en cada transistor se estimaran considerando el instante en el
que entra en conduccién cada transistor en un periodo de la sefial de modulacién. Considerando
el caso de un interruptor formado por cuatro transistores en paralelo, la Figura 4.14 muestra las

areas de integracion y los angulos que definen los limites de cada area.

n=1 n=2 n=3
ic T ic T ic
ic,’ - - " ic ot o ic - b
. \ g2 |-~
SN \ 2 s 2 i
- /4 . N e P ic/4 s \ ; - i ~ \
N AN N
= Ss ‘: ?l\\ Vi - AY i = AY
0 &P R Nz ™ & 0 &~ Pi3 bl
0 m [ LI ] (PR ]
n=4 n=3 n=2
ic T ic N ic
,/ S o | S
ic s e ~ N ic / L
e | \ g2 |
J 'd [ AN J w o3
// P . T ’ E . R
0 ¥ Pis 1543 0 (&
o as
ic -
ic,’ P N
Vi -
4 I," {12 B
PP (L. -
T >
0l Pi7

as T

Figura 4.14 - Areas de calculo de potencia limitadas por lo angulos de entrada en conmutacién.

Asi, la potencia de pérdidas definida por los angulos de entrada en conduccién puede
determinarse a partir de las Ecuaciones 4.33 a 4.36, donde la potencia de cada tramo depende

de los angulos de conexién y desconexion de transistores en paralelo.

Picn1 = Picn(osay) T Picn(ay—ay) T Picn(az—»as) 1 Picn(as—as) T Picn(as—as) T Picn(as—as) T Picn(ag—m) (4.33)
Picnz = Picn(a1—>a2) + Picn(a2—>a3) + Picn(a3—>a4) + Picn(a4—>a5) + Picn(a5—>a6) (4-34’)
Picpz = Picn(a2—>a3) + Picn(a3—>a4) + Picn(a4—>a5) (4.35)

Picna = Picn(a3—>a4) (4.36)
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La Ecuacién 4.37 muestra la integral definida por los angulos de conexion iy desconexién ar.

1 (% o[
Picn(txi—wf) = %f VeelcS da = ﬁf (TeeleSIna + vego) - sina - %(1 + mgsin(a + 9)) da (4.37)
ai ai

Para obtener una soluciéon general, a partir de las expresiones anteriores se deducen las
Ecuaciones 4.38 a 4.41 que muestran las integrales indefinidas que determinan la potencia de

pérdidas para cualquier pareja de angulos en medio periodo de la sefial de modulacidn.

1 A a .2 1 A2 .. 2

Picn1y = Elcjrcelc -sin‘a da = 1 Teele J sin‘ada (4.38)
1. . (..

Picn(z) = Elc f Veeo * Sina da = Evceolc f sina da (4.39)

~

1 1
Picn(z) = o e f TeeleMg * sina - sin(a + 0) da = Ercemaig f sina - sin(a + 0) da (4.40)

1 1
Picnay = Eic J VeeoMq * Sina - sin(a + 6) da = Evceomaic J sina - sin(a + 0) da (4.41)

Resolviendo las ecuaciones anteriores se obtienen los siguientes resultados:

1 ,(a sinZa
Picn(l) = Erwlc <§ - 4 ) +C (4.42)
1
Picnzy = —Evceolccosa +C (4.43)
1 1

Pien(z) = Ercemaig [E (—3005(9 —a)—6cos(0+ a) + cos(6 + 30{))] +C (4.44)

1 1
Picn(ay = Evceomaic [Z (Zacosé? —sin(6 + 20())] +C (4.45)

Donde la potencia de pérdidas se obtiene de la suma de las Ecuacién 4.42 a 4.45 a partir de la

diferencia de las ecuaciones calculadas entre dos dngulos determinados:

Picn = Picna) + Picn2) + Picnz) T Picna) (4.46)

Finalmente, el calculo de pérdidas para cada franja se obtiene de la resolucion de la Ecuacion

4.47 en las areas delimitadas por los angulos calculados previamente.

4 4

Picn(ai—m:f) = Z Picnaf(n) - Z Picnai(n) (447)

n=1 n=1
4.3.3.4 Pérdidas de conduccion en el diodo
Puesto que no se tiene control sobre la entrada en conduccién del diodo, la estimacion de
pérdidas no requiere un analisis especifico, contemplando iinicamente el reparto de corrientes

através de los diodos en paralelo. Segin la Ecuacién 4.18 y considerando un reparto equilibrado
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de corrientes en los diodos, la estimacion de pérdidas en el diodo se muestra en la Ecuacion 4.48

donde n indica el nimero de transistores conectados en paralelo.

1 vyoi} Tdi%’ Tdt?, vyoi} ic
Pign==\—"+—"-)—m, - cosO|{ —+——], i =— 4.48
den 2( ™ 4 ¢ 3m ' 8 T n (+48)

4.3.3.5 Pérdidas de conmutacion en el transistor

Para determinar las pérdidas de conmutacion en multiples transistores deben considerarse los
angulos de conexidn aiy desconexion arde los transistores conectados en paralelo. La adaptacion
del modelo de pérdidas debe aplicarse inicamente en caso de utilizar estrategias de activacion
multiplexada de transistores. La Figura 4.15 muestra las areas definidas por la conexion y

desconexion de transistores en funcion del valor de la corriente de carga.

n=1 n=2 n=3 n=4

A1 “'-:_I':\_‘Vl\ A SN A - SENN

a1} Mb1) Na3) Mb(3) Na(4) bis)

Nafs) Nbis) Nafs) Mbie) Na(?) o7

Figura 4.15 - Areas de delimitacién de entrada y salida de activacién de transistores.

A diferencia del andlisis realizado en la estimacion de pérdidas de conduccidn, las pérdidas de
conmutacién se determinan a partir de la energia Eon y Eoff cuyo valor representa las pérdidas de
activacion y desactivacién del transistor por periodo de conmutacién. La suma de pérdidas de

cada area de la Figura 4.15 definira las pérdidas totales por transistor.

La Ecuacion 4.49 determina la potencia de pérdidas por periodo de la sefial de modulacién. El
valor de corriente ic depende del indice de conmutacién 7 a lo largo del periodo de la sefial y es

modulado en funcion del nimero de transistores que conmutan de forma simultanea.

1 ,i v Ky 24}
Eavy = 2= E(ref) ( ¢ > ( ce > f sina da (4.49)
e ‘ .
(@) = o = leref)) \Veerer)) Ja,

La resolucidn de la ecuacion anterior permite obtener una estimacion de la energia de pérdidas

de conmutacidn para cada una de las areas definidas por los angulos a1 y az.
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1 iC vCe Kv
Ev) = %E(Ref) - ” (cosa; — cosay) (4.50)
c(Ref) ce(Ref)

La potencia de pérdidas de conmutacién queda definida por las Ecuaciéon 4.51, o de forma

discretizada en la Ecuacién 4.52.

1 i Vee Ky
Pisw(av) = (Eon(Ref) + Eoff(Ref))Z_ . (cosa; — cosay)fs (4.51)
T \lc(Ref)/) \Vce(Ref)
mg/2
1 ve V1
Pisw(av) = fsE(res) | - — Z i.(D)sinay (4.52)
le(Ref)) \Vce(Ref)) My

i=0

Finalmente, siguiendo el procedimiento utilizado en las Ecuaciones 4.42 a 4.47, puede obtenerse
las pérdidas de conmutacién asociadas a cada transistor en funcién de los angulos de entrada y
salida de conmutacion y del reparto de corrientes en funcién del nimero de transistores

activados simultidneamente.

En caso de utilizar varias portadoras de distinta frecuencia resulta conveniente obtener una
expresion que contemple la variacion de frecuencia a lo largo de medio periodo de la sefial de
modulacién. Las ecuaciones 4.51 y 4.52 determinan las pérdidas de conmutaciéon entre dos
angulos determinados, si la frecuencia de conmutacion fs varia, la energia promedio se obtendra

a partir de la suma de promedios asociada al nimero de pulsos en funcion de fs.

La Ecuacion 4.53 permite determinar el promedio en funcion del valor del indice i. El indice de
modulacién mgj depende de fs;) a lo largo del periodo de la seiial, el indice j define el area de
calculo y nag) y npg) los indices que delimitan dicha area (Figura 4.14). La amplitud de corriente

ic(j) depende del niimero de transistores activados de forma simultanea.

Mb(j)

1 veo \ 1 o (2mi
Piswiav) = fs(Eonres) + Eofrerer)) | = . Z fe()sin M) (453)

Le(Ref) vce(Ref) Mg (j) i=ng(j

Las Ecuaciones 4.54 a 4.57 determinan los dngulos de seleccion de portadora en funcién de la
entrada a; (angulo inicial) y salida ar (angulo final) del estado de activacién de los transistores
que integra el interruptor. Los dangulos estan expresados en radianes y su correspondiente indice

discreto inicial ni y final nrdepende del indice de modulacién de frecuencia my.
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iy = sin™* (%) (4.54)
ey =T~ X)) (4.55)
ngy = [meq) - i (4.56)
ey = [megy - @yl (4.57)

4.3.3.6 Pérdidas de conmutacion en el diodo

Puesto que no se tiene control sobre la entrada en conduccién del diodo, la estimacién de
pérdidas de conmutacién puede obtenerse contemplando Unicamente el reparto de corrientes a
través de los diodos en paralelo. Segin la Ecuacién 4.10 y considerando un reparto equilibrado
de corrientes en los diodos, la estimacion de pérdidas en el diodo puede calcularse mediante la

Ecuacién 4.60, donde n indica el nimero de transistores conectados en paralelo.

E 1 E ( ic/n >< Vce >< di./dt )faz na d (4.58)
= : . sina da .
dswiav) = gq ~TrReN) le(rer)) \Vee(rer)) \dicrer)/dt) Jq,
1 i./n Vee di./dt
E =—F - 4.59
dsw(av) = 5 Frr(Ref) (ic(Ref)> <vce(Ref) Qoo /0 (cosay — cosay) (4.59)
1 i./n Vee di./dt
P =—F 4.60
T i v i t
dawian) ke ('c(Ren)( ce®ef)) \dic(res)/d J (40

La Ecuacién 4.61 permite estimar las pérdidas en funcion de las condiciones de conmutacion
entre dos angulos, de este modo es posible determinar las pérdidas en caso de variar la

frecuencia de la portadora. La Ecuacién 4.62 es la ecuacion de pérdidas expresada mediante un

sumatorio.
1 i./n >< Ve >< di./dt )
P =—F _ - (cosay; — cosay) 4.61

dsw(av) 2T rr(Ref) <lc(Ref) Veo(ref) dlc(Ref)/dt 1 2 fs ( )
1 di./dt 1 2mi
vce lC ~ . . Tl

Pds (av) = fsErr(Ref) < ) < ) < . ) Z lc(])Sln< ) (4-62)
v leref)) \Vee(rer)) \Qic(rep)/dt My () i=Ta(j) My (j)

4.4 Aplicacion del modelo de estimacién de pérdidas

441 Frecuencia de conmutacion constante

En este apartado se estudian las pérdidas totales en un inversor monofasico con interruptores

basados en la conexidn en paralelo de cuatro transistores y con un interruptor basado en un



4.20 CAPITULO 4

Unico transistor. Para determinar las pérdidas es necesario obtener previamente los parametros
del modelo estatico del transistor que, en algunos casos son proporcionados por los fabricantes
en las hojas de especificaciones técnicas [[XY11]. La Tabla 4.3 muestra los parametros de

simulacion.

Tabla 4.3 - Pardmetros de simulacion.

Simbolo ‘ Descripcion Valor ‘

Ma indice de modulacién de amplitud (maximo) 0,75

(7] Desfase entre tension y corriente del convertidor 87,49 °

Vee Tension colector-emisor de simulacion (bus de continua) 100V

ic Amplitud de corriente maxima del interruptor 10v2 A

f Frecuencia de la sefial de modulacién (SPWM) 50Hz

fs Frecuencia de conmutacion 5kHz-70kHz

my indice de modulacién de frecuencia 100 - 1400

El apartado A.2.1 Interruptor basado en cuatro transistores en paralelo y conmutacién adaptativa
del Anexo de este documento muestra los resultados de simulacién de los modelos de estimacién

de pérdidas.

4.4.1.1 Interruptor basado en cuatro transistores en paralelo y conmutacion adaptativa
A partir de los datos de las Tablas 4.3 y 4.4, se obtienen las pérdidas de cada tramo en funcién
de la corriente de salida del convertidor y el numero de transistores que conmutan de forma

simultanea.

Tabla 4.4 - Parametros de simulacion del transistor SKP02N120.

Simbolo Descripcion

Txx Transistor IGBT SKP02N120 (Infineon)

Veceo Tension umbral colector-emisor 2,5V

Fee Resistencia colector-emisor equivalente 480 m(

Vo Tension umbral diodo en antiparalelo 1,25V

rd Resistencia de conduccion del diodo equivalente 312,5 mf

Eon Energia de activacion por pulso 0,33 mJ

Eofr Energia de desactivacion por pulso 0,15mJ
Vee(Ref) Tension colector-emisor de referencia (Eon, Eof) 800V

ic(rep), If(Rep Corriente de colector de referencia (Eon, Eof) 8A
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La Figura 4.16 muestra la evolucion de la potencia de pérdidas de conduccién en transistores y
diodos y las pérdidas de conmutacion en funcion de la corriente de salida a distintas frecuencias
de conmutacidn.
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Figura 4.16 - Estimacion de pérdidas en interruptores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia
de conmutacion (5 kHz a 70 kHz), a) Pérdidas de conduccién en transistor y diodos, b) Pérdidas de

conmutacion.
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4.4.1.2 Interruptor basado en un tnico transistor

A continuacién se comparan los resultados con un interruptor basado en un tinico transistor de
caracteristicas equivalentes al grupo de cuatro transistores. La Tabla 4.5 muestra los parametros

utilizados para la estimacién de pérdidas en las condiciones especificadas en la Tabla 4.3.

Tabla 4.5 - Parametros de simulacién del transistor SKW07N120.

Simbolo ‘ Descripcion Valor ‘
Txx Transistor IGBT SKW07N120 (Infineon)
Veeo Tension umbral colector-emisor 2,3V
I'ce Resistencia colector-emisor equivalente 173 m1
Vio Tensiéon umbral diodo en antiparalelo 1,2V
rq Resistencia de conduccion del diodo equivalente 85,7 mf
Eon Energia de activacion por pulso 1,2mJ
Eo Energia de desactivacion por pulso 0,9 mJ
Vee(Ref) Tension colector-emisor de referencia (Eon, Eof) 800V
ic(ref), If(rep Corriente de colector de referencia (Eon, Eoff; Err) 8A

La Figura 4.17 muestra la evolucidn de las pérdidas en el conjunto de transistores en funcion de

la corriente de salida del convertidor y la frecuencia de conmutacion.
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50,0
Psw(5 kHz) Psw(10 kHz) Psw(15 kHz)
45,0
Psw(20 kHz) == Psw(30 kHz) Psw(40 kHz)
40,0 ——Psw(50 kHz) =——Psw(60 kHz) =———Psw(70 kHz)
35,0
E 30,0
.fU
S 25,0
c
3
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b) Corriente de salida (A)

Figura 4.17 - Estimacion de pérdidas en interruptores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia
de conmutacién (5 kHz a 70 kHz), a) Pérdidas de conduccién en transistor y diodos, b) Pérdidas de

conmutacion.

Los resultados obtenidos muestran que cuando la frecuencia de conmutacién es baja, las
menores pérdidas de conduccién en transistores de mayor corriente repercuten en unas
menores pérdidas totales en los interruptores del convertidor. A medida que la frecuencia de
conmutacién aumenta, las menores pérdidas de conmutacién en transistores de menor corriente

permiten reducir las pérdidas totales del conjunto de transistores del convertidor.

4.4.1.3 Interruptor basado en cuatro transistores en paralelo y conmutacion simultdnea

El inico modo de mejorar las pérdidas de conduccidn en el conjunto de interruptores formado
por cuatro transistores en paralelo es forzando la conduccion de todos independientemente del
valor de la corriente de salida del convertidor. Para ello, se estimaran las pérdidas del transistor
de la Tabla 4.4 cuando se activan simultaneamente todos los transistores, independientemente

de la amplitud de corriente de salida del convertidor.
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Figura 4.18 - Estimacion de pérdidas en interruptores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia
de conmutacién (5 kHz a 70 kHz), a) Pérdidas de conduccién en transistor y diodos, b) Pérdidas de

conmutacion.

La Figura 4.18 muestra un descenso en las pérdidas de conduccion de los transistores. Las
pérdidas de conmutacion son exactamente las mismas que las mostradas en la Figura 4.16. Estos
resultados muestran que la reduccion del nimero de conmutaciones no reduce las pérdidas de

conmutacién del interruptor equivalente.
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Si se comparan estos resultados con los mostrados en la Figura 4.17 puede afirmarse que la
conexion en paralelo puede reducir las pérdidas totales en interruptores de potencia. Esta

tendencia es mas apreciable a medida que aumenta la corriente nominal del transistor.

La Figura 4.19 muestra una comparativa de los resultados de simulacion. Se comparan las
pérdidas en interruptores en paralelo con conmutacion adaptativa con los otros dos métodos

analizados.
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Figura 4.19 - Comparativa de estimacion de pérdidas de conduccién en transistor (Pci) y diodo (Pcd) y
pérdidas de conmutacidn totales (Psw), a) Cuatro transistores en conmutacién adaptativa vs un transistor,

b) Cuatro transistores en conmutacién adaptativa vs cuatro transistores en conmutacién simultanea.
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4.4.2  Frecuencia de conmutacién variable

En este apartado se plantea una comparativa en la estimacién de pérdidas en el inversor, cuya
gestion de la conmutacién se basa en la modulacién de una portadora multifrecuencia. La
frecuencia de conmutacion se selecciona siguiendo el criterio basado en el nivel de energia
procesada. Para establecer una referencia, se utilizaran los resultados obtenidos en transistores
en paralelo en conmutacién simultanea, puesto que han resultado ser la configuraciéon que puede

proporcionar una mayor eficiencia al convertidor.

Las Figuras 4.20 y 4.21 muestran las pérdidas de conmutacién cuando se aplican técnicas de
modulacién basadas en portadoras multifrecuencia. Los resultados obtenidos muestran cémo la
variacion de la frecuencia de conmutaciéon basada en el valor instantaneo de la corriente de
salida, reduce de forma significativa las pérdidas de conmutacion. En el primer caso se observa
un nivel de pérdidas de conmutacidn inferior al que se obtendria en un convertidor con una
frecuencia de conmutacién constante de 10 kHz, mientras que en el segundo caso las pérdidas
obtenidas se aproximan a las que tendria el inversor con una frecuencia de conmutacion

constante de 15 kHz.
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Figura 4.20 - Estimaciéon de pérdidas en transistores de un inversor monofasico con portador

multifrecuencia. Seleccién en funcién de la amplitud de corriente (20, 15, 10, 5) kHz.
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Figura 4.21 - Estimacién de pérdidas en transistores de un inversor monofasico con portador

multifrecuencia. Seleccién en funcién de la amplitud de corriente (40, 30, 20, 10) kHz.

4.5 Conclusiones

Cuando se comparan las pérdidas de un interruptor con multiples transistores en paralelo con
las obtenidas en un unico transistor de prestaciones equivalentes se obtienen resultados muy
distintos. En algunos casos, la estimacion de pérdidas muestra mejores resultados si el
interruptor esta basado en un conjunto de transistores, mientras que en otros casos el resultado
es mejor si el interruptor esta formado por un Unico transistor. Esto se debe a que las pérdidas
en transistores dependen de una gran multitud de variables tales como la tensiéon umbral en
transistor y diodo, las resistencias de conduccién equivalentes, la energia de encendido y paro
de los transistores y el desfase entre la tension de salida del convertidor y la corriente. Todos
estos parametros definen las pérdidas en los transistores y la mayoria dependen de sus

caracteristicas de fabricacion.
El modelo de estimacién de pérdidas determina los siguientes resultados:

* En general, la conexiéon en paralelo de transistores puede reducir las pérdidas en
interruptores de potencia pero las caracteristicas de fabricacién y el rango de corrientes

resultan un elemento clave para reducir dichas pérdidas.



4.28

CAPITULO 4

La modulacién adaptativa no aporta ninguna mejora en las pérdidas de conmutacion a
pesar de la reduccion del nimero de conmutaciones del conjunto de transistores. Las
pérdidas de conmutacion permanecen invariables mientras que las pérdidas de
conduccién se incrementan. La reduccién del nimero de transistores en conduccion,
cuando la amplitud de corriente asilo determina, supone un incremento de la resistencia
equivalente de conduccion en transistores IGBT. Este comportamiento puede ser aiin mas
evidente en transistores MOSFET.

La modulacién basada en el uso de una portadora multifrecuencia permite reducir las
pérdidas por periodo de conmutacién en los interruptores de potencia. La seleccion de
frecuencias en funcién de la amplitud de corriente reduce las pérdidas de conmutacion a
medida que las pérdidas de conduccién se incrementan. La aplicaciéon de estas técnicas

afectan al filtro de acoplamiento a red.

En el siguiente capitulo se analizan las pérdidas en el filtro de salida del convertidor

considerando el efecto que produce la variacién de la frecuencia de conmutacion si se utilizan

técnicas de modulacion basadas en una portadora multifrecuencia.
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Estimacion de pérdidas del filtro de acoplamiento a red

5.1 Introduccion

Los dispositivos magnéticos son un elemento fundamental en la electrénica de potencia y el
disefio de estos dispositivos esta estrechamente ligado al disefio del convertidor [ERIO1]. Los
componentes magnéticos habilitan la interconexion entre fuentes de tensién actuando como una

fuente de corriente.

En inversores de potencia, los filtros de acoplamiento a red son los componentes utilizados como
dispositivo de interconexion entre la red y el convertidor de modo que la eficiencia global de la
instalacion depende también de la eficiencia energética del filtro. Por este motivo, se estudiaran
los efectos en la eficiencia de estos filtros cuando se aplican técnicas adaptativas de control de
transistores en paralelo. La Figura 5.1 muestra el esquema de un inversor monofasico con filtros

de acoplamiento a red basados en estructuras L y LCL.

- “K? oL - “K?‘ FTROLCL
- “K& o OJKI} _______________

Figura 5.1 - Filtros L y LCL de acoplamiento a red en inversor monofasico.
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En el capitulo 2 se han presentado dos métodos de gestién de interruptores basados en la
conexion de mudltiples transistores en paralelo. El primer método mantiene constante la
frecuencia de conmutaciéon del convertidor seleccionando el niumero de transistores que se
activaran de forma simultanea en funcion de la energia transferida. El segundo método mantiene
constante el valor medio de la frecuencia de conmutacion de los transistores que integra el
interruptor equivalente. En este caso el nivel de energia transferida determina la frecuencia de
conmutacién del conjunto de transistores en paralelo. En los dos casos la variable utilizada para

determinar la cantidad de energia a transferir es la corriente de salida del convertidor.

La conexion o desconexion de transistores en paralelo no influye en modo alguno en las pérdidas
de lainductancia de salida del convertidor, cuando la frecuencia de conmutacién del convertidor
no varia. Sin embargo, cuando las técnicas de modulaciéon producen una variacion de la
frecuencia de conmutacion del convertidor, entonces la eficiencia de la inductancia si puede

verse afectada.
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Figura 5.2 - a) Control SPWM basado en portadora triangular y curva de magnetizacién, b) umbrales de
seleccién de frecuencia de portadora en funcién de la amplitud de corriente y curva de magnetizacion

equivalente.
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La distribuciéon de las conmutaciones que aporta el control adaptativo permite el uso de
multiples portadoras de distinta frecuencia de conmutacién. La Figura 5.2 muestra la selecciéon
de la frecuencia de conmutacién en funcién de la amplitud de corriente de salida del convertidor,
donde los umbrales de seleccion de la portadora son los analizados en el estudio de estimacion
de pérdidas en transistores. La variaciéon de la frecuencia de conmutaciéon modifica el area

encerrada por el ciclo de histéresis debida a la corriente de alta frecuencia.

La variacion de la frecuencia de conmutaciéon modifica la magnetizacién del nucleo de las
inductancias de acoplamiento a red. Esta variaciéon de comportamiento mostrado en la curva de
magnetizacion de la Figura 5.2 también supone un cambio en las pérdidas en el nucleo. En los
siguientes apartados se analizaran métodos de estimacién de pérdidas en filtros de
acoplamiento ared y se determinara la influencia de las técnicas de control propuestas en dichas

pérdidas.
5.2 Estimacién de pérdidas en componentes magnéticos

La estimacién de pérdidas es una de las principales areas de investigacién en el disefio y
modelado de componentes inductivos [MCL04, DUNO8, MU13, HUR13]. Generalmente se

clasifican en dos grupos:

= Pérdidas en el nucleo: dependen de varios factores como la forma de onda del flujo
magnético, el material, la frecuencia o el perfil del nicleo magnético.

=  Pérdidas en el cobre: asociados a la corriente, a la frecuencia en el caso del efecto Skin, a
la distribucién del campo magnético o al material del conductor utilizado en la

construccion del componente inductivo.

5.2.1 Pérdidas en el nucleo
La principal area de investigacion en la estimacién de pérdidas en componentes magnéticos es
la referente al estudio de pérdidas en el nicleo magnético. Tradicionalmente, el calculo de las

pérdidas en el nucleo se obtiene a partir de la suma de las fuentes que las producen:

= Pérdidas por histéresis.
= Pérdidas por corrientes de Foucault.

=  Pérdidas adicionales.

A continuacion, se describe el mecanismo por el cual se producen dichas pérdidas, pero antes

conviene introducir el concepto de dominio magnético. Se denomina dominio magnético a una
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pequefia region en el espacio del material ferromagnético del orden de 10-12a 10-8 m3 en el que
todos sus dipolos magnéticos estan alineados. La direccién de la alineacion es distinta entre

regiones adyacentes y la distribucién de regiones no es homogénea.

La Figura 5.3 muestra el efecto que ejerce un campo magnético externo en un material
ferromagnético. A medida que el campo magnético aumenta, los dominios magnéticos tienden a
orientarse en la misma direcciéon provocando el desplazamiento del espacio entre dominios

conocido como paredes de dominios. [TIP02, SER96, CAL13, COE10, JIL98].
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Figura 5.3 - Dominios magnéticos e influencia en los dominios sometidos al efecto de un campo magnético.

Pérdidas en el nucleo:

= Pérdidas por histéresis: Se deben al comportamiento no reversible que se produce en el
proceso de alineacion de los dipolos magnéticos del material bajo la influencia de un
campo magnético externo. El area incluida en la curva de histéresis es proporcional a la
energia disipada en forma de calor en el proceso de magnetizacién y desmagnetizacion
del material magnético tal y como muestra la Figura 5.4 [TIP02, WIL04]. Asi, las pérdidas
por histéresis son proporcionales a la frecuencia de la excitacién que origina el campo

magnético H, segiin indica la Ecuacion 5.1.

P, =f jg BdH (5.1)
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Eh entrada Ensalida

Eh pérdidas

Figura 5.4 - Transferencia de energia y pérdidas por histéresis, a) energia de entrada y b) energia de salida.

El primer modelo de estimacion de pérdidas en el nicleo magnético es el descrito por
Steinmetz. La Ecuacion 5.2 se conoce como Ecuacion de Steinmetz [STE92].

Py = kpfBF (5-2)

= Pérdidas por corrientes de Foucault o corrientes torbellino (Eddy currents): Las pérdidas
por corriente de Foucault se producen debido a la apariciéon de corrientes dentro del
nucleo cuando estd sometido a un campo magnético variable en el tiempo. El campo
magnético externo provoca el desplazamiento de las paredes de dominios, cuyo efecto
origina la aparicidon de pequefias corrientes disipadas en forma de calor. Las pérdidas
producidas por las corrientes de Foucault son proporcionales al cuadrado de la

frecuencia segtn indica la Ecuacién 5.3 [BER88].

P, = keo(fB) (5.3)

= Pérdidas adicionales: Atribuidas principalmente a las corrientes de Foucault [1], [2], se
deben, entre otros motivos, a que los dominios magnéticos no se distribuyen de forma
homogénea ni su movimiento es uniforme ni periédico. Las pérdidas por histéresis y por
corrientes de Foucault no describen las pérdidas totales, de este modo, las pérdidas
adicionales permiten compensar esta diferencia. La Ecuacién 5.4 muestra la dependencia

de las pérdidas adicionales con la frecuencia de la sefial de excitacion [BER88].

P, = ko(fB)? (54)

Asi, la potencia de pérdidas en funcion del volumen del nicleo magnético se obtiene a partir de

la suma de las tres fuentes, segin indica la Ecuacion 5.5.

P,=P,+PF, +F, (5.5)
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El modelo descrito por Bertotti [BER88], mostrado en la Ecuacién 5.6, es un ejemplo de método
de estimacion de pérdidas en el nicleo que sigue el criterio de estimacién en funcién de la fuente

que las origina.

P,=P,+P, +P, =k,fBF + kca(fﬁ)z + 8,/aGSVO(f]§)% (5.6)

La Ecuacion 5.6 describe de forma precisa las pérdidas en el nucleo cuando la fuente de
excitacion de los componentes inductivos es sinusoidal. Sin embargo, la proliferacién de
sistemas de procesado de energia basados en convertidores de potencia, ha revelado que los
modelos clasicos de estimacion de pérdidas no describen de forma satisfactoria las pérdidas en

el nicleo cuando las fuentes de excitacion no son sinusoidales.

El siguiente apartado resume de forma breve algunos modelos de estimacién que contemplan

los efectos producidos por fuentes de excitaciéon no sinusoidal.

5.2.2 Modelos de estimacion de pérdidas en el ndcleo magnético

5.2.2.1 Introduccion

En los ultimos afios se han presentado varios modelos con el objetivo de obtener mejores
resultados cuando se consideran escenarios mas proximos a los encontrados en el ambito de la
electronica de potencia. Por este motivo se han propuesto modelos de estimaciéon de pérdidas
donde se consideran fuentes de excitacion no sinusoidal, ejemplo de ello son los modelos MSE
[ALB96], GSE [LI01], iGSE [VENO2], NSE [BOS04, BOS05], ?GSEN [MUH12a], WcSE [SHE06] o
CWH [SUL10]. Estos modelos, que derivan de la Ecuacion de Steinmetz, se basan en la aplicacion
de la Ecuacion de potencia o Ecuacion de la ley de potencia [JIEO1], mostrada en la Ecuacién 5.7,
que permite calcular las pérdidas en el niicleo magnético por unidad de volumen Py, donde B es
la inducciéon maxima, f1la frecuencia de la fuente de excitacion sinusoidal y k, a. § son coeficientes
proporcionados por fabricantes (coeficientes de Steinmetz), obtenidos a partir de ensayos
experimentales.

P, = kfagﬁ (5.7)

Los modelos propuestos tratan de cuantificar las pérdidas totales en una inica expresiéon puesto
que, independientemente del fendmeno fisico que las produzca, todas se originan por efecto del
mismo campo magnético. No obstante, la aplicacion de estos modelos no siempre aporta
resultados precisos cuando se consideran distintos tipos de formas de onda de las fuentes de

excitacion o el tipo de material utilizado en la construccion del ndcleo magnético. En otros casos
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los métodos resultan dificiles de aplicar al requerir la realizacién de ensayos previos con el

objetivo de obtener parametros necesarios para la aplicacién del modelo [MU13].

En la estimacién de las pérdidas es necesario considerar las formas de onda aplicadas al
componente inductivo puesto que definen la evolucién temporal del flujo magnético. Identificar
el comportamiento del flujo permite seleccionar el modelo de estimacién mas adecuado. La
Tabla 5.1 muestra la evolucion del flujo magnético segun el tipo de forma de onda para distintas

aplicaciones de la electrénica de potencia.

En los siguientes apartados se resumen algunos de los modelos adecuados para la estimacién de
pérdidas en componentes magnéticos utilizados en convertidores estaticos prestando especial
atencion a inversores donde la fuente de excitacion estd compuesta por una fuente sinusoidal de

baja frecuencia y una fuente triangular de alta frecuencia.

Tabla 5.1 - Evolucidn del flujo magnético en el nticleo en aplicaciones de electrdonica de potencia.
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u
Corriente AC . \ N ﬂ)
Sinusoidal + g |
Rizado Alta
Frecuencia

Inversores monofasico, trifasico

5.2.2.2 Meétodos basados en fuentes de excitacion no sinusoidal

Considerando la fuente de excitacion, los estudios propuestos estos ultimos afios han tratado de
obtener modelos mas precisos considerando como fuentes de excitacion formas de onda de tipo
rectangular, habituales en electrénica de potencia. En este apartado se resume brevemente
algunos de estos modelos que han sido objeto de analisis para establecer sus ventajas e

inconvenientes para su aplicacién en el disefio de componentes magnéticos [MU13].
= Modelo Modified Steinmetz Equation (MSE):

El modelo MSE vincula las pérdidas del nticleo con el valor promedio de variacion del flujo
magnético del material seguin la relacion mostrada en las Ecuaciones 5.8 y 5.9, donde fes
la frecuencia de la sefial de excitacién, T el periodo de la frecuencia y B es la induccién
maxima. Este modelo proporciona la estimacién de pérdidas cuando la fuente de
excitacion es no sinusoidal y establece que, si una fuente de excitacion sinusoidal produce
en promedio la misma variacion del flujo magnético que las producidas por una fuente de
excitacion no sinusoidal, las pérdidas en el ntcleo pueden estimarse si se considera una

fuente sinusoidal de distinta frecuencia (feq).

Pyusey = kf & *BFf (5.8)

o= s [ (8) a 69)
T (mB)? o \dt '
=  Modelos Generalized Steinmetz Equation (GSE), Improved GSE (iGSE) y Natural Steinmetz
Equation (NSE):

El modelo GSE vincula las pérdidas en el nucleo con los valores instantaneos de densidad

de flujo magnético B(t) y variacion de flujo dB/dLt.
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|B(t)|F~*dt (5.10)

1 (T |dB
Pv(GSE)sz ki dt
0

k
ki = 21 .
(2m)e*-1 fo |cosO|%|sin0|F-1dt

(5.11)

Los modelos iGSE y NSE, presentados de forma paralela, describen la misma hipétesis
respecto a la estimacion de pérdidas en el ndcleo. Estos modelos proponen la obtencién
de las pérdidas totales a partir de cada uno de los ciclos de histéresis asociados a la sefial
de excitacion. Los modelos vinculan las pérdidas en el nicleo con la densidad de flujo

maxima B de cada ciclo de histéresis y la variacién de flujo dB/dt.

Modelo iGSE:
LT BT (5.12)
Pv(iGSE) = ?J;) ki |% AB dt
- k (5.13)
" @met [Mcos8|%26-wdg
Modelo NSE:
1 (T |dB|* /AB\P~® (5.14)
Py(nsE) :Tfo ky It (7) dt

~ k (5.15)
" emet [Tlcos|edo

La principal ventaja de estos métodos es que para su aplicacion solo se requieren los

coeficientes de Steinmetz.
= Modelo Improved iGSE (i2GSE):

El modelo i2GSE incorpora las pérdidas que se producen en el ndcleo magnético cuando
el valor de tensidn de la fuente de excitacion es nulo. Las pérdidas que se producen en
estas condiciones se deben al efecto de relajacidn al existir variacion de flujo magnético.
El modelo i2GSE describe con mayor precisidn fuentes de excitacion no sinusoidal, pero
requiere la realizacion de ensayos para la obtencion de parametros adicionales

(Ecuaciones 5.16 a 5.18).
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1 (T |dB|® $
Pyizgsey = 7] ki |E (AB)F~2dt + Z Py (5.16)
0 =1
1 |dB(t)|* p 4
Pry =k | (AB)Pr(1—e™7) (5.17)
0,, = e s (5.18)

= Modelo Composite Waveform Hypothesis (CWH):

El modelo CWH describe las pérdidas en nucleos magnéticos en un periodo de
conmutacién a partir de la suma de las pérdidas generadas en cada semiperiodo de la
sefial de excitacion rectangular que aparece en terminales del filtro de acoplamiento a
red. Cada semiperiodo es considerado como un pulso rectangular de amplitud y duracién

determinadas.

Pyccwry = max(ky f¥1BPr + k,f*2BFz) (5.19)

La Ecuacion 5.19 consta de dos términos, cada término describe las pérdidas en cada

medio pulso de la forma de onda rectangular en un periodo de conmutacion.
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Figura 5.5 - Pérdidas en el nticleo en un periodo de conmutacién como suma de pulsos.

5.2.3 Pérdidas en el cobre
El factor que contribuye en mayor medida a las pérdidas en el cobre es el paso de corriente a
través de las espiras que forman el conductor del componente magnético. La estimacion de
pérdidas del cobre se determina considerando el efecto Joule y la geometria y el material del
conductor, tal y como indica la Ecuacién 5.20, donde p, [ y A son el coeficiente de resistividad, la

longitud y la seccion del conductor respectivamente.
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l (5.20)
Feo = pZI_Z = RpcI?

No obstante, cuando la corriente no es continua, aparecen otros efectos que incrementan las
perdidas en el cobre en funcion de la frecuencia de la corriente por el conductor. Los efectos skin

y proximidad incrementan dichas pérdidas [MUH12b, BUR14].

5.2.3.1 Pérdidas por efecto Skin

El efecto skin se produce por efecto del propio campo magnético que genera la corriente que
circula por el conductor. Por efecto del campo magnético inducido, la corriente encuentra una
mayor dificultad de paso por el centro del conductor, origindndose una distribucién no uniforme
de la densidad de corriente. Este efecto da origen a un incremento del valor de la impedancia en
el interior del conductor, de modo que la corriente tiende a circular por la superficie del mismo
(Figura 5.6). La profundidad en la que la corriente se distribuye define el area efectiva por la que
circula la corriente y depende de la frecuencia f; la permeabilidad magnética u y la conductividad

del material o seguiin la Ecuacién 5.21 [HUR13].

Figura 5.6 - Distribucién de corriente en un conductor circular.

1

6= Jomr (5.21)

Asi, en conductores con un radio mayor que § quedan afectados por el efecto Skin y la resistencia

Rac equivalente puede determinarse de forma simplificada segiin la Ecuacion 5.22 considerando

la relacidn entre el area del conductor y el area efectiva definida por 6 [EICO5].

r?

nr? —n(r —6)>2

Las pérdidas por efecto skin pueden determinarse mediante la Ecuacién 5.23.

Rac = Rpc (5.22)
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P = RACIEms (5.23)
Considerando el caso de un inversor cuya corriente total es la suma de una corriente de baja
frecuencia y un rizado de alta frecuencia, las pérdidas pueden determinarse a partir de las

pérdidas que origina cada componente frecuencial segun la Ecuacién 5.24.

n
Py = Rpclims + Z RAC(fi)Iiz(rms) (5.24)

=1
A partir de las expresiones anteriores se observa la relaciéon que existe entre la frecuencia y el
incremento de la resistencia equivalente del conductor. El modelo descrito determina, a partir
del valor de la resistencia Rpc, el incremento del valor de la resistencia en funcion de la distancia
5. Este mismo principio es el utilizado en otros modelos de una dimensién [MUH12b, SUL01,

HUR13].

Para reducir las pérdidas por efecto skin se utilizan conductores multifilares aislados, conocidos
como hilo de Litz. El hilo de Litz incrementa el rea efectiva del conductor manteniendo la misma
superficie. Para que el comportamiento sea efectivo, la distribucién en paralelo no es suficiente,

siendo 6ptimo si los conductores estan trenzados [MUH12b].

Considerando las pérdidas en el cobre debidas al uso de multiples portadoras, el devanado debe

disefiarse teniendo en cuenta la frecuencia de la portadora de mayor valor.

5.2.3.2 Pérdidas por efecto de proximidad

Las pérdidas por efecto de proximidad se deben a la influencia que el campo magnético produce
en un conductor debido al paso de corriente en conductores préximos. El andlisis de pérdidas
puede suponer un reto puesto que existen muchas configuraciones posibles, para obtener
resultados precisos es necesario contemplar la geometria, la disposicién y la distancia de los
devanados del componente magnético [MUH12b]. Las Ecuaciones 5.25 y 5.26 muestran un
método simplificado para determinar las pérdidas totales en el conductor debidas a los efectos

Skin y proximidad [HUR13].

r 4
(&) _ UpSY. (5.25)
48 + 0,8 (g) &

_ 1 1,r 3 /6 r
Ruc = Rpc Z+E(E)+§(;) g>1,7 (526)

RAC =RDC 1+
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5.3 FiltroL

5.3.1 Introduccion
En la introduccién se indicaba que la inductancia actiia como una fuente de corriente, siendo el
elemento de interfaz entre la red y el convertidor. El rizado de corriente y, en consecuencia, el
contenido armonico, dependera directamente de la ecuacion que define la relaciéon entre la
tensién y la corriente a través de la inductancia ademas de la estrategia de conmutacion utilizada

(Ecuacion 5.27).

1 ST
i(t) = —f v, (t)dt (5.27)
LJ,
La principal ventaja que se obtienen al utilizar una inductancia como interfaz de acoplamiento a
red es el menor coste e impacto en términos de eficiencia energética si se compara con otras

clases de dispositivos tales como los filtros LCL.

5.3.2 Estimacién de pérdidas en filtros L
Los modelos de estimacion de pérdidas muestran la relacién que existe entre la frecuencia de
conmutacion y la densidad de flujo con las pérdidas del nucleo de material magnético. Como
resultado, el incremento de la frecuencia de conmutaciéon puede verse compensado por la
disminucién del rizado de corriente y, en consecuencia, de la induccién de campo magnético

(Figura 5.7).
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Figura 5.7 - Relacion entre las pérdidas en el ntcleo por periodo de conmutacion.

Para validar el comportamiento previsto en las pérdidas en el nucleo, se aplicard un método de
estimacion de pérdidas considerando una fuente de excitaciéon rectangular generando una
corriente sinusoidal de baja frecuencia y una triangular superpuesta de alta frecuencia y ciclo de

trabajo variable.
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5.3.2.1 Pérdidas en el nucleo (modelo iGSE)

Las Ecuaciones 5.12 y 5.13 pueden simplificarse al considerar cada conmutacion como un
segmento lineal. La suma de todos los segmentos en un periodo determinara las pérdidas por
periodo segun indican las Ecuaciones 5.28 y 5.29 [VENOZ2]. La Ecuacion considera el nimero de
espiras N, la seccion equivalente del nicleo magnético Ae, 1a tension aplicada al devanado de la
inductancia V, la induccién maxima 4B, el tiempo del pulso de tensién aplicado Ati = (tm+1 - tm) y

los coeficientes de Steinmetz proporcionados por el fabricante del nicleo magnético a, S y k.

kABﬁ a @
Pygicsey = Z| e m| (tm+1 — tm) (5.28)
m+1
ki =
5.29
e o 228 o)

Las pérdidas totales se obtienen a partir del area asociada a cada ciclo de histéresis en un periodo
completo de la sefial. Considerando la modulacién sinusoidal utilizada en un inversor conectado
ared, el pulso Ati depende de la funcién sinusoidal mostrada en la Ecuacién 5.30, donde Ts es el
periodo de conmutacién del convertidor y mq el indice de modulaciéon de amplitud. El nimero
de ciclos de histéresis depende del indice de modulacién de frecuencia my puesto que define el

numero de conmutaciones por periodo de modulacion.

At; = 6T, = %(1 + mgsin(wt))T; (5.30)
Estimacién de pérdidas debidas a la corriente sinusoidal de baja frecuencia, Ecuaciones 5.31 y

5.32 y corriente triangular de alta frecuencia, Ecuaciones 5.33 y 5.34:

PR re () 31
. mqUpc
AB_ = = 5.32
“SAN Upcsinwt dt wAN (5.32)
AN P
I B—a Il [ﬁ—a

=— AB o;T. ———| AB 1—-6)T. 5.33
Uﬂ T Zo: | Il L+S + |(1 _ 5l)TS I ( l) S ( )
AB, = — f Upcdt{an, = 25, ag =24 _syr (5:34)

n AeN o DC H—AeN ils) R_AeN i)ts '

Donde di es el resultado de la funcion sinusoidal de la Ecuacion 5.35 y n el indice de modulacién

de frecuencia de la Ecuacién 5.36.
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5, = %(1 + mysin (?)) (5.35)
n=ms= ? (5.36)

La Tabla 5.2 muestra la forma de onda aplicada y las Ecuaciones utilizadas para la estimacion de

pérdidas en el ndcleo en un inversor.

Tabla 5.2 - Estimacién de pérdidas en el nicleo magnético de un filtro de acoplamiento a red en un inversor

con modulacién sinusoidal SPWM.

Tension excitacion y forma de

: Corriente Flujo magnético Ecuaciones
onda de corriente

u T arars 5.31y5.32

y

5.33y5.34

* Ejemplo: En la Figura 5.8 se muestran las pérdidas en el nicleo debidas a la corriente de
alta frecuencia en funcion de la frecuencia de conmutacion fssi a = 1,15, = 2,2, k= 0,7,

Ae =2000 mm?, N =40, Upc =100 V:

Pv(W) 1.8

08 |

06

04

02

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

fs (kHz)

Figura 5.8 -Estimacion de pérdidas en el ntcleo en funcién de la frecuencia de conmutacion.
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5.3.2.2 Pérdidas en el nucleo (modelo CWH)

La Ecuacidon 5.37 y 5.38 muestran el modelo de pérdidas CWH en funcidn del ancho de pulso y la
amplitud de tensidn aplicada. De este modo es posible cuantificar la energia de pérdidas del
nucleo en un periodo de la sefial de salida del inversor, donde ts es el tiempo de duracion del

pulso de excitacion y Va la amplitud de tension de dicho pulso.

E = max( 1 yhieh k2 Vﬁztyz> (5.37)
fv.8) (NA)B12(B1+“1) a -a’ (NA)ﬁzZ(ﬁz*‘a’z) a -a '
y=1+f—a (5.38)

Considerando la modulacién sinusoidal del ciclo de trabajo, la duracién de los pulsos a lo largo
de un periodo de la tension de salida del inversor queda definido por las Ecuaciones 5.39 y 5.40.
La Figura 5.9 muestra la evolucién de los pulsos en un periodo de la sefial de baja frecuencia. La
amplitud de los pulsos viene determinada por la funciéon de modulacién sinusoidal utilizada

anteriormente.

1
ty =0T, = E(l + masin(a)t))Ts (5.39)

H=T, —t, (5.40)

PULSO ton PULSO torr

+Vee

Vee

Ts

Figura 5.9 - Pérdidas en el nticleo en un periodo de la sefial de salida con modulacién SPWM

A partir de las Ecuaciones 5.37 a 5.40 se obtienen las Ecuaciones 5.41 a 5.43 que determinan las
pérdidas del nticleo a lo largo de un periodo de oscilaciéon de la sefial de baja frecuencia de salida
del inversor.

1 (™ Ky

: Y
“ T am ), (NAYP2GFa) V(14 mgsin(a +6))" da (5.41)
0

E
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E B 1 2 k2
b 4 0 (NA)ﬁzZ(ﬁz"‘“z)

Vaﬁz(l + mgsin(a + 9)))/2 da (5.42)

Erw sy = max(Eg, Ep) (5.43)
Las Ecuaciones 5.41 y 5.42 pueden simplificarse puesto que la estimacion de la potencia de
pérdidas puede obtenerse como sumatorio de n pulsos positivos y n pulsos negativos a lo largo
de un periodo, donde n es el indice de modulacién de frecuencia my. Las Ecuaciones 5.44 y 5.45
muestran la relacion entre la estimacién de la pérdida de energia por conmutacién a lo largo de

un periodo de la sefial moduladora.

E= imax( i yhie n k2 VP2t VZ) (5.44)
(NA)F12B1+ay) "2 a "(NA,)P22(Bz+az) @ a ’
i=0
E = imax< kl V'Blt’yl k2 Vﬁztrh) (5 45)
: (NA)B12B1+a) "¢ "¢ " (NA,)B22(Bataz) @ 7@ '

ﬁ
1l
o

5.3.3 Estimacion de pérdidas en modulaciones basada en una portadora multifrecuencia
En la introduccion del capitulo, se ha observado como la curva de magnetizacién del nucleo de
componentes magnéticos se ve alterada cuando se introducen técnicas de variacion de
frecuencia en el control PWM del convertidor. Estas técnicas pueden aplicarse también en
interruptores basados en multiples transistores en paralelo, por este motivo, se estudiara el
efecto del uso de portadoras multifrecuencia en un filtro L utilizando el método iGSE de

estimacion de pérdidas.

Resulta conveniente recuperar las expresiones utilizadas para la estimacion de pérdidas en los
transistores vistas en el capitulo anterior. La seleccidon de dngulos se determina en funcién de la
amplitud de corriente de salida de inversor y por tanto determinan el nimero de transistores
que operan en paralelo. Los angulos obtenidos son la eleccién 6ptima para la seleccion de
portadora. Las Ecuaciones 5.46 a 5.50 permiten determinar los angulos de seleccion de
portadora inicial a; y final ary su correspondiente indice discreto inicial n; y final nren funciéon

del indice de modulacién de frecuencia my.

' 5.46

@y = sin™" (%) (>-4¢)
() =T = Aigj) (5:47)
Ai(j) (5.48)

M) = [mf(j) "o
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_ () (5.49)
gy = [mf(j) "Ton

fs(i (5.50)
Mgy = —f

La aplicacion de distintos valores en la frecuencia de conmutacién, como consecuencia del uso
de portadoras multifrecuencia, modifica las pérdidas en el nucleo debidas a la corriente de alta
frecuencia. La Tabla 5.3 muestra los efectos producidos por la variacién de la frecuencia de
conmutacién en el rizado de corriente y en el flujo magnético del ntcleo de la inductancia.

Tabla 5.3 - Estimacién de pérdidas en el nicleo magnético de un filtro de acoplamiento a red en un inversor

con modulacién sinusoidal SPWM y control de conmutacién mediante portadora multifrecuencia.

Tension excitacion y forma de

Corriente Flujo magnético Ecuaciones

onda de corriente

u aarars 5.31y5.32

5.51,5.52

Con respecto a la estimacion de pérdidas en el ndcleo debidas a la corriente sinusoidal de baja
frecuencia, el uso de multiples portadoras no implica ninguna variacién de la forma de onda
resultante, por tanto, las Ecuaciones 5.31 y 5.32 son validas para estimar las pérdidas debidas a
la corriente de baja frecuencia. Sin embargo, la variacidn de frecuencia si altera la forma de onda
de la corriente triangular de alta frecuencia y, en consecuencia, las Ecuaciones 5.33 y 5.34 deben
adaptarse en funcion de la portadora utilizada. Las Ecuaciones 5.51 y 5.52 definen las pérdidas
en el nucleo considerando el efecto de multiples portadoras a lo largo de un periodo de

conmutacion.

n
ki
Pon = ?Z |
=0

B,

a
A \Ba
=T AB!F~%(1 - 6))T, (5.51)
L*s

a
AB P~%8.T, +

‘ AB!
(1 - 61')Ts
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UDC
1 [Ts ABy = =5 6iTs
’ DC
¢ 0 ABﬂ. = AeN (1 - 61)TS

Donde 4; es la funcion sinusoidal de la Ecuacion 5.35 y n el indice de modulaciéon de frecuencia
determinado por cada una de las frecuencias utilizadas en cada una de las portadoras segin

indica la Ecuacion 5.53.

Las pérdidas totales se obtienen de la suma de pérdidas producidas por la frecuencia de

conmutacién de cada portadora, la Ecuacién 5.54 muestra esta relacion.

Nr(1) Nr(2) Mr)

Py= Dk Y ) (5:54)

=M1y I=Niz) =M

* Ejemplo: Pérdidas en el nucleo debidas a la corriente de alta frecuencia en funcién de la
frecuencia de cada portadora fs segiin la Tabla 5.4 si @ = 1,15, f = 2,2, k= 0,7, Ae = 2000
mm?2, N =40, Upc=100V:

Tabla 5.4 - Asignacion de frecuencias y nimero de transistores en conmutacién simultdnea en funcién de

la forma de onda de corriente.

Forma de onda Transistores Fs (kHz Ts (us ]

1 40 25
=
- 2 30 33.3
7
= 3 20 50
e
4 10 100

Los resultados se muestran en la Figura 5.10 y se comparan con los obtenidos cuando la

frecuencia de conmutacion es constante en las condiciones de la Figura 5.8.
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Pv(w) 1.8 . . . . . .

1.6 == PORTADORA DE FRECUENCIA CONSTANTE -
== PORTADORA MULTIFRECUENCIA

14

1.2

0.8

0.6

0.4

0.2

fs (kHz)
Figura 5.10 - Comparativa de estimacién de pérdidas en el nucleo de la Figura 5.7 y resultados aplicando

una modulacién basada en una portadora multifrecuencia.

5.4 Filtro LCL

En comparacién con los filtros L de acoplamiento a red, los filtros LCL atendan de forma atin mas
efectiva el rizado de corriente a expensas de incrementar el tamaifo del filtro, aumentando el
coste y disminuyendo la eficiencia energética. No obstante, es la inductancia de conexién al
convertidor la que filtra en mayor medida los componentes de corriente de alta frecuencia. En
este sentido, los métodos descritos anteriormente pueden aplicarse a la inductancia de conexién

al convertidor en filtros LCL.

Desde el punto de vista de control, un aspecto a considerar en filtros LCL es el aumento del orden
de la funcién de transferencia, esta caracteristica requiere el uso de estrategias de control mas
complejas. El efecto del condensador en este tipo de filtros puede requerir el uso de técnicas de
atenuacion por oscilaciones resonantes. Estas técnicas se conocen como passive damping cuando
se basan en la inclusién de una resistencia en serie con el condensador del filtro y active damping
cuando se basan en el procesado y realimentacién de la tensiéon en el nodo central del filtro

(Figura 5.11) [SUU10].
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Figura 5.11 - Técnicas de atenuacion de oscilaciones resonantes a) passive damping y b) active damping.

El disefio de un filtro LCL requiere un analisis mas profundo, en este trabajo se contemplara
Unicamente el efecto que las técnicas de modulaciéon producen en filtros tipo L. La sencillez del
filtro simplifica la implementacién del control y permite verificar con mas claridad el efecto que

las técnicas de modulacion tienen en la distorsion de la corriente de salida.

5.5 Conclusiones

La proliferaciéon de convertidores de potencia como elementos de procesado y transferencia de
energia ha propiciado el estudio y presentacion de métodos de estimaciéon de pérdidas en
componentes magnéticos en los que se contemplan las condiciones propias de los sistemas
electronicos de potencia. Los modelos tratan de cuantificar las pérdidas en filtros considerando

las formas de onda de tension aplicadas en convertidores conmutados.
A partir del estudio realizado en este capitulo se obtienen las siguientes conclusiones:

= Cuando se aplican técnicas de modulacion que modifican de algin modo la frecuencia de
conmutacion, las pérdidas en los filtros de acoplamiento pueden variar. El modelo de
estimacion utilizado muestra un descenso en las pérdidas utilizando como criterio de
seleccion de frecuencia el valor instantaneo de la corriente de salida del convertidor. No
obstante, la mejora observada en la estimacién de pérdidas es baja si se compara con el

balance de pérdidas en los transistores.
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Existen otros factores a considerar tales como la distorsién de corriente resultante. En
condiciones de baja transferencia de energia, un incremento de la frecuencia de
conmutacidn puede reducir el contenido arménico de la corriente de salida mejorando la

distorsiéon armoénica total de la corriente inyectada a red.
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Resultados experimentales

6.1 Introduccion

En capitulos anteriores se han analizado modelos de estimacién de pérdidas en semiconductores
e inductancia de acoplamiento. El objetivo de este estudio es el de cuantificar el impacto en la
eficiencia del convertidor cuando se aplican distintas técnicas de conmutacién en los

interruptores basados en la conexién en paralelo de transistores.

En este capitulo se describe la plataforma de ensayo, el control de la plataforma y los métodos
utilizados para analizar experimentalmente el comportamiento de los semiconductores. Los
resultados experimentales se comparan con los obtenidos a partir de los modelos de estimacion
de pérdidas. Con ese objetivo, se propone la realizacién de ensayos que permitan discriminar las
pérdidas en los transistores y en la inductancia de acoplamiento, mostrando el balance de
pérdidas cuando se aplican distintas técnicas de conmutacién en funcién de las condiciones de

carga.

Finalmente se realizan ensayos para evaluar el efecto que tiene en la distorsiéon armoénica de la

corriente de salida la aplicacién de diferentes técnicas de conmutacion.
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6.2 Plataforma de ensayo

Para la adquisicion y andlisis de datos experimentales se propone la construccién de una
plataforma de ensayo basada en un inversor monofasico cuyos interruptores estan constituidos
por transistores conectados en paralelo. El control de los transistores se realiza mediante
circuitos de disparo o drivers especificos para esta aplicacidn, y la etapa de acondicionamiento
la conforman transductores de corriente y amplificadores de aislamiento para la medida de
tensién. El control de la plataforma se implementa en un microcontrolador Cortex-M4F y la

gestion de la conmutacién en una FPGA.

La Figura 6.1 muestra una vista general de la plataforma de ensayo. En los siguientes apartados
se describe la topologia y el control del convertidor, asi como el sistema de medida y

acondicionamiento.

@ @ TERMINALES DE CONEXION DEL BUS DE CONTINUA
@ SALIDA DEL INVERSOR A INDUCTANCIA DE ACOPLAMIENTO

61 6 &) ) DRIVERS E INTERRUPTORES

Figura 6.1 - Vista general de la plataforma de ensayo.
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6.3

6.2.1 Inversor monofasico

La plataforma de ensayo se basa en un inversor monofasico cuyos interruptores estan formados

por cuatro transistores conectados en paralelo. El disefio de la plataforma es flexible y permite

el cambio rapido del modelo de transistor, asi como el nimero de transistores que conmutaran

de forma simultanea. La inductancia de acoplamiento se conecta a la salida del inversor tal y

como muestra el esquema de la Figura 6.2. Es habitual utilizar este circuito en ensayos para

analisis de pérdidas y caracterizacion de inductancias y tiene las siguientes caracteristicas:

= La potencia de entrada refleja las pérdidas del circuito, en los semiconductores y en la

inductancia de acoplamiento. Esta caracteristica facilita la adquisicion y analisis de datos.

= La corriente de salida del inversor puede ser elevada sin necesidad dimensionar el resto

de componentes del convertidor a la potencia que se requeriria en caso de inyectar la

corriente a red.

» La conexion del convertidor en cortocircuito requiere que éste actie como una fuente de

corriente, por tanto, la implementacion del control se basara en un lazo de corriente.

+0
S ST S11¢ s11d) $21a S21b) s21¢) s21d)
Unc — 5 "—mlf*‘ 3
S1 ‘Z,aJ S1 fil S1 gcJ $1 c2>dJ SZ"Z,aJ SZ’.Z,bJ Szgc_l Szng
-0 g - - <>

Figura 6.2 - Esquema del inversor monofasico con interruptores basados en la conexién de cuatro

transistores en paralelo.

6.2.2 Circuito de disparo o driver

Se han diseflado drivers con capacidad de control de hasta 4 transistores de forma

independiente, y se han dimensionado para que puedan controlar transistores de alta capacidad

de corriente a elevadas frecuencias de conmutacion. La Tabla 6.1 muestra las especificaciones

mas relevantes del driver.
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Tabla 6.1 - Especificaciones de la placa de drivers.

Descripcion Valor

Tension de alimentacién 5V
Driver Fairchild FOD8316 Corriente maxima 2,54
Niveles de tension de control ON/OFF +15V/-5V
Potencia maxima drivers 2w
Corriente maxima total del interruptor 60A

El driver se basa en el circuito FOD8316 de Fairchild Semiconductor. Este circuito aisla, mediante
acoplamiento 6ptico, la sefial PWM de conmutacién de los transistores, y proporciona proteccion
por sobre-corriente mediante la monitorizacidn de la tensidn colector-emisor durante el tiempo
de conduccion. Se han afiadido diodos zener Dzi1, Dzz para evitar que, de forma transitoria, el nivel
de tensién aplicado a la puerta de los transistores supere la maxima tension especificada. El
conjunto Reon, Reofry D1 permite modificar los tiempos de subida y bajada de la tensién de control
del transistor. La placa de drivers contiene un circuito de control de disparo como el mostrado

en la Figura 6.3 para cada transistor.

FOD8316 Y E
'
I " 1
VLED2+ QJ_ ch_
D DESAT O——(CF T Rd
R % DD2 ‘K'Ds s ¢ R DESAT COLECTOR
f
s 1 N
] 1oy v "”T ——AA
L -4 VLED1+ Vs O—# Dz
«=—a D1 Rooff ReE
TT "S- :
' - E
GND VsS

Figura 6.3 - Esquema del circuito de driver de control de transistores.

Para mantener el aislamiento del circuito driver es necesaria una fuente de alimentacién que
aisle el circuito de potencia del circuito de control de los transistores. Esta fuente que esta basada

en un circuito oscilador, se ha separado en dos partes (Figura 6.4).
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Figura 6.4 - Esquema de la fuente de alimentacidn aislada basada en un circuito oscilador: a) Salida positiva

con rectificacién de media onda doblador de tension, b) Salida negativa con rectificacién de onda completa.

La primera fuente genera una tension positiva y proporciona un nivel de tensién suficiente para
garantizar la activacién del transistor. La segunda fuente genera un nivel de tension negativo y
garantiza el corte en transistores IGBT. Cada oscilador suministra una potencia de 1 W, cuya
potencia combinada proporciona los 2 W especificados. El circuito oscilador proporciona
protecciones de sobre-temperatura y cortocircuito. La Figura 6.5 muestra una vista general de

la placa de drivers y detalla algunos de sus principales componentes.

(@ TERMINAL COLECTOR COMON
@ TERMINAL EMISOR COMUN
(® CONECTOR TRANSISTORES
@@ TRANSFORMADORES ALIMENTACION +15 /-5 V
(®) DRIVERFOD8316

(@ CONECTOR CONTROL DRIVERS

Figura 6.5 - Drivers adaptativos de 4 transistores en paralelo.
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6.2.3 Sensado y acondicionamiento

Los objetivos del sistema de sensado y acondicionamiento son:

= Sensado de corriente para la implementacién del control del convertidor.
* (Gestion de conmutacion adaptativa en funciéon de la energia transferida por el

convertidor.

= Obtencion de datos para determinar el impacto que las distintas estrategias de

conmutacion tienen en la eficiencia del convertidor.

El sistema de sensado y acondicionamiento estd implementada sobre una placa constituida por

dos circuitos:

=  Dos transductores de corriente.

» Dos amplificador diferenciales de aislamiento para la medida de tension.

Las principales caracteristicas de la palca de sensado y acondicionamiento se resumen en la

Tabla 6.2.

Tabla 6.2 - Especificaciones de la placa de adquisicion.

Descripcion Valor

Tension de alimentacién 5V

HO-NP/SP33 (LEM) Corriente maxima +25 ARMS
Ancho de banda 250 kHz
Sensibilidad 184 mV/A

AMC1100 (Texas Instruments) Tension de entrada maxima +250mV
Ancho de banda minimo 60 kHz
Sensibilidad ajustable mediante resistencia shunt externa

La Figura 6.6 muestra el esquema simplificado de los circuitos de adquisicion. Los circuitos a y
b constituyen la etapa de acondicionamiento para la medida de tension y corriente a baja
frecuencia (50 Hz). El circuito ¢ corresponde a la etapa de acondicionamiento de corriente
utilizado en el lazo de control y en el sistema de adquisicién para la medida de la distorsion

armonica.
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Figura 6.6 - Esquema y descripcion del circuito de adquisicién. Amplificador diferencial de aislamiento para
ensayo de pérdidas a baja frecuencia en inductancia de acoplamiento: a) medida de tensién en inductancia,
b) medida de corriente en inductancia y c) Transductor de corriente para implementar el lazo de control y

medida en ensayo de distorsion arménica.

La placa de sensado y acondicionamiento cuenta con 2 transductores de corriente y 2
amplificadores de aislamiento diferenciales para la medida de tension. Se proporciona ademas
sefales de deteccion de sobrecorriente y sobretension. La Figura 6.7 muestra una vista general

de la placa de sensado y acondicionamiento.
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@@ TERMINALES TRANSDUCTOR CORRIENTE

@@ TERMINALES AMPLIFICADORES AISLAMIENTO %)

(® TRANSDUCTOR CORRIENTE LEM HO-NP/SP33 “ v O
@ AMPLIFICADOR AISLAMIENTO TI AMC1100 '
(@ CONECTOR SENALES ADQUISICION

Figura 6.7 - Placa de sensores y acondicionamiento del sistema de adquisicidon.

6.2.4 Circuito de control

El control de la plataforma esta formado por dos circuitos:

= Microcontrolador con funciones DSP STM32F407 de ST Microelectronics donde se
implementa el control del convertidor.
= Dispositivo de légica programable FPGA Cyclone IV de Altera donde se implementa el

sistema de gestion adaptativo encargado de la conmutacién de los transistores.

La Figura 6.8 muestra el diagrama de conexiones, la definicion de las sefiales y la configuracion

del bus de comunicacién entre dispositivos.
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Figura 6.8 - Diagrama de conexiones de la plataforma de control.

6.3 Control de la plataforma de ensayo

6.3.1

Introduccioén

En la mayoria de aplicaciones que utilizan inversores tales como control de motores de alterna,

filtros activos de potencia o sistemas de alimentacién ininterrumpida, incorporan un lazo de

control de corriente PWM (CC-PWM). La funcidén principal de un CC es la de forzar el paso de

corriente eléctrica a través de una carga, monofasica o trifasica, siguiendo una sefial de

referencia. Esta accion se realiza comparando unas determinadas consignas con la medida de los

valores instantaneos de las corrientes de fase y la accion posterior de una ley de control.

Existe una gran variedad de técnicas de control utilizadas en convertidores de potencia [KAZ02,

BUS06 y YAZ10]. Las técnicas de control suelen clasificase en dos grupos:
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= Control lineal: Los controles pertenecientes a este grupo se caracterizan por tener una
frecuencia de conmutacién constante y, como consecuencia, un espectro armoénico
claramente definido. También destaca un patrén de conmutacién y una utilizacion del bus
de continua 6ptimos.

= Control no lineal: Los controles de este grupo destacan por el hecho de que la frecuencia
de conmutacion puede ser variable, dependiendo fundamentalmente de la inductancia de
acoplamiento a red. Se han desarrollado técnicas para forzar frecuencias de conmutacion
constantes [KAZ98]. Como norma general, las técnicas de control no lineal requieren
elevadas frecuencias de muestreo y ejecucion del algoritmo de control. Esta caracteristica
se debe alanecesidad de deteccidn de los rizados de corriente a través de las inductancias

de acoplamiento a red.

El control CC-PWM utilizado en este trabajo esta basado en un control vectorial en el plano

sincrono. El control utilizado pertenece al grupo de control lineal que se describe a continuacion.

6.3.2 Descripcion del control de corriente
Para controlar la corriente de salida del convertidor se ha optado por un control vectorial
aplicado a convertidores monofasicos. El control vectorial aporta una mayor inmunidad frente
a ruidos y/o perturbaciones de red si se compara con un control tradicional basado en la

realimentacién y seguimiento de la corriente de salida del convertidor.

El control vectorial esta disefiado en un sistema trifasico y por tanto requiere alguna adaptacion
para su aplicacién en un inversor monofasico. En una red trifasica equilibrada, el control
vectorial puede ser implementado utilizando dos fases, puesto que la tercera fase aporta el
sentido de giro del sistema fasorial. Asi, para implementar el control en una red monofasica es
suficiente con retardar 120° la corriente del sistema monofasico. Existe la posibilidad de reducir
el retardo a 90° en caso de retardar la proyeccidn en f5, sin embargo el sistema funcionaria
Unicamente con una sefial sinusoidal y perderia efectividad frente a perturbaciones. Por este
motivo se ha optado por un retardo de 120 ° tal y como muestra el diagrama de bloques de la

Figura 6.9.
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Figura 6.9 - Diagrama de control vectorial PI-SRF (Proportional Integral - Synchronous Reference Frame) en

inversor monofisico.

6.3.3 Cancelacion activa de distorsion en la corriente de salida
La tension umbral Vcesa: existente en transistores IGBT provoca la aparicion de una distorsién de
la forma de onda de corriente cuando la modulacién aplicada al convertidor es sinusoidal. La
distorsion generada presenta multiplos impares de la frecuencia fundamental tal y como
muestra la Figura 6.10. La aparicién de componentes de baja frecuencia puede alterar el

resultado de los ensayos y por tanto debe ser corregida.

L(R)] L1y
15.00 10.00

10.00

0.00

-5.00

-10.00

-15.00 H H . 0.00 h A
460.00 470.00 <20.00 420,00 a00.00 0.00 0.25 0.60 075 1.00 1.25
Time (ms) Frequency (KHz)

Figura 6.10 - Distorsién de la forma de onda de corriente de salida del convertidor en ensayo en

cortocircuito y contenido armoénico de baja frecuencia.

La inmunidad que el control vectorial proporciona frente a distorsiones en la forma de onda,
requiere la inclusion de un mayor nimero de lazos de control, tantos como componentes
frecuenciales se quieran cancelar. Esta técnica puede considerarse como una cancelacién activa

de distorsion de la forma de onda. La alternativa a esta estrategia consiste en incluir una
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realimentacién de la propia forma de onda, simplificando el algoritmo de control, pero
perdiendo inmunidad frente a perturbaciones. Por este motivo, el control utilizado se basa en la

inclusion de multiples lazos de control para detectar y cancelar cada componente frecuencial tal

y como muestra el diagrama de la Figura 6.11.
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Figura 6.11 - Diagrama de control PI-SRF en inversor monofasico con cancelaciéon activa de distorsion.

6.3.4

Considerando las metodologias utilizadas en sistemas de procesado de sefial, pueden

distinguirse dos métodos basados en la adquisicidn, procesado y su posterior actuacién:

* Procesado por bloques. Es el método mas eficiente puesto concentra las tareas de calculo
Unicamente cuando se dispone de una serie o bloque de valores consecutivos.

* Procesado de valores individuales (stream). Este método minimiza el retardo en la
respuesta del sistema y facilita la aplicacion de funciones de transferencia recursivas, no
obstante existe la posibilidad de generar funciones inestables. Como regla general, limitar

el orden de las funciones de transferencia reduce la posibilidad de que las ecuaciones

Implementacién del control

resultantes sean inestables.

Las Ecuaciones 6.3 a 6.5 muestran la funcién de transferencia, ecuacién en diferencias y

coeficientes de un filtro pasa bajos de segundo orden discretizado mediante el método de

aproximacion bilineal.

L

CAPITULO 6
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S(s) w? 63

E(s) 2+ 2{ws+ w? (6:3)

s(n) =ale(n) + 2e(n—1) +e(n —2)) + bys(n — 1) — bys(n — 2) (6.4)
w?T? 2 (1 _ wZTZ) (1 _CwT + a)ZTZ)

a= 1 WIT2\ ' b, = 4a)2T2 , by = a)24T2 (6.5)
(1+§a)T+ 7 ) (1+(a)T+ 7 ) (1+(a)T+ 7 )

Las Ecuaciones 6.6 y 6.7 muestran la funcién de transferencia y ecuacién en diferencias de un

regulador PIL.
C(s) kps+k;
B s (6.6)
k;T k;T
c(n) = (T + kp) e(n) + (T — k,,) em—1)+cn—-1) (6.7)

La Tabla 6.3 resume los parametros de control utilizados para la realizaciéon de ensayos. Los
pardmetros de control se encuentran dentro de un rango de valores que dependen de la
frecuencia de conmutacidén (correccion de ganancia) y de la frecuencia de sincronizacién del lazo

de regulacion, en el caso del sistema de cancelacion activa de distorsion.

Tabla 6.3 - Parametros utilizados en la implementacion del control.

Descripcion Valor
T

Periodo de ejecucion de algoritmo 100 us
f Frecuencia de corte de filtros d/q 20 Hz
4 Coeficiente de amortiguamiento del filtro 0,7
kp Constante proporcional (regulador PI) 1,2-04
ki Constante integral (regulador PI) 10-02
0 Angulo de correccién de fase tensién-corriente 5°-10°

6.3.5 Control adaptativo
El sistema de control de la plataforma también se encarga de la deteccion del nivel de corriente
para determinar el nimero de transistores que deben conmutar de forma simultdnea o
seleccionar la frecuencia de conmutacion de la portadora. El funcionamiento de este sistema de
control adaptativo se basa en un comparador con histéresis de multiples niveles. El nimero de

niveles depende del nimero de transistores integrados en los interruptores del convertidor,
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cuando se actia sobre los transistores, o del nimero de portadoras, cuando se aplican distintas

frecuencias de conmutacién. La Figura 6.12 muestra el diagrama de bloques del algoritmo de

seleccidn de transistores implementado en el control adaptativo.

INVERSOR
MONOFASICO L

o

7 CC/CA

Hig

Figura 6.12 - Diagrama de bloques del algoritmo de seleccién de transistores implementad en el control

adaptativo.

Las Figuras 6.13 a 6.15 muestran cémo el aumento de la amplitud de la corriente de salida

modifica el valor del indice de seleccién de transistores.
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Figura 6.13 - Respuesta de componentes dy q.
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Figura 6.14 - La seiial display[0] muestra la evolucion del indice de seleccion de transistor y la sefial

display[1] 1a medida adquirida por el conversor analdgico digital.
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Figura 6.15 - Detalle de las sefiales de la Figura 6.14.

La Figuras 6.15 muestra la evolucién del indice de seleccién de transistores en funcion de la

medida de corriente adquirida por el conversor analégico digital. El valor del indice varia entre
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1y 4 puesto que el interruptor implementado cuenta con cuatro transistores. A partir del valor
de este indice, la FPGA selecciona qué transistores deben conmutar. La Figura 6.16 muestra las

salidas PWM para el control de uno de los interruptores.

Deten.

5.00 V H-I 00ms 250kM/s Linea 5 """'26 Jun 2015]

W+¥0.00000s 10K pts. 0.00V |10:35:16 |

Figura 6.16 - Sefial PWM multiplexada para el control de un interruptor de cuatro transistores.

Cualquier cambio en la seleccidon de transistores se sincroniza utilizando como referencia el
flanco de bajada de la sefial PWM procedente del microcontrolador, el objetivo es evitar que el
proceso de multiplexado intervenga en el control del convertidor. La frecuencia de reloj de la
FPGA (50 MHz = 20 ns) garantiza que cualquier cambio efectuado por el control de multi-
plexado sea inferior a 250 ns, que es el tiempo muerto configurado para el control PWM del

convertidor.

Las Figuras 6.17 y 6.18 muestran el funcionamiento descrito cuando se aplica en un interruptor

formado por tres transistores conectados en paralelo.
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Figura 6.17 - Evolucidn del indice de control de multiplexado en interruptor de tres transistores.
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Figura 6.18 - Sefial PWM multiplexada en interruptor de tres transistores sin rotacion. La sefial sinusoidal

(CH4) es la entrada de sincronizacién del control de multiplexado.

La Figura 6.19 muestra la secuencia de entrada en conduccidn de los transistores a medida que
la amplitud de la corriente de salida aumenta. Las capturas de osciloscopio muestran la tension

Veesat puesto que es proporcional a la corriente que circula a través de los transistores.
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Figura 6.19 - Tensidén Ve en dos periodos de la sefial de salida. Las capturas muestran el comportamiento

del interruptor equivalente a medida que la amplitud de la corriente de salida aumenta.

6.3.5.1 Frecuencia de conmutacion del convertidor constante

En el capitulo 2 se han identificado dos estrategias distintas que hacen referencia a la gestion de
la conmutaciéon del grupo de transistores conectados en paralelo. Utilizando la primera
estrategia, se observa un decremento de la frecuencia de conmutacién de los transistores cuando
el numero de transistores requerido es inferior al nimero de transistores instalados. En este
caso, la frecuencia del inversor se mantiene constante. La Figura 6.20 muestra este
comportamiento en las sefiales PWM cuando se aplican a un grupo de tres transistores
conectados en paralelo. Se ha habilitado la rotaciéon de los pulsos PWM con el objetivo de

homogeneizar el tiempo de actividad de los transistores.
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Figura 6.20 - Sefial de salida de la placa de drivers en control de multiplexado en interruptor de tres

transistores con rotacién. La sefial sinusoidal es la entrada de sincronizacidn del control de multiplexado.

6.3.5.2 Frecuencia de conmutacion de transistores constante

Si se fuerza a un valor constante la frecuencia de conmutacién en los transistores produce como
resultado un incremento de la frecuencia de conmutaciéon del convertidor si el numero de
transistores requeridos es inferior al nimero de transistores instalados. Este comportamiento
puede observarse en las capturas de osciloscopio de la Figura 6.21. En ellas se muestran las
sefiales PWM para el control de conmutaciéon de un grupo de tres transistores conectados en
paralelo. Se ha habilitado la rotacion de los pulsos PWM con el objetivo de homogeneizar el

tiempo de actividad de los transistores.
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Figura 6.21 - Sefial de salida de la placa de drivers en control de multiplexado en interruptor de tres

transistores con rotacién y portador multifrecuencia.

6.4 Metodologiay analisis de datos

En este apartado se describe la instrumentacion y métodos utilizados en la adquisicion, analisis
e interpretacion de datos. Los ensayos realizados tienen como principal objetivo determinar las
pérdidas en los semiconductores aplicando distintas estrategias de conmutacidn, para ello, es
necesario obtener medidas que permitan discriminar las pérdidas en la inductancia de
acoplamiento. Los ensayos propuestos estan orientados a identificar las pérdidas en
semiconductores por conduccién y conmutacidn, y las pérdidas en la inductancia debidas a la
corriente de baja frecuencia (sinusoidal 50Hz) y a la corriente de alta frecuencia (modulacién

PWM) tal y como indica la Ecuaci6n 6.8.
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Piny =Psw+Pcn+PLlf+Pth (6.8)

En los ensayos se utilizaran inductancias de valores diferentes, proporcionando distintas
amplitudes de rizado de corriente. De este modo pueden discriminarse las pérdidas debidas a la
corriente de alta frecuencia Prira partir de los resultados obtenidos en la medida de potencia de

pérdidas debidas a la corriente de baja frecuencia PLi.

Como objetivo secundario también se analiza el indice de distorsién armdnica total (THD)
cuando la estrategia aplicada modifica la frecuencia de conmutaciéon del convertidor. Los
ensayos resumidos en la Tabla 6.4 se han realizado para distintos valores de corriente e

inductancia de salida.

Tabla 6.4 - Descripcion de ensayos y obtencion de datos.

Descripcion Informacién

Potencia en inductancia de acoplamiento debida a la
corriente fundamental de 50 Hz.

Potencia de entrada en funcion de la frecuencia de LW, foy W= Py = Py + Ppp + Ppps
conmutacion.

Py = Py

LU, fow 1S Py EPsw_i'Pcn_i_PLlf_i_Pth
L1, fow W= Poyy = Pop + Pyys
LM, fon M= Py = Psw+PCTl+PLlf

Potencia de entrada en funcion del nimero de
transistores operando en paralelo.
Potencia de entrada en sistemas basados en portadora

Pinv=Psw+Pcn+PLlf+Pth

Pinv=PSW+Pcn+PLlf+Pth

multifrecuencia.

Distorsiéon armodnica total en funcion de la frecuencia THD

de conmutacién. '

Distorsion armodnica total en sistemas basados en THD:
1

portadora multifrecuencia.

6.4.1 Medida de potencia debida a la corriente de baja frecuencia
Los ensayos para determinar la potencia de pérdidas en la inductancia debida a la corriente
fundamental se obtiene mediante el calculo de la potencia instantanea a partir de la adquisicion
de valores de tension y corriente en bornes de la inductancia de ensayo. Las caracteristicas del

sistema de medida se resumen en la Tabla 6.5.

El método de ensayo se basa en el promediado de 200 medidas de la potencia instantanea

obtenidas cada 250 ms para cada uno de los valores de corriente. La Figura 6.22 muestra un
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diagrama del circuito de ensayo y del sistema de medida de potencia de pérdidas en la

inductancia debidas a una corriente fundamental de 50 Hz.

Tabla 6.5 - Caracteristicas del sistema de adquisicion para la medida de potencia de pérdidas en inductancia

debida a la corriente de baja frecuencia.

Descripcion Valor

Frecuencia de muestreo 100 kM/s
Tiempo de muestreo maximo 5us
Rango de corriente 05Aa100A

SENSOR/ACQ DATALOGGER-SERVIDOR APLICACION CLIENTE
AD-1S01 Com oM ETHERNET ETHERNET
Is ’ & 10 100KS/s
CORTEX-M4 CORTEX-A8 PC

20.3493 V

9.6821 A

Figura 6.22 - Circuito de ensayo para la obtencidon de pérdidas debidas a la corriente fundamental en la

inductancia de acoplamiento.

6.4.2 Medida de potencia de entrada
La potencia de entrada se obtiene a partir de la medida de la tensién y corriente de entrada del
bus de continua del inversor monofasico. La Figura 6.23 muestra el esquema del circuito de

ensayo.

DMM1 Lf Inc lo
— —>

vs(V) = DMM2 : Unc % ﬂi(:} L

Figura 6.23 - Circuito de ensayo e instrumentacion para la adquisicién de datos.
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Cada ensayo consiste en la adquisicion y promediado de 200 valores de tension y corriente de
entrada capturados de forma instantdnea cada 25 ms para un conjunto de valores de la corriente
de salida del convertidor. Se han realizado ensayos para distintos valores de corriente en un
rango entre 0.5 Ay 10.0 A con incrementos de 0.5 A, capturando un total de 20 pares de valores.
Finalmente, cada ensayo se repite a distintas frecuencias de conmutacién comprendidas entre

5kHz y 70 kHz.

El objetivo de los ensayos descritos es el de crear un mapa completo de las pérdidas en distintas
condiciones de trabajo, poniendo de manifiesto la influencia que tiene en el convertidor tanto
los semiconductores como la aplicaciéon de distintas técnicas de conmutacién. La Tabla 6.6
resume las principales caracteristicas de la plataforma de ensayo para la medida de la potencia

de entrada del convertidor.

Tabla 6.6 - Especificaciones de la plataforma de ensayo.

Referencia Descripcion Caracteristicas
DMM]1, Multimetros de medida de Keithley 2100: 6V, digitOS, Vbemax = 1000V, Inpcmax = 3 4,
DMM?2 tension y corriente de entrada  precision 0,0038 % (escala 10 V).
DMM3 Mult_lmetro de “_ledlda dela Hameg HM8012: 4% digitos, precision 0,05 %.
corriente de salida
Osciloscopio Tektronix DPO 3014 (BW =100 MHz, 2,5 GS/s)
Vs Fuente de alimentacién Xantrex XFR 100-12 (Vpc=0-100V, Ipc=0-12 A)

6.4.3 Medida de distorsion armonica total
La adquisicién y medida de distorsiéon armonica se basa en la captura de la forma de onda de la
corriente de salida. El circuito de ensayo es el utilizado en la medida de la potencia de entrada
del inversor monofasico mostrado en la Figura 6.11. La frecuencia de muestreo utilizada para
este ensayo es de 250 kM /s de modo que el espectro analizado cubre el rango de frecuencias de
0 a 125 kHz. El analisis posterior se basa en el calculo de la suma cuadratica de cada conjunto de
valores que supera un determinado umbral h tal y como muestra la Ecuacién 6.9. De este modo
se obtiene el valor de amplitud de cada una de las frecuencias de la sefial analizada, el diagrama
de la Figura 6.24 muestra graficamente el proceso descrito. Finalmente se determina el indice

de distorsion armonica total segiin la Ecuacién 6.10.

A, = \/Afll + A%, + -+ A2, (6.9)
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00_ A2
THD;(%) = % -100 (6.10)
0

Ao

As Re A7As
i'N "
50 Hz 5kHz 10 kHz 15 kHz 20 kHz

Figura 6.24 - Diagrama del método de andlisis de distorsiéon armdnica total en la corriente de salida del

convertidor.

6.5 Ensayos

Segun el estudio realizado en el capitulo 5. Estimacién de pérdidas del filtro de acoplamiento a
red, las pérdidas en el nucleo de la inductancia de acoplamiento son debidas a la suma de la
componente de baja frecuencia de la corriente de salida del inversor y las componentes de alta
frecuencia debidas al rizado de la corriente de salida. Por este motivo, para realizar los ensayos
se van a utilizar inductancias de valores muy distintos con el objetivo de discriminar las pérdidas
asociadas al rizado de corriente de salida del convertidor. La Tabla 6.7 resume las condiciones

de los ensayos descritos en el apartado 6.4 Metodologia y andlisis de datos.

Tabla 6.7 - Condiciones de ensayo.

Descripcion Valor

Inductor L1 Inductancia 5,23 mH
Inductor L2 Inductancia 1615uH
Inductor L3 Inductancia 161.5 uH
Transistor IGBT Modelo SKP02N120
Corriente de colector (Ic) 2A
Tension colector emisor (Vce) 1200V
Energia de encendido (Eon) 0,16 m|
Energia de paro (Eof) 0,06 mJ
Inversor monofasico Tension del bus (Voc) 100V
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6.5.1 Potencia de pérdidas en inductancia de acoplamiento
Siguiendo el proceso descrito en el apartado 6.4.1 Medida de potencia debida a la corriente de
baja frecuencia, a continuacion se muestra los resultados de ensayo en los que se observa la
evolucion de la potencia de pérdidas en las inductancias de acoplamiento. Estos resultados van
a permitir discriminar las pérdidas en la inductancia debidas a la corriente de baja frecuencia.

Las caracteristicas de las inductancias se resumen en la Tabla 6.8.

Tabla 6.8 - Caracteristicas de las inductancias de acoplamiento utilizadas en los ensayos.

Descripcion Parametros L1  Parametros L2  Pardametros L3 ‘
Inductancia 523 mH 1615 uH 161,5 uH
Resistencia serie 72 mf) 99 mf 6 mfl
Impedancia (50 Hz) 1,6430 1 0,5073 0,05073 N
Desfase tedrico 87,49 ° 78,75 ° 83,21°
Referencia niicleo T250-1603

63,5mmx 31,75 mm x 25,4 mm

12,0

10,0

8,0
z
©

‘S 6,0
©
S

4,0

2,0

Potencia (W)
0,0
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0
Corriente (A)

Figura 6.25 - Pérdidas en las inductancias en funcién de la amplitud de corriente de 50 Hz y L1 = 5,23 mH.
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25,0

20,0

15,0

Potencia (W)

10,0

5,0

Potencia (W)

0,0
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0

Corriente (A)

Figura 6.26 - Pérdidas en las inductancias en funcién de la amplitud de corriente de 50 Hz y L2 = 1615 pH.

3,5
3,0
2,5
2,0

1,5

Potencia (W)

1,0

0,5

Potencia (W)
0,0
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0

Corriente (A)

Figura 6.27 - Pérdidas en las inductancias en funcién de la amplitud de corriente de 50 Hz y L3 = 161,5 pH.

En el apartado A.3.1 Potencia de pérdidas en inductancia debida a la corriente fundamental del
Anexo de este documento pueden consultarse los datos obtenidos en la realizacion de estos

€nsayos.
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6.5.2 Potencia de pérdidas en inversor monofasico
En los siguientes apartados se describen los ensayos realizados para obtener la potencia de

pérdidas en los semiconductores del convertidor en las siguientes condiciones:

= Pérdidas en interruptores formados por un transistor de 8 A de corriente nominal.

= Pérdidas en interruptores formados por cuatro transistores en paralelo y activacion
adaptativa. Corriente nominal de 2 A por transistor.

= Pérdidas en interruptores formados por cuatro transistores en paralelo y activacion
simultanea. Corriente nominal de 2 A por transistor.

= Pérdidas en interruptores formados por cuatro transistores en convertidor con

modulacion basada en multiportadora. Corriente nominal de 2 A por transistor.

En el apartado A.3.2 Pérdidas en interruptores del Anexo de este documento pueden consultarse

los datos obtenidos en la realizacidn de estos ensayos.

6.5.2.1 Pérdidas en interruptores de un transistor
El grafico de la Figura 6.28 indica la evolucion de la potencia de entrada del convertidor en
funcién de la corriente de salida en un ensayo en cortocircuito, la figura muestra las pérdidas a

distintas frecuencias de conmutacion.

120
=5 kHz

80

60

Potencia (W)

40

20

0
0,00 1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00 7,00 8,00 9,00 10,00
Corriente de salida (A)

Figura 6.28 - Potencia de entrada en funcidn de la corriente de salida del inversor a distintas frecuencias

de conmutacién. Cada interruptor esta constituido por un transistor SKW07N120.
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En la Figura 6.29 se comparan las pérdidas en un ensayo a 10 kHz y 40 kHz con las estimadas a
partir de la hoja de especificaciones del transistor SKW07N120. El trazo discontinuo muestra la

estimacion de pérdidas mientras que el trazo continuo muestra los resultados del ensayo.

90,0
----- Pts(10 kHz) 2
Pte(10 kHz)
----- Pts(40 kHz)
60,0
— Pte(40 kHz)
2
©
‘C
c
2
o
a
30,0
0,0
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0

Corriente (A)

Figura 6.29 - Comparativa de resultados de simulacién y ensayo con transistor SKW07N120.

6.5.2.2 Pérdidas en interruptores de cuatro transistores y conmutacion simultdnea

La Figura 6.30 muestra la potencia de entrada en funcién de la corriente de salida y distintas
frecuencias de conmutacién. Considerando la correcciéon de ganancia que requiere el aumento
de la frecuencia de salida del PWM, la curva de 70 kHz muestra una cierta inestabilidad debida
a la pérdida de resolucién del PWM. A medida que la frecuencia de conmutaciéon aumenta, el
valor maximo del contador disminuye. A partir de 50 kHz, la resolucién del PWM es inferior a la
del ADC de modo que es posible adquirir valores que el PWM no puede representar. En estas

condiciones aparece una cierta oscilacién en torno a la referencia del control.

Realizando el ensayo en las mismas condiciones que en el apartado anterior, los resultados
muestran menores pérdidas cuando los interruptores del inversor estan basados en la conexion
en paralelo de cuatro transistores SKP02N120. Este comportamiento es mas destacable a
medida que la corriente nominal del interruptor aumenta, no obstante, este ensayo muestra que
la conexién en paralelo de transistores puede aportar una mejor eficiencia en un convertidor al

reducir las pérdidas en sus semiconductores.
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120

=5 kHz

100

80

Potencia (W)
[e2)
o

40

20

0
0,00 1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00 7,00 8,00 9,00 10,00
Corriente de salida (A)

Figura 6.30 - Potencia de entrada en funcidn de la corriente de salida del inversor a distintas frecuencias

de conmutacion. Cada interruptor integra cuatro transistores SKP02N120.

90,0
----- Pts(10 kHz)
Pte(10 kHz)
----- Pts(40 kHz)
60,0 Pte(40 kHz)
2
©
‘S
[
et
S
[a
30,0
0,0
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0

Corriente (A)

Figura 6.31 - Comparativa de resultados de simulacién y ensayo con transistor SKP02N120.
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En la Figura 6.31 se comparan las pérdidas en un ensayo a 10 kHz y 40 kHz con las estimadas a
partir de la hoja de especificaciones del transistor SKP02N120. El trazo discontinuo muestra la

estimacion de pérdidas mientras que el trazo continuo muestra los resultados del ensayo.

A continuacién se muestran los resultados del mismo ensayo en cortocircuito pero modificando
la inductancia de salida del convertidor. La Figura 6.32 muestra la evolucién de la potencia de

entrada en funcién de la corriente de salida del inversor con una inductancia L2 de 1,6 mH.

120
e 5 kHz
10 kHz
100
20 kHz
30 kHz
80
=3
.©
o 60
c
2
o
a
40
20
0
0,00 1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00 7,00 8,00 9,00 10,00

Corriente de salida (A)

Figura 6.32 - Potencia de entrada en funcién de la corriente de salida y la frecuencia de conmutacion

(Inductancia de ensayo L2).

6.5.2.3 Pérdidas en interruptores de cuatro transistores y conmutacion adaptativa

El conjunto de ensayos que se describe a continuacién muestran una comparativa de la evolucion
de la potencia de entrada en funcién de la corriente de salida del inversor. En este caso se
pretende observar la potencia de entrada del inversor si la conmutacién de los transistores es

simultanea y compararlos cuando la estrategia de conmutacién es adaptativa.

Los resultados permiten comparar las pérdidas en interruptores formados por transistores
conectados en paralelo. La Figura 6.33 muestra como la configuracién adaptativa, que optimiza

la superficie del semiconductor en funcién de la necesidad de conducciéon de corriente, se
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desplaza entre el conjunto de curvas a medida que la amplitud de corriente aumenta,
incrementando el namero de transistores conmutando de forma simultanea. Asi, al incrementar
el nimero de transistores activados en paralelo, las pérdidas disminuyen pero nunca son

inferiores a las observadas cuando todos los transistores conmutan de forma simultanea en todo

momento.
60
——— 1 TRANSISTOR
2 TRANSISTORES
50 3 TRANSISTORES

4 TRANSISTORES
———4 TRANSISTORES ADAPTATIVOS

H
o

Potencia de entrada (W)
N w
o o

10

0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0
Corriente de salida (A)

Figura 6.33 - Potencia de entrada en funcién de la corriente de salida del inversor con interruptores

formados por cuatro transistores conectados en paralelo y frecuencia de conmutacién de 10 kHz.

Los resultados obtenidos, tanto en simulacién como en ensayo, indican que este tipo de gestion
en la conmutacion no proporciona mas eficiencia al convertidor. La rotacién permite
homogeneizar el uso de los transistores y reduce el nimero de conmutaciones pero incrementa

el nivel de pérdidas totales del interruptor.

La Figura 6.34 muestra la potencia de pérdidas atribuible principalmente a la conmutacién y a
la conduccién de los transistores. La diferencia corresponde a las pérdidas en la inductancia
debidas ala corriente de baja frecuencia. Puesto que el rizado es muy bajo, las pérdidas asociadas

a la corriente de alta frecuencia pueden ser despreciadas.
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Corriente de salida (A)
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b) Corriente de salida (A)

Figura 6.34 - Potencia de pérdidas en transistores a) fs = 10 kHz, b) fs = 40 kHz.

Los resultados obtenidos y descritos en el apartado anterior muestran que la configuraciéon que
proporciona mas eficiencia al convertidor en interruptores formados por transistores
conectados en paralelo es la conmutacion simultanea de todos ellos, independientemente de la
energia transferida. Por este motivo, los siguientes ensayos se han realizado forzando la
conmutacién de los cuatro transistores que integra cada interruptor, de este modo se podra
evaluar y determinar la configuracion mas eficiente cuando se aplican técnicas de modulacién

basadas en portadoras multifrecuencia.
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6.5.2.4 Pérdidas en modulacion basada en portadora multifreucencia

El siguiente grupo de ensayos muestra la potencia de entrada en un inversor cuando se aplican
técnicas de modulaciéon basadas en la variacion de la frecuencia de conmutacion. En este caso, se
utiliza el método de la Figura 6.19 y, por tanto, depende de la amplitud de corriente de salida del

convertidor.

Las Figuras 6.35 y 6.36 muestra los resultados de dos ensayos con inductancias de salida
distintas (L2 y L3) y frecuencia de conmutacién constante (lineas discontinuas) y frecuencia de
conmutacion variable (linea continua) basada en una portadora multifrecuencia. Los graficos
muestran como la curva correspondiente al sistema con portadora multifrecuencia se desplaza
entre las curvas asociadas a las pérdidas cuando el convertidor conmuta a frecuencia constante.
A medida que la amplitud de corriente de salida aumenta, las pérdidas tienden a aproximarse a
las producidas cuando los interruptores del convertidor funcionan a la minima frecuencia de

conmutacion.
80,0
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60,0 -~
50,0 .

40,0 S Cn
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30,0 ”/-..._....
20,0 25

10,0 e 5 kHz

T (20, 15, 10, 5) kHz

0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0 8,0 9,0 10,0
Corriente de salida (A)
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Figura 6.35 - Potencia de entrada en inversor monofasico con modulacién basada en portadora
multifrecuencia. Inductancia de ensayo L2: a) frecuencia de conmutacién (20, 15, 10, 5) kHz y b) frecuencia

de conmutacién (40, 30, 20, 10) kHz.
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Figura 6.36 - Potencia de entrada en inversor monofasico con modulacién basada en portadora
multifrecuencia. Inductancia de ensayo L3: a) frecuencia de conmutacién (20, 15, 10, 5) kHz y b) frecuencia

de conmutacioén (40, 30, 20, 10) kHz.

La Figura 6.37 muestra capturas de la forma de onda de corriente de salida a medida que la

amplitud aumenta.

\_/\\_/WW

Figura 6.37 - Forma de onda de corriente de salida de 2 Ay 10 A con modulacién basada en portadora

multifrecuencia (izquierda) y con frecuencia de conmutacion constante de 10 kHz (derecha).
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6.5.3 Distorsion armodnica total (THD)
El uso de una portadora multifrecuencia permite reducir las pérdidas del inversor aplicando una
frecuencia de conmutacion menor en condiciones de maxima transferencia de potencia. El
meétodo aplicado escala la amplitud del rizado de corriente en funcion de la amplitud de la
corriente fundamental con el objetivo de mantener constante la distorsién arménica de la

corriente de salida.

La Figura 6.38 muestra una comparativa del indice THD obtenido en funcion de la amplitud de
corriente en convertidores de frecuencia de conmutacidn fija y en un inversor con control de

conmutacidn basado en una portadora multifrecuencia.

100,00
5 kHz
90,00 10 kHz
15 kHz
80,00 20 kHz
————— <20 kHz
70,00
60,00
s
Ao 50,00
T
'_
40,00
30,00
20,00
10,00
0,00
0,00 1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00 7,00 8,00 9,00 10,00

Corriente de salida (A)

Figura 6.38 - Indice de distorsiéon arménica total de la corriente de salida del inversor monofasico con

frecuencia de conmutacion fija y con portadora multifrecuencia (5, 10, 15 y 20) kHz.

Las curvas con el trazo continuo muestran la evolucién del indice THD en funcién de la corriente
de salida de un inversor monofasico con frecuencia de conmutacion fija para frecuencias de
5 kHz, 10 kHz, 15 kHz y 20 kHz. A medida que la amplitud de corriente aumenta, el indice THD

disminuye puesto que el contenido armoénico asociado al rizado de corriente permanece
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constante. El sistema basado en una portadora multifrecuencia, mostrada en la figura con un
trazo discontinuo, inicialmente sigue la evolucién de la curva de 20 kHz, esto se debe a que
cuando la amplitud de corriente es baja la frecuencia de conmutacién aplicada es maxima. A
medida que la amplitud de corriente aumenta, la frecuencia de conmutacién disminuye. El

meétodo utilizado para seleccionar la frecuencia de conmutacién es el mostrado en la Figura 6.19.

Las Figuras 6.39 a 6.43 muestran la forma de onda de corriente de salida para una amplitud de

10 A y un detalle del contenido arménico. El apartado A.3.3 Distorsién arménica total (THD) del

Anexo de este documento muestra los resultados obtenidos en la realizacién de los ensayos.
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Figura 6.39 - Resultado de ensayo para una corriente de 10 Ay 5 kHz de frecuencia de conmutacién.
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125068 8192 250000

Figura 6.40 - Resultado de ensayo para una corriente de 10 Ay 10 kHz de frecuencia de conmutacion.
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Figura 6.41 - Resultado de ensayo para una corriente de 10 Ay 15 kHz de frecuencia de conmutacion.
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Figura 6.42 - Resultado de ensayo para una corriente de 10 A y 20 kHz de frecuencia de conmutacion.
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Figura 6.43 - Resultado de ensayo para una corriente de 10 Ay frecuencia de conmutacién variable.
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6.6 Conclusiones

En este capitulo se han presentado resultados experimentales del balance de pérdidas en un
inversor monofasico, concretamente en los transistores del convertidor y en la inductancia de

acoplamiento a red.
A partir de los ensayos realizados se extraen las siguientes conclusiones:

» La conexiéon en paralelo de transistores puede reducir las pérdidas en los
semiconductores y en consecuencia incrementar la eficiencia global del convertidor.

= La aplicacién de técnicas adaptativas en la configuracion del interruptor basado en la
energia transferida no reduce las pérdidas de conmutacion si se compara con el mismo
grupo de transistores si conmutan de forma simultdnea independientemente de la
corriente transferida.

» La aplicacion de técnicas adaptativas basadas en la modulacién mediante portadoras
multifrecuencia permite reducir la distorsiéon armoénica total en condiciones de baja
amplitud de corriente de salida.

» La gestidn realizada en el grupo de transistores en paralelo indica que la aplicacién de
técnicas de conmutacién puede mejorar la eficiencia del convertidor siendo 6ptima en
todo momento sin importar el nivel de energia transferida. La gestion en interruptores
es rigida y no permite obtener distintos maximos de eficiencia en funcién del nivel de

carga del convertidor.



CAPITULO 7

Conclusiones y futuras lineas de investigacion

7.1 Conclusiones

Las condiciones de funcionamiento variables a las que ven sometidos los sistemas de procesado
de energia pueden resultar un obstaculo cuando se pretende maximizar la eficiencia del sistema.
No obstante, configuraciones basadas en la conexiéon de multiples sistemas de procesado de
energia y una adecuada gestion en la conexién de estos sistemas han demostrado un incremento

de la eficiencia global de la instalacion.

Considerando la configuracién dindmica utilizada para mejorar la eficiencia global de una
instalacion y trasladandola a un unico convertidor, la conexién en paralelo de transistores ofrece
mecanismos de control que permiten modificar su comportamiento en funcién de las

condiciones de trabajo en las que se ve sometido.

El trabajo descrito en esta tesis muestra el impacto que tienen en la eficiencia del convertidor
distintas técnicas de modulacién considerando como principal elemento la conexién en paralelo
de transistores. El estudio realizado muestra la influencia que tiene en la eficiencia global del
convertidor el comportamiento de los transistores, la tecnologia de construccién en la que se
basan y la estrategia utilizada para el control del estado de los transistores. Las areas estudiadas

son:

= Condiciones y mecanismos que contribuyen al reparto de corriente en aplicaciones de

procesado de energia.
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* Impacto en la eficiencia cuando se aplican técnicas activas de equilibrado de corriente.

» Desarrollo de modelos de estimacién de pérdidas en interruptores constituidos por la
conexion en paralelo de transistores.

* Analisis y estimacion de pérdidas en la inductancia de acoplamiento a red cuando se
aplican técnicas de conmutacion que producen variaciones de la frecuencia de
conmutacidn del convertidor.

= Estudio experimental de pérdidas en un inversor monofasico con interruptores basados

en la conexidn en paralelo de transistores.

La principal ventaja que proporciona el control de conmutaciéon de los transistores, es la
capacidad de adaptacion del convertidor de forma instantanea. El método desarrollado en esta
tesis se adapta en tiempos inferiores a un ciclo de conmutaciéon y no requiere ningin control de
sincronizacion. Los métodos analizados adaptan la configuracion de los interruptores del

convertidor aplicando dos estrategias distintas:

» Configuracién multiplexada de transistores.

= Modulacién basada en portadora multifrecuencia.

La configuraciéon multiplexada de transistores permite determinar el nimero de transistores
utilizados en cada instante en funciéon de un determinado criterio de actuacion. El criterio de
seleccién de transistores propuesto se basa en la energia transferida a partir del valor

instantaneo de la corriente de salida del convertidor, y proporciona las siguientes ventajas:

* (Cuando se aplican técnicas de conmutacién adaptativas se consigue reducir en
aproximadamente un 25 % el nimero de conmutaciones de los transistores.

» Lareduccion del nimero de conmutaciones permite reducir el estrés de conmutacién del
transistor favoreciendo una mayor durabilidad del dispositivo.

» Las técnicas de control multiplexadas no proporcionan la mejor configuracién posible si
se considera como 6ptima la que proporciona una mejor eficiencia al convertidor.

* La conexién en paralelo de transistores si permite maximizar la eficiencia del
convertidor, reduciendo las pérdidas en el interruptor. Este comportamiento es el
observado en convertidores conectados en paralelo.

= Optimiza la disipacién del calor utilizando de un modo mas eficiente los dispositivos de

refrigeracion.
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Es indudable que la mayor aportaciéon de la modulacién basada en una portadora

multifrecuencia es el control que proporciona sobre la distorsién armoénica de la corriente de

salida del convertidor. Este método proporciona las siguientes ventajas:

Mejora la proporcién de amplitudes entre el rizado y la corriente de frecuencia
fundamental. Esta caracteristica permite mantener constante la relacion del indice THD
en practicamente todo el rango de corriente que puede conducir los interruptores del
convertidor. Cuando la amplitud de corriente es baja, el indice THD resultante es el mejor
posible puesto que convertidor trabaja con la frecuencia de conmutaciéon mas elevada.
Reduce el estrés de los transistores puesto que escala las pérdidas de conmutacién a
medida que las pérdidas de conducciéon aumentan.

El escalado del rizado de corriente permite reducir el valor de la inductancia de
acoplamiento a red. Reducir el valor de la inductancia permite reducir las pérdidas que
se producen en este dispositivo.

Un bajo indice THD proporciona una menor distorsion del sistema incluso con amplitudes

de corriente bajas.

La conexidn en paralelo de transistores como elemento principal a la hora de definir la cantidad

de energia transferida por un convertidor proporciona otras ventajas si se consideran factores

econdmicos:

Reduccidn de los costes de produccion, puesto que el incremento del nivel de potencia
transferida depende unicamente del nimero de transistores conectados en paralelo.

La construccion de interruptores a partir de transistores discretos reduce el coste de
interruptor si se compara con médulos de mayor corriente.

El control del convertidor es inico y no requiere de ningin método de sincronizacion en
caso de producirse variaciones de las condiciones de trabajo.

Reduccién de las dimensiones y coste de la inductancia de acoplamiento a red cuando
se utilizan técnicas basadas en portadoras multifrecuencia.

El coste de la instalacién se reduce al requerirse un tinico convertidor.

Los costes de mantenimiento se reducen puesto que el nimero de componentes es
menor.

El periodo de amortizacién de una instalacién es menor.
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Si se consideran factores ambientales se obtienen los siguientes beneficios:

= Elincremento de la frecuencia de conmutacion permite reducir el nivel de ruido acustico.
» Lareduccion del tamafio de las inductancias disminuye la cantidad de material utilizado.
» Puesto que este método analizado se basa en la construccion de un Unico convertidor, la

menor cantidad de material utilizado supone una gestién mas eficiente de los recursos

utilizados.

7.2 Aportaciones
El desarrollo de esta tesis ha propiciado las siguientes aportaciones:
Contribuciones a congresos:

= Raul Pérez, Albert Codina, Manuel Roman, Alfonso Conesa, Guillermo Velasco,
“Convertidor CA/CA para ensayo de Inductancias con Retorno de Energia a Red”,
Seminario Anual de Automatica, Electréonica Industrial e Instrumentacién, Bilbao, Julio
2010.

=  Raul Pérez, Albert Codina, Sandra Bard, Manuel Roman, Alfonso Conesa, Guillermo
Velasco, Fernando Rodriguez, “Plataforma de Generacién y Compensaciéon Selectiva de
Armonicos para Ensayo de Condensadores”, Seminario Anual de Automatica, Electrénica
Industrial e Instrumentacion, Badajoz, Julio 2011.

= Raul Pérez, Manuel Roman, Guillermo Velasco, “Estrategia de control para el equilibrado
de corriente en transistores IGBT conectados en paralelo”, Seminario Anual de
Automatica, Electronica Industrial e Instrumentacion, Guimaraes, Portugal, Julio 2012.

= Raudl Pérez, Manuel Roman, Guillermo Velasco, “Estudio eléctrico y térmico en
transistores IGBT en paralelo con control de reparto de corriente”, Seminario Anual de
Automatica, Electrénica Industrial e Instrumentacién, Tanger, Marruecos, Junio 2014.

= Raul Pérez, Guillermo Velasco, Manuel Roman, “Current Sharing Control Strategy for
IGBTs Connected in Parallel”, Journal of Power Electronics, Vol.16, No.2, pp.769-777,
March 2016.

Participacién en proyectos:

= Generador de armodnicos para test de inductancias conectadas a convertidores PWM de

alta potencia. MIMAVEN ELECTRICA S.A.
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7.3

Desarrollo de la nueva familia de convertidores estaticos para soldadura por ultrasonidos
con control digital. ULTRASONIDOS J. TIRONI S.L.

Desarrollo de un filtro activo y compensador de reactiva en tres hilos de 100 kVA. EPCOS
ELECTRONIC COMPONENTS, S.A.

Banco de test para la medida eléctrica térmica y sonora de inductores para energias
renovables. NUCTOR, S.A. - Programa PROFIT del MITYC.

Convertidor de CC/CCde 4 kV/24 Vy 24 W para alimentacion de equipos auxiliares, en
instalaciones fijas, desde la catenaria de RENFE. PROAT S.L.

Desarrollo de un transformador de corriente compensado. PREMO S.A. - Programa

PROFIT del MITYC.

Futuras lineas de investigacion

El continuo desarrollo tecnolégico proporciona un cambio constante de las condiciones de

funcionamiento en cualquier sistema basado en dispositivos electréonicos en general y en

sistemas de procesado de energia en particular. El trabajo realizado en esta tesis muestra que

existen dos areas estrechamente vinculadas con la eficiencia del convertidor:

Tecnologia de los componentes:

El estudio realizado en los semiconductores de potencia, especialmente en transistores
IGBT, evidencia la continua evoluciéon de estos dispositivos. Mejoras del disefio y
construccion permite reducir las pérdidas asociadas a su funcionamiento permitiendo
una mejor respuesta estatica y dindmica cuando estan conectados en paralelo.

Otras mejoras constructivas tales como el encapsulado incrementan la capacidad de
conduccién de corriente. Mejorando la transferencia térmica del dispositivo, posibilita

una mayor integracidn, incrementando la potencia por unidad de volumen.

Topologias y técnicas de modulacidn:

La disponibilidad de plataformas de control DSP de bajo coste y bajo consumo posibilita
la capacidad de incorporar algoritmos de control avanzados sin que ello suponga un
sobrecoste en el desarrollo de los circuitos de disparo de los transistores. Existe, por
tanto, una mayor facilidad en la adaptacion de las topologias utilizadas o las

caracteristicas del control en funcién de la energia procesada.
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Considerando el factor de escala como un elemento clave de motivacién para el desarrollo
tecnoldgico, existen dos lineas de investigacién muy claras de estudio en los dispositivos

utilizados en los sistemas de procesado de energia:

= Maximizar la potencia por unidad de volumen:
Esta caracteristica supone incrementar la capacidad de gestiéon y procesado de potencia
en un convertidor e implica el desarrollo de nuevas composiciones utilizadas en
semiconductores y en la aplicacion de nuevos materiales en la implementaciéon de
interruptores de potencia. También supone optimizar la capacidad de refrigeracion de
los dispositivos utilizados. Esta caracteristica es una de los principales obstaculos en la
capacidad de integracion de cualquier sistema, especialmente en sistemas encargados del

procesamiento de energia.

= Maximizar la eficiencia por unidad de volumen:
Esta caracteristica no esta ligada a la obtencion de una mayor capacidad de potencia, sino
mas bien al uso 6ptimo de los recursos utilizados en un sistema de procesado de energia.
Maximizar la eficiencia es un modo de aproximarse a la obtencion de una mayor
capacidad de gestion de potencia desde otra perspectiva y permite resolver los

obstaculos encontrados cuando se trata de maximizar la potencia por unidad de volumen.

En cualquiera de las dos lineas de investigacidn, el coste y la fiabilidad son parametros ligados al

desarrollo tecnoldgico que también deben considerarse.

A pesar de que los interruptores del convertidor y la inductancia de salida son dos de los
principales dispositivos en cualquier convertidor de potencia, no son los Unicos que inciden en
la eficiencia del convertidor y por ello, también son susceptibles de estudio el banco de
condensadores que conforma el bus de continua del convertidor o el disefio y materiales

utilizados en el circuito impreso para aplicaciones de potencia.



ANEXO

A.1 Comparativa de transistores IGBT

Las Figuras 3.1 y 3.2 del capitulo 3 se basan en los datos mostrados en la Tabla A.1 a A.11. Las
tablas muestran una seleccidn de las principales caracteristicas de transistores IGBT de 1200 V

disponibles en el mercado.

Tabla A.1.1 - Transistores IGBT discretos de 1200 V de Fairchild Semiconductor.

Fairchild
Referencia Tecnologia  Encapsulado Icmaxizo0°c) (A) Vcesat (V) Ve (V)  Precio (S) (1k) #*  Precio () (100) *#?
FGH15T120SMD FS Trench TO-247 15 1,80 2,80 3,030 2,93
FGH25T120SMD FS Trench TO-247 25 1,80 2,80 4,380 4,16
FGH25N120FTDS FS Trench TO-247 25 1,60 2,50 3,840 4,75
FGH40T120SMDL4 FS Trench TO-247 40 1,80 3,80 7,140 12,41
FGH40T120SMD FS Trench TO-247 40 1,80 3,80 5,760 5,70
FGL35N120FTD FS Trench TO-264 35 1,68 2,70 4,930 6,95
FGA30N120FTD FS Trench TO-3PN 30 1,60 1,30 4,670 4,53
FGA20N120FTD FS Trench TO-3PN 20 1,60 1,30 2,980 3,02
FGA15N120ANTDTU NPT Trench TO-3PN 15 1,90 1,70 1,960 2,63
FGA25N120ANTDTU NPT Trench TO-3PN 25 2,00 2,00 2,390 3,21
FGA25N120ANTD NPT Trench TO-3PN 25 2,00 2,00 2,380 3,21
HGTP5N120BND NPT TO-220 10 2,45 2,50 1,620 -
HGTG5N120BND NPT TO-247 10 2,45 2,50 2,080 2,02
HGTG10N120BND NPT TO-247 17 2,45 2,50 2,790 2,96
HGTG11N120CND NPT TO-247 22 2,10 2,50 2,910 2,91
HGTG18N120BND NPT TO-247 26 2,54 2,80 4,620 4,80
FGLAON120AND NPT TO-264 40 2,60 3,20 8,310 7,43

#1 Precio de fabricante, #2 Precio de distribuidor
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Tabla A.1.2 - Transistores IGBT discretos de 1200 V de Infineon.

Infineon
Referencia Tecnologia  Encapsulado  Icmaxi00°c) (A)  Veesar (V) VE(V) Precio (S) (1k)*  Precio ($) (100)
IKWO08T120FKSA1 TrenchStop TO-247 8 1,70 1,70 1,620 3,10
IKW15T120FKSA1 TrenchStop TO-247 15 1,70 1,70 2,260 4,35
IKW15N120T2FKSA1  TrenchStop TO-247 15 1,70 1,75 2,150 4,15
IHW15N120R3FKSA1 TrenchStop TO-247 15 1,48 1,55 1,290 2,48
IKW15N120H3FKSA1 TrenchStop TO-247 15 2,05 2,40 2,150 4,15
IHW20N120R3FKSA1 TrenchStop TO-247 20 1,48 1,55 1,540 2,96
IHW20N120R5XKSA1 TrenchStop TO-247 20 1,55 1,60 1,590 3,05
IKW25T120FKSA1 TrenchStop TO-247 25 1,70 1,70 3,090 5,37
IHW25N120R2FKSA1  TrenchStop TO-247 25 1,60 1,50 1,740 3,35
IKW25N120T2FKSA1  TrenchStop TO-247 25 1,70 1,65 2,940 5,11
IKW25N120H3FKSA1  TrenchStop TO-247 25 2,05 2,40 2,940 5,11
IHW30N120R3FKSA1 TrenchStop TO-247 30 1,55 1,60 1,950 3,76
IKW40T120FKSA1 TrenchStop TO-247 40 1,70 1,75 4,040 7,01
IKW40N120T2FKSA1  TrenchStop TO-247 40 1,75 1,75 3,850 4,89
IKW40N120H3FKSA1  TrenchStop TO-247 40 2,05 2,40 3,850 6,70
IHW40N120R3FKSA1 TrenchStop TO-247 40 1,55 1,60 2,210 4,25

#1 Precio de fabricante, #2 Precio de distribuidor

Tabla A.1.3 - Transistores IGBT discretos de 1200 V de International Rectifier.

International Rectifier
Referencia Tecnologia  Encapsulado  Icmaxzo0°c) (A)  Veesat (V) Ve(V)  Precio () (1k)**  Precio (S) (100) #

IRG4PH20KD Planar (-) TO-247 5 3,17 2,50 1,975 2,80
IRGB5B120KD Planar (-) TO-220 6 2,75 2,13 2,755 3,89
IRG8PO8N120KD Trench TO-247 8 1,70 2,30 3,181 4,21
IRG4PH30KD Planar (-) TO-247 10 3,10 3,40 2,500 2,58
IRG8P15N120KD Trench TO-247 15 1,70 2,10 4,894 6,25
IRG7PH28UD1 Trench TO-247 15 1,95 1,10 1,794 2,54
IRG4PH40KD Planar (-) TO-247 15 2,74 2,60 3,340 3,42
IRG7PH30K10D Trench TO-247 16 2,05 2,00 4,280 4,96
IRGP20B120UD-E Planar NPT TO-247 20 3,05 1,67 5,089 5,70
IRG4PH40UD Planar (-) TO-247 21 2,43 3,40 3,584 4,16
IRG4PH40UD2-E Planar (-) TO-247 21 2,43 2,60 3,234 3,76
IRG4PH50UD Planar (-) TO-247 24 2,78 2,50 5,034 6,48
IRG4PH50KD Planar (-) TO-247 24 2,77 2,50 4,684 6,22
IRG8P25N120KD Trench TO-247 25 1,70 2,10 3,579 4,56
IRG7PH37K10D Trench TO-247 25 1,90 2,50 3,125 4,15

IRG7PH35UD1M Trench TO-247 25 1,90 1,15 3,450 -
IRG7PH35UD Trench TO-247 25 1,90 2,80 4,500 5,97
IRG7PH35UD1 Trench TO-247 25 1,90 1,15 3,450 3,41
IRGP30B120KD-E Trench TO-247 30 2,46 1,86 5,700 6,68
IRGPS40B120UD Planar NPT TO-274 40 3,12 2,03 7,741 9,83
IRG7PH44K10D Trench TO-247 40 1,90 4,20 4,338 5,75
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IRG8P40N120KD
IRG4PSH71KD
IRG7PH42UD
IRG7PH42UD1
IRG7PH42UD1M
IRG4PSH71UD
IRG7PH50K10D
IRG8P50N120KD
IRG7PH46UD
IRGPS60B120KD
IRG8P60N120KD
IRG7PSH54K10D
IRG7PSH50UD

Trench
Planar (-)
Trench
Trench
Trench
Planar (-)
Trench
Trench
Trench
Planar NPT
Trench
Trench
Trench

TO-247
TO-274
TO-247
TO-247
TO-247
TO-274
TO-247
TO-247
TO-247
TO-274
TO-247
TO-274
TO-274

40
42
45
45
45
50
50
50
57
60
60
65
70

1,70
2,97
1,70
1,70
1,70
2,52
1,90
1,70
1,70
2,50
1,70
1,90
1,70

2,60 4,970 6,34
2,50 11,416 14,50
2,20 5,713 6,76
1,20 4,875 4,73
1,20 4,875 6,46
2,92 13,060 15,94
4,50 4,670 6,19
2,60 5,148 6,83
3,10 6,562 6,42
1,93 9,758 12,39
2,60 6,041 7,71
3,50 7,675 9,74
3,40 6,250 7,94

#1 Precio de fabricante, #2 Precio de distribuidor

Tabla A.1.4 - Transistores IGBT discretos de 1200 V de ST Microelectronics.

ST Microelectronics
Referencia
STGW15S120DF3
STGW25S120DF3
STGW40S120DF3

Tecnologia
FS Trench
FS Trench
FS Trench

Encapsulado
TO-247
TO-247
TO-247

15
25
40

Iemax(100°c) (A)

Veesat (V) VE(V) Precio (S) (1k)**  Precio (S) (100) #?

1,75
1,80
1,90

2,70 2,800 5,23
2,95 3,600 6,73
2,85 4,650 8,79

#1 Precio de fabricante, #2 Precio de distribuidor

Tabla A.1.5 - Transistores IGBT discretos de 1200 V de IXYS.

IXYS
Referencia
IXA12IF1200HB
IXYH20N120C3D1
IXA20IF1200HB
IXA33IF1200HB
IXYH40N120C3D1
IXYH30N120C3D1
IXA45IF1200HB
IXYH50N120C3D1

Tecnologia
XPT
XPT
XPT
XPT
XPT
XPT
XPT
XPT

Encapsulado

TO-247
TO-247
TO-247
TO-247
TO-247
TO-247
TO-247
TO-247

Icmax{loo °c) (A)

13
17
22
34
40
30
45
50

Veesat (V) VE(V)  Precio (S) (1k) Precio (S) (100) #?

1,80
3,40
1,80
1,80
4,00
3,30
1,80
4,00

2,20 3,37
1,75 7,05
2,20 4,72
2,20 6,31
3,00 8,08
3,00 7,58
2,20 7,50
3,00 5,40

#1 Precio de fabricante, #2 Precio de distribuidor

Tabla A.1.6 - Mé6dulos IGBT de 1200 V de Infineon/International Rectifier.

Infineon/IRF
Referencia
FF50R12RT4
FF75R12RT4
FF100R12RT4
FF150R12RT4
FF150R12MS4G
FF200R12KT4

Tecnologia
FS Trench
FS Trench
FS Trench
FS Trench
FS Trench
FS Trench

Encapsulado

Dual
Dual
Dual
Dual
Dual
Dual

Icmax{IOO °C) (A)

50
75
100
150
150
200

Veesat (V) Ve (V) Precio (S) (100) #
1,85 1,75 50,86
1,85 1,70 61,93
1,75 1,75 70,50
1,75 1,75 84,51
3,20 2,00 118,02

1,75 1,65 119,69
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FF225R12ME4 FS Trench Dual 225 1,85 1,65 127,65
FF300R12KT4 FS Trench Dual 300 1,75 1,65 152,26

#2 Precio de distribuidor

Tabla A.1.7 - M6dulos IGBT de 1200 V de IXYS.
IXYS
Referencia Tecnologia  Encapsulado Iemax(so-c) (A) Veesat (V) VE(V) Precio (S) (100) #?
MIXA100PF1200TMH XPT Dual 108 1,80 2,20 -
MIXA225PF1200TSF XPT Dual 250 1,80 2,10 91,72
MIXA300PF1200TSF XPT Dual 325 1,80 2,20 109,41
MIXA450PF1200TSF XPT Dual 450 1,80 2,30 139,78
#2 Precio de distribuidor
Tabla A.1.8 - Mddulos IGBT de 1200 V de Mitsubishi Electric.
Mitsubishi Electric
Referencia Tecnologia  Encapsulado lemax(100°c) (A) Veesat (V) Ve (V) Precio (S) (100) #?
CM150DX-24S CST Dual 150 1,70 1,70 -
CM200DX-24S CST Dual 200 1,70 1,70 -
CM300DX-24S CST Dual 300 1,70 1,70 110,00
CM450DX-24S CST Dual 450 1,70 1,70 -
#2 Precio de distribuidor, CST: Carrier Stored Trench
Tabla A.1.9 - Modulos IGBT de 1200 V de Microsemi.
Microsemi
Referencia Tecnologia  Encapsulado lemax(soc) (A) Veesat (V) VE(V) Precio (S) (100) #?
APTGF50VDA120T3G NPT Dual 50 3,20 2,50 44,22
#2 Precio de distribuidor
Tabla A.1.10 - Médulos IGBT de 1200 V de Semikron.
Semikron
Referencia Tecnologia  Encapsulado Iemax(>70°c) (A) Veesat (V) VE(V) Precio (S) (100) #*
SK25GB12T4 Trench Dual 30 1,85 2,40 12,51
SK35GB12T4 Trench Dual 35 1,85 2,30 14,45
SK50GB12T4T Trench Dual 56 1,85 2,20 27,34
SK75GB12T4T Trench Dual 65 1,85 2,10 33,92
SK100GB12T4T Trench Dual 80 1,85 2,25 41,90
SKiiP24GB12T4V1 Trench Dual 138 1,85 2,20 49,24
SKiiP26GB12T4V1 Trench Dual 182 1,80 2,20 57,76
SKM300GB12T4 Trench Dual 324 1,85 2,17 98,25

#1 Precio de fabricante
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Tabla A.1.11 - Médulos IGBT de 1200 V de Fuji Electric.

Fuji Electric
Referencia Tecnologia  Encapsulado lemax(>70°c) (A) Veesar (V) VE(V) Precio (S) (100) #*
2MBI75VA-120-50 FS Trench Dual 75 1,95 1,80 48,72
2MBI100VA-120-50 FS Trench Dual 100 1,90 1,80 52,18
2MBI150VA-120-50 FS Trench Dual 150 1,75 1,85 55,66
2MBI200VH-120-50 FS Trench Dual 200 1,95 1,85 95,15
2MBI300VH-120-50 FS Trench Dual 300 1,95 1,90 133,96

#1 Precio de fabricante

A.2 Estimacion de pérdidas en transistor

Este apartado muestra el desarrollo de los ejemplos utilizados para obtener la estimacién de

pérdidas en interruptores basados en la conexion en paralelo de cuatro transistores IGBT.
A.2.1 Interruptor basado en cuatro transistores en paralelo y conmutaciéon adaptativa

A partir de los datos de la Tabla 4.3 se obtienen las pérdidas de cada tramo en funcién de la
corriente de salida del convertidor y el nimero de transistores que conmutan de forma

simultanea.

= Pérdidas por conduccion en transistores (Ecuaciones 4.42 a 4.47). Se tomara como

ejemplo el primer tramo del semiperiodo a 2 [0 = 0,2527 rad].

az=0,2527 rad

0,48 - 14,14% /0,25 sin(2 - 0,25)
icn(1) = = < 5~ ” ) = 0,0406
2,5-14,14
Picnzy = —TCOS(O,ZS) = —2,7241

0,48-0,75 - 14,142 [,
[s5(~3cos(1,52 - 0,25) — 6c0s(1,52 + 0,25) + cos(1,52 + 3 0,25))| = =0,1372

icn(3) = an
2,5-0,75- 14,141 _
Pien(a) = ————— [Z (20,25 cos(1,52) — sin(1,52 + 2 - 0,25))] = —0,4606

PiCn = i(1) + Pi(2) + Pi(3) + Pi(4) = —3,2814

air=0
0,48 - 14,142 /0 sin(2-0)
icn(1) = an <§ - 2 ) =0
2,5-14,14
Pign(zy = —————cos(0) = —2,8135

41
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0,48 - 0,75 - 14,142

Pioncsy = - [1_12(—3cos(1,52 —0) — 6c0s(1,52 + 0) + cos(1,52 + 3 - 0))] =-0,1673

2,5-0,75-14,1411
Picnay = — [Z (2 -0-cos(1,52) —sin(1,52 + 2 - 0))] =—-0,5270

Picn = Picnr) + Picn2) + Picn(z) + Picnay = —3,5078

4

Picn(ayy) Z ienay(n) Z Pitna () = —3,2814 — (=3,5078) = 0,2264 W

n=1

= Pérdidas por conduccién en diodos (Ecuacion 4.48).

2 2
1125 1% 03125 (151 03125 (241%)" 75 1414
Pyn = 3 - + m —0,75- cos(1,52) 3 + 8 = 1,156 W /transistor

= Pérdidas por conmutacion en transistores (Ecuaciéon 4.51). Se tomara como ejemplo el

primer tramo del semiperiodo @ =2 [0 > 0,2527].

(0,33-1072+0,15-1073)
2n

14,14\ /100
( 8 )(800) (cos(0) — c0s(0,2527)) - 10 - 103 = 0,0054

Piswiazy) =

La suma de pérdidas de los promedios calculados segin el nimero de transistores que
conmutan de forma simultanea es igual a las pérdidas de conmutacioén considerando la

activacion de todos, independientemente de la corriente de carga del convertidor.

(0,33:107340,15-1073) <14—,14/4-

200\!
Pisw(ag.m) = oy 8 )( ) (cos(0) — cos(m)) - 10 - 103 = 1,3505 W /transistor

800

Los resultados de simulacién se muestran a continuacion. La Figura A.2.1 muestra la evolucion
de la potencia de pérdidas de conduccién en transistores y diodos y las pérdidas de conmutacién

en funcion de la corriente de salida a distintas frecuencias de conmutacion.

100,0 100,0
B Psw(5 kHz) M Psw(10 kHz)

80,0 M Pcd 80,0 M Pcd
= i = mP
E M Pci E Ci
~ 60,0 I I 5 600
ks o
c [
% 40,0 I I % 40,0
- 1l . ill

20,0 5 20,0 H

alllill alllill
05 15 25 35 45 55 65 75 85 95 1,5 255 35 45 55 65 75 85 95

Corriente de salida (A) Corriente de salida (A)
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100,0 100,0
M Psw(20 kHz) M Psw(30 kHz)

80,0 | ™ Pcd 80,0 | mPcd
’;“ M Pci ’;" M Pci
=60,0 = 60,0
8 8
c C
2 40,0 8 40,0
o (o)
[a W [a W

05 15 25 35 45 55 65 75 85 95 05 15 25 35 45 55 65 75 85 9,5
Corriente de salida (A) Corriente de salida (A)
100,0 100,0
M Psw(40 kHz) B Psw(50 kHz)
80,0 - M Pcd 80,0 -| MPcd
s P S = Pei
= 60,0 = 60,0
2 8
c c
3 40,0 8 40,0
o o
o a
05 15 25 35 45 55 65 7,5 85 9,5 05 15 25 35 45 55 65 7,5 85 95
Corriente de salida (A) Corriente de salida (A)
100,0 100,0

B Psw(60 kHz)

80,0 -| ®Pcd 80,0 - MPcd
M Pci M Pci
60,0 60,
40,0 40,
0,0 -lIII 0,0 IlII

05 1,5 25 35 45 55 65 7,5 85 95 05 1,5 25 35 45 55 65 7,5 85 95
Corriente de salida (A) Corriente de salida (A)

W Psw(70 kHz)

o

Potencia (W)
o

Potencia (W)

o

Figura A.2.1 - Estimacion de pérdidas en interruptores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia

de conmutacion (5 kHz a 70 kHz). Cada interruptor estd constituido por cuatro transistores adaptativos.
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A.2.2 Interruptor basado en un Unico transistor
Se comparan los resultados con un interruptor basado en un tnico transistor de caracteristicas
equivalentes al grupo de cuatro transistores. La Tabla 4.5 muestra los nuevos parametros.

= Pérdidas por conduccién en transistores (Ecuacion 4.15).

0,173 -14,14> 2,3-14,14
+ 0,75 - cos(1,52) I + 8 = 9,7559 W

1 (2,3 - 14,14 + 0,173 - 14,142

Pien =3 T 4

= Pérdidas por conduccién en diodos (Ecuacion 4.18).

0,0857 - 14,14* 1,2-14,14
— 0,75 - cos(1,52) 3 + 8 = 53719W

P 1/1,2-14,14 N 0,0857 - 14,142
den — 2 T 4

= Pérdidas por conmutacion en transistores (Ecuacion 4.21).

14,14) (100

1
= . -3 . =3 o L
Py = (1,2-1073 40,9 - 10 )(n( 500

3 ) )10 103 = 10,3396 W

La Figura A.2.2 muestra la evolucidn de las pérdidas en el conjunto de transistores en funcion de

la corriente de salida del convertidor y la frecuencia de conmutacion.

100,0 100,0
H Psw(5 kHz) W Psw(10 kHz)

80,0 B Pcd 80,0 B Pcd
= M Pci g M Pci
= 60,0 = 60,0
2 2
c c
L 40,0 9 40,0
o o
[a 8 [a

"'III| | '""h | I

0,0 =m N I I I I 0'0 = I
05 15 25 35 45 55 65 75 85 95 05 15 25 35 45 55 65 75 85 95

Corriente de salida (A) Corriente de salida (A)
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W Psw(60 kHz)

M Pcd
M Pci | |
.lIlIIIII|||‘|‘|
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100,0
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°
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100,0
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05 1,5 25 35 45 55 65 75 85 95
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M Pcd
M Pci
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W Pci | |
.lIlIIIIIlI“‘|
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Corriente de salida (A)

Figura A.2.2 - Estimacion de pérdidas en interruptores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia

de conmutacién (5 kHz a 70 kHz). Cada interruptor esta constituido por un transistor.

A.2.3 Interruptor basado en cuatro transistores en paralelo conmutacién simultanea

Resultados de simulacién en estimacion de pérdidas del transistor de la Tabla 4.4 cuando se

activan simultdneamente todos los transistores, independientemente de la amplitud de

corriente de salida del convertidor.
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Figura A.2.3 - Estimacidon de pérdidas en transistores de un inversor monofasico en funcién de la frecuencia
de conmutacién (5 kHz a 70 kHz). Cada interruptor esta constituido por cuatro transistores en conmutacion

simultanea.



ANEXO All

A.3 Resultado de ensayos
A.3.1 Potencia de pérdidas en inductancia debida a la corriente fundamental

Las Tablas A.3.1 a A.3.3 muestran los datos obtenidos de las inductancias de acoplamiento en el

ensayo de pérdidas debidas a la corriente fundamental de 50 Hz.

Tabla A.3.1 - Resultados de ensayo de L1.

Tension (V) Corriente (A) Potencia (W) Fase (°)
1,5473 0,5103 0,0358 87,40
2,6253 1,0033 0,2078 85,49
3,8174 1,5014 0,5149 84,85
5,0196 2,0102 0,9186 84,78
6,1438 2,5101 1,3521 84,97
7,2526 3,0130 1,8088 85,25
8,2804 3,4998 2,2423 85,56
9,3681 4,0161 2,7485 85,81
10,3671 4,5029 3,2533 86,00
11,4258 5,0184 3,8547 86,15
12,3926 5,4984 4,4435 86,26
13,4376 6,0159 5,1018 86,38
14,4141 6,5033 5,7833 86,46
15,4098 7,0070 6,4937 86,55
16,3728 7,4935 7,2073 86,63
17,3919 8,0087 8,0011 86,71
18,3240 8,4890 8,8542 86,74
19,4059 9,0322 9,7875 86,80
20,3137 9,5042 10,5882 86,86
21,3264 10,0267 11,5606 86,90

Tabla A.3.2 - Resultados de ensayo de L2.

Tension (V) Corriente (A) Potencia (W) Fase (°)
1,1569 0,5084 0,0404 86,03
1,4620 1,0106 0,2053 81,99
1,9691 1,5062 0,5534 79,24
2,6288 2,0237 1,1249 77,79
3,2981 2,5053 1,8306 77,20
4,0221 3,0126 2,7027 77,11
4,7092 3,5071 3,6910 77,09
5,3938 4,0169 4,7755 77,27
6,0234 4,5076 5,8775 77,50
6,6260 5,0045 7,0779 77,68
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7,2021 5,5021 8,2978 77,91
7,7618 6,0238 9,5995 78,15
8,2600 6,5077 10,8468 78,36
8,7861 7,0484 12,2334 78,61
9,2120 7,5201 13,6337 78,65
9,6388 8,0137 14,9057 78,87
10,0177 8,4694 16,1169 79,05
10,4797 9,0571 17,7954 79,19
10,8118 9,5142 19,0484 79,33
11,1675 9,9942 20,4907 79,42

Tabla A.3.3 - Resultados de ensayo de L3.

Tension (V) Corriente (A) Potencia (W) Fase (°)
0,0988 0,5231 0,0039 85,65
0,1229 1,0099 0,0164 82,38
0,1584 1,5102 0,0404 80,26
0,2046 2,0195 0,0785 79,05
0,2559 2,5260 0,1309 78,31
0,3129 3,0161 0,1975 77,92
0,3755 3,5185 0,2857 77,51
0,4397 4,0100 0,3915 77,17
0,5083 4,4922 0,5156 76,95
0,5871 5,0249 0,6778 76,72
0,6579 5,4923 0,8383 76,58
0,7393 6,0080 1,0371 76,50
0,8232 6,5336 1,2593 76,46
0,8970 6,9828 1,4662 76,46
0,9865 7,5283 1,7333 76,50
1,0638 8,0065 1,9815 76,55
1,1479 8,5202 2,2567 76,66
1,2226 8,9742 2,5285 76,68
1,3059 9,5023 2,8229 76,85
1,3835 9,9888 3,1212 76,95

A.3.2 Pérdidas en interruptores
A.3.2.1 Pérdidas en interruptores de un transistor

Los graficos de la Figura A.3.1 muestran la evolucion de la potencia de pérdidas en funcién de la

corriente, distinguiéndose las pérdidas de baja frecuencia en la inductancia de ensayo. La
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diferencia corresponde mayoritariamente a las pérdidas de conduccién y conmutacién en

semiconductores.
100
H PL(50Hz)
80 ~MW10kHz
=
— 60
'S
c
9 40
(o)
o
. I I I I I
0 -l l I I I I
05 15 25 35 45 55 6,5 7,5 85 9,5
Corriente de salida (A)
100
H PL(50Hz)
30 m 30 kHz
=3
© 60
(8]
c
9 40
[e]
[
. I I I I I
05 15 25 35 45 55 6,5 75 85 9,5
Corriente de salida (A)
100
® PL(50Hz)
80 50 kHz
=
— 60
'S
c
2 40
o)
o
. I||"
o =mmll | I I

05 15 25 35 45 55 6,5 7,5 85 9,5
Corriente de salida (A)

100

80

60

4

Potencia (W)
o

2

o

o

100

80

60

4

Potencia (W)
o

2

o

100

8

o

6

o

4

o

Potencia (W)

2

o

o

® PL(50Hz)
m 20 kHz

05 15 25 35 45 55 6,5 7,5 85 9,5
Corriente de salida (A)

H PL(50Hz)

B 40 kHz |
-lllIIIIII|||||||||

05 15 25 35 45 55 65 75 85 95
Corriente de salida (A)

B PL(50Hz)

H 60 kHz |‘|
.lIlIIIIIII||‘|||

05 15 25 35 45 55 6,5 7,5 85 9,5
Corriente de salida (A)

Figura A.3.1 - Potencia de entrada en funcién de la corriente de salida del inversor a distintas frecuencias de

conmutacidn y pérdidas de baja frecuencia en inductancia de ensayo.

A.3.2.2 Pérdidas en interruptores de cuatro transistores y conmutacion simultdnea

Los graficos de la Figura A.3.2 muestran la evolucion de la potencia de pérdidas en funcidén de la

corriente de salida del convertidor y donde se diferencian las pérdidas de baja frecuencia en la

inductancia de ensayo.
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Figura A.3.2 -Pérdidas en inversor e inductancia L3 debida a la corriente de baja frecuencia.

La Figura A.3.3 muestra la potencia de entrada del ensayo en cortocircuito en funcion de la

corriente de salida y la frecuencia de conmutacién. Las figuras muestran las pérdidas en la

inductancia debidas a la corriente de baja frecuencia (50 Hz).
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Figura 6.35 - Pérdidas en inversor e inductancia L2 debida a la corriente de baja frecuencia.
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A.3.3 Distorsion armonica total (THD)

Tabla A.3.4 - indice de distorsién armoénica de la corriente de salida en inversor monofasico con

frecuencia de conmutacioén fija y con portadora multi-frecuencia (<20 kHz).

IOUT (ARMS) 5 kHz 10 kHz 15 kHz 20 kHz <20 kHz
0,50 91,14 60,28 44,14 30,88 31,61
1,00 62,28 36,90 25,75 19,68 20,72
1,50 48,44 28,15 20,10 15,27 16,00
2,00 39,20 23,40 16,13 12,83 11,91
2,50 33,92 20,25 14,00 10,72 11,98
3,00 30,35 18,54 12,68 9,95 12,08
3,50 27,46 16,29 11,53 8,71 12,72
4,00 24,84 15,10 10,47 7,90 12,72
4,50 23,02 14,06 9,74 7,26 11,22
5,00 21,58 13,54 8,35 6,26 11,00
5,50 20,61 12,50 7,92 6,93 11,93
6,00 19,41 12,19 7,88 6,19 11,68
6,50 18,87 11,81 7,83 5,66 11,14
7,00 17,78 11,65 7,33 5,98 12,46
7,50 17,39 11,18 7,27 5,20 12,72
8,00 16,71 10,89 6,77 5,23 12,09
8,50 15,88 10,65 6,74 5,56 12,75
9,00 15,44 9,95 6,41 5,11 11,96
9,50 15,63 10,14 6,39 5,25 12,56

10,00 15,06 9,53 6,29 4,58 12,92
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