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Resumo

Os inversores multiniveis sdo apropriados para aplicacdes de média tensdo e alta poténcia,
como FACTS e acionamento de motores elétricos de média tensdo, devido as suas vantagens
em relacdo aos inversores convencionais de dois niveis. Nestas aplicacdes as perdas por
comutacdo e o compromisso entre estas e a distor¢do da tensdo na saida sdo dois dos
principais problemas a serem resolvidos. A reducdo da frequéncia de chaveamento como
forma de reducédo das perdas por chaveamento provoca um aumento do conteddo harmdnico
da tensdo. Este trabalho apresenta um novo método de modulacdo, alternativo aos métodos
convencionais normalmente usados: Modulagdo Por Largura de Pulso Vetorial (SV-PWM),
PWM Senoidal (SPWM) e com reducéo seletiva de harmdnicos (SHE). O método proposto
permite reduzir as perdas por dissipacdo nas chaves mais solicitadas do inversor sem produzir
uma elevacdo significativa da distor¢do harmonica da tensdo de saida, aléem de apresentar um
baixo custo computacional. Este método é aplicavel a inversores com trés niveis ou mais, de
qualquer topologia. Suas vantagens em comparacdo ao método SV-PWM foram comprovadas
através da simulacéo digital de um inversor NPC trifasico de 5 niveis acionando um motor de
inducdo de 4,16kV e 0,5MW. Resultados experimentais utilizando-se um DSP acoplado a
uma placa que emula o comportamento de um inversor de 5 niveis comprovaram 0S

resultados obtidos através de simulacéo.



Abstract

Multi-level inverters are suitable for applications with medium voltage and high power due to
its many advantages over conventional two level inverters. In these applications the switching
losses on the main switches and the tradeoff between this switching losses and the total
harmonic distortion (THD) in the output voltage constitute important problems to be solved.
One usual approach to solve this problem is the reduction of the switching frequency which,
in turn, increases the THD in the output voltage. This paper presents a new modulation
method for multilevel inverters, alternative to the most important methods, like carrier-based
Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM), Space Vector Pulse Width Modulation (SV-
PWM) and Selective Harmonic Elimination (SHE). The proposed method reduces the
switching losses in main switches in comparison with SPWM and SV-PWM methods,
without the disadvantages of the SHE method of high output voltage THD and high
computational cost of online calculation of switching angles. The proposed method is suitable
to multi-level inverters with three or more levels. Its advantages compared to the SV-PWM
method were verified by digital simulation of a system composed by a NPC 5 levels inverter
driving a 4.16 kV, 0.5 MW induction motor. Experimental results using a digital signal

processor (DSP) verify the performance of the proposed algorithm.
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1 Introducao

1.1 Justificativa do Trabalho

1. Conversores Multiniveis em Série

As topologias de conversores denominadas multiniveis se apresentam como a solugdo
apropriada para as aplicacdes de alta ou média tensdo, tais como FACTS e acionamentos de
motores de média tensdo, devido as vantagens que apresentam quando comparadas as
topologias convencionais, de dois niveis:

1) O maior nimero de niveis de tensdo na saida permite sintetizar formas de onda mais
proximas da senoidal com uma menor frequéncia de chaveamento das chaves
principais, o que permite melhorar as duas principais figuras de mérito associadas a
inversores multiniveis empregados em aplicacfes de média tensdo e alta poténcia: a
qualidade da tenséo de saida e as perdas nas chaves devido a comutacdo das mesmas.

2) Os varios niveis de tensdo presentes na estrutura multinivel fazem com que as tensées
de bloqueio as quais as chaves principais do inversor sdo submetidas sejam menores
do que em um inversor convencional com mesma tensao no barramento CC.

3) A existéncia de niveis intermediarios de tensdo reduz o dV/dt sobre as chaves e sobre
a carga.

Os inversores multiniveis apresentam, no entanto, uma série de problemas a serem resolvidos
ou minimizados, tais como:

1) A tendéncia natural ao desbalanceamento das tensdes de cada nivel do inversor
multinivel, bem como a dificuldade de se fazer este balanceamento;

2) O elevado custo computacional dos algoritmos de modulacdo para inversores
multiniveis, custo este que é, geralmente, proporcional ao nimero de niveis do
inversor;

3) A necessidade de multiplas fontes CC na entrada ou de conexdes em série de
capacitores de forma a produzir os varios niveis de tensdo necessarios para 0
funcionamento do inversor;

Além destes trés problemas intrinsecos as estruturas multiniveis, existem outros que advém do
tipo de aplicacdo no qual estas estruturas sdo usualmente empregadas, ou seja, aplicacdes de
média tensdo e alta poténcia. Estes problemas séo:
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1) As elevadas perdas por comutagdo nas chaves principais, ainda que estas perdas sejam
menores do que as que seriam observadas caso fossem utilizadas estruturas
convencionais de dois niveis;

2) Elevacdo no perfil de THD das tensdes de saida, fruto da reducéo da frequéncia de
chaveamento do inversor que é obrigatoria em aplicacbes de média tensdo e alta
poténcia em funcdo do problema anterior;

3) Relacdo de compromisso entre a qualidade da tensdo de saida e as perdas por
comutacdo na chave, o qual é critico em aplicacdes da alta poténcia;

4) As flutuagbes no potencial do neutro da carga em relagdo ao ponto central do
barramento CC (tensdo de modo comum), flutuacGes estas tdo maiores quanto maior
for o nimero de niveis do inversor e que ocorrem quando se utiliza estratégias de

equalizacdo das tensdes dos capacitores do barramento CC.

Observa-se que o0s inversores multiniveis ainda apresentam uma série de problemas de
engenharia elétrica a serem resolvidos. Dois destes problemas sdo especialmente importantes,
primeiro pelo fato de serem conflitantes entre si, ou seja, a minimizagdo de um provoca,
necessariamente, a maximizacao do outro, e segundo por se constituirem em aspectos criticos
em aplicacdes da alta poténcia. Estes problemas sdo a qualidade da tenséo da saida, medida
pela distor¢do harmonica total (THD) presente na tenséo de saida, bem como pela posi¢do dos
harménicos no espectro de frequéncia, e as perdas ou dissipacdo de poténcia nas chaves

principais do inversor produzidas pela comutacdo das mesmas.

O meétodo Eliminacdo Seletiva de Harmonicos (SHE) oferece uma reducdo das perdas por
comutacdo das chaves sem a contrapartida de uma piora significativa da qualidade da forma
de onda de saida, mas sua implementacdo apresenta um elevado custo computacional,
proporcional ao nimero de niveis do inversor. Além disso, o tamanho das tabelas onde séo
armazenados os angulos de disparo 6timos fazem com que seja necessario reduzir a resolucéo

dos valores tabelados de indice de modulagdo (M).

2. Conversores Multiniveis em Paralelo

A conexao de inversores convencionais de dois niveis em paralelo, por meio de acopladores
magnéticos, denominados Inversores Paralelos Entrelacados, ¢ uma maneira adicional de
produzir tensdes multiniveis na carga. Esta solucdo possibilita também fornecer correntes de

carga superiores a capacidade de corrente de cada inversor separado, além de apresentar



13

vantagens adicionais tais como a reducgéo do ripple de corrente na carga, a redugéo da energia
armazenada nos indutores de filtro para uma mesma distorcdo da corrente de saida e

incremento da resposta dinamica do sistema.

O dispositivo magnético utilizado para fazer a conexdo em paralelo de dois ou mais
inversores ¢ denominado ICT (InterCell Transformer). Este dispositivo é especialmente
susceptivel ao fendmeno da saturacdo magnética do nucleo e o seu dimensionamento € feito

de forma a evitar que isso ocorra.

Atualmente a utilizacdo de Inversores Paralelos Entrelacados vem sendo estudada como
solucdo para o acionamento de cargas separadas porem iguais. Nesta area de aplicacdo ha
alguns aspectos do funcionamento do sistema ainda ndo estudados, tais como a influéncia do
tipo de conexdo das entradas dos inversores (série ou paralelo) sobre o funcionamento do
mesmo e a influéncia de pequenas diferengas entre os parametros das cargas separadas sobre
o funcionamento dos acopladores magnéticos usados para entrelacar os inversores paralelos.
Diferengas entre as correntes das cargas separadas podem levar o ICT a saturacdo
rapidamente, comprometendo o funcionamento do sistema. Portanto, a utilizacdo de
Inversores Paralelos Entrelacados no acionamento de cargas separadas deve ser
cuidadosamente estudada, a luz dos efeitos causados no fluxo magnético no interior do nucleo
dos ICTs.

1.2 Hipoteses a Serem Testadas

1. Conversores Multiniveis em Série

Em inversores convencionais, o reduzido nimero de niveis de tensdo que se pode produzir na
saida impede que se possa produzir uma forma de onda de tensdo com caracteristica senoidal.
Em outras palavras, a forma de onda da tensdo de saida apresenta THD elevado. O artificio
utilizado para contornar este problema é utilizar estratégias de modulagéo, como por exemplo
a Modulacdo por Largura de Pulso (PWM), que possibilitam produzir na saida tensdes
“quadradas” de alta frequéncia cujo valor medio varia de forma senoidal no tempo. Produz-se
assim uma tensdo com menor contetdo harménico na saida, pagando-se o pre¢o de se elevar 0

numero de comutagdes das chaves principais por periodo da tensdo fundamental de saida.
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Em aplicacOes de baixa tenséo e baixa ou média poténcia, as perdas produzidas nas chaves em
funcdo da frequéncia de chaveamento imposta pelo método PWM ou por outros métodos
similares ndo sdo relevantes e podem, na pratica, focar apenas na qualidade da tensdo de
saida, em detrimento das perdas por chaveamento. Isso ndo € verdade, no entanto, em
aplicacbes de média tensdo e alta poténcia, quando as perdas por chaveamento produzem
perda da eficiéncia do conversor, comprometem a temperatura de operagdo e, por
conseguinte, a vida util das chaves, além de elevarem o custo e o volume dos elementos de

dissipacéo de calor a serem empregados.

A utilizacdo de inversores multiniveis com numero de niveis cada vez maior nos Gltimos anos
sugere a possibilidade de, com o maior nimero de niveis de tensdo disponiveis na saida,
abandonar os métodos de modulacdo em alta frequéncia, como o PWM e outros, sem
comprometer a qualidade da tensdo de saida a ponto de ndo atender as normas especificas. No
entanto, o estudo desta possibilidade ainda n&o foi devidamente contemplado na literatura

técnica.
Hipdtese:

O presente trabalho avalia a hipotese de que, em um inversor trifdsico com cinco niveis ou
mais, pode-se produzir formas de onda de tensdo com baixa distor¢cdo harmonica total (THD)
utilizando-se apenas os niveis de tensdo de saida naturalmente disponiveis no inversor e
trabalhando-se com tensdes em forma de “escada”, isto é, sem a utilizacdo de técnicas de
modulacdo em alta frequéncia, como o0 S-PWM e o SV-PWM, que sintetizam niveis médios
diferentes dos originais. Esta abordagem pode, a principio, reduzir a frequéncia de
chaveamento das chaves principais e, consequentemente, as perdas por chaveamento do
inversor sem que, com isso, se tenha uma piora da qualidade da forma de onda de saida, como

invariavelmente ocorre com os métodos de modulagédo atualmente empregados.

2. Conversores Multiniveis em Paralelo

O presente trabalho avalia a possibilidade de se conectar, tanto em série quanto em paralelo,
as entradas de dois inversores paralelos magneticamente acoplados e acionando cargas
separadas. A alteracdo da configuracdo de conexao das entradas permite ligar um mesmo
conjunto de inversores em paralelo a barramentos CC com tensdes diferentes, o que aumenta

a flexibilidade do sistema.
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O presente trabalho investiga também a influéncia de pequenos desvios entre os parametros
das cargas separadas sobre o funcionamento dos inversores paralelos, especialmente no que
diz respeito ao funcionamento dos acopladores magnéticos usados e do equilibrio das tensdes

dos capacitores de entrada quando da conexao das entradas em série.

1.3 Objetivos

Objetivos Gerais

S&0 objetivos gerais deste trabalho:

1) Realizar um estudo detalhado do inversor multinivel na topologia NPC, bem como dos

métodos de modulacgdo atualmente empregados com estes inversores.

2) Identificar problemas, restricdes e limitacdes nas topologias e métodos de modulacdo

estudados, visando identificar possiveis pontos de contribuicao.

3) Estudar a conexdo em paralelo de inversores multiniveis usando acoplamento magnético,
chamados Conversores Paralelos Entrelagados, visando identificar possiveis pontos de

contribuicéo.

Obijetivos Especificos

Os objetivos especificos deste trabalho sdo:

1) Elaborar um método de modulacédo de conversores trifasicos multiniveis capaz de:

e Minimizar as perdas por comutacdo observadas nas chaves principais do conversor;

e Propiciar a melhora citada no item anterior sem aumentar as distor¢cdes harmonicas
presente nas tensdes de saida do inversor e, se possivel, reduzir tais distor¢des;

e Apresentar um custo computacional mais baixo do que o do método SV-PWM;

e Apresentar relacdo linear entre variavel de controle (indice de modulagéo) e a variavel
controlada (componente fundamental da tens&o na saida);

e Realizar a equalizacdo das tensdes dos capacitores do barramento CC do conversor na

topologia NPC.
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2) Comparar, em ambiente de simula¢do, 0 método proposto com o método SV-PWM do

ponto de vista das perdas por comutacdo nas chaves e da THD na tenséo.

3) Implementar o0 método de modulacdo proposto em um Processador Digital de Sinais (DSP)
e validar esta implementagdo utilizando uma placa emuladora do inversor NPC de cinco

niveis.
4) Generalizar a analise do ponto de vista do nimero de niveis do conversor (N).

5) Estudar a possibilidade de conectar em série ou em paralelo as entradas de dois inversores
paralelos entrelagados como forma de possibilitar a conexdo de um mesmo sistema a

barramentos CC com tensdes diferentes.

6) Estudar a utilizacdo de inversores paralelos entrelagados no acionamento de cargas
separadas e avaliar o impacto de pequenas diferencas entre os parametros destas cargas
separadas sobre o funcionamento do sistema, observando em especial o funcionamento dos
acopladores magnéticos utilizados e o equilibrio das tensGes dos capacitores de entrada na

conexao das entradas em série.

1.4 Metodologia

1. Conversores Multiniveis em Série

De forma a atingir os objetivos propostos, este trabalho foi dividido nas seguintes etapas:

1) Revisdo bibliografica, apresentada no Capitulo 3, contemplando trabalhos realizados nos
altimos anos sobre topologia de inversores multiniveis, métodos de modelagem para
inversores multiniveis, solucdo de problemas relacionados a estes inversores tais como:
balanceamento das tensdes do barramento CC, controle do potencial de neutro e minimizagéo

das perdas por comutacao.

2) Estudo do inversor trifdsico multinivel de cinco niveis na topologia Neutro Grampeado a
Diodo (NPC), apresentado no Capitulo 4, no qual foram levantados varios aspectos

relacionados ao seu funcionamento, como:

- tabela de estado das chaves, relacdo entre estado das chaves e estados dos bragos e
combinacdes de estados entre os trés bracos do inversor trifasico;
- equacgdes matematicas que modelam o circuito em fungdo dos estados dos trés bracos;

- representacdes das tensdes de saida por vetores espaciais;
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- tabela com combinagdes de estados e vetores espaciais correspondentes;

- estudo das combinacdes de estado redundantes e seus efeitos sobre o inversor, circuitos
equivalentes, efeito sobre os ciclos de carga e descarga dos capacitores do barramento CC e
sobre a equalizacdo das tensbes dos mesmos, efeito sobre as perdas por conducédo e
comutacdo das chaves;

- modelagem matematica das perdas nos semicondutores principais (IGCTs e diodos de

grampeamento).

3) Proposicdo de um método de modulacdo para inversores trifasicos de cinco niveis com
baixa frequéncia de comutagdo das chaves principais, sem a realizacdo de sintese de vetores

médios através do chaveamento entre vetores originais.

4) Desenvolvimento de uma plataforma de testes em ambiente de simulacdo, utilizando a
ferramenta Simulink do Matlab. Realizacdo de uma série de simulac¢des do sistema utilizando

0 método de modulacdo proposto e um método de comparacao.

5) Elaboracdo de uma plataforma de testes experimental, composta por um DSP, uma placa
simuladora de inversor NPC de cinco niveis e um osciloscopio. Realizacdo de testes praticos
do sistema acima, utilizando o método de modulacdo proposto, com o objetivo de validar os

resultados obtidos em simulagéo.

6) Generalizacdo do numero de niveis do conversor. Generalizacdo do método de modulagéo
proposto de forma a utilizad-lo em inversores com qualquer nimero de niveis impar. Analise
em simulacdo do conversor trifasico de N niveis utilizando 0 método de modulacao proposto,
e verificacdo da influéncia do ndmero de niveis N do conversor sobre as figuras de mérito

utilizadas no trabalho.

Selecionou-se um método de modulacdo de grande relevancia na literatura para ser utilizado
como método de referéncia a ser comparado com o método proposto, o Space Vector PWM
(SV-PWM) proposto em [46] para inversores de trés niveis e modificado para a aplicacdo em
inversores de cinco niveis. Esta escolha foi justificada pelo fato de este método ter sido
originalmente proposto com o0 objetivo de minimizar tanto as perdas por comutacdo nas
chaves do conversor quanto o custo computacional da sua implementacdo em DSP, objetivos
estes comuns ao presente trabalho. Soma-se a isso o fato de este método proposto em [46] ja
ter sido exaustivamente estudado e ja ter sido utilizado em aplicag¢des industriais, incluindo-se

aplicacOes de média tensdo e alta poténcia.
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A avaliacdo do desempenho do método proposto bem como a sua compara¢do com o método

SV-PWM foram feitas utilizando-se as seguintes figuras de mérito:

1)

2)

3)

4)

5)

6)

Perdas por comutacdo, por conducdo e perdas totais nos semicondutores do conversor

(chaves, diodos de roda livre e diodos de grampeamento).

Qualidade da forma de onda de tensdo produzida na saida do conversor, expressa

através da Distor¢do Harmonica Total (THD) da mesma através da equacao (1.1)

V2ViZ — V12 (1.1)

THD = 100% x VI

onde V;é o valor de pico da componente fundamental da tenséo;

V; é o valor de pico do i-ésimo harmdnicos, sendo 1 <i <51.

Qualidade da forma de onda expressa pela Distor¢do Total (DT), calculada através da
equacdo (1.2) e que leva em consideracdo a distorcdo provocada por por todos 0s

harmonicos, sub-harmonicos e inter-harmdnicos presentes.

VVrms? — V1rms?
DT = 100% x (1.2)
Virms

onde Vrms é o valor eficaz da tensdo levando-se em conta todos os harmonicos,
sub-harmanicos e inter-harmonicos presentes;

V1rms é o valor eficaz do harmodnico fundamental desta tensao.

Relacéo entre a reducdo percentual da THD e o aumento percentual correspondente
das perdas totais no conversor a medida que N aumenta. Esta é uma figura de mérito

proposta neste trabalho, denominada QVP (Qualidade Versus Perdas).
Ordem de complexidade do algoritmo do método de modulagéo proposto.

Custo computacional do método proposto na implementagdo em DSP, normalizado

para N =5.

O célculos da THD (equacdes (1.1)) foi feito utilizando-se a funcdo FFT, do MATLAB®.

Nestes calculos utilizou-se uma resolucdo de 0,5Hz e uma janela de frequéncias de 0 a

200kHz, embora apenas os 51 primeiros harménicos tenham sido considerados no célculo.

Esta mesma metodologia foi utilizada no calculo do valor eficaz da componente fundamental

da tensdo (V1rms) utilizada na da equagéo (1.2) para se determinar a DT.
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Para a implementacdo do método proposto em DSP utilizou-se 0 modelo TMS320F28335, da
Texas Instruments Inc. (Dallas, TX, USA), de ponto flutuante e que trabalha com frequéncia
méaxima de 150MHz.

2. Conversores Multiniveis em Paralelo

O estudo abordando os Inversores Paralelos Entrelagados foi dividido nas seguintes etapas:

1) Revisdo bibliografica da producgéo cientifica publicada até aqui sobre Inversores Paralelos

Entrelacados acionando cargas separadas.

2) Andlise, em ambiente de simulagdo, do funcionamento de um sistema composto por dois
inversores trifasicos de dois niveis magneticamente acoplados, acionando cargas separadas,
com as entradas conectadas em série e em paralelo, com e sem conexdo elétrica entre 0s

neutros das cargas separadas.

3) Obtencdo de dados experimentais utilizando-se um protétipo existente no LAPLACE —
Laboratoire Plama et Conversion d’Energie, situado em Toulouse, Franga, protétipo este
composto por dois inversores trifasicos de dois niveis magnéticamente acoplados através de

trés ICTs e acionando duas cargas trifasicas separadas, ajustaveis, de 10kVA cada uma.

A intensidade do fluxo magnético no ndcleo dos ICTs é proporcional a corrente diferencial
nos mesmos. Por esta razdo, a corrente diferencial nos ICTs foi a principal figura de mérito
utilizada neste estudo. A outra figura de mérito adotada foi a diferenca entre as tensfes nos

capacitores de entrada dos inversores.

1.5 Delimitagc6es do Trabalho

No estudo dos conversores multiniveis em série, o presente trabalho considera a utilizagdo de
dispositivos IGCT como chaves principais do inversor. O tipo de semicondutor utilizado para
este fim é determinante nos valores de perdas por conducdo e por comutacao no conversor. Os
resultados quantitativos obtidos relativos as perdas por conducdo e por chaveamento
apresentados ao longo deste texto ndo sdo validos para o caso de utilizacdo de dispositivos
semicondutores com caracteristicas diferentes das dos IGCT, tais como IGBT e GTO.

O presente trabalho aborda apenas os conversores multiniveis com nimero impar de niveis.
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1.6 Contribuicdes

1. Conversores Multiniveis em Série

Este trabalho apresenta uma estratégia de modulacédo aplicavel em inversores multiniveis com
namero de niveis N impar igual ou maior que trés, na qual o nimero de comutacdes das

chaves por periodo de fundamental é reduzido na comparagdo com o método SV-PWM.

Na extensa pesquisa bibliogréafica realizada foi encontrado apenas um trabalho [67] que
propdes uma estratégia de modulacdo semelhante a proposta neste trabalho. A estratégia
proposta em [67], contudo, utiliza uma técnica de busca de vetores espaciais diferente, bem
como apresenta alguns varios problemas ndo resolvidos, tais como: (i) falta de linearidade
entre variavel de entrada do modulador (o indice de modulacdo M ou 0 modulo do vetor de
referéncia) e a variavel de saida do sistema (o valor de tensdo fundamental produzido na
saida) [68]; (ii) faixa operacional do método limitada a M > 0,38 para N = 7 [68]; (iii)
auséncia de abordagem da operacdo na regido de sobre-modulacdo; (iv) auséncia de
abordagem do problema da equalizagéo das tensbes dos capacitores do barramento CC; (V)

auséncia de um estudo da estratégia proposta para um valor genérico de N.

O presente trabalho propde um novo método de modulacdo baseado na abordagem proposta

em [67] para conversores multiniveis e apresenta as seguintes contribui¢des inéditas:

1) Proposi¢do de uma nova técnica de calculo do vetor espacial a ser utilizado em cada
periodo de amostragem, a qual apresenta baixo custo computacional e pode ser
implementada nos DSPs atualmente disponiveis para inversores com até 15 niveis.

2) Eliminacdo da ndo linearidade entre M e a tensdo fundamental na saida para toda a
faixa operacional de M atraves das funcgdes de ajuste ¥, e V', propostas;

3) Reducéo do limite inferior da faixa de trabalho de M = 0,38 para M = 0,0293;

4) Defini¢do de um conceito denominado Circulo Limite que melhora 0 mapeamento do
espaco vetorial do conversor e permite reduzir o custo computacional do método de
modulacéo;

5) Generalizagdo do numero de niveis do conversor. O algoritmo do método de
modulacdo proposto pode ser usado em conversores com qualquer nimero de niveis N
impar. Além disso, é apresentado um estudo sobre o impacto do valor de N sobre

importantes figuras de mérito utilizadas para avaliar conversores multiniveis, tais
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como a THD na tensdo de saida, as perdas por condu¢do e por comutacao nas chaves
de poténcia, o custo computacional do método e a frequéncia de amostragem
necessaria.

6) Proposicdo de um mecanismo incorporado ao método de modulagdo que é capaz de
realizar a equalizacéo parcial das tensdes dos capacitores do barramento CC, de forma
a reduzir a poténcia e a complexidade do circuito externo empregado para realizar a
equalizacdo final. O mecanismo proposto minimiza o nimero de comutacbes das
chaves necessarias para realizar a equalizacdo parcial das tensoes;

7) Tratamento da operacdo do conversor na regido de sobre-modulagdo, estendendo o

limite superior da faixa de operacdo para M = 0,969.

2. Conversores Multiniveis em Paralelo

Através de resultados de simulagdo e experimentais o presente trabalho valida a estratégia de
se alterar a forma de conex&o das entradas de inversores paralelos entrelacados, de paralelo
para série, como forma de possibilitar a conexdo do sistema a um barramento CC com tenséo

igual a duas vezes a tensdo usada no caso de entradas conectadas em paralelo.

Este trabalho apresenta também um estudo inédito do impacto de diferengas nos parametros
R, L e V (resisténcia, indutancia e forca eletromotriz) das cargas separadas acionadas pelo

sistema sobre o funcionamento dos acopladores magnéticos utilizados (ICTs).

O trabalho aborda também o efeito de diferencas nos parametros das cargas separadas sobre o
equilibrio das tensdes dos capacitores de entrada quando da conexdo das estradas dos

inversores em série.
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1.7 Organizacao do Texto

No Capitulo 2 ¢é feita uma revisao da literatura acerca dos inversores multiniveis em série.
Sd0 apresentadas as principais topologias destes inversores, bem como o0s métodos de

modulacédo atualmente empregados.

O Capitulo 3 apresenta um estudo detalhado sobre o conversores trifasicos de cinco niveis na
topologia NPC, através do qual se buscou levantar as caracteristicas de funcionamento, das
representacfes vetoriais, dos modelos matematicos do inversor e dos semicondutores
empregados. Também neste capitulo sdo levantados os principais problemas e limitac6es

relacionados a este conversor.

O Capitulo 4 apresenta 0 método de modulagdo para conversores multiniveis proposto neste

trabalho, abordando os varios aspectos operacionais do mesmo.

O Capitulo 5 apresenta os resultados de simulacdo obtidos utilizando-se 0 método de

modulacdo proposto e dois outros métodos de modulacdo disponiveis na literatura

No Capitulo 6 sdo apresentados resultados experimentais obtidos através da implementacdo
do método proposto em DSP. Uma placa de circuito impresso emula o conversor NPC de 5

niveis.

O Capitulo 7 apresenta um estudo sobre a utilizacdo do metodo proposto em conversores de
N niveis. E mostrado o impacto do valor de N sobre importantes figuras de mérito tais como o
contetdo harménico da tensdo na saida, as perdas nas chaves do conversor e 0 custo

computacional do método proposto.

No Capitulo 8 ¢é apresentado um estudo sobre inversores convencionais de dois niveis em
paralelo. Uma solucdo para a utilizacdo de um sistema reconfigurdvel em barramentos CC
com tens@es diferentes € proposto. Um estudo sobre diferencas entre os parametros das cargas

acionadas pelo conversor sobre o funcionamento do acoplador magnético é apresentado.

Finalmente, no Capitulo 9 sdo apresentadas as conclusdes finais, e propostas de continuidade

a este trabalho sdo sugeridas.
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2 Estudo Sobre Inversores Multiniveis

2.1 Introducao

Os conversores multiniveis sdo topologias capazes de produzir niveis intermediarios da tensdo
total do barramento CC e que s&o submadltiplos desta. Um conversor de N niveis tem a tensdo
de entrada do barramento CC dividida em (N-1) parcelas iguais. Estes niveis intermediarios
de tensdo sdo utilizados para sintetizar na carga uma forma de onda de tensdo variavel em
diversos niveis, em forma de escada, o que permite uma maior aproximacao em relacdo a
forma senoidal quando comparada a tensdo quadrada produzida por conversores
convencionais de dois niveis. Os conversores multiniveis vém recebendo atencdo crescente,
nos ultimos anos, devido as vantagens que apresentam em relacdo aos inversores
convencionais de dois niveis [1], [2], [3], [4], [5], [6]:

e Possibilidade de serem diretamente conectados aos sistemas de media tensdo (2,3 kV,
3,3kV, 4,16 kV e 6,9 kV);

e Presenca de menor contedo harménico na tensdo de saida, o que significa uma forma
de onda de melhor qualidade, produzindo menores perdas na carga, menos
interferéncia eletromagnética e menor pulsacdo de conjugado nas aplicacbes em

acionamentos elétricos;

e Existéncia de tensdes de bloqueio mais baixas nas chaves de poténcia, 0 que permite
utilizar chaves convencionais do ponto de vista da tensdo de bloqueio (mais baratas)

em aplicagOes de alta tensdo onde normalmente chaves especiais seriam necessarias;
e Permitem utilizar frequéncias de chaveamento mais baixa nas chaves de poténcia;
e Produzem menor dV/dt na carga.

Estas vantagens tornam os inversores multiniveis especialmente indicados para aplica¢fes de
alta e média tensdo, tais como FACTS e acionamento de motores CA de média tensdo e alta
poténcia [1], [2], [6].

Os inversores multiniveis apresentam, no entanto, algumas desvantagens em relacdo aos

inversores convencionais de dois niveis [2], [4], [6], [7], tais como:
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e Maior numero de dispositivos semicondutores (chaves e diodos de grampeamento),
maior nimero de elementos reativos (capacitores) e maior complexidade do circuito;

e Dificuldade para se realizar a equalizagdo das tensdes dos diversos capacitores usados
para gerar os niveis intermediarios de tensdo;

e Maior complexidade e custo computacional dos algoritmos de modulacéo;

e Distribuicdo ndo uniforme dos tempos de conducdo entre as chaves de um braco e

consequente distribuicdo ndo uniforme das perdas por condugéo entre estas chaves.

Algumas topologias de conversores multiniveis foram propostas, nos Gltimos anos, com o
objetivo de resolver ou atenuar alguns destes problemas. As topologias atualmente mais

utilizadas sao:
(a) Neutro Grampeado a Diodo (NPC) [1], [2], [7];
(b) Capacitores Flutuantes (FC) [3], [4];
(c) Cascata de Modulos Ponte-H (HBC) [4], [5], [8];
(d) Cascatas hibridas simétricas e assimétricas [9], [10], [11], [12], [13], [14], [15].

Outras topologias menos comuns também podem ser encontradas na literatura [6], [9], [16],
[17], [18], [19], [20], [21] e [22].

Em funcdo dos tipos de aplicagbes nas quais os inversores multiniveis sdo usualmente

empregados, duas figuras de mérito sdo frequentemente usadas para avalia-los:

e A poténcia dissipada nas chaves, especialmente a parcela produzida pela comutacdo
das mesmas [23];

e Addistor¢do harmonica total (THD) da tensdo produzida na saida e entregue a carga

e [24], [25].

Existe um compromisso entre estas duas figuras de mérito de tal forma que a melhora de uma
geralmente leva a uma piora da outra. Para um determinado numero de niveis (N) do inversor,
0 equilibrio entre uma e outra é determinado pela frequéncia de chaveamento adotada. Uma
frequéncia mais alta reduz a THD da tensdo, mas tem como inconveniente aumentar o nimero
de comutacGes das chaves por periodo de fundamental, 0 que pode aumenta as perdas por
comutacdo nas mesmas. Uma frequéncia mais baixa produz efeito contrario nestas duas

figuras de mérito.
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Uma possivel solucdo para reduzir a THD e as perdas por comutacdo de maneira simultanea
pode ser o aumento do nimero de niveis N do conversor, uma vez que isso permite reduzir
significativamente a THD da tensdo com um impacto teoricamente menor sobre as perdas nas
chaves. No entanto, a presenca de um maior nimero de chaves no circuito pode aumentar as
perdas por condugdo e mesmo as perdas por comutagdo. A influéncia do aumento de N sobre

as perdas, portanto, deve ser estudada de forma a validar ou ndo esta solugéo.

Encontram-se disponiveis na literatura outras solugdes para se reduzir a THD e as perdas por
comutacdo de maneira simultanea, ou para reduzir uma destas figuras de mérito sem elevar a
outra. Shinya Tsujishima et al [26] sugere utilizar um conversor multinivel duplo (retificador
+ inversor) e utilizar o retificador para controlar a tensdo dos N niveis de forma a se utilizar
duas estratégias de modulacdo (PWM e PAM) nas regifes de baixo e alto indice de
modulacdo (M) respectivamente, reduzindo assim as perdas por chaveamento sem elevar a
THD na saida. A desvantagem desta solucdo € a alta complexidade tanto do conversor quanto

do método de modulacéo.

A topologia Z-Source apresentada em [27], [28], [29] utiliza um chopper na entrada do
conversor e possibilita utilizar o inversor sempre em faixas de M mais apropriadas para a
otimizacdo das duas figuras de merito acima (THD e perdas por comutacdo). Mas esta
também é uma topologia de complexidade elevada quando comparada a topologias basicas

tais como NPC e cascata, que serdo apresentadas na Sec¢do 2.2.

Por outro lado, em aplicacdes tipicas de inversores multiniveis, como em FACTS e
acionamento de motores CA de media tensdo, as perdas por chaveamento atingem valores
especialmente elevados. Nos Ultimos anos trés linhas de solu¢des vém sendo estudadas com o
objetivo de minimizar este problema: (i) adocdo de baixas frequéncias de chaveamento, da
ordem de 600Hz, valor este que prioriza a reducdo destas perdas em detrimento do perfil de
THD [30], [31], [32], [33]; (i) utilizacdo de topologias que possibilitem a comutacdo das
chaves com tensdo ou corrente igual a zero (Inversores ZVS e ZCS respectivamente), 0 que
possibilita elevar a frequéncia de chaveamento (reduzindo a THD) sem aumentar as perdas
por comutacdo [34], [35], [36], [37]; (iii) utilizacdo de métodos de modulacdo que minimizem

as perdas por chaveamento [38].

Todas as solugdes apontadas acima apresentam limitagGes e aspectos negativos. Uma solugéo
definitiva para o problema das perdas por chaveamento em conversores de alta poténcia, e
para o problema do compromisso entre perdas e THD em conversores gerais ainda néo foi

encontrada.
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2.2 Topologias de Conversores Multiniveis

Vaérias topologias de conversores multiniveis podem ser encontradas na literatura, cada uma
delas apresentando vantagens e desvantagens em relacdo as demais. A lista a seguir apresenta
as principais topologias atualmente estudadas, bem como suas principais caracteristicas,

vantagens e desvantagens.

2.2.1 Cascata de Ponte H (HBC)

A topologia Cascata de Pontes-H ou HBC [5], [8], [39], [40] se constitui na ligacdo em série
de inversores Ponte-H convencionais, cada uma deles alimentado por uma fonte CC
independente. Cada Ponte-H possui trés estados {1,0,-1}, se constituindo elas mesmas em
inversores monofasicos de trés niveis, embora, na configuracdo trifasica, com trés bracos,

possuam apenas os niveis ‘+1’ e “-1°.

A Figura 2.1 apresenta os diagramas simplificados para uma fase da topologia HBC de trés,

cinco e sete niveis.

Dentre as vantagens desta topologia, estdo [4]: (i) possibilidade de modularizacdo dos
inversores multiniveis, podendo-se construir conversores com qualquer nimero de niveis N a
partir da conexdo em série do nimero de médulos Ponte-H necessarios; (ii) é a topologia que
requer 0 menor numero de componentes necessarios para se obter um conversor com dado
numero de niveis. Outra vantagem é a ndo utilizacdo de elementos reativos (capacitores) e de

diodos de grampeamento.

A principal desvantagem desta topologia é a necessidade de fontes CC independentes para
cada um dos méddulos Ponte-H utilizados [4]. Um conversor HBC trifasico de sete niveis
utiliza nove mddulos Ponte-H e, portanto, nove fontes CC independentes. Atualmente
encontram-se na literatura alguns trabalhos que propdem formas de reduzir o nimero de

fontes independentes necessarias, como serd mostrado mais a frente.
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Figura 2.1: Diagrama simplificado de uma fase para um conversor HBC de: (a) trés niveis; (b) cinco niveis; (c) sete
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Considerando a utilizacédo de fontes CC isoladas de mesma amplitude, o nimero de niveis (N)
do inversor HBC seré determinado pelo nimero de médulos por fase (Nm) através da equacgao
(2.2).

N=2Nm+1 (2.1)

Em termos de demanda de dispositivos, um conversor HBC trifasico de N niveis utiliza:

(N-1)/2 capacitores no barramento CC (2.2)
6-(N-1) chaves principais (2.3)
6-(N-1) diodos de roda livre (2.4)

A referéncia [41] apresenta um inversor em cascata com moédulos com capacidade de
regeneracdo de poténcia, mostrada na Figura 2.2. O diagrama dos mdédulos utilizados nesta
ligacdo em cascata € mostrado na Figura 2.3. A principal desvantagem desta solucéo € o custo
dos modulos usados, cada um sendo composto por um transformador completo (primério e

secundario) e duas pontes H conectadas através de um barramento CC capacitivo.
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Figura 2.3: Diagrama das células da estrutura em cascata com capacidade de regeneracéo.

2.2.2 Neutro Grampeado a Diodo (NPC)

A topologia Neutro Grampeado a Diodo (NPC) [1], surgiu como uma derivacdo da topologia
HBC, apresentando a vantagem de necessitar de apenas uma fonte de alimentacdo CC
independente. Ela utiliza a divisdo da tensdo de entrada através de um divisor capacitivo para
produzir os niveis de tensdo intermediarios necessarios. Para que estes niveis possam ser
estabelecidos em ambos os sentidos da corrente de carga, diodos de grampeamento sao
utilizados. Em um inversor NPC de N niveis, a tensdo de entrada é dividida em N-1 parcelas

iguais.
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A Figura 2.4 apresenta os diagramas simplificados para uma fase das topologias NPC de trés
e cinco niveis. Nesta topologia as chaves principais sdo submetidas a tensdes maximas iguais
a Vdd/(N-1), onde Vdd é a tensdo total do barramento CC, o que a torna uma topologia
atraente para aplicacGes de média e alta tensdo. Suas desvantagens sdo [4]: (i) a necessidade
de se utilizar elementos reativos (capacitores) no barramento CC; (ii) a dificuldade em se
equalizar as tensOes nestes capacitores; (iii) a diferenca entre as tensdes de bloqueio nos
diodos de grampeamento, 0 que obriga a conexao de diodos em série onde estas tensdes sao
mais altas; (iv) o crescimento quadratico do nimero de diodos de grampeamento em funcgéo
do nuamero de niveis N do inversor, aumentando a complexidade do circuito; (v) a limitacdo
na frequéncia de chaveamento e o aumento da complexidade do modulador causados pelo
tempo de recuperacdo reversa dos diodos de grampeamento quando € utilizado o método

PWM em aplicacfes de média tenséo e alta poténcia [14].
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Figura 2.4: Diagrama simplificado de uma fase para um conversor NPC de: (a) trés niveis; (b) cinco niveis.

Um conversor NPC de N niveis trifasico utiliza um total de:
(N-1) capacitores no barramento CC (2.5)

6-(N-1) chaves principais (2.6)
6-(N-2) diodos de grampeamento (2.7)
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As equagdes acima consideram o livre dimensionamento de cada diodo de grampeamento em
funcdo da tensdo méaxima solicitante em cada um deles. Na pratica € frequente se utilizar
componentes de dimensionamento idéntico, dimensionados em funcdo da menor tensdo que
solicita cada tipo de componente (chave, diodo ou capacitor), e se conectar componentes em
série onde as tensdes solicitantes sdo maiores que as adotadas no dimensionamento.
Utilizando-se esta estratégia, a equacgdo (2.7) deve ser substituida pela equacdo (2.8), a qual

demonstra o crescimento quadratico do nimero deste componente em funcédo de N.

No. de diodos de grampeamento = 3-(N-1)-(N-2) (2.8)

2.2.3 Capacitores Flutuantes (FC)

A topologia Capacitores Flutuantes (FC) [3], [42], foi originalmente proposta em 1992. Esta
topologia utiliza capacitores para fazer o grampeamento dos potenciais de tensao
intermediarios, o que na topologia NPC ¢é feito por meio dos diodos de grampeamento. A
Figura 2.5 apresenta os diagramas simplificados para uma fase da topologia FC com trés e

com cinco niveis.

A principal vantagem da topologia FC sobre a NPC consiste na existéncia de estados
redundantes em cada brago do inversor cujo efeito sobre a carga dos capacitores de
grampeamento sdo opostos, de tal forma que a alternancia entre estes estados possibilita
realizar o controle das tensdes nestes capacitores. 1sso torna o balanceamento das tensdes dos
capacitores da topologia FC uma tarefa mais simples do que nos inversores NPC. Outra
vantagem é a eliminacgéo dos 3-(N-1)-(N-2) diodos de grampeamento necessarios na topologia
NPC. Um problema operacional presente nesta topologia € o transitorio de partida, durante o
qual os valores das tensdes dos capacitores sao diferentes dos valores requeridos.

Dentre as desvantagens desta topologia, estdo [4]: (i) o elevado nimero de capacitores
requeridos quando N é elevado, o que eleva o volume e o custo do conversor; (ii) no
fornecimento de poténcia ativa a utilizacdo dos estados redundantes para equalizacdo das
tensdes dos capacitores exige que a frequéncia de comutacdo seja muito maior do que a

frequéncia fundamental, o que eleva as perdas por comutagdo nas chaves.



31

A
s
vaz) 3
ﬁé} 51 Al Fs4
vy G el e vs
vdi2 D—”:E_’:X 82 3vdid| 2vdid| vdid °-||;E§ S5
— C::° . Vs
Vdi2 °—| L:EX 53 °—| FEX 56
L vdz|
vdR2 4 ﬁ} o AL & 87
. ﬁj& S8

€Y (b)
Figura 2.5: Diagrama simplificado de uma fase para um conversor FC de: (a) trés niveis; (b) cinco niveis.

Um conversor FC trifasico de N niveis utiliza um total de:

(N-1) capacitores no barramento CC (2.9)
6-(N-1) chaves principais (2.10)
3-(N-2) capacitores de grampeamento (2.11)

De forma anéloga a topologia anterior, a equacao (2.11) considera o livre dimensionamento
dos capacitores de grampeamento em funcdo das tensdes solicitantes sobre cada um, que sdo
diferentes. No caso de capacitores idénticos dimensionados para a menor tensdo solicitante
observada, devem ser feitas conexdes em série destes dispositivos nas posicdes em que as
tensbes solicitantes sdo mais altas. Neste caso, a equacdo (2.11) deve ser substituida pela

equacao (2.12) abaixo.

No. de capacitores de grampeamento = 3-(N-1)-(N-2)/2 (2.12)

2.2.4 Cascata Hibrida Simétrica

A topologia Cascata Hibrida Simétrica se caracteriza pela adocdo de mddulos multiniveis
idénticos em toda a estrutura em cascata. O nome hibrido advém do fato de se utilizar

maodulos da topologia NPC, FC ou outra qualquer em uma estrutura em cascata.
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A substituicdo do mddulo padréo Ponte-H de trés niveis por médulos NPC ou FC com N > 3 é
atil para reduzir o total de modulos necessarios para se atingir um determinado nimero de
niveis total, o que reduz o numero de fontes independentes necessarias. Esta solucdo vem

sendo adotada especialmente em aplicacfes de média e alta tensdo [14].

2.2.5 Cascata Hibrida Assimétrica

As topologias hibridas assimétricas consistem em inversores multiniveis em Cascata nos quais
0s modulos utilizados para compor a estrutura em cascata diferem entre si. Esta diferenca
pode estar no valor da tensdo CC de alimentagdo, na frequéncia de chaveamento ou na

topologia de cada mddulo.

A utilizacdo de diferentes valores de tensdo para as fontes independentes de cada médulo de
um inversor em cascata permite aumentar o numero de niveis do inversor com 0 mesmo
namero e tipo de madulos, reduzindo-se a distorcdo harménica da tensdo de saida. Tome-se,
por exemplo, o inversor HBC com dois médulos por fase apresentado na Figura 2.1(b), o qual
possui cinco niveis. Se ao inves de se utilizar a mesma tensdo Vdd nos dois mddulos de cada
fase, for utilizada a tensé@o Vdd em um modulo e VVdd/2 no outro, este inversor passara a ter

sete niveis.

Topologias diferentes dentre os modulos de um inversor em cascata também podem
caracterizar um inversor Hibrido Assimétrico. A referéncia [11] apresenta uma variacdo da
topologia HBC na qual modulos Ponte-H diferentes sdo conectados em série, conforme Figura
2.6. Um mddulo de baixa tensdo e alta frequéncia, utilizando IGBTs € conectado a um
modulo de alta tensdo e baixa frequéncia utilizando IGCTs. O inversor resultante possui sete

niveis.
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Figura 2.6: Cascata de mddulos de dois niveis distintos.

Em [12] é apresentado um sistema no qual dois modulos, um deles um inversor NPC trifasico
de trés niveis, e o outro um inversor convencional de dois niveis, ambos consistindo em um
retificador chaveado mais um inversor, sdo conectados em série através dos enrolamentos

abertos de uma maquina CA, conforme diagrama mostrado na Figura 2.7.
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Figura 2.7: Cascata via enrolamento do motor.

Z

Em [9] é apresentada uma conexao em cascata via enrolamentos abertos de uma maquina CA
de dois inversores NPC trifasicos de trés niveis, um deles trabalhando em alta frequéncia e
com baixa poténcia e o outro trabalhando em baixa frequéncia e com alta poténcia. A
topologia proposta, mostrada na Figura 2.8, equivale a um inversor de sete niveis e produz

uma tensdo com THD de 7%, além de necessitar de apenas uma fonte CC, ja que o médulo
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NPC trés niveis de baixa poténcia é alimentado por um barramento CC composto por

capacitores.
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Figura 2.8: Cascata via enrolamento do motor.

Em [10] é apresentada uma ligagdo em cascata, mostrada na Figura 2.9, composta por dois
inversores trifasicos de dois niveis, cada um deles alimentado por um retificador, estes
retificadores, por sua vez, alimentados a partir de enrolamentos secundarios independentes de
um mesmo transformador. O espaco vetorial do inversor resultante é equivalente ao de um
inversor trifasico de trés niveis. A solugdo proposta utiliza um nimero de chaves, capacitores
do barramento CC, retificadores e secundarios de transformador equivalentes ao de um
inversor NPC trifasico de trés niveis. As vantagens sdo a economia dos diodos de

grampeamento e a ndo ocorréncia de flutuagdes no potencial do neutro.
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Figura 2.9: Cascata assimétrica resultando em um inversor de trés niveis.

Em [13] os mesmos autores apresentam uma ligacdo em série, via carga trifasica, de dois
modulos trifasicos de trés niveis iguais ao mostrado na Figura 2.9, resultando no inversor de
cinco niveis mostrado na Figura 2.10. Os dois mddulos usados nesta cascata se constituem,
eles préprios, numa associacao de dois inversores trifasicos convencionais de dois niveis. A
vantagem sobre a topologia usual de trés niveis, a NPC, é a elimina¢do dos diodos de
grampeamento sem que haja aumento no numero de chaves principais nos modulos de trés
niveis. Desta forma, um inversor de cinco niveis é obtido a partir de quatro inversores de dois
niveis, utilizando o mesmo numero de chaves principais, economizando 36 diodos de
grampeamento e possibilitando uma equalizagdo das tensdes dos capacitores tdo simples
quanto a observada em inversores NPC de trés niveis. As desvantagens desta solucdo sdo a
necessidade de quatro fontes CC separadas e a necessidade de uma carga com terminais
abertos. Em [22] estes autores propem uma alteracdo na topologia apresentada em [13] que
consiste na troca de um dos inversores de trés niveis em cascata por um inversor trifasico de
dois niveis, 0 que resulta em um inversor de seis niveis que requer trés fontes CC
independentes, mostrado na Figura 2.11. Esta topologia permite a estratégia de modulacdo
proposta pelos autores, que consiste em chavear apenas um dos inversores para baixos valores
do indice de modulacdo (M), enquanto que, para médios valores de M, dois inversores sao
chaveados e para altos valores de M os trés inversores sdo chaveados, alcangando-se assim,

uma reducdo nas perdas por chaveamento para baixos e médios valores de M.
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As referéncias [39] e [43] sugerem a utilizagéo de trés inversores trifasicos de dois niveis para

alimentar, cada um, uma das fases de um motor trifasico, fornecendo a esta o triplo da

poténcia de cada inversor. Sao utilizados transformadores na saida com o objetivo de realizar

a soma das tensbes dos madulos trifasicos, como pode ser visto na Figura 2.12. Esta ligacdo

em cascata resulta em um inversor trifasico de quatro niveis.
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Figura 2.12: Topologia HBC trifasica com 4 niveis por fase.

A topologia proposta por [15] e mostrada na Figura 2.13 apresenta vantagens em relacéo a
topologia multinivel NPC. Fazendo-se Va1 = Va2 = Va3/2, tem-se um inversor com cinco
niveis que, comparado a topologia NPC de cinco niveis, apresenta reducdo no numero de
diodos de grampeamento (seis para dois) em cada braco, alem da reducdo no nimero de
capacitores no barramento CC (quatro para dois), embora haja o acréscimo de um capacitor
flutuante (C3) pertencente & ponte H de dois niveis. No entanto, este capacitor pode ter sua

tensdo controlada através da escolha adequada das redundancias disponiveis em cada braco.

Outra possibilidade oferecida por esta topologia é utilizar Va1 = Vaez = Vaca/3. Neste caso 0
inversor passa a ter 9 niveis mas desaparecem as redundancias por braco, o que dificulta o
controle da tensdo de Cs. Este capacitor pode ser substituido por uma fonte CC independente
ou pode-se usar as redundancias presentes entre 0s vetores espaciais, no caso de inversor

trifasico.
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Figura 2.13: Topologia multinivel assimétrica com até 9 niveis. O
diagrama corresponde a um inversor monofasico.

Em [44] é apresentada uma topologia que utiliza uma ponte H e uma quinta chave e € capaz
de produzir cinco niveis de tensdo na carga utilizando apenas cinco chaves, quatro diodos de
grampeamento e dois capacitores, conforme mostrado na Figura 2.14. Na versdo trifasica
deste circuito, contudo, cada braco terd apenas trés niveis. Neste caso, comparado ao
conversor NPC trifasico de trés niveis, a topologia proposta utiliza uma chave a menos e um

diodo a mais por braco.
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Figura 2.14: conversor de cinco niveis com pequeno
namero de chaves e apenas dois capacitores.
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2.2.6 Conversores Multinivel em Paralelo

As topologias apresentadas até aqui, tais como NPC, FC e cascata, se caracterizam pela
conexao em série de dois ou mais conversores convencionais de dois niveis, resultando em
um conversor multinivel. Essa ndo €, no entanto, a Unica forma de conectar conversores de
dois niveis visando obter conversores multiniveis. Uma outra abordagem que vem recebendo
atencdo nos ultimos anos é o dual dos conversores multiniveis conectados em série, isto €, a

conex&@o em paralelo de conversores convencionais.

A Figura 2.15 mostra a conexdo em paralelo de trés conversores convencionais. A conexao
em paralelo de fontes de tensdo deve ser feita utilizando-se fontes de corrente que funcionam
como acopladores entre as diversas ceélulas inversoras. Os trés enrolamentos de cada

acoplador mostrado na Figura 2.15 podem ser magneticamente acoplados entre si ou néo.

O principal objetivo ao se conectar conversores em paralelo é aumentar a capacidade de
corrente do conversor final, a qual sera dada pelo produto entre a capacidade de corrente de
cada conversor pelo niUmero de conversores em paralelo. No entanto, outras vantagens advém
da conexdo em paralelo de conversores convencionais, dentre elas o aparecimento de tensdo
multinivel na saida. Um conversor com n células inversoras em paralelo, sendo cada célula
um conversor de dois niveis como 0 mostrado na Figura 2.15, produz na saida uma tensdo
com 2=n — 1 niveis. Além disso, o ripple de alta frequéncia observado na corrente de carga
possui frequéncia n vezes maior que a frequéncia do ripple observado na corrente em cada
célula. Isso possibilita a redugdo no filtro utilizado e, consequentemente, na energia total

armazenada nos indutores, a qual é proporcional a 1/n°.

No Capitulo 8 é apresentado um estudo envolvendo um sistema constituido por dois

inversores em paralelo com acoplamento magnético.
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Figura 2.15: Conversor resultante da conexdao em paralelo de trés conversores trifasicos convencionais.
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2.3 Meétodos de Modulacao

Diferentes métodos de modulagdo para inversores multiniveis foram propostos ao longo das
Gltimas duas décadas com o objetivo de otimizar as duas principais figuras de mérito
associadas aos inversores multiniveis (perdas por chaveamento e THD), bem como resolver
0s demais problemas associados aos inversores multiniveis listados, em especial o problema
do balanceamento das tensdes nos capacitores do barramento CC e o problema do custo
computacional dos algoritmos de modulacdo. Os principais métodos de modulacdo atualmente
empregados sdo: 1) Modulacdo por Portadora Senoidal (SPWM) [45], [59]; 2) Modulacao por
Vetores Espaciais (SV-PWM) [38], [45], [46], [47]; 3) Eliminacdo Seletiva de Harmonicos
(SHE) [48], [49], [50]. Outros métodos de modulacdo podem ser encontrados na literatura
[51], [52], [54]. Abaixo sdo descritas as principais caracteristicas dos principais métodos

encontrados.

1) Space-Vector PWM (SV-PWM)

O método de modulacdo SV-PWM baseia-se no conceito de vetores espaciais introduzido por
Kovacs e Racz em 1984. Os vetores espaciais presentes no plano de fases de um inversor

trifasico qualquer sao definidos por

V() = (2/3)-[ Va(t) + a-Vb(t) + a2-Vb(t) ] (2.13)
onde a=-(1/2) + jN(3/2)

Va, Vb e V¢ sdo as trés tensdes fase-neutro do inversor

A Figura 2.16 apresenta o primeiro sextante do espaco vetorial de um inversor trifasico de trés
niveis. No método SV-PWM, um vetor espacial “médio” ¢ sintetizado na saida através da
comutacdo entre trés vetores originais. Os vetores escolhidos para este fim sdo aqueles que
estdo nos vértices do triangulo dentro do qual estd o vetor de referéncia V*. No exemplo
mostrado na Figura 2.16, estes vetores sdo V,, V4 e Vs. Os tempos de aplicacdo de cada um
deles devem ser tais que a média ponderada pelo tempo dos trés seja igual ao vetor de
referéncia V* amostrado em um determinado instante. Os maiores vetores meédios
sintetizaveis utilizando-se 0 método SV-PWM, dentro da regido linear do inversor, tém
amplitude igual a Vdd/\/3.
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Figura 2.16: Método SV-PWM - sintese de
vetores médios através de vetores existentes.

Definindo-se o indice de modulac¢do do inversor como sendo a relagdo entre a amplitude do
vetor sintetizado na saida e a componente fundamental da tensdo six-step, tem-se que o valor

méaximo do indice de modulacao obtido com 0 método SV-PWM, dentro da regido linear, vale

Mmax = M = 0,9096

(2/m)-Vdd

O método SV-PWM apresenta uma boa relacdo entre a distorcdo harmonica da tensdo de
saida e as perdas por comutagdo nas chaves do inversor. Suas principais desvantagens sdo seu
custo computacional elevado de suas equagdes, 0 que obriga a utilizagdo de tabelas (look-up

tables) que auxiliam a determinacéo do triangulo onde esta o vetor de referéncia.

Algumas varia¢bes do método SV-PWM, como a proposta por M. A. Severo Mendes [38],
objetivam reduzir o custo computacional do algoritmo de modulagéo. Outras variagdes visam

reduzir a distor¢do harmonica na tensao de saida [53], [54].

2) Modulagdo PWM Senoidal Com Portadora (SPWM)

O método de modulacdo PWM Senoidal Com Portadora (SPWM), também denominado
PWM Natural, consiste na determinagdo dos sinais de comando das chaves do inversor
através da comparacdo da tensdo senoidal de referéncia com uma portadora triangular de
frequéncia mais alta. Este método, originalmente proposto para inversores convencionais de
dois niveis, foi posteriormente estendido para inversores multiniveis. Em um modulador para
um inversor multinivel com N niveis, a tensdo senoidal de referéncia é comparada com N-1

portadoras triangulares de mesma amplitude e frequéncia, deslocadas verticalmente, gerando-
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se assim sinais de comando para (N-1)/2 chaves de cada brago do inversor. As demais (N-1)/2

chaves do mesmo bracgo recebem sinais de comandos complementares aos das primeiras.

Neste método a frequéncia de comutacdo do inversor sera igual a frequéncia das portadoras
triangulares. Frequéncias mais altas reduzem as distor¢cGes harménicas na tensdo de saida,
mas, em contrapartida, aumentam o nimero de comutacdes das chaves por periodo da

fundamental, aumentando as perdas por comutacéo.

Uma desvantagem atribuida a este método é a reduzida faixa de indice de modulacéo dentro
da regido de operacdo linear do inversor. Como o valor de pico da tensdo fase-neutro na saida
de um inversor trifasico de trés niveis vale Vdd/2, o indice de modulagdo maximo, dado como

relacdo entre este valor e a componente fundamental da tensdo six-step é:

Muax = _ Y042 _ m _ (785

(2/7)-Vdd 4

valor este menor do que o obtido pelo método SV-PWM, cujo MMAX vale 0,907. No
entanto, esta desvantagem pode ser facilmente contornada se for feita a injecdo de terceiro
harmonico na tensdo de referéncia [54], [55]. Neste caso, o limite de tensdo de saida obtido

com o método SPWM passa a ser o0 mesmo daquele correspondente ao método SV-PWM.

Os métodos SPWM e SV-PWM, embora utilizando abordagens diferentes, sdo equivalentes se
for feita uma injecdo de sequéncia zero adequada na tenséo de referéncia utilizada no método
SPWM [41], [43], [45], [56].

Outros problemas do método, de solucdo bem mais complexa, sdo:
- custo computacional da sua implementacéo digital;
- ndo prevé a operacédo dentro da regido de sobre-modulacao do inversor;
- ao contrario do método SV-PWM, ele ndo apresenta uma maneira natural de se utilizar

as redundancias presentes no circuito de forma a equalizar as tensdes dos capacitores.

3) Eliminagéo Seletiva de Harmonicos (SHE)

O método de modulacdo por Eliminacdo Seletiva de Harménicos (SHE), se baseia na
eliminacgdo de harmonicos pré-determinados a partir da escolha dos angulos de comutacao que
determinam a passagem de um nivel para outro, conforme mostrados na Figura 2.17 para um
inversor com um ndmero de niveis N igual a 2=m + 1 operando com um indice de modulacéo

elevado.
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Com n comutagdes por quarto de onda, é possivel controlar a amplitude da componente
fundamental e eliminar n-1 harmonicos. Para isso, é necessario determinar os angulos de
comutacdo oy, oy, ..., am de forma a se obter as amplitudes desejadas da componente

fundamental e dos n-1 harmaénicos utilizando-se a equagéo (2.14)

4 T
h = — Y [Vi cos(nay)] (2.14)
k=1

niw

A principal desvantagem do método SHE € o seu elevado custo computacional. A
determinacdo dos m angulos de disparo necessarios para a eliminacdo dos harménicos
selecionados implica encontrar a solugdo de equacdes transcendentais, 0 que impede que estes
calculos sejam feitos em tempo real. A solucdo € a utilizacdo de tabelas (look-up tables) com
valores de angulos de disparo previamente calculados e armazenados. Esta solucéo, por sua
vez, apresenta como inconveniente o fato de o tamanho destas tabelas ser diretamente
proporcional tanto ao nimero de niveis do inversor quanto a resolucdo que se deseja ter do
indice de modulacdo M. Para se limitar o seu tamanho de forma a viabilizar o seu
armazenamento em dispositivos como o DSP, deve-se limitar a resolucdo de M, o que é um
inconveniente em acionamentos elétricos. Algumas solucdes para este problema podem ser

encontradas na literatura [57], [58].

LT

Figura 2.17: Angulos de comutagéo utilizados no método SHE.
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4) Outros Métodos de Modulagdo

Encontram-se na literatura uma série de variagGes dos trés principais métodos de modulagéo

apresentados acima, as quais apresentam objetivos e aplicacBes especificos.

Na referéncia [59] os autores apresentam um metodo de modulacdo para conversores
multiniveis nas topologias HBC e Cascata Hibrida que produz o mesmo resultado, em termos
de distorcdo harmonica, que aquele alcancado utilizando-se o método SPWM com

deslocamento de fase nos conversores NPC.

Em [60] é apresentado um método de modulagédo baseado no método SV-PWM, voltado para
a aplicacdo em conversores NPC a GTO, cujo objetivo € minimizar a distor¢do harmonica na
tensdo utilizando uma estratégia para contornar a limitacdo de largura de pulso minima

imposta pelo GTO.

Uma técnica de modulacdo baseada no método SV-PWM objetivando reduzir a distorcdo

harmonica em conversores na topologia FC € apresentada em [61].

Em [62] € apresentado um método de modulagdo desenvolvido para o conversor HBC de sete
niveis usado como STATCOM e baseado no método Step Modulation, capaz de trabalhar com
baixa frequéncia de comutacdo sem ultrapassar o limite de distorcdo harménica na corrente
injetada no sistema, ndo necessitando de filtros na saida. Em [63] o mesmo autor apresenta
uma técnica de calculo dos angulos 6timos usados no método Step Modulation que permite
que tais angulos sejam calculados em tempo real, eliminando uma das principais desvantagens

deste método, seu elevado custo computacional.
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2.4 Semicondutores Utilizados como Chaves Principais

Os semicondutores utilizados como chaves principais nos inversores precisam ter capacidade
de bloqueio através de comando no terminal de gatilho ou base. Trés dispositivos sdo
atualmente empregados nestas aplicagbes: o GTO (Gate Turn-Off Tiristor), o MOSFET
(Metal-Oxide—Semiconductor Field-Effect Transistor), o IGBT (Insulated Gate Bipolar
Transistor) e o IGCT (Integrated Gate-Comutated Thyristor).

O GTO foi o primeiro dispositivo com comando de desligamento pelo terminal de controle a
ser utilizado em inversores. Sua estrutura é derivada do SCR, com modifica¢Bes no terminal
de gatilho visando permitir o desligamento através de comando neste terminal. Seu principal
inconveniente é seu baixo ganho de desligamento, o que exige elevada corrente proveniente

do modulo de controle para executar este tipo de manobra.

O MOSFET possui terminal de comando isolado e controlado em tensédo, exigindo pequena
poténcia de comando, o que juntamente a sua elevada capacidade de frequéncia sdo suas
principais vantagens em relacdo ao GTO. Sua principal limitacdo é sua queda de tensdo em
conducdo, que cresce rapidamente com 0 aumento da capacidade de blogueio do dispositivo.

O IGBT foi o passo seguinte de dispositivo de poténcia com disparo e blogueio controlados
pelo terminal de gatilho, e conserva a vantagem de controle em tensdo do MOSFET,
possuindo terminal de controle eletricamente isolado. No entanto sua estrutura interna é
derivada do Transistor de Juncdo Bipolar (TJB), o que ao contrario do MOSFET, Ihe confere

uma baixa tensdo de conducgéo.

O IGCT possui estrutura interna derivada do tiristor e, portanto, semelhante a do GTO. No
entanto, apresenta elevado ganho de comando de desligamento, eliminando a principal
desvantagem do GTO. Em relacdo ao IGBT, o IGCT apresenta capacidade de tensdo de
bloqueio similar e capacidade de corrente mais alta. Sua frequéncia de trabalho méxima é
inferior a do IGBT e superior a do GTO. O IGCT é fornecido com o circuito de comando de
base incorporado ao seu encapsulamento, sendo necessario apenas conectar uma fonte de

alimentacédo independente. O IGBT e 0 GTO sao fornecidos sem o circuito de disparo.

O IGBT apresenta, em relacdo ao IGCT, a vantagem de permitir o controle da taxa de
variacdo da corrente de anodo via comando de base. No IGCT este controle néo é disponivel e
deve-se utilizar um circuito externo capaz de limitar a taxa de crescimento da corrente. No

entanto, o IGCT apresenta uma vantagem em relacdo ao IGBT que justifica a sua escolha em
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aplicacbes de média tensdo e alta poténcia: o IGCT apresenta perdas ligeiramente menores
que as do IGBT em conduc¢do e muito menores durante o transitério de disparo (cerca de 8%
das perdas apresentadas pelo IGBT). O IGBT apresenta perdas um pouco menores durante o
bloqueio [64]. A soma das perdas em disparo e bloqueio, no entanto, sdo geralmente
favoraveis ao IGCT. Em aplicacdes de média tensdo e alta poténcia, isso significa poder

utilizar frequéncias de comutagcdo um pouco maiores, o que permite reduzir a THD da tens&o.

Sendo assim, as aplicacdes atuais se limitam aos dois ultimos dispositivos acima (IGBT e
IGCT), sendo o primeiro vantajoso em aplicacdes de média poténcia ou que exijam menores

frequéncias de comutacdo, e sendo o Ultimo a melhor escolha em aplicacdes de alta poténcia.

Além das diferencas listadas acima, outras diferencas funcionais devem ser consideradas ao se
escolher e especificar um dispositivo de poténcia para aplicacdo em um conversor multinivel.
Estas caracteristicas séo:
- Ton € Torr: S80 0s tempos minimos que estes dispositivos devem permanecer ligados
(ton) ou desligados (torr) antes de uma nova comutacéo;
- ton € torr: S80 0s tempos de duragdo dos transitorios de disparo e bloqueio
respectivamente;

- fmax: € a maxima frequéncia de chaveamento na qual os dispositivos podem operar;
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2.5 Conclusodes

Inversores multiniveis sdo uma solucédo atrativa para elevar a tenséo e a poténcia da carga a
partir da utilizacdo de semicondutores com tensbes de bloqueio e capacidade de corrente
padrdo. Isso permite a utilizacdo de chaves mais baratas, reduzindo o custo da solucéo final e
flexibilizando a fase de projeto do conversor, uma vez que estas chaves sdo fornecidas por um
grande nimero de fabricantes em uma vasta gama de parametros de corrente, tensdo e

frequéncia.

Diversas topologias de conversores multiniveis podem ser encontradas na literatura, cada qual
apresentando uma ou mais vantagens com relacdo as demais, tais como facilidade para a
equalizacdo das tensbGes dos capacitores, reducdo do numero total de chaves para um
determinado ndmero de niveis N, capacidade de modularizacdo, eliminacdo de elementos
reativos (indutores e capacitores), reducdo do nimero de fontes de tensdo CC independentes

necessarias, etc.

As duas principais figuras de mérito usadas para avaliar conversores multiniveis sdo as perdas
por comutacdo nas chaves e a THD na tensdo de saida. Existe um trade-off entre as duas e a

melhora de uma geralmente implica na piora da outra.

Os principais métodos de modulagdo utilizados em inversores convencionais de dois niveis,
como o SV-PWM, o SPWM e o SHE, podem também ser usados em conversores multiniveis.
Os métodos SPWM e SV-PWM se equivalem e apresentam boa relacdo entre perdas por
comutacdo e THD da tensdo de saida. O método SHE produz menores perdas por comutacédo

que os dois métodos anteriores, mas apresenta elevado custo computacional.

Em aplicacfes de média tensdo e alta poténcia as perdas por comutacdo tornam-se um
problema importante a ser resolvido. Diversas solu¢des em termos de topologias e de métodos
de modulagdo ja foram propostas visando minimizar estas perdas, a maioria delas impactando

negativamente no THD da tensdo de saida.

Dois dispositivos de poténcia sdo preferencialmente utilizados em inversores multi-niveis, o
IGBT e 0 IGCT. O IGCT € o mais vantajoso em aplicacfes de média tensdo e alta poténcia

devido as menores perdas durante o disparo quando comparado ao IGBT.
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3 Estudo do Inversor NPC Trifasico

A topologia Neutro Grampeado a Diodo (NPC) é uma das mais estudadas e a mais utilizada
comercialmente dentre as topologias de conversores multiniveis existentes. Embora tenha sido
proposta apés a topologia HBC, a topologia NPC foi a primeira a ser largamente usada na
industria. A sua versdo de trés niveis responde pela maior parte das aplicacbes comerciais,
mas a versdo de cinco niveis € atualmente mais estudada e ja responde por um numero

consideravel de aplicagdes comerciais.

As vantagens da topologia NPC com relacéo a topologia HBC séo a necessidade de uma Gnica
fonte de tensdo CC e a menor complexidade do circuito. Comparado a topologia FC, o
conversor NPC nédo apresenta o problema relacionado ao transitorio de partida observado no
conversor FC, quando diferentes tensdes sobre os capacitores flutuantes precisam ser
previamente ajustadas, o que exige a utilizacao de circuitos externos dedicados a este fim.

A sequir é apresentado um estudo detalhado das caracteristicas da topologia NPC.

3.1 O lnversor NPC Trifasico de Trés Niveis

O circuito correspondente a um dos bracos do inversor com neutro grampeado a diodo (NPC)
de trés niveis é mostrado na Figura 3.1. Os diodos D; e D, tém como objetivo limitar as
tensdes nas chaves externas (S; e S4) e por isso sdo denominados diodos de grampeamento.
Outra funcdo destes diodos é permitir que se possa aplicar o potencial do ponto 0 no ponto Vs

do bracgo, no qual é conectada uma das fases da carga.

°‘H 54

Figura 3.1: Inversor NPC de trés niveis (brago da fase A).
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Cada braco do inversor pode assumir trés estados diferentes, caracterizados pela tensdo no
ponto Vs em relacdo ao ponto 0. Estes estados sdo funcdo da combinacdo de estados das 4
chaves S, S;, Sz e Sy4, € sdo mostrados na Tabela 3.1, juntamente com a combinacao de estados

das chaves necessaria para gerar cada um deles.

Tabela 3.1: Estados possiveis na fase A para um inversor NPC de trés niveis
L = ligado; D = desligado

Estado das Chaves
Estados Vs S S, S, S,
1 Vdd/2 L L D D
0 0 D L L D
-1 -vdd/2 D D L L

3.2 O Inversor NPC Trifasico de Cinco Niveis

O conversor NPC de cinco niveis, mostrado na Figura 3.2, € uma extensdo do inversor NPC
de trés niveis, no qual, além de ser possivel gerar na saida de cada brago (pontos Va, Vb e V¢
desta figura) os potenciais +Vdd/2, 0 e -Vdd/2, é possivel também gerar outros dois potenciais
intermediarios: +Vdd/4 e -Vdd/4. Para que isso seja possivel, sdo necessarias 8 chaves e, pelo
menos, 6 diodos de grampeamento em cada brago do conversor. Na maioria das aplicacdes,
ndo ha conexdo elétrica entre o ponto de neutro da carga (ponto N) e o ponto central do

barramento CC do inversor (ponto 0).

A Tabela 3.2 apresenta os cinco estados que cada brago do inversor NPC de cinco niveis pode
assumir, bem como a combinagdo de estados das 8 chaves necesséria para gerar cada um
destes estados. Cada um destes estados é caracterizado pelo potencial dos pontos Va, Vb e V¢

em relacdo ao ponto 0.

Os diodos de grampeamento DC; a DCg¢ indicados no brago A do conversor da Figura 3.2 séo
submetidos a diferentes valores de tensdo de polarizagdo reversa, especificados na Tabela 3.3.
Para evitar o superdimensionamento daqueles submetidos as tenses mais baixas (Vdd/4 e
2-Vdd/4), pode-se: (a) especificar diodos com tensdes reversas diferentes, adequados a cada
posicdo no circuito; (b) utilizar diodos idénticos e especificados para a menor tensdo de
polarizagdo reversa da Tabela 3.3 e, nas posi¢cdes onde as tensfes reversas sao maiores,
utilizar conexdes em série de dois ou trés diodos. Esta Ultima é a solucdo normalmente
adotada na pratica, ja que elimina o problema da especificacdo de diodos diferentes em um
mesmo circuito. Seguindo-se este raciocinio, no diagrama da Figura 3.2 os simbolos DC; e

DCs correspondem a trés diodos em série especificados para a tensdo Vdd/4, enquanto que 0s
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simbolos DC3 e DC, equivalem a dois destes diodos em série, também especificados para
Vdd/4.

Com relacdo as chaves principais de cada braco do inversor NPC de cinco niveis, indicadas
como S; a Sg no diagrama da Figura 3.2, todas elas sdo submetidas a uma mesma tenséo de
polarizacdo direta méaxima, igual a VVdd/4. Esta é uma das grandes vantagens dos inversores
multiniveis, ou seja, a menor solicitagdo de tensdo sobre as chaves principais do circuito. De
forma genérica, a tensdo direta maxima sobre as chaves de um inversor de N niveis sera igual
a Vdd/(N-1).

s & 3
Vad4 () DC]Zk O_“;} a9 g O_“;} g "‘“@5
i o % 53 IS IS
Vaaa(D) D3 i i
T DC2i\ TN FA)
0 AT 54 A% A%
DC/ Va TN Vi, FA) Ve
Vada () DC47y ! N — iy '
A 2 83 & %
+
vaan () peery =k 7 56 gl .
A % 57 5 5
A 3 58 & 8
Figura 3.2: Diagrama do Inversor Trifasico NPC de cinco niveis.
Tabela 3.2: Estados de um brago de um inversor NPC de cinco niveis
Estados Vs Estado das Chaves (L = ligado; D = desligado)
S; S, S3 S, Ss Se Sy Sg
2 Vdd/2 L L L L D D D D
1 Vdd/4 D L L L L D D D
0 0 D D L L L L D D
-1 -Vdd/4 D D D L L L L D
-2 -\Vvdd/2 D D D D L L L L
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Tabela 3.3: Tensdes de polarizacdo reversa nos diodos de grampeamento
Diodos de Grampeamento

DC, e DCg¢ DC; e DC, DC, e DCs

Tenséo Reversa Vdd/4 2:Vdad/4 3-Vdd/4

Cada brago do inversor de cinco niveis pode assumir cinco diferentes estados, dependendo de
quais das oito chaves estdo ligadas ou desligadas, conforme Tabela 3.2. Desta forma, a tenséo
do ponto central de cada braco em relacdo ao ponto 0 pode ser igual a +Vvdd/2, +Vdd/4, O, -
Vdd/4 ou —-Vdd/2 (estados +2, +1, 0, —1 e —2 respectivamente). Havendo trés bragos, com
cinco estados possiveis cada um, o numero de diferentes combinacdes de estados deste
inversor sera igual a 5° = 125 estados. Muitos destes estados sdo redundantes, isto &,

produzem as mesmas tensdes fase-neutro nas trés fases da carga.

A tensdo no ponto central de cada braco em relacdo ao ponto O indicado no diagrama da
Figura 3.2 (Vxo onde X = {A,B,C}) pode ser expressa em funcdo do estado em que se
encontra esta fase. Seja Ca uma variavel cujo valor equivale ao estado em que se encontra a
fase A do inversor, ou seja, Ca = {2,1,0,-1,-2}. A tenséo Vao pode ser expressa através da

seguinte equacao em fungédo de Ca:
Vao = f(CA) = (Vdd/4)CA

Pode-se escrever expressdes analogas para as fases B e C, ou, de forma genérica,
Vxo = (Vdd/4)-Cx para X ={AB,C} (3.1)

Considerando-se carga trifasica equilibrada conectada em Y e sem conex&o entre o neutro e o
ponto O, pode-se determinar as tensdes fase-neutro Van, Ven € Ven €m fungéo das tensoes
VX0 no inversor aplicando-se o teorema da superposic¢do ao circuito mostrado na Figura 3.3,

obtendo-se:
Van = +(2/3)-Vao - (1/3)-Veo - (1/3)-Veo
Ven = -(1/3)-Vao + (2/3)-Veo - (1/3)-Vco
Ven = -(1/3)-Vao - (1/3)-Veo + (2/3)-Vco

ou, em notacdo matricial,
Van +2/3 -13  -1/3 Vao

/3 +2/3 -1/3 |- | Veo (3.2)
Ven -1/3 -13  +2/3 Veo

<
2
I
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Vho

Yoo

WVen

Figura 3.3: Carga trifasica equilibrada alimentada pelo inversor.

Substituindo (3.1) em (3.2), vem

Van +2/3 -13  -1/3 Ca
Ven | = (Vdd4)-| -1/3 +2/3 -1/3 |- | Cg| com Cx={2,1,0,-1,-2} (3.3)
Ven 13 <13 +203 Ce

A equacdo (3.3) permite calcular as tensdes fase-neutro na carga em funcdo da tensdo Vdd do
barramento CC e dos estados dos trés bracos do inversor de cinco niveis. A Tabela 3.4
apresenta as 125 combinag6es possiveis das variaveis Ca, Cb e Cc, bem como as tensoes fase-
neutro correspondentes calculadas segundo a equacéo (3.3) e mostradas nas colunas 5, 6 e 7

da tabela.

A partir das tensdes fase-neutro na carga, determina-se as componentes nos eixos d e g do

plano de fases das tensdes Van, Ven € Ven Utilizando-se a transformada de Clark:
Vg = (2/3) - (Van-€0s(0°) + Vpy-€05(120°) + Ven-c0s(240°) )
Vg = (213) - (Van-sen(0°) + Ven-sen(120°) + Ven-sen(240°) )

ou, em notacdo matricial,

Vyq 1 -12 -1/2 Van
= (23) - - | Ven (3.4)
\Z 0 (32 -V@32) Ven
Substituindo (3.3) em (3.4) vem:
V4 1 -1/2 -1/2 Ca
= (Vdd/e) - Cs (3.5)
Vq 0 (32) -V(3/2) Cc
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A equacdo (3.5) é usada para determinar as coordenadas d e q dos vetores espaciais (colunas 8
e 9 da Tabela 3.4) em funcéo dos sinais de comando. Para se obter as coordenadas polares

(mddulo e angulo) deste vetor, mostradas nas colunas 10 e 11 da Tabela 3.4, utiliza-se

V| = (Vd + Vg)* (3.6)
2V = tan(Vg/Vd) (3.7)

O modulo do vetor espacial pode também ser expresso em funcdo do indice de modulagdo M

do inversor e da tensdo do barramento CC deste através da equacao

V| = M-(2/n)-Vdd (3.8)

O valor de pico da componente fundamental da tensdo fase-neutro na carga € numericamente

igual ao médulo do vetor espacial correspondente, isto &,

VANl = M(Z/TE)Vdd (39)

A matriz da equacdo (3.5) é singular, isto €, uma das colunas €é linearmente dependente das
outras duas, o que demonstra que nédo € possivel se determinar, de forma univoca, as variaveis
Ca, Cg e Cc a partir do vetor espacial que se deseja sintetizar. Ao contrario, ha varias
combinacBes possiveis destas trés variaveis capazes de produzir um determinado vetor
espacial, combinagfes essas chamadas redundancias. Na Tabela 3.4 os vetores redundantes
sdo agrupados e ordenados em funcdo do seu modulo e angulo. Ha, por exemplo, cinco
diferentes combinacdes das variaveis Ca, Cb e Cc capazes de produzir o vetor nulo. No total,
h& 61 diferentes vetores espaciais resultantes produzidos pelas 125 combinacdes de estados do
inversor de cinco niveis trifasico. Os 24 vetores com médulo igual ou superior a 2,31-(\VVdd/4)
sdo produzidos por apenas um estado do inversor, isto é, ndo possuem redundancia. Para 0s
demais 37 vetores, existem redundancias que permitem escolher a combinacdo mais

apropriada de forma a atingir objetivos tais como:

(i) minimizar o nimero de comutacdes das chaves;

(i) equalizar as poténcias dissipadas em cada chave;

(iii) equalizar as tensdes dos 4 capacitores do barramento CC;

(iv) produzir uma determinada forma de onda de tenséo entre o ponto de neutro da
carga e o ponto central do barramento CC do inversor.



Tabela 3.4: estados possiveis em um inversor NPC de cinco niveis trifasico
Ordenacgdo em funcdo do moédulo e do angulo do vetor espacial produzido na saida
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Estado dos Bragos

Tensdes e Vetores Resultantes (em funcdo de Vdd/4)

do Inversor Tensdes Fase-Neutro Vetor Resultante Vetor Resultante
Estado Sa Sh Sc Van Vbn \Vcen d q Mabdulo Angulo
1 -2 -2 -2
2 -1 -1 -1
3 0 0 0 0,000 0,000 0,000 0,00 0,000 0,00 0
4 1 1 1
5 2 2 2
6 -1 -2 -2
7 0 -1 -1
8 1 0 0 0,667 -0,333 | -0,333 | 0,67 0,000 0,67 0
9 2 1 1
10 -1 -1 -2
11 0 0 -1
12 1 1 0 0,333 0,333 -0,667 | 0,33 0,577 0,67 60
13 2 2 1
14 -2 -1 -2
15 -1 0 -1
16 0 1 0 -0,333 0,667 -0,333 | -0,33 | 0,577 0,67 120
17 1 2 1
18 -2 -1 -1
19 -1 0 0
20 0 1 1 -0,667 0,333 0,333 -0,67 | 0,000 0,67 180
21 1 2 2
22 -2 -2 -1
23 -1 -1 0
o4 0 0 1 -0,333 | -0,333 0,667 -0,33 | -0,577 0,67 240
25 1 1 2
26 -1 -2 -1
27 0 -1 0
28 1 0 1 0,333 -0,667 0,333 0,33 | -0,577 0,67 300
29 2 1 2
30 0 -1 -2
31 1 0 -1 1,000 0,000 -1,000 1,00 0,577 1,15 30
32 2 1 0
33 -1 0 -2
34 0 1 -1 0,000 1,000 -1,000 | 0,00 1,155 1,15 90
35 1 2 0
36 -2 0 -1
37 -1 1 0 -1,000 1,000 0,000 -1,00 | 0,577 1,15 150
38 0 2 1
39 -2 -1 0
40 -1 0 1 -1,000 0,000 1,000 -1,00 | -0,577 1,15 210
41 0 1 2
42 -1 -2 0
43 0 -1 1 0,000 -1,000 1,000 0,00 | -1,155 1,15 270
44 1 0 2
45 0 -2 -1
46 1 -1 0 1,000 -1,000 0,000 1,00 | -0,577 1,15 330
47 2 0 1
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Estado dos Bragos

TensdBes e Vetores Resultantes (em funcao de Vdd/4)

do Inversor TensOes Fase-Neutro Vetor Resultante | Vetor Resultante
Estado Sa Sb Sc Van Vbn Ven d q Mddulo Angulo
18 0 2 2
49 1 1 1 | 1333 | 0667 | -0,667 | 1,33 | 0000 | 1,33 0
50 2 0 0
51 0 0 -2
52 1 1 1 | 0667 | 0667 | -1,333 | 067 | 1155 | 1,33 60
53 2 2 0
54 -2 0 -2
55 | -1 1 1| 0667 | 1,333 | -0,667 | -067 | 1,155 | 1,33 120
56 0 2 0
57 | -2 0 0
58 | -1 1 1| -1333 | 0667 | 0667 | -133 | 0000 | 1,33 180
59 0 2 2
60 -2 -2 0
61 | -1 1 1| -0667 | -0667 | 1333 |-067 | -1155 | 133 240
62 0 0 2
63 0 -2 0
64 1 1 1 | o667 | -1333 | 0667 | 0,67 | -1155 | 133 300
65 2 0 2
08 1 1 2 | 1667 | -0333 | -1,333 | 1,67 | 0577 | 176 19
67 2 0 -1
o8 , : 2 11333 | 0333 | -1,667 | 133 | 1,155 | 1,76 #
69 2 1 -1
70 0 1 2 1 0333 | 1,333 | -1667 | 033 | 1,732 | 176 79
71 1 2 -1
= L 2 1 0333 | 1667 | -1,333 | -033 | 1732 | 176 101
73 0 2 -1
A 2 L 1 | 1333 | 1,667 | -0333 | -1,33 | 1155 | 176 139
s | 2 2 0
L Lo L O | 1667 | 1333 | 0333 | -1,67 | 0577 | 176 161
77 -1 2 1
e 0 L1 1667 | 0333 | 1,333 | -167 | -0577 | 176 199
79 -1 1 2
L Lo . L1 1333 | -0333 | 1667 |-133 | -1155 | 176 221
81 -1 0 2
82 N 2 L 1 0333 | -1,333 | 1,667 | -033 | -1732 | 176 259
83 0 1 2
i . 2 L1 0333 | -1667 | 1333 | 033 | -L732 | 176 281
85 1 -1 2
i - 2 O 1 1333 | -1,667 | 0,333 | 1,33 | -1,155 | 1,76 319
87 2 -1 1
58 - 2 L1 1667 | -1,333 | -0,333 | 167 | 0577 | 1,76 341
89 2 1 0
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Estado dos Bragos

TensdBes e Vetores Resultantes (em funcao de Vdd/4)

do Inversor Tensdes Fase-Neutro Vetor Resultante Vetor Resultante
Estado Sa Sb Sc Van Vbn Ven d q Mddulo Angulo

90 1 2 21 2000 | -1,000 | -1,000 | 2,00 | 0000 | 200 0
91 2 -1 -1
92 L L 2 1 1000 | 1,000 | -2000 | 100 | 1732 | 200 60
93 2 2 -1
94 -2 L -2 -1,000 | 2,000 | -1,000 | -1,00 | 1,732 2,00 120
95 -1 2 -1
96 2 L L 1 2000 | 1,000 | 1,000 | -200] 0000 | 200 180
97 -1 2 2
98 -2 2 L -1,000 | -1,000 | 2,000 | -1,00 | -1,732 2,00 240
99 -1 -1 2
100 L -2 L 1,000 | -2,000 | 1,000 | 1,00 | -1,732 2,00 300
101 2 -1 2
102 2 0 -2 2,000 | 0,000 | -2,000 | 2,00 | 1,155 2,31 30
103 0 2 -2 0,000 | 2,000 | -2,000 | 0,00 | 2,309 2,31 90
104 -2 2 0 -2,000 | 2,000 [ 0,000 | -2,00 | 1,155 2,31 150
105 -2 0 2 -2,000 | 0,000 | 2,000 | -2,00 | -1,155 2,31 210
106 0 -2 2 0,000 | -2,000 | 2,000 | 0,00 | -2,309 2,31 270
107 2 -2 0 2,000 | -2,000 | 0,000 | 2,00 | -1,155 2,31 330
108 2 -1 -2 2,333 | -0,667 | -1,667 | 2,33 | 0,577 2,40 14
109 2 1 -2 1,667 | 0667 | -2,333 | 167 | 1,732 2,40 46
110 1 2 -2 0,667 | 1,667 | -2,333 | 0,67 | 2,309 2,40 74
111 -1 2 -2 -0,667 | 2,333 | -1,667 | -0,67 | 2,309 2,40 106
112 -2 2 -1 -1,667 | 2,333 | -0,667 | -1,67 | 1,732 2,40 134
113 -2 2 1 -2,333 | 1,667 | 0,667 | -2,33 | 0,577 2,40 166
114 -2 1 2 -2,333 | 0,667 | 1,667 | -233 | -0,577 2,40 194
115 -2 -1 2 -1,667 | -0,667 | 2,333 | -1,67 | -1,732 2,40 226
116 -1 -2 2 -0,667 | -1,667 | 2,333 | -0,67 | -2,309 2,40 254
117 1 -2 2 0,667 | -2,333 | 1,667 | 0,67 | -2,309 2,40 286
118 2 -2 1 1,667 | -2,333 | 0667 | 1,67 | -1,732 2,40 314
119 2 -2 -1 2,333 | -1,667 | -0,667 | 2,33 | -0,577 2,40 346
120 2 -2 -2 2,667 | -1,333 | -1,333 | 2,67 | 0,000 2,67 0
121 2 2 -2 1,333 | 1,333 | -2,667 | 1,33 | 2,309 2,67 60
122 -2 2 -2 -1,333 | 2,667 | -1,333 | -1,33 | 2,309 2,67 120
123 -2 2 2 -2,667 | 1,333 | 1,333 | -2,67 | 0,000 2,67 180
124 -2 -2 2 -1,333 | -1,333 | 2,667 | -1,33 | -2,309 2,67 240
125 2 -2 2 1,333 | -2,667 | 1,333 | 1,33 | -2,309 2,67 300
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Um inversor trifasico qualquer pode ser representado pelo seu espago vetorial, que consiste no
conjunto de vetores espaciais que este inversor pode produzir em funcéo das combinac@es dos
estados dos seus bracos. Na Figura 3.4, na Figura 3.5 e na Figura 3.6 sdo mostrados os planos
de fases e vetores espaciais correspondentes aos inversores trifasicos de dois, trés e cinco
niveis, respectivamente. A escala destas figuras foi normalizada em funcdo da tensdo do
barramento CC (\Vdd). Nas trés figuras o circulo pontilhado menor (preto) indica o limite da
regido linear do inversor, equivalente a M = 0,9069, enquanto que o circulo pontilhado maior
(azul) delimita a regido n&o linear ou de sobre-modulagdo do mesmo e equivale a M = 1. Para
sintetizar na saida um vetor cujo mddulo seja superior ao raio dos circulos menores, 0

inversor tera que operar na regido de sobre-modulag&o.

Na Figura 3.6 sdo mostrados quatro hexagonos. O hexagono menor (H;) delimita todos os
vetores que podem ser gerados caso a diferenca entre as variaveis de estado de cada braco
(Ca, Cb e Cc) tenha moédulo maximo igual a 1, ( [max(Ca,Cbh,Cc) — min(Ca,Ch,Cc)] = 1),
como por exemplo {2,2,1}, {1,0,1} e {-2,-2,-1}. Estas combina¢bes geram as menores
tensdes de fase possiveis na carga. O segundo hexagono em ordem crescente de tamanho, Ho,
representa as combinacBes possiveis para as quais [max(Ca,Ch,Cc) — min(Ca,Cb,Cc)] = 2,
como por exemplo, {2,2,0}, {1,0,-1} e {-2,0,0}. Da mesma forma o hexagono H;z &
caracterizado por [max(Ca,Cb,Cc) — min(Ca,Ch,Cc)] = 3, enquanto que o hexagono maior,
H,4, por [max(Ca,Cb,Cc) — min(Ca,Ch,Cc)] = 4, como por exemplo {2,2,-2}, {2,-2,0}, {2,-1,-
2}, {-1,2,-2} e {0,2,-2}.

O numero de redundancias Nr de um vetor pertencente ao hexagono Hi, onde i = {1,2,3,4}, €

dado por

Ng = 4—i (3.10)

Pode-se escrever também

Nr = 4 —[ max(Ca,Ch,Cc) — min(Ca,Cb,Cc) ] (3.11)

que expressa 0 numero de redundancias em funcéo das variaveis de estado. Isto significa que
os vetores do hexadgono H; possuem trés redundancias, os de H,, duas redundancias, os do Hs,

uma redundancia, e os do H, ndo possuem redundancia.
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O vetor nulo é gerado por qualquer combinacgdo na qual as trés variaveis de estado sdo iguais
em mddulo e sinal ({2,2,2}, {1,1,1}, {0,0,0}, {-1,-1,-1} e {-2,-2,-2}).
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y .................... N/
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Figura 3.4: Vetores espaciais de um Figura 3.5: Vetores espaciais de um
inversor trifésico de dois niveis. inversor trifasico de trés niveis.
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Figura 3.6: Vetores espaciais de um inversor NPC trifasico de cinco niveis.

Uma forma mais usual de representacdo gréfica dos vetores espaciais no plano de fases € a
mostrada na Figura 3.7 (correspondente a um inversor de cinco niveis) na qual os vetores

espaciais sdo representados pelos vértices dos triangulos mostrados.
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3 2 = 0 1 2 3
Figura 3.7: Representacdo do espaco vetorial no inversor NPC de cinco niveis.

3.3 Regibes Linear e de Sobre-modulacéo do Inversor

O circulo pontilhado menor na Figura 3.8, inscrito no hexagono maior (H4), determina a
fronteira entre as regides linear e de sobre-modulacéo do inversor. Qualquer vetor espacial de
referéncia com maodulo igual ou inferior ao raio deste circulo, como o vetor de referéncia V1*

mostrado nesta figura, implicara na operacéo dentro da regido linear do inversor.

Se, por outro lado, o vetor de referéncia possui um modulo maior que o raio do circulo menor,
como o vetor V,* mostrado na figura, ele estara dentro da regido nao linear ou de sobre-
modulacdo do inversor. Como a amplitude do vetor produzido na saida do inversor tem como
limite o hexdgono H, da figura, a operacdo na regido de sobre-modulacdo implica da
producdo de vetores espaciais na saida do inversor com modulos diferentes do modulo do
vetor de referéncia (V*). Enquanto V* gira com amplitude constante no plano de fases, os
vetores espaciais produzidos na saida tém sua amplitude delimitada pelo hexagono H, e,
portanto, variando em funcdo do seu angulo de fase. Esta variagdo implica em um
funcionamento ndo linear do inversor, caracterizada por uma maior distorcdo harménica da

tensdo de saida.

Os maiores vetores disponiveis no inversor pertencem ao hexagono H, da Figura 3.8 e
apresentam amplitude de 2,666-Vdd/4 = (2/3)-Vdd. Os vetores V; e V, nesta figura sdo dois

dos seis vetores com este médulo. O circulo que limita a regido de operacdo linear do inversor
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tem raio que equivale ao médulo dos vetores de menor amplitude pertencentes ao hexagono
H4, como o vetor V3, por exemplo. Este vetor corresponde a bissetriz do angulo interno
formado pelos vetores Vi e V, e sua amplitude vale Vdd/v3. Portanto, Vdd/V3 é o valor do
raio do circulo inscrito no hexagono H, e € o maior comprimento possivel do vetor de
referéncia V* na operacdo dentro da regido linear do inversor. Substituindo-se este limite em
(4.8), vem:

Vdd/A~3 = M-(2/r)-Vdd
donde se conclui que M = 0,9069 é o valor limite de indice de modulacdo para a operacéo na

regido linear do inversor.

Como o valor de pico da componente fundamental da tensdo fase-neutro na carga € igual ao

maodulo de V*, o maior valor de pico da componente fundamental desta tensdo sera:

maX(Vfase-neutrovpico) = Vdd/\/s (312)

Com relacdo a tensdo fase-fase, o valor de pico maximo da componente fundamental sera:

max(Viase-neutropics) = V3-Vdd/A3 = Vdd (3.13)
............ 2\ A
......... Ha
'''''' H hi? '."'.
V4
:.-"Vz* H>
: V3

Figura 3.8: Operacdo nas regifes linear (\V/1*)e de sobre-modulacédo (V,*).
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3.4 Dimensionamento do Sistema

Os inversores multiniveis sdo freqlientemente utilizados em aplica¢Ges de média tensdo e alta
poténcia, em FACTS (frequéncia fixa) ou em acionamento de maquinas elétricas (frequéncia
variavel). Optou-se por estudar uma aplicagdo em acionamento, sendo a carga um motor de
inducdo de 4,16 kV e 0,5 MW. Com base nesta escolha, dimensionou-se 0 inversor

(barramento CC e semicondutores).

1) Dimensionamento do barramento CC do inversor:

Sendo a tenséo eficaz fase-fase do motor igual a 4,16 kV, tem-se que o valor de pico desta
tensdo é V2:4,16 kV = 5,88 kV. A equacdo (3.13) demonstra que a tensdo do barramento CC
é igual ao valor de pico da tensdo fase-fase da carga. Esta equacdo ndo leva em conta as
guedas de tensdo nos semicondutores. De forma a compensar tais quedas, selecionou-se para

o barramento CC do inversor a tensdo Vdd =6 kV.

2) Dimensionamento em Tensdo dos Semicondutores Principais:
(i) IGCT:

A tenséo de bloqueio direta sobre as chaves do inversor NPC é dada por
ViLogueio = Vdd /(N —-1) (3.14)

onde N é o nimero de niveis do inversor.
Tem-se entdo que VeLogueio = 6000/ (5—1) = 1500V

Segundo o fabricante, para que o IGCT apresente uma taxa de falhas de 100 FIT (100
falhas a cada 10® horas de utilizag4o), este dispositivo deve ter o pardmetro Vpciink igual a

duas vezes a tensdo CC de bloqueio a qual ele é submetido. Tem-se, portanto, que
Vbciink = 2-1500V = 3000V
(ii) Diodo de Roda Livre:

A tensdo reversa sobre os diodos de roda livre é igual a tensdo direta sobre o IGCT
quando este esta desligado, uma vez que a chave e o diodo sdo ligados em anti-paralelo. O

dimensionamento de um IGCT compativel com as tensdes de blogueio observadas em um
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determinado conversor garante que o diodo de roda livre presente neste IGCT também

tera capacidade de blogueio compativel com este conversor.

(iii) Diodo de Grampeamento:

Considerando-se a estratégia de utilizar diodos de grampeamento de mesma especificacdo e
utilizar dispositivos em série nos pontos onde as tensbes solicitantes sdo maiores, deve-se

dimensionar tais diodos para a tensdo VVdd/4, conforme Tabela 3.3.

O parametro Vrrwm destes dispositivos deve ser duas vezes maior que a tensao reversa maxima

solicitante de forma a conferir uma confiabilidade igual a 100 FIT. Tem-se portanto que

Vpciink = 2:Vdd/4 = 3000V

3.5 Modelo Para Calculo de Perdas Nos Semicondutores

A poténcia dissipada nas chaves do inversor é composta de duas parcelas: (a) poténcia devido
a conducdo de corrente através dos dispositivos; (b) poténcia devido a comutacdo dos
dispositivos.

A poténcia instantanea dissipada por conducdo nas chaves € dada pelo produto entre a
corrente de conducdo e a queda de tensdo que esta corrente provoca sobre o dispositivo. Tal
poténcia depende unicamente da corrente de conducgdo (a qual depende da carga) e dos
parametros do semicondutor, ndo sendo possivel alterd-la significativamente através da
estratégia de controle do conversor, embora seja possivel transferir parte desta poténcia de

uma chave para a outra através do método de modulacao.

A parcela da poténcia dissipada devido a comutacdo dos dispositivos € funcdo das
caracteristicas do dispositivo, do valor da corrente antes do bloqueio ou ap6s o disparo deste.
Em chaves do tipo IGCT a dissipacdo de poténcia durante o disparo € muito pequena e
normalmente desprezada nos calculos préaticos, levando-se em conta apenas as perdas
produzidas durante o bloqueio. Nos IGBTS, no entanto, a parcela correspondente ao disparo
nédo é desprezivel e deve ser somada as perdas de bloqueio de forma a se obter as perdas totais

por comutacao.
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O caélculo das perdas por comutacdo dos semicondutores em ambiente de simulacéo leva em
conta parametros dos fabricantes dos dispositivos, as mudancas de estado que ocorrem neste
braco e o sentido da corrente de carga. As mudancas de estado de cada semicondutor podem
ser determinadas pela mudanca de estado do brago. A Tabela 3.5 relaciona, para o inversor
NPC de cinco niveis, os semicondutores principais que apresentam perdas por comutacdo em
cada mudanca de estado possivel e sentido de corrente em um determinado braco. Nesta
tabela, as chaves e os diodos de roda livre sdo tratados de forma separada, embora facam parte
de um mesmo dispositivo semicondutor. Nesta tabela sdo consideradas apenas as operacoes
de bloqueio dos dispositivos. As perdas por comutacdo nas operacGes de disparo séo

consideradas despreziveis.

Tabela 3.5: Dispositivos com dissipacao de poténcia por comutacdo em
funcdo da transicdo de estado de um determinado braco do inversor

Mudanca de Estado Sentido da Corrente de Carga
do Braco

C(i-1) C(i) >0 I<0
2 1 IGCT 1 Dy, Dy, D3, Dy
1 2 DC1 IGCT 5
1 0 IGCT 2 DC2
0 1 DC 3 IGCT 6
0 -1 IGCT 3 DC4
-1 0 DC5 IGCT 7
-1 -2 IGCT 4 DC 6
-2 -1 Ds, Dg, D7, Dg IGCT 8

Considera-se ainda que ndo ocorrem desligamentos de dois ou mais IGCTs (chave)
simultaneamente. Em outras palavras, as mudancas de estado dos bragos devem satisfazer o

seguinte critério:
| C(i-1) — C(i) |[<£1

No entanto, dependendo do método de modulacdo utilizado, podem ocorrer transicdes nas
quais | C(i-1) — C(i) | > 1. Este tipo de transi¢do apresenta como inconveniente a producdo de
dados de simulacéo relativos as perdas por comutacdo diferentes daqueles obtidos de maneira
experimental. Em um conversor real, quando dois dispositivos recebem comandos
simultaneos para desligar, um deles (o mais rapido) desliga primeiro e dissipa toda a poténcia
devida a esta operagdo. Esta situacdo ndo pode ser reproduzida em simulacdo com base nos
parametros disponiveis dos semicondutores. No presente trabalho, este tipo de transicao foi
tratado dividindo-se igualmente a poténcia total dissipada por comutagéo entre as duas chaves

envolvidas neste processo.
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Os modelos para calculo das perdas por comutagdo podem ser elaborados a partir das folhas
de especificacdo dos dispositivos utilizados, fornecidas pelo fabricante. Estes modelos sdo

apresentados a seguir:
(i) Poténcia devido a condugdo:

E determinada pelo produto entre a corrente que o dispositivo conduz e a queda de tensdo no
dispositivo produzida por esta corrente: Pong) = V- Ir. A corrente de condugéo instantanea e
determinada a partir do valor instantaneo e sentido da corrente de carga e do estado do braco
do inversor. A queda de tensdo produzida por esta corrente é obtida de forma indireta através
da curva V x | do dispositivo semicondutor fornecida pelo seu fabricante. A Figura 3.9
apresenta um exemplo desta curva para o IGCT (chave) e para o diodo de roda livre
correspondente. Das retas mostradas na figura pode-se obter as relacdes matematicas entre
corrente de conducdo e queda de tensdo correspondente para estes dispositivos. O mesmo

pode ser feito para o diodo de grampeamento a partir da sua curva V X | caracteristica.

I+(A) ‘ 1+(A)
1000 100(.7%
[— Ti= 115 (= =156
/
/
80 7 80
/ /
/ /
/ /
60 / 60 4
/ /
/ /
/ //
/
40 i 40
/
/l
/
20 -+ 200
0 o 0
15 do do 30 35 40 3,0 4,0 5,0 6,0 7,0
V+(V) Vr(V)
(a) (b)

Figura 3.9: Relacdo entre tensdo entre os terminais e corrente de conducdo para: (a)
chave do IGCT; (b) diodo de roda livre do IGCT. (__) Informado pelo fabricante; (---)
Extrapolacdo. Dados relativos ao dispositivo 5SHX 10H6010 da ABB.
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(i) Poténcia Devida A Comutago:

A poténcia dissipada nos dispositivos semicondutores durante a comutacdo (desligamento)
pode ser obtida a partir da energia de desligamento, calculada em funcéo da corrente atraves
do dispositivo no instante do desligamento através de curvas fornecidas pelo fabricante. Um
exemplo deste tipo de curva é mostrado na Figura 3.10 para o IGCT e na Figura 3.11 para o

diodo de grampeamento.

Eoff [J] Eoff [J]
5,0 I N C 3,0 T
| Tj=115° I I
Hi = [l Tj=115°C
45 D= 3300¥ dois Ll diF/dt =290 A .
4.0 oS:H vD=3300V 7
35 dois;
30 P A A
dois; 1,5
dois;
15 1,0
1,0 05
0,5
0,0 0,0
0 100200300 400500 600 700 800 900 1000 0 100 200300 400500 600 700 800 900 1000
Ireq [A] Ireq [A]
(a) (b)

Figura 3.10: Energia dissipada durante o desligamento em fun¢éo da corrente de
conducdo para: (a) chave do IGCT; (b) diodo de roda livre do IGCT.
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Figura 3.11: Energia dissipada durante o desligamento em
funcdo da corrente de conducdo para o diodo de grampeamento.



67

Pode-se extrair pares ordenados destas curvas e, através de regressdo, determinar suas
equacBes equivalentes. Detectando-se o0s instantes de desligamento dos semicondutores,
tendo-se valor e sentido da corrente de carga e utilizando-se as equacdes E x I, determina-se

as perdas por comutacdo nos mesmos.

3.6 Problemas a Serem Resolvidos

O inversor NPC de cinco niveis trifasico possui uma série de problemas de engenharia a

serem resolvidos, tais como:
1° - Desbalanceamento de tensdo nos capacitores do barramento CC:

O problema do desbalanceamento das tensdes dos capacitores do barramento CC do inversor
é inerente aos inversores multiniveis de topologia NPC e tdo mais dificil de resolver quanto
maior € o nimero de niveis destes. Duas abordagens diferentes vém sendo utilizadas para
resolver este problema e manter a tensdo de cada capacitor no seu valor teérico Vdd/(N-1),

onde N é o nUmero de niveis do inversor.

A primeira abordagem consiste em utilizar circuitos externos para realizar a equalizagdo das
tensdes dos capacitores. Dentre as solucdes que utilizam esta abordagem encontram-se: (a)
adocdo de 4 fontes CC independentes para a alimentacdo de cada capacitor; (b) variacfes
desta solugdo que utilizam uma fonte independente e um chopper de equalizacdo para cada
par de capacitores [6]; (c) utilizagdo de um unico retificador de dois niveis na entrada e de
choppers para equalizacdo das tensdes de cada par de capacitores associado a uma estratégia
de controle que garanta o balanceamento entre o par superior e o inferior [65]; (d) utilizacdo

de um Unico retificador de entrada e de 4 choppers para a equalizacédo dos 4 capacitores [66].

A segunda abordagem utilizada consiste em introduzir, no método de modulacéo, o controle
dos tempos de carga e descarga dos capacitores de forma a manter as tensdes dos mesmos

dentro de faixas pré-determinadas.

A primeira linha de solugdo acima apresenta o inconveniente de aumentar a complexidade e
elevar o custo do conversor. Além disso, a maioria das topologias utilizadas para corrigir o
problema ndo permite a operagdo com fluxo de poténcia da carga para a fonte. A segunda
linha de solucéo citada tem como principais desvantagens a elevacdo do custo computacional
dos moduladores e a necessidade de se utilizar uma malha fechada de controle da tenséo

nestes capacitores, uma vez que as capacitancias dos mesmos nao sdo idénticas.
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2° - Determinacéo de estratégias para se escolher a melhor combinacdo de estados ao se

produzir vetores com redundancia:

A maioria dos vetores espaciais pertencentes ao espaco de estados de um inversor de cinco
niveis apresenta redundancias, ou seja, pode ser produzido por diferentes combinagdes de
estados dos bracos deste inversor. Embora todas estas combinagfes produzam as mesmas
tensdes na carga, cada uma delas implica em um circuito equivalente diferente e, portanto,
produz resultados diferentes no que diz respeito a descarga dos capacitores do barramento
CC, a tensdo entre o ponto N da carga e o ponto 0 do inversor e a dissipacdo de poténcia nas
chaves principais e diodos de grampeamento. Desta forma, critérios de escolha da
redundéncia ideal para produzir um determinado vetor espacial podem ser usados para
distribuir de forma equilibrada a poténcia dissipada entre os semicondutores do inversor, bem
como minimizar o desbalanceamento das tensdes dos capacitores do barramento CC, além de
sintetizar uma determinada forma de onda da tensdo Vo quando ndo ha conexdao com o

neutro da carga.

3° — Compromisso entre perdas por comutacdo, THD da tensdo de saida e custo

computacional do modulador:

As perdas por comutacgdo nas chaves e a THD da tenséo de saida apresentam uma relacéo de
compromisso de tal forma que a melhora de um destes parametros implica na piora do outro.
Em contrapartida, métodos de modulacéo capazes de reduzir as perdas por chaveamento sem
elevar em demasia a THD da tensdo apresentam um elevado custo computacional,
especialmente quando aplicados em inversores com numero de niveis elevados, e grande parte
destes calculos tem que ser efetuados “off line” e os resultados armazenados em tabelas. Dois
problemas de engenharia se apresentam neste contexto: (i) selecionar a figura de mérito a ser
priorizada em cada caso ou encontrar o compromisso ideal entre elas; (ii) propor novos
métodos de modula¢do que consigam minimizar simultaneamente a THD e perdas por
comutacdo e, ainda assim, apresentar um custo computacional que permita a execugdo “on

line” do algoritmo de calculo do modulador.
5° — Confiabilidade:

Uma das desvantagens apontadas para os inversores multiniveis é a da menor confiabilidade
guando comparados aos inversores convencionais de dois niveis. Esta queda da confiabilidade
se deve ao aumento no nimero de componentes em funcdo do nimero de niveis. Como uma

falha em um Unico dispositivo de poténcia do inversor pode comprometer o funcionamento do
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inversor, 0 aumento no numero de dispositivos aumenta a probabilidade de uma falha do

circuito.

O aumento de dispositivos nos inversores multiniveis pode, contudo, ser compensado por
outras caracteristicas desta topologia. Se forem fixados a THD desejada na saida e o0s
dispositivos de dissipacao térmica utilizada, 0 aumento no nimero de niveis permitira reduzir
a frequéncia de comutagdo das chaves e, portanto, a temperatura de operagdo destas, o que
leva a um aumento da confiabilidade destas chaves. Além disso, 0 aumento do numero de
niveis diminui a tensdo sobre as chaves, sendo que a confiabilidade destas também é funcéo

da relagdo entre a tensdo solicitante e a tensdo maxima de catélogo.

Do ponto de vista da confiabilidade do inversor, apresenta-se entdo uma relacdo de
compromisso entre 0 nimero de niveis, a temperatura de trabalho e o custo do inversor (estes
altimos definidos pela especificacdo dos dissipadores utilizados) e a THD desejada na saida.
O estudo detalhado das relagBes entre estas grandezas e a definicdo do ponto de equilibrio

ideal entre elas € um importante problema de engenharia a ser resolvido.

3.7 Conclusdes

A topologia NPC ¢ a mais utilizada dentre as topologias multiniveis atualmente disponiveis.

O espaco vetorial de um conversor como 0 mostrado na Figura 3.6 é uma maneira compacta
de representar 0s vetores espaciais que o conversor pode produzir na saida. Todos os vetores
espaciais, a excecdo daqueles pertencentes ao hexagono maior, podem ser produzidos por
duas ou mais combinacdes diferentes dos estados dos trés bragos do conversor, denominadas
combinag6es redundantes. Estas combinacdes redundantes fornecem um grau de liberdade
que pode ser usado para distribuir de maneira uniforme as perdas nas chaves do conversor ou

para equalizar as tensdes dos capacitores do barramento CC.

Dentre as limitacdes da topologia NPC uma das mais importantes € a dificuldade de se

balancear as tens@es dos capacitores do barramento CC quando N > 5.
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4 Método de Modulacao Proposto

4.1 Introducéo

No presente trabalho sdo feitas as seguintes consideracdes:

1) Denomina-se vetor espacial aquele vetor pertencente ao espaco vetorial de um
conversor caracterizado por um par de coordenadas polares (mddulo e angulo) ou
retangulares.

2) Denomina-se vetor espacial original ou singular de um conversor aquele vetor espacial
que pertence ao espaco vetorial deste conversor, ou seja, que pode ser sintetizado a
partir da simples escolha dos estados Ca, Cg e Cc das trés fases do mesmo.

3) No presente trabalho, deste ponto em diante do texto, todas as grandezas vetoriais

serdo indicadas em negrito de forma a diferencia-las das grandezas escalares.

4.2 Erros de Representacédo Vetorial

Um conversor trifasico com N niveis possui um numero finito de vetores espaciais originais
em seu espaco vetorial, nimero este que € funcdo de N. O analogo no dominio do tempo do
nimero de vetores espaciais € o numero de niveis de tensdo diferentes que podem ser
observados na forma de onda de tensdo na saida do conversor. Estas duas representacdes
podem ser observadas na Figura 4.1 e na Figura 4.2, que correspondem aos conversores NPC
trifasicos de trés e cinco niveis, respectivamente, ambos operando com o mesmo indice de

modulacéo.
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Figura 4.1: (a) Espago vetorial e (b) tenséo fase-neutro correspondentes a um
inversor NPC de trés niveis, normalizada por Vdd/4.
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Figura 4.2: (a) Espaco vetorial e (b) tensdo fase-neutro correspondentes a um
inversor NPC de cinco niveis, normalizada por VVdd/4.

O aumento do namero de niveis N em um conversor trifasico produz um aumento no numero
de vetores espaciais originais no espacgo vetorial deste conversor, bem como no namero de
modulos diferentes dentre estes vetores, conforme se pode observar nas representacdes
vetoriais da Figura 4.1e da Figura 4.2. No espaco vetorial da Figura 4.1, correspondente a N =
3, ha 19 vertices de 24 tridngulos diferentes. Os 19 vértices correspondem aos 19 vetores
espaciais originais existentes. Dentre estes 19 vetores ha apenas trés valores diferentes de
modulos ndo nulos, exemplificados na Figura 4.1 pelos vetores Vi, V, e V3, e cujos valores

~

Sao:
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V4| = (1/3)-Vdd
V2| = (\N3/3)-Vdd (4.1)
V3| = (2/3)-Vdd

onde Vdd é a tensdo do barramento CC do inversor.

Sete destes 19 vetores possuem redundancia: os seis vetores do hexdgono menor e o vetor

nulo.

Na Figura 4.2, correspondente a N = 5, observam-se 61 vetores espaciais, representados pelos
61 veértices dos 96 tridngulos mostrados. Destes, 37 vetores possuem redundancia. Dentre 0s
61 vetores espaciais existentes ha 8 diferentes valores de médulo ndo nulo, além do vetor nulo
V. Estes 8 valores de mddulo, dados abaixo, podem ser exemplificados pelos vetores V; a Vg

mostrados na Figura 4.2:

IVa=  (1/6)-Vdd Vo= (N3/6)-Vdd
V3| = (2/6)-Vdd V4= (N7/6)-Vdd “2)
IVs| = (3/6)-Vdd IVe| = (273/6)-Vdd
V4| = (V13/6)-Vdd Vg|=  (4/6)-Vdd

Em um conversor como o da Figura 4.1, devido ao pequeno nudmero de vetores espaciais e de
modulos ndo nulos existentes (19 e 3, respectivamente), ndo se deve, a principio, utilizar
apenas estes vetores para representar os vetores de referéncia amostrados na entrada do
modulador, sob pena de uma baixa qualidade na forma de onda de tensdo na saida. Torna-se
necessario adotar uma estratégia de modulacdo que permita, a partir destes 19 vetores,

sintetizar novos vetores espaciais mais proximos dos vetores de referéncia amostrados.

No método de modulagdo SV-PWM isso é feito alternando-se, durante cada periodo de PWM
(Tepwwm), entre os trés vetores correspondentes aos vértices do triangulo dentro do qual esta o
vetor de referéncia de entrada amostrado no periodo k (V*k). Cada um destes trés vetores €
usado durante intervalos de tempo especificos, de forma que a media ponderada pelo tempo
dos trés (Vkavg) Seja exatamente igual ao vetor de referéncia amostrado (V*k). Neste caso, o
erro entre o vetor de referéncia amostrado (V*k) e o vetor médio sintetizado na saida do
inversor (Vkayg) Sera tanto menor quanto menor for o periodo de PWM adotado, desde que a

frequéncia de amostragem (fa) seja pelo menos igual a frequéncia fpwv (N0 método SV-PWM
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é freqliente se utilizar fa = 2-fpw). Nesta estratégia os erros entre 0s vetores amostrados e 0s
vetores médios correspondentes produzidos na saida sdo geralmente menores que 0S erros

entre os vetores amostrados e 0s vetores espaciais originais do conversor.

Entretanto, uma vez que o vetor de referéncia (V*) gira no plano de fases na frequéncia da
tensdo fundamental de saida, ao passo que o vetor amostrado na entrada (V*x) e o vetor
medio produzido na saida (Vkavg) S80 constantes durante todo o periodo de chaveamento
(Tpwm), Sempre havera um erro de fase, variavel com o tempo, entre V* e os outros dois

vetores, erro este intrinseco a qualquer sistema de controle amostrado.

Considerando-se que & medida que cresce o nimero de niveis N de um inversor, também
cresce 0 numero de vetores espaciais originais, bem como o nimero de moédulos diferentes
dentre estes vetores, pode-se concluir que em inversores com elevado nimero de niveis 0s
erros de representacdo vetorial cometidos ao se utilizar apenas os vetores originais tende a
ficar menor do que aqueles cometidos por estratégias de modulagdo que sintetizam vetores
médios, como o método SV-PWM, por exemplo, especialmente em aplicacGes de alta
poténcia nas quais se utiliza frequéncias de PWM reduzidas, em torno de 500Hz. Neste
contexto, pode-se pensar em uma estratégia de modulacdo que utilize apenas os vetores
espaciais originais para representar os vetores amostrados. Esta abordagem foi originalmente
proposta em [67] e revisitada pelos mesmos autores em [68]. Este método foi denominado
Nearest Vector Control (NVC).

Um problema importante a ser resolvido neste tipo de abordagem é determinar se, e a partir de
qual namero de niveis N do conversor, a estratégia de modulacdo que utiliza apenas vetores
originais passa a superar a estratégia de modulagdo na qual sdo sintetizados novos vetores
médios, considerando-se nesta andlise, sobretudo, as aplicagdes de alta poténcia, nas quais as
frequéncias de PWM ficam em torno de 500Hz, pois € neste tipo de aplicacdo que as perdas

por comutacdo se tornam um problema importante a ser resolvido.

O presente trabalho investiga a viabilidade de uma estratégia de modulag&o que utiliza apenas
0s vetores originais do conversor e compara esta estratégia com o método de modulacéo SV-
PWM, no qual sdo sintetizados vetores médios. Com este objetivo, foi elaborado um método
de modulacdo que utiliza a primeira estratégia acima. O principio de funcionamento deste

método, bem como detalhes da sua implementacéo, sdo apresentados a seguir.
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4.3 Critério de Escolha dos Vetores Espaciais

A estratégia de modulacdo a ser elaborada e avaliada neste trabalho consiste em utilizar
apenas 0s vetores originais disponiveis em um conversor qualquer para representar os vetores
de referéncia amostrados na entrada. Como ponto de partida, considere-se a utilizacdo desta
estratégia em um inversor trifasico de cinco niveis, o qual possui 61 vetores espaciais
distintos. A partir do valor amostrado de V* no periodo de amostragem k (V*k), o método de
modulacdo proposto encontra, dentre estes 61 vetores espaciais (Vn, com N = {0, 2, ... 60}),
aquele que melhor representa V* segundo critérios que serdo explicados mais adiante. O vetor
escolhido é entdo mantido na saida do inversor durante as proximas amostragens de V* até
gue uma amostragem futura resulte em um vetor V* que seja mais bem representado por outro
vetor espacial original. Este novo vetor singular passa entdo a ser aplicado na saida do

inversor, e assim sucessivamente.

A principal vantagem desta abordagem € a reducdao do nimero de comutacdes das chaves do
inversor por periodo de tensdo fundamental, uma vez que comutagdes extras utilizadas para

sintetizar novos vetores médios ndo sdo realizadas.

As grandezas V*k, originadas da amostragem de V*, sdo grandezas complexas cujos médulo

e angulo de fase sdo determinados por

IV*« | = M-(2/7)-Vdd (4.3)
ZN*¢ = 2-mfst (4.4)

onde Vdd é a tensdo do barramento CC,;
fs € a frequéncia da tenséo na saida;
M é o indice de modulacédo usado.
De (3.9) vem:

M= (R/Z)'VANlNdd (45)

sendo Vanz 0 valor de pico da tensdo fundamental fase-neutro na saida do inversor.

O critério para se determinar o vetor singular Vy que melhor representa cada um dos vetores
amostrados V*k deve, qualquer que seja ele, garantir que a seqliéncia de vetores espaciais
usada para representar as sucessivas amostragens de V* no tempo produza na saida do

conversor trés tensdes defasadas de 120° e que atendam aos seguintes requisitos minimos:
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1. A componente fundamental da tensdo fase-neutro produzida na saida (Van1) deve ter
amplitude igual ao modulo de V*. Em outras palavras o modulador deve produzir
uma relacéo linear entre [V*| e Vani OU entre M e Vana;

2. As componentes fundamentais das tensdes fase-neutro na saida devem ter frequéncia
igual a da tensdo trifasica representada por V*;

3. O fasor representado pelas trés tensdes fase-neutro na saida deve ter angulo de fase

igual ao de V*.

Outros requisitos tais como a distribuicdo das componentes harmdnicas presentes na tensdo de
saida no dominio da frequéncia e a THD desta tensdo também devem ser considerados na

analise.

4.3.1 Critério de Escolha Pelo Vetor Mais Proximo

O primeiro critério testado neste trabalho para a escolha do vetor singular Vi que melhor
representa o vetor amostrado V*x € o proposto em [67], que considera a minimizacdo da
distancia geométrica entre estes dois vetores, o qual pode ser chamado de critério da
representacdo pelo vetor mais proximo. Este critério é exemplificado através da Figura 4.3, a
qual apresenta o primeiro sextante do plano de fases da Figura 4.2(a). Considere-se neste
exemplo o vetor de referéncia V* mostrado (cor verde). O vetor Ve (cor vermelha) é o vetor
erro entre V* e um dos 61 vetores espaciais existentes, neste caso, o vetor Vg. Ve = |Ve| é 0
modulo da distancia geométrica entre V* e V. Segundo o critério de escolha do vetor mais
préximo, o algoritmo do modulador deve encontrar o vetor Vy, onde N € {1,..,61}, para 0
qual Ve é minimo. Esta busca deve ser executada para cada novo vetor de referéncia

amostrado pelo modulador (V*k).

Devido ao grande numero de vetores espaciais disponiveis no conversor trifasico de cinco
niveis, 0s erros entre 0s vetores amostrados e 0s vetores originais mais préximos a estes sdo
pequenos, ficando estes erros proximos aos erros angulares observados no modulador SV-
PWM quando este é aplicado a esta mesma topologia de inversor. Esta afirmacdo é
especialmente verdadeira quando se considera conversores de média tensdo e alta poténcia,
nos quais as frequéncias de chaveamento usadas no método SV-PWM (fpwi) S0 geralmente
baixas, da ordem de 600Hz. Neste caso os valores reduzidos de fpwy levam a aumentos dos

erros angulares maximos entre V*x e V.
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Vi (dois/3)

Figura 4.3: Vetor erro Ve (vermelho) entre o vetor de referéncia
V* (verde) e o vetor mais proximo (Vg). Erros angulares méximos
para vetores vizinhos. 1° caso: M baixo (cor laranja), erro entre V,

eV, €01; 2°caso: M alto (cor azul), erro entre Vs e Vg é 6,.

Isso pode ser verificado através do exemplo mostrado na Figura 4.4(a), que considera 0 uso de
um modulador SV-PWM produzindo uma tensdo com frequéncia fundamental (fs) igual a
60Hz e trabalhando com frequéncia de chaveamento (fewnm) de 600Hz. Neste caso havera
600/60 = 10 periodos de chaveamento para cada periodo da tensdo fundamental de saida. Os
periodos de chaveamento corresponderdo a um deslocamento angular de V* no plano de fases
igual a 360°/10 = 36° (areas sombreadas). Na Figura 4.4(a) sdo mostradas amostragens
sucessivas de V* (V*1, V*, e V*3) e 0s vetores originais usados para sintetizar cada uma das
amostras. O erro angular maximo entre Vx e V* serd igual a 36°. O erro angular instantaneo
variara entre 0 e 36° durante cada periodo de chaveamento do conversor e pode-se dizer que o
erro médio no tempo sera a metade deste valor, ou seja, 18°. Se, ao invés da utilizacdo de
vetores médios sintetizados pelo SV-PWM, forem utilizados apenas os 61 vetores originais
disponiveis, conforme mostrado na Figura 4.4(b), os erros angulares entre VV*x e Vk serdo
iguais ou menores do que 15° conforme se observa através das areas sombreadas mostradas
nesta Gltima figura. O vetor de referéncia de entrada VV* mostrado nesta figura (cor laranja),
sera representado, sucessivamente, por Vi,, Vi3 € Vg se for usado o critério de escolha do
vetor mais proximo. A distancia angular méaxima entre dois vetores vizinhos nesta seqiiéncia
(V13 e Vo) é 8, = tg™(V3/7) = 13,90°. O erro de fase neste caso é igual a 13,90°/2 = 6,95°.

O pior caso € observado para baixos indices de modulacdo, quando os vetores pertencentes ao

menor hexagono sao usados. Neste caso a diferenca de fase maxima entre vetores vizinhos em
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uma sequiéncia para baixo M é de 30° o que significa que o erro de fase maximo entre V*; e 0

vetor que o representa é igual a 15° (ver 0; na Figura 4.3).

4
A
P

4
R
v

vetor que o representa. (a) Modulador SV-PWM,; (b) estratégia de uso dos
vetores originais mais proximos.
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Embora, comparado ao SV-PWM, o critério de escolha por vetores mais préximos produza
redugdes nos erros angulares entre o vetor de referéncia e o vetor escolhido para representa-lo,
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ele ndo atende ao primeiro requisito minimo estabelecido, uma vez que ndo garante que a
amplitude da componente fundamental de tensdo de saida (Van1) Seja igual ao médulo do
vetor de referéncia V*. O gréafico entre estas duas grandezas, cuja inclinacdo representa o
ganho do inversor, apresenta uma série de degraus, conforme se observa na Figura 4.5. Esta
caracteristica € intrinseca ao critério de escolha por vetores mais proximos e nao pode ser
eliminada com o0 aumento no nimero de niveis do inversor, embora o seu efeito diminua com

0 aumento de N.

A aparéncia de escada da curva Van: X M mostrada na Figura 4.5 se deve a introducdo de
erros de magnitude nas representacfes dos vetores amostrados pelos vetores singulares
disponiveis, uma vez que dentre os 61 vetores originais disponiveis em um inversor trifasico
de cinco niveis ha apenas 8 diferentes valores de modulos ndo nulos, conforme equacao (4.2).
Estes erros afetam o valor da componente fundamental da tensdo produzida na saida, fazendo

com que seu valor néo seja igual a [V*|.

A influéncia dos erros de amplitude entre os vetores originais e o0s vetores de referéncia
amostrados sobre a relagéo ndo linear entre Van: € M pode ser mais facilmente compreendida
observando-se a Figura 4.6, que apresenta um plano de fases com o espaco vetorial do
inversor de cinco niveis dividido em sete regides circulares (R; a R7) por seis circulos limite
(L; a Lg). O conceito de Circulo Limite € uma importante contribuicdo do presente trabalho e
consiste em uma ferramenta 0til para otimizar o algoritmo de busca do vetor mais proximo,
uma vez que reduz consideravelmente o universo de vetores originais a serem testados na
busca pelo vetor ideal. Estes circulos limite passam por baricentros de um ou de dois
tridangulos em cada sextante do plano de fases. Na Figura 4.6 sdo mostradas as intersecdes
entre os circulos limites e os baricentros dos tridngulos pertencentes ao primeiro sextante. Os
raios dos circulos limite, normalizados por Vdd/4, sdo mostrados na Tabela 4.1, juntamente
com os indices de modulacao correspondentes a cada um destes raios. A deducdo dos valores

destes raios é apresentada no Apéndice A.

Os circulos limite reduzem o total de vetores originais a serem testados, na busca pelo vetor
ideal, aos vetores pertencentes a um ou a, no maximo, dois hexagonos. Se um vetor de
referéncia VV* esta dentro de uma regido par (R, R4 ou Rg), este sera representado por vetores
pertencentes a dois diferentes hexagonos. Se V* estd em uma regido impar (R1, R3, Rs ou Ry),
ele serd representado por vetores pertencentes a um Unico hexagono. O vetor de referéncia
V1* mostrado na Figura 4.6, que estd dentro da regido Rg, serd representado por vetores

singulares pertencentes aos hexagonos Hs ou H,, em funcdo da sua posi¢do angular. Ja o vetor
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de referéncia V,* na mesma figura esta dentro da regido Rs e, independentemente de sua fase,

sera representado apenas por vetores pertencentes a Hs.

4000
3500 - b
3000 - b
. 2500 - b

2000 - N

Vanl (V

1500 b

1000 g N

500 —eo— Vanl H
Vanl ideal
0 L L L L L
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
M

Figura 4.5: Relagao entre o indice de modulacéo (M) e a tensdo
fundamental na saida na saida do conversor (Vanz1)-

O problema na curva de ganho mostrada na Figura 4.5 esta relacionado a operacdo dentro das
regides impares do plano de fases. Dentro destas regides, pequenas variacdes no modulo de
V* ndo alteram a sequiéncia de vetores singulares usados, influenciando apenas o tempo de
aplicacdo de cada um. Em outras palavras, variagdes no modulo de V* dentro de uma regido
impar produzem modificacdo quase nula na forma de onda na saida do inversor e no valor da
sua componente fundamental. As regides quase planas observadas na curva Van: X M da
Figura 4.5 correspondem, justamente, as regiGes impares Ry, R3, Rs ou R; mostradas no plano
de fases da Figura 4.6, conforme se pode observar atravées da Figura 4.7. Esta figura mostra a
superposicdo da curva Vani X M do inversor com o primeiro sextante do plano de fases do
mesmo, incluindo-se os circulos limite e as projecOes verticais das interse¢fes destes com o
eixo Vd do plano de fases. Nesta figura pode-se observar a relacdo direta entre as regides
impares e as faixas quase planas da curva Van: X M. Este problema diminui a medida que N
aumenta, uma vez que este aumento produz um aumento no nimero de hexagonos e,
consequentemente, no numero de regides pares e impares. Ocorre assim uma diminuicdo nas
larguras das regides impares. Um inversor de 11 niveis, por exemplo, tera 10 hexagonos em
seu plano de fases. A faixa de M sera dividida em 19 regides, sendo 10 regides impares. A
aparéncia de escada da curva Vani X M mostrada na Figura 4.5 fica naturalmente atenuada

neste inversor, como serd mostrado no Capitulo 7.
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A curva Van: X M do inversor se aproxima de uma reta com inclinagdo unitéria a medida que
0 numero de niveis N cresce, mas as ndo linearidades desta curva s6 podem ser desprezadas
para N > 17. Em aplicagGes de conversores com N menor do que o limite acima e nas quais
uma boa precisdo na capacidade de ajuste da tensdo de saida é necessaria, o critério de escolha

por vetores mais préximos ndo deve ser usado.
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Figura 4.6: Circulos limite e regides de operagdo para o critério de selecdo por vetores mais préximos.

Tabela 4.1: Raios dos circulos limites de um inversor de cinco niveis (normalizados por VVdd/4)

Circulo
lelte I—l L2 I—3 L4 L5 LG L7
Raio | 24(4/3) | %-(312) | %~N@3/3) | %-(512) | %N@53) | %:(7/2) | 2-(48/3)
M limite | 0,3023 0,3927 0,5450 0,6545 0,7557 0,9163 | 1,0471975
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Figura 4.7: Superposicdo da curva Van: X M com o plano de

fases e projecgBes verticais dos circulos limite.

4.3.2 Critério de Escolha Modificado — Uso das Func¢fes de Ajuste

Com o objetivo de garantir uma relacdo linear entre 0 médulo do vetor de referéncia e a
tensdo de pico da componente fundamental da tenséo fase-neutro de saida, bem como atender
aos requisitos minimos (2) e (3), propds-se um novo critério de escolha dos vetores originais a
serem utilizados. Este segundo critério parte do conceito de vetor geometricamente mais

proximo, porém um novo procedimento de calculo é inserido conforme explicado a seguir:

A cada periodo de amostragem k, o modulador obtém uma amostra V*x do vetor de
referéncia VV*. Esta amostra pode ser decomposta nas suas coordenadas polares

|V*K| e ZV*x«

onde |[V*| denota 0 modulo de V*k e £VV*k denota a sua fase no plano de fases. O método

proposto utiliza duas funcBes de ajuste W1 e W, que, em funcdo das coordenadas polares de

V*k, determinam as coordenadas polares de um vetor de referéncia modificado V'*k tal que:

V*™*k | = Pi(IV*k]) (4.6)
N = Wo(LV*K) (4.7)
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Determinado o vetor de referéncia modificado V'* através da aplicacdo das equacdes (4.6) e
(4.7), este € utilizado para se encontrar o vetor disponivel que melhor representa a amostra de
referéncia V*k. Para isso, € utilizado o critério de minimizacao do erro vetorial entre V'*x e
0s vetores originais do conversor. O vetor mais préximo encontrado é entdo mantido na saida
do inversor até que um novo vetor de referéncia modificado V'*k.1 impliqgue em um novo

vetor original a ser usado.

O algoritmo do método de modulagdo proposto € mostrado em forma de fluxograma na

Figura 4.8.

V' V. Ve Vo
A 4 k
v
Holder Funcdo ¥, Busca vetor
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I'V ae Ve Vi A a vy *
Clark Ca CgeCe
v
v Vd. Vq Determina
combinagéo
Transform. redundante
Ret -> Polar
T \ CA,, CBl e CC,
. Determina
N Funcgéo ¥, estado das
chaves

—

Sx1, Sxa, Sx7 € Sxs

Figura 4.8: 'Fluxograma do algoritmo do método proposto.

O esquema de escolha de vetores disponiveis utilizado pelo método proposto pode ser
comparado com o sequienciamento tipico usado no método SV-PWM através da Figura 4.9.
Na Figura 4.9(a) a seqliéncia correspondente a0 método proposto € apresentada. Neste
esquema, o vetor de referéncia modificado V** se desloca através do 1° sextante do plano de
fases seguindo a trajetoria L;. Este vetor V*’ serd amostrado em alta frequéncia e, a cada ciclo
de amostragem, serd encontrado e aplicado na saida o vetor original que se encontrar mais
proximo da amostra atual V*k', o0 que produzira a aplicacdo da seguinte sequiéncia de vetores
espaciais na saida do inversor: Vg-V11-V12-V13-Vo. Nesta sequéncia ha quatro mudancas de
estado do inversor ao longo da passagem de V** pelo 1° sextante. Em contraste, 0
sequienciamento correspondente ao método SV-PWM é mostrado na Figura 4.9(b). Esta figura
mostra trés amostragens sucessivas no tempo do vetor de referéncia V* durante sua passagem

pelo 1° sextante seguindo a trajetoria L,. No primeiro intervalo de amostragem V* esta dentro
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do tridngulo T, e d& origem a amostra V1*. O modulador SV-PWM realiza comutagdes entre
o0s trés vetores correspondentes aos vértices do triangulo Ty (Vs, V7 € V11) para compor um
vetor espacial médio idéntico a V1*, que sera aplicado na saida do inversor durante todo o
periodo de PWM. No instante de amostragem seguinte, a amostra V,* é gerada, estando
dentro de T,. Os vetores V7, Vg e V1, sdo usados para produzir um vetor médio igual a Vo*.
Mais um ciclo de amostragem a frente e a 0s vetores Vg, Vg € V13 s80 usados para compor um
vetor médio igual a V3*, e assim sucessivamente. Nesta seqiiéncia de amostragens do SV-
PWM pelo menos 9 trocas de estado do inversor foram gerados. Se uma frequéncia de PWM
mais alta for usada, amostras de V* dentro dos triangulos adjacentes a Ty, T, e T3 também

serdo geradas, o que implicard em um numero ainda maior de comutacdes.

e
L ad

(b)
Figura 4.9: Sequéncia de vetores espaciais usados nos método (a) proposto e (b) SV-PWM.

As funcgbes de ajuste expressas pelas equacdes (4.6) e (4.7) variam com o nimero de niveis do

conversor, mas ndo dependem da sua topologia.

A Figura 4.10 mostra a representacdo grafica de W, para o conversor de cinco niveis, que
pode ainda ser representada por uma tabela ou por uma série de polinbmios onde o de mais
alta ordem possui grau trés. Em funcdo de [V*|, no eixo das abscissas, determina-se no eixo
das ordenadas o acréscimo A|V*k| que deve ser somado a [V*k| de forma a se obter [V*'|. De
forma andloga é feita a determinacdo de £V'* no grafico de W,. Estes procedimentos acima

devem ser realizados para cada nova amostragem de V*.
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Figura 4.10: Representacdo grafica da fungdo de ajuste W1
correspondente a um conversor de cinco niveis.

O efeito da utilizacdo da funcdo de ajuste ¥, sobre a tensdo de saida do conversor pode ser
compreendido a partir da observacao da Figura 4.11, que mostra o lugar geométrico L; de um
vetor de referéncia V1* no plano de fases durante um periodo da tensao fundamental de saida.
Ao longo da trajetoria representada por L, e utilizando-se o critério anterior de vetores mais
proximos, o vetor Vi* seria representado pela sequéncia de vetores singulares 2A, 3A, 3B,
2B, 3C, 3D, 2C, etc, onde os vetores 2X pertencem ao 2° hexagono, e os vetores 3X
pertencem ao 3° hexagono. Se for incorporado um acréscimo AV* positivo ao médulo do
vetor V1*, com a mesma direcdo deste de tal forma que [V1*| + AV* = [V,*|, 0 novo vetor V,*
se movera ao longo do lugar geométrico L, no plano de fases mostrado na figura. A sequéncia
de vetores usados para representar V,* ao longo da trajetdria L, serd, neste exemplo
especifico, a mesma usada para representar Vi*. No entanto, como |Vo*| > |[V1*|, Vo* serd
representado durante mais tempo por vetores do 3° hexagono e durante menos tempo por
vetores do 2° hexagono. O resultado disso é que o uso da referéncia de entrada V,* produz
uma tensdo fundamental na saida do inversor maior do que aquela produzida usando-se Vi*.
Desta forma, adicionando-se a V* um acréscimo AV* adequado, pode-se fazer com que a
fundamental de saida seja exatamente igual a tensdo de referéncia V*, eliminando-se a nédo
linearidade observada na Figura 4.5. A equacdo (4.6) determina este acréscimo necessario em

funcédo do valor do mddulo de V1*.

A equacdo (4.7), por sua vez, modifica apenas o angulo de V* e é usada exclusivamente na
regido de sobre-modulacdo (M > 0,9069) com o objetivo de elevar o limite de tenséo
fundamental que pode ser sintetizada na saida do mesmo, utilizando para isso apenas 0S
vetores espaciais pertencentes ao hexadgono maior. O principio que relaciona o0 aumento da
tensdo fundamental maxima que o inversor é capaz de produzir com a modificacdo do angulo

do vetor de referéncia foi originalmente proposto em [69] e consiste em privilegiar o tempo de
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aplicacdo dos vetores localizados nas posi¢es correspondentes a 0° e 60° de cada sextante
(vetores Vo € V14 na Figura 4.12), em detrimento do tempo de aplicacdo dos vetores Vi; e
V13, assim como privilegiar o tempo de aplicacdo de Vi1 e Vi3 em detrimento do tempo de
aplicacdo de Vi1,. Como os vetores Vi € V14 possuem amplitude 10,94% maior que a de Vy; e
Vi3 e 1547% maior que a de Vi, esta estratégia resulta em uma elevacdo da tensdo
fundamental na saida, ao custo de uma maior distorcdo da forma de onda de tensdo e

consequientemente da sua THD [69].

3F

3G

Figura 4.11: Principio do método de correcéo de ganho através
da modificacdo do vetor de referéncia V*.

V14

Figura 4.12:Vetores usados na regido de sobre-modulagéo e
vetor de referéncia V* correspondente & operacgéo nesta regido.
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O gréfico de Van1 X M obtido a partir da utilizacdo do mecanismo de modificacdo do vetor
V* apresentado nesta secdo € mostrado na Figura 4.13. Observa-se uma relacdo linear e

unitaria entre as variaveis de saida e entrada do inversor (Vanz1 € M) dentro da faixa

0,249 < M < 0,969
a qual equivale a
0,159-Vvdd < |[V*| < 0,617-Vdd

considerando-se que |V*| = (2/m)*Vdd (4.8)

O limite superior desta faixa é 6,85% maior do que o limite da regido de sobre-modulacédo do
conversor (M = 0,9069). Embora a relacédo entre Van: € M seja linear na faixa 0,9069 <M <
0,969, esta ndo é uma regido linear do ponto de vista da distor¢do harmdnica na tensdo Van. A
operacgéo nesta faixa de M eleva a distor¢éo total, como se observa na Figura 4.14, que mostra
a tensdo fase-neutro gerada fora (linha vermelha) e dentro (linha azul) da regido de sobre-
modulacdo. De forma a facilitar a visualizacdo da distorcdo causada pela operacdo dentro

desta regido, sdo mostradas as formas de onda geradas por um conversor de 23 niveis.

Embora a idéia geral por trds da funcdo ¥, seja a mesma proposta em [69], a sua
implementacdo é feita de maneira diferente e tira proveito da caracteristica intrinseca ao
método SSVM que consiste na modificacdo permanente do vetor de referéncia V*. Desta
forma, a implementacdo de ‘P, proposta neste trabalho é mais natural e ndo produz elevacgéo
do custo computacional do algoritmo, na comparagdo com a operagéo fora da regido de sobre-
modulacdo, na qual apenas a equacdo (4.6) é usada. De forma anéloga a funcdo ,, a funcéo
¥, pode ser implementada atraves de uma tabela previamente calculada ou de um conjunto de
equacOes polinomiais onde a equacdo de mais alta ordem tem grau dois. Tanto a tabela como
0 conjunto de equacBes polinomiais sdo func¢do do numero de niveis N do conversor, mas nao

variam com a topologia deste.

Ao contrario das tabelas utilizadas por métodos de modulacdo tais como o SHE, as tabelas
usadas para implementar as equacdes (4.6) e (4.7) possuem tamanhos reduzidos 0s quais
variam muito pouco com o aumento de N, embora cada valor de N produza um par de tabelas

especifico.

A implementacdo das equacdes (4.6) e (4.7) via tabelas apresenta custo computacional mais
baixo do que a implementacdo via sistema de equacdes, mas implica no uso de uma maior
quantidade de memoria de armazenamento do DSP. A implementacdo via sistema de

equacOes polinomiais foi a solucdo adotada neste trabalho. O custo computacional observado
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neste caso € compativel com a capacidade de processamento dos DSP atualmente disponiveis,

como sera mostrado no Capitulo 7.

4000

3500+ B

3000+ B

2500 - i

2000 - i

Vanl (V)

1500+ B

1000 B

500¢ —e— Vanl

Van1l ideal
O 1 1 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
M
Figura 4.13: Relacdo entre a tensdo fundamental na saida do conversor (V an1) €
o indice de modulagdo (M) utilizando-se as funcfes de ajuste W1 e 2.
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Figura 4.14: Tens&o fase-neutro na carga para opera¢do dentro (linha azul) e fora
(linha vermelha) da regido de sobre-modulacéo, para N = 23 e VVdd = 6000V.

O método proposto exige uma frequéncia de amostragem relativamente elevada, necessaria
para garantir que todos os vetores espaciais ideais sejam efetivamente utilizados para
representar as sucessivas amostragens de V* ao longo do tempo. Este assunto sera explorado

em detalhes para conversores de N niveis no Capitulo 7. No caso do conversor de cinco
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niveis, a frequéncia minima de amostragem capaz de garantir que todos os vetores espaciais
sejam corretamente usados varia com o valor de M conforme o grafico mostrado na Figura
4.15. Este grafico mostra o valor de fayn, normalizado por fs, em fungdo de M. O pior caso
ocorre na faixa 0,7633 < M < 0,8842 (dentro da regido Rg), para a qual o valor encontrado é
famin = 69,11=fs. Isso significa que para uma frequéncia fundamental de saida igual a 60Hz,

seria necessario uma frequéncia de amostragem minima igual a 4,15kHz.
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Figura 4.15: Frequéncia minima de amostragem em fungéo de M.

Embora a frequéncia de amostragem requerida pelo método proposto seja elevada, a
frequéncia de comutacdo do conversor, que depende do valor de M e da frequéncia da
componente fundamental de saida, é baixa. O grafico da Figura 4.16 mostra 0 nimero de
comutacdes das quatro chaves superiores de um dos bragos de um conversor de cinco niveis,
por periodo da tensdo fundamental de saida, em funcdo do indice de modulagdo M (as chaves
inferiores possuem estados complementares aos das chaves superiores). A frequéncia de
comutacdo de uma determinada chave em um determinado ponto de operacdo (PO) do
conversor € dada pelo produto entre o valor extraido deste grafico e a frequéncia da tensdo
fundamental na saida. No pior caso, as chaves S; e S, sofrerdo 3,5 desligamentos por periodo
da tensdo fundamental. O valor fracionado acima se deve a uma funcionalidade incorporada
ao método proposto que visa realizar um equilibrio parcial das tensdes dos capacitores do
barramento CC, o que possibilita reduzir a poténcia do circuito externo dedicado a executar o
equilibrio final destas tensdes (isso € explicado na sec¢do 4.5). O equilibrio parcial realizado

pelo método proposto, possivel em funcdo da existéncia de combinagdes redundantes dos
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estados dos trés bracos do inversor, € realizado alterando-se a seqiiéncia de vetores espaciais
utilizada para produzir dois periodos consecutivos da fundamental de saida, fazendo com que,
do ponto de vista do controle, um periodo completo compreenda dois ou mais periodos
fundamentais, dependendo no valor de M. O numero de desligamentos por periodo de
controle é sempre um valor inteiro, mas ao se dividir esse valor pelo nimero de periodos
fundamentais contidos em um periodo de controle, pode-se obter um valor ndo inteiro, como

no exemplo explicado acima.
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Figura 4.16: NUmero de desligamentos das chaves de um dos
ramos do inversor por periodo da fundamental (Ts).

Ao método de modulagédo proposto apresentado acima foi dado o nome de Singular Space-
Vector Modulation (SSVM).

4.4 Métodos de Modulacéo Hibrido e Com Faixa Linear Estendida

Método SSVM Hibrido

Para M < 0,249 (|V*| = 0,159-Vdd) a tensdo de saida ndo acompanha a referéncia de entrada,
conforme se observa na Figura 4.5. 1sso se deve ao fato de, nesta faixa, V* estar contido
dentro do menor hexagono da Figura 4.6. Desta forma, independentemente do valor de |V*|,
V*« serd representado sempre pelos mesmos vetores mais proximos durante 0S mesmos

intervalos angulares, o que faz com que a tensdo fundamental V an1 N80 possa ser variada.
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Esta limitacdo é especialmente importante em acionamentos elétricos devido a necessidade de

se variar a tensdo na carga a partir de zero.

Uma solucdo para este problema é utilizar, para M < 0,249, um método de modulacao
alternativo com bom desempenho nesta regido, fazendo a transicdo para 0 método proposto
quando M ultrapassar este valor limite. Esta foi a primeira solucgdo estudada neste trabalho. O
método de modulagdo alternativo escolhido para tal foi o método de referéncia SV-PWM
originalmente proposto em [38] para inversores de trés niveis e modificado para inversores de
cinco niveis. Neste sentido, foi proposto um terceiro método de modulacéo, classificado como
hibrido, o qual utiliza os algoritmos dos métodos SSVM e SV-PWM em funcédo do valor de
M. Este método foi denominado Hibrid Singular Space-Vector Modulation (HSSVM).
Como esperado, este método possibilitou obter uma relacéo linear entre Van: € M a partir de
M = 0. O método SV-PWM, contudo, produz muito mais perdas por chaveamento do que o
método SSVM, como serd mostrado no Capitulo 5. Devido a este fato, buscou-se uma
segunda solucdo para a operacdo na faixa M < 0,249 que consistisse em viabilizar a utilizagdo

do proprio algoritmo do método SSVM. Esta segunda solugéo é apresentada a seguir.

Método SSVM Com Faixa Linear Estendida

Como mostrado na Secédo 4.3, o método SSVM tem como importante caracteristica o fato de
apresentar relacédo linear e unitaria entre [V*| e Vani OU entre M e Van: na faixa 0,249 < M
< 0,969. Como explicado, esta caracteristica € obtida a partir da utilizacdo de vetores
espaciais pertencentes a hexagonos diferentes, o que permite ajustar a amplitude média dos

vetores usados de forma a obter a tensdo de saida desejada.

A operacdo na faixa M < 0,249 se caracteriza por usar um Unico hexagono, o que
impossibilita a principio reproduzir a modulacdo citada acima correspondente a operacdo em
M > 0,249. No entanto, além do hexdgono menor, a faixa caracterizada por M < 0,249 abriga
também o vetor nulo. Este vetor pode, a principio, ser usado como um hexagono de amplitude
nula que, ao ser alternado com o hexagono menor permita produzir as variagdes de tensdo

desejadas na saida.

Esta hipotese foi testada a partir da adicdo do vetor nulo as tabelas de vetores espaciais e de
mapeamento usadas pelo método SSVM. Comparado com o espaco vetorial original mostrado
na Figura 4.6 e na Figura 4.7, a inser¢do deste novo vetor espacial funcionando como um

novo hexagono de vetores nulos deu origem a duas novas regides de operagdo separadas por
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dois novos circulos limite, mostrados na Figura 4.17. Estas regifes de operacdo e circulos
limite foram renumerados de forma a manter a ordem crescente e o vetor nulo passou a ser
denominado Hexagono 0 para efeito de funcionamento do algoritmo do modulador SSVM. O
resultado desta modificacdo é mostrado na Figura 4.18 na forma do gréfico da relagdo entre
Van1 € M, plotado sem e com o uso das fungdes de ajuste correspondentes as equacdes (4.6) e
(4.7). Para efeito de comparacdo, a curva Vani X M correspondente, obtida usando-se o
algoritmo SSVM original, sem faixa estendida, € apresentada em seguida na Figura 4.19. O

limite inferior da regido linear usando esta abordagem passou de M = 0,250 para M = 0,0293.

Do ponto de vista da linearidade entre as variaveis de entrada e saida, o resultado obtido
usando o método com regido linear estendida foi praticamente 0 mesmo conseguido através
do método hibrido (HSSVM). Contudo os dois métodos divergiram do ponto de vista das

perdas nos semicondutores e da THD na tensdo de saida, como serd mostrado no Capitulo 5.

Em fungéo da vantagem do algoritmo SSVM com faixa linear estendida quando comparado
ao algoritmo original, essa modificacdo foi definitivamente incorporada ao método proposto.
Assim, deste ponto do texto em diante, a denominagdo SSVM passa a se referir ao algoritmo
modificado com regido linear estendida, cujo grafico Van: X M € mostrado na Figura 4.18. A

tabela de raios dos circulos limite passa a ser a Tabela 4.2.

Tabela 4.2: Raios dos circulos limites, para N =5 — Método SSVM com faixa estendida
Circulo Limite L, L, L L, Ls Lg L, Lg Loy
Raio / (Vdd/4) | %-(1/2) | %-@/3) | %N(@A13) | %:(3/2) | %4N1313) | %°(5/2) | %:N(@25/3) | %+(7/2) | %:-N(4813)
M limite | 0,1309 | 0,1511 | 0,3023 | 0,3927 | 055450 | 0,6545 | 0,7557 0,9163 |1,0471975
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Figura 4.17: Espaco vetorial modificado pela inclusdo do vetor nulo funcionando como
hexagono nulo, originando duas novas regides de operagdo e dois novos circulos limite.
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Figura 4.18: Relacdo entre o indice de modulagdo (M) e a tensdo fundamental
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Figura 4.19: Relagdo entre o indice de modulagdo (M) e a tenséo fundamental na saida
(Vany) utilizando-se o algoritmo SSVM original (sem utilizagdo do vetor nulo).

93



94

4.5 Equilibrio das Tensdes dos Capacitores e Distribuicdo das
Perdas Entre as Chaves

No presente trabalho partiu-se do pressuposto de que as tensdes dos capacitores do
barramento CC séo equalizadas por um circuito externo usado exclusivamente para este fim.
Algumas solucdes neste sentido podem ser encontradas na literatura [6], [65], [66]. Ainda
assim, foi incorporada ao método proposto a capacidade de realizar uma equalizacdo parcial
destas tens@es, restando apenas uma equalizacdo mais fina a ser executada pelo circuito
externo dedicado a isso. Esta abordagem permite reduzir a poténcia e a complexidade deste
circuito. O mecanismo de equalizacdo parcial das tensdes incorporado ao método SSVM é

explicado a seguir.

Mecanismo de Equalizacdo Parcial das Tensdes

Considere 0 espaco vetorial correspondente a um conversor de cinco niveis mostrado na
Figura 4.20. Nesta figura sdo mostrados os 8 circulos limite deste conversor, indicados em
linhas azuis tracejadas, exceto os circulos L4 e Ls, destacados em linha cheia. Considere o
funcionamento do conversor em um ponto de operacdo e com V* com mddulo tal que o faca
girar dentro da regido Rs, delimitada pelos circulos limite L, e Ls em destaque. Na regido Rs 0
vetor V* serd sempre representado por vetores espaciais pertencentes ao hexagono H,,
destacado na cor vermelha. Qualquer vetor espacial pertencente a H, pode ser produzido por
trés diferentes combinacBes das variaveis Ca, Cg € Cc. O vetor V4 por exemplo, na
proximidade de V*, pode ser gerado pelas combinacdes {0;-1;-2}, {1;0;-1} e {2;1;0}. Na
Figura 4.20 sdo mostradas as combinagdes mais alta (cor verde) e mais baixa (cor azul)

disponiveis para se gerar V4 ou qualquer outro vetor de H,.

Combinacdes diferentes {Ca, Cg € Cc} do vetor V, significam circuitos elétricos diferentes
sendo usados para gerar este vetor. A Figura 4.21 mostra os trés circuitos capazes de aplicar o
vetor V, na carga. As combinagdes {Ca, Cg € Cc} correspondentes a cada um deles também
sdo mostradas na figura. Cada um destes circuitos produz diferentes sentidos de fluxo de
corrente através dos capacitores C; a C4. Considere-se, por exemplo, uma corrente de carga
positiva na fase A e negativa nas fases B e C tal que Ig = Ic = -la/2. Para esta condi¢do, na
combinacdo mostrada na Figura 4.21(a) os capacitores C3 e C4 Se descarregam através das

duas malhas formadas pelas trés fases da carga. Como a soma das tensdes nos 4 capacitores é
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constante e igual a Vdd, os capacitores C; e C, se carregam durante esta combinagdo. Na
combinacdo mostrada na Figura 4.21(b), C, e C3 se descarregam enquanto C; e C,4 se
carregam. Finalmente, no circuito mostrado na Figura 4.21(c), C; e C, se descarregam
enquanto Cz e C,4 se carregam. Desta forma, se as trés combinagfes acima forem alternadas
durante intervalos de tempo iguais, e considerando-se a simetria do circuito em relacdo ao
ponto 0, a média da soma das tensdes sobre o par de capacitores superior ficara igual a média
da soma das tensdes sobre o par inferior. No entanto, ndo é possivel equalizar as tensdes em
C1 e C,, ouem Cs e Cy através destas trocas. Isso ocorre porque em duas das trés combinacdes
possiveis, C3 e C4 se descarregam, enquanto que C; e C4 se descarregam em apenas uma
destas trés combinagdes. Desta forma, ndo é possivel distribuir as trés combinac¢des no tempo
de forma a equalizar as tensGes dos 4 capacitores, mas € possivel equalizar o par superior em

relacdo ao inferior, o que neste trabalho se denomina equalizacéo parcial das quatro tensdes.

O mecanismo de equalizacdo das tensbes proposto no método SSVM utiliza a idéia acima.
Para isso sdo utilizadas as combinac@es redundantes disponiveis para sintetizar cada vetor
espacial. O nimero de combinag6es redundantes de um vetor espacial depende do hexagono

ao qual este vetor pertence e € dado pela equacéo
Ncr=N-—ly (4.9)

onde Ncr é o nimero de combinagdes redundantes de um dado vetor espacial;
N € o nimero de niveis do conversor;
Iy € o indice do hexagono ao qual o vetor pertence, ordenado de maneira crescente do

hexagono 0 (correspondente ao vetor nulo) até o hexagono N-1 (maior hexagono).

Ao contrario do método SV-PWM, o método SSVM néo utiliza a comutagéo entre diferentes
vetores de forma a sintetizar um vetor médio. A troca entre combinagdes durante o intervalo
de tempo no qual V* esta dentro da area de influéncia de um vetor espacial qualquer ndo se
justifica, pois produziria um aumento do nimero de comutacdes das chaves que eliminaria a
vantagem do metodo proposto sobre 0 método SV-PWM. Outra maneira de fazer esta troca é
alterar a combinacdo redundante usada a cada periodo de fundamental, o que conservaria a
caracteristica do método proposto de produzir uma baixa frequéncia de comutacao das chaves.
Uma forma de fazer isso seria, por exemplo, comutar entre um nivel de combinacédo
redundante para outro a cada passagem de V* pelo angulo zero. Esta ndo é, no entanto, a

estratégia que minimiza o nimero de chaveamentos por periodo de fundamental.
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A mudanca entre duas combinagdes de um mesmo vetor espacial demandam mudangas de
estado (comutagOes) dos trés bracos do conversor. No funcionamento normal do conversor,
no entanto, as mudancas de combinagdes sdo realizadas durante uma transicdo entre dois
vetores espaciais originais quaisquer. Nestes casos tais transicbes também produzem, em
geral, comutacgdes dos trés bracos. Um exemplo disso é a transicdo do vetor V3 para o vetor
V, associada a uma mudanca da primeira combinagdo de V3 para a segunda combinagdo de
V4 ({0;-2;-2} — {1,0;-1}). H4, no entanto, trés posi¢bes angulares no espa¢o vetorial onde se
pode realizar simultaneamente uma transi¢ao entre dois vetores espaciais e uma mudanca de
combinacdo redundante, gastando-se para isso comutacGes em apenas dois bracos do
conversor. Estas trés posi¢des correspondem aos trés eixos trifasicos (0°, 120° e 240°) no caso
de transicdo de uma combinacdo mais baixa para uma mais alta. Um exemplo disso é a
transicdo da primeira combinacdo do vetor V;, {0;-2;-1}, para a segunda combinacédo de V3
{1;0;-1}, na qual o brago C permanece no estado ‘-1’. Analogamente, nas transi¢des duplas
realizadas sobre o eixo correspondente a 120° o braco A nunca comuta. E nas transi¢des

realizadas sobre 0 eixo a 240° é o braco C que permanece no mesmo estado.

(0;2;0) 1;2;0)

1;0;2)
-1;-2; 0)

Figura 4.20: Diferentes combinagfes usadas para produzir os vetores espaciais pertencentes
ao hexdgono H, (vermelho), correspondente & operacao dentro da regido 5.
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Figura 4.21: Diagrama simplificado do conversor, correspondentes a aplicagdo do
vetor V,4 na carga através da combinacéo: (a) {0;-1;-2}; (b) {1,0;-1}; (c) {2;1,;0}.

Tendo-se a idéia acima em mente e buscando-se ainda distribuir uniformemente as perdas por
comutacdo entre os trés bracos do conversor, implementou-se um algoritmo de controle de
mudancas de combinacfes redundantes no qual uma mudanca de combinagdo ocorre a cada
480° (1,333 ciclo de fundamental), sempre sobre os eixos trifasicos e sempre na seguinte
sequéncia: 1°) eixo Vb (120°); 2°) eixo Vc (240°); 3°) eixo Va (0°), e assim por diante. Desta
forma, sdo produzidos apenas trés desligamentos extras (com a funcdo exclusiva de equalizar
as tensdes), dentre as 24 chaves do conversor e para cada 4 periodos da tensdo fundamental, o
que representa um acréscimo pequeno nas perdas por comutacdo do conversor em relacdo ao
funcionamento sem este mecanismo de equalizacdo das tensfes. Este mecanismo de
equalizacdo permitiu obter uma perfeita equalizacdo entre as médias, no tempo, das somas das

tensdes sobre C; e C, e sobre Cz e Cy.

Na Figura 4.22 e na Figura 4.23 observam-se os graficos dos estados dos trés bragos do
conversor no tempo, respectivamente, sem e com a utilizagdo do mecanismo de equaliza¢éo
parcial da tensdo dos capacitores apresentado acima. Os graficos correspondem a operagédo
dentro da mesma regido Rs usada na analise acima. No caso do uso do mecanismo de
equalizacdo das tensbes (Figura 4.23), as mudancas de combinacOes vetoriais a cada 480°
produzem alteracGes nas faixas dentro das quais as variaveis Ca, Cg e Cc oscilam. Ocorre
também uma flutuacdo de baixa frequéncia no potencial do neutro da carga em relacdo ao
potencial do ponto 0 do barramento de entrada (Vo). Esta flutuagéo ndo afeta as tensdes fase-

neutro e fase-fase da carga.

Além de produzir a equalizacdo parcial das tensdes dos capacitores do barramento CC, este
mecanismo de troca das combinag¢Bes redundantes permite também distribuir de maneira

uniforme as perdas por conducédo e por comutacéo entre os pares de chave S;/Ss e S4/Sg, assim
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como entre os pares de chaves S,/Sg € S3/S7., em toda a faixa 0 <M < 1. Verifica-se também

uma distribuicdo uniforme das perdas por comutacdo entre os trés bracos do conversor.

2 —Ca
—Cb
—Cc

15
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Ca,CbeCc
o

-0.5

-1.5

-2

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18
t(s)
Figura 4.22: Estado dos bragos A, B e C do conversor sem a utilizagdo do mecanismo de
equalizacdo parcial das tensfes do capacitores do barramento CC.
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Figura 4.23: Estado dos bragos A, B e C do conversor utilizando-se 0 mecanismo de
equalizacdo parcial das tensbes do capacitores do barramento CC.
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4.6 Conclusodes

O método de modulagdo SSVM proposto se baseia na utilizagdo dos vetores originais do
conversor, sem produzir a sintese de novos vetores médios através da comutacdo entre 0s
vetores originais, como € feito no método SV-PWM. A estratégia proposta reduz o nimero de

comutacdes das chaves do inversor.

A estratégia de escolha dos vetores originais a serem usados para representar as amostragens
do vetor de referéncia garante que a tensdo fase-neutro produzida na saida do inversor tenha
mesma frequéncia e angulo de fase do vetor de referéncia, além de ter uma componente

fundamental com amplitude idéntica ao modulo do vetor de referéncia usado.

O metodo proposto garante a linearidade da relagdo entre variavel de entrada e saida em toda
a faixa 0,0293 <M < 0,969. Esta linearidade é obtida através da utilizacdo de uma funcao de
ajuste aplicada ao vetor de referéncia V*, representada pela equacdo (4.6). A equacao (4.7),
usada apenas na regidao de sobre-modulagdo, permite aumentar a tensdo fundamental méaxima

que pode ser produzida na saida do inversor.

A implementacdo das equacdes (4.6) e (4.7) pode ser feita atraves de tabelas ou de equacdes

polinomiais. Em ambos os casos, 0 método proposto apresenta baixo custo computacional.

Faz parte do método proposto um mecanismo de equalizagcdo parcial das tensGes dos
capacitores do barramento CC que utiliza a existéncia de diferentes combinacdes dos estados
dos bragos do conversor capazes de produzir 0s mesmos vetores espaciais. Este mecanismo
aumenta de forma quase imperceptivel as perdas por chaveamento nos IGCTs, ndo altera as
perdas por conducdo nestes dispositivos, e faz com que a média da soma das tensdes nos
capacitores C; e C; seja exatamente igual a média da soma das tensbes nos capacitores Cs e
C,. A equalizacéo das tensdes entre C; e C; e entre C3 e C4 deve ser realizada através de um
circuito externo dedicado a este fim. O mecanismo acima também distribui de maneira

uniforme as perdas por conducéo e por comutacgdo entre as 24 chaves do conversor.
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5 Resultados de Simulacao

Neste capitulo sdo mostrados os resultados de simulacdo obtidos a partir da utilizacdo do

método de modulagdo SSVM em um inversor NPC trifasico de cinco niveis.

O sistema a ser simulado foi modelado utilizando-se a ferramenta Simulink, do Matlab. Nesta

plataforma foram implementados os métodos de modula¢do SSVM e SV-PWM.

O método de comparacdo SV-PWM foi implementado em duas versdes diferentes. Na
primeira, denominada simplesmente SV-PWM, utilizou-se uma frequéncia de chaveamento
fixa, independente do valor de M e de fs. Nesta abordagem o nimero de comutacbes por
periodo de fundamental (fpw/fs) é tanto maior quanto menor € o valor de fs, o que faz com
que as perdas por comutacdo sejam maiores e a THD seja menor para baixos valores de fs. A
distor¢cdo da tensdo o nimero de comutagdes por periodo fundamental sdo funcdo ndo apenas
do indice de modulagdo, mas também da frequéncia fundamental.

A segunda versdo do método SV-PWM utilizada, denominada SV-PWM Sincrono, utiliza
relacdes fpwm/fs constantes, de tal forma que perdas por comutacdo e THD passam a ndo
depender de fs. No meétodo proposto estas duas figuras de merito dependem apenas de M,
portanto, a comparacdo do método proposto com o método SV-PWM Sincrono é mais

apropriada do que com o método SV-PWM original, com frequéncia de comutagéo fixa.

O método proposto, por sua vez, também foi implementado em duas versGes, ambas
apresentadas na Se¢édo 4.4: SSVM e HSSVM.

Os detalhes da plataforma de simulacdo desenvolvida sdo apresentados na proxima secao.

5.1 Plataforma Utilizada

Para a realizacdo dos testes em ambiente de simulacéo, utilizou-se o modelo em Simulink de
um sistema composto por um inversor NPC trifasico de cinco niveis, por um motor de
inducdo de média tensdo e alta poténcia acionado pelo inversor, uma carga mecéanica acoplada
ao eixo do Ml, e pelo eixo de acoplamento entre 0 motor e a carga, além da implementacdo do

método de modulacdo SV-PWM para conversores de cinco niveis proposto por Severo
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Mendes em [38]. Este modelo foi desenvolvido dentro do grupo de pesquisas GEP/UFMG,

em um trabalho ndo publicado.

A utilizacdo do modelo em Simulink permitiu verificar a influéncia de cada método de
modulagdo sobre a dindmica do sistema. Foram contemplados na modelagem parametros
como a inércia dos elementos girantes, os atritos e o efeito de tor¢do do eixo de acoplamento

motor/carga.

No modelo em Simulink os semicondutores foram modelados como chaves ideais. Para a
obtencdo de resultados relativos as perdas por conducédo, perdas por comutacdo e dinamica
térmica dos dispositivos, os semicondutores e dissipadores foram modelados, em Arquivo M,
utilizando-se os parametros fornecidos pelos fabricantes que sdo relevantes para a analise

conduzida (Anexos A e B). Os parametros utilizados foram:

(@) A equacdo que determina a energia dissipada durante desligamento (no caso do
IGCT) e durante a recuperacdo reversa (no caso dos diodos) em funcdo do valor da
corrente que era conduzida pelo dispositivo;

(b) A equacdo que relaciona a queda de tensdo do dispositivo com a corrente de
conducao;

(c) A resisténcia térmica entre juncdo e encapsulamento dos semicondutores;

(d) A resisténcia térmica entre encapsulamento e dissipador;

(e) A capacitancia térmica da jungdo dos semicondutores;

(f) A capacitancia térmica do encapsulamento dos semicondutores;

(9) A resisténcia térmica dissipador-ambiente.

A analise em simulacdo foi entdo realizada em duas etapas. Na primeira etapa utilizou-se o
modelo em Simulink para produzir e armazenar resultados de corrente, tensdo e estados das
chaves no tempo, em condi¢cdes de operacdo variadas como regime transitorio, regime
permanente, indices de modulacéo variados. Os dados de tensdo, corrente e estado das chaves
semicondutoras foram armazenados e posteriormente processados no modelo construido em
Arquivo M de forma a calcular as perdas nos semicondutores e obter a dindmica térmica do

sistema.

Para o calculo das perdas por conducdo e comutacdo dos mesmos, foram utilizados o0s

modelos apresentados na Se¢éo 3.5.

Foram comparadas as seguintes figuras de mérito: THD da tensdo fase-neutro da carga, THD
da corrente de carga, perdas por comutacédo e por conducdo nos semicondutores principais do
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inversor, perdas na chave critica e perdas totais no conversor, pulsacao de velocidade angular,

pulsacao de conjugados elétrico no motor e custo computacional em simulagéo.

Foram geradas varias séries de simulacGes, cada uma delas com duragéo de quatro segundos,
sendo dois segundos referentes a uma rampa de aceleracdo partindo de tenséo e frequéncia
zero até valores finais de tensdo e frequéncia correspondentes a condigdo de operacdo em
regime permanente, mantendo-se este valor final por mais dois segundos, conforme mostrado
na Figura 5.1. Em cada uma das series de simulagdes, foram alterados os valores da tensdo e
da frequéncia final (operacdo em regime permanente). Para cada método de modulagéo
avaliado (SSVM, HSSVM, SV-PWM e SV-PWM Sincrono), foram geradas 56 simulacdes
conforme descrito acima na faixa 0,0303 <M < 1,0278, equivalente a faixa 2Hz < fs < 68Hz.

Em todas as condicdes de simulacéo citadas acima a relacdo V/f foi mantida constante.

A |V*; fs

regime __ |
permanente

0 do 4 t(s)
Figura 5.1: Padrdo de tensdo e frequéncia usados na
entrada do modulador nas simula¢c@es em Simulink.

O modelo geral utilizado nas simulages em Simulink é mostrado na Figura 5.2. Os modelos

especificos que compdem o modelo geral sdo descritos a seguir.

1) Modelo do inversor (no Simulink):

Os modelos dos IGCTs e diodos de grampeamento sdo apresentados na Figura 5.3. Estes
dispositivos foram modelados como chaves ideais, com resisténcia interna de 1mgQ, e

parametros do snubber utilizados sdo: R = 0,1IMQ e C = .

Os diodos de grampeamento foram modelados usando-se 0 modelo de diodos presente no

Simulink, com os seguintes parametros de snubber: R = 500Q e C = 250nF.

Os capacitores do barramento CC foram modelados como fontes CC ideais.
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o
[Comando_S1a] .L a
i o
5
(a) (b)

Figura 5.3: Modelos dos semicondutores usados no inversor: (a)
IGCT; (b) diodo de grampeamento.

2) Modelo do motor de inducéo (no Simulink)

Utilizou-se 0 modelo Induction Machine do Simulink com rotor em gaiola. Os parametros
utilizados neste modelo séo os seguintes:

1) Poténcia nominal: Pn = 600HP

2) Tensdo de linha: Vn =4,16 kV

3) Frequéncia nominal: fn = 60 Hz

4) Fator de poténcia: cos(¢) = 0,86

5) Parametros do estator: Rs =0,3139 Q / Ls=6,2 mH

6) Parametros do rotor: Rr = 0,25568 Q / Lr=12,5mH

7) Indutancia mutua: Lm = 305,5 mH

8) Eficiéncia: Ef = 95,79%

8) Inércia: J = 4,7kg-m?

9) Fator de friccdo: F=0,9173 N-m-s

10) Namero de polos: 4

3) Modelo do eixo de acoplamento entre Ml e carga (no Simulink)

O efeito de torcdo no eixo de acoplamento entre 0 motor de inducgéo e a carga mecanica foi
modelado utilizando-se o bloco Mechanical Shaft, do Simulink. Foram adotados os seguintes

parametros:
1) Rigidez a torcao do eixo: K =17190N-m
2) Fator de friccdo interna do eixo: B = 1600N-m-s

3) Conjugado nominal: Ty = 2500N-m a 1800rpm
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4) Modelo da carga mecanica acoplada ao eixo do Ml (no Simulink)

A carga mecéanica acoplada ao eixo do motor foi modelada com os seguintes parametros:
1) Inércia: J = 4,0 kg-m?
2) Atrito viscoso: Fc = 0,006 N-m-s

5) Modelo dos Semicondutores Principais (em Arquivo M)

Foram levantados resultados preliminares de simulagdo, no Simulink, com o objetivo de
dimensionar, em corrente, os semicondutores principais a serem modelados no restante da
etapa de simulacdo. Foram realizadas simulagdes nos 56 pontos de operacao citados na Se¢édo
5.1. Para cada ponto de operacdo (PO) considerado, foram levantadas as correntes média e
eficaz em cada um dos 22 semicondutores principais (8 chaves, 8 diodos de roda livre e 6
diodos de grampeamento). Foram gerados entdo graficos de corrente média e eficaz em
funcdo de M em cada um dos 22 dispositivos, tendo sido considerados os métodos de
modulacdo SSVM e SV-PWM. Quatro dos 12 graficos produzidos sdo mostrados na Figura
5.4 e na Figura 5.5, que apresentam as correntes média e eficaz no IGCT e no diodo de
grampeamento para 0 método SSVM. Os valores maximos de corrente média e eficaz
observados nas 12 curvas levantadas sdo mostradas na Tabela 5.1, sempre considerando-se 0s

valores encontrados no pior caso.

Tabela 5.1: Valores maximos de corrente média e eficaz nos dispositivos semicondutores

Dispositivo
IGCT (chave) IGCT (diodo roda livre) Diodo de Grampeamento
Método de Corrente Corrente Corrente Corrente Corrente Corrente
Modulacéo Média (A) Eficaz (A) Média (A) Eficaz (A) Média (A) Eficaz (A)
SSVM 37,22 58,71 1,03 6,00 10,17 23,68
SV-PWM 38,36 60,70 0,74 3,95 9,94 26,26

Na Secéo 3.4 foram calculados os valores de tensdo de dimensionamento dos semicondutores

considerando confiabilidade de 100 FIT. Os valores encontrados foram:
IGCT: Vpciink = 1500V / Diodo de Grampeamento: Vpgcjink = 3000V

Com base nos valores de tensdo acima e nos valores de corrente mostrados na Tabela 5.1,

selecionou-se 0s seguintes dispositivos semicondutores:

e IGCT: dispositivo 5SHX 08F4510 (da ABB), cujos principais parametros sao:
Vociink = 2800 V
IT(RMS) =390 A
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e Diodos de Grampeamento: dispositivo 5SDF 02D6004, fabricado pela ABB, cujos
principais parametros s&o:
Vbciink = 3300V
lerms) = 275 A

As folhas de especificacdo dos semicondutores escolhidos sdo apresentadas no Anexo B.

A partir do gréafico da Figura 5.4, verifica-se que os IGCTs (chaves) centrais do braco do
inversor (S € Ss) s@o 0s que conduzem o0s maiores valores de corrente, especialmente em
baixos valores de M. A medida que o valor de M se aproxima de um, as correntes nas chaves
S; e Sg tendem aos valores observados para S, e Ss, 0S quais correspondem aos valores

criticos de corrente para as chaves S; a Ss.

No caso dos diodos de grampeamento, conforme se observa através da Figura 5.5, os valores
de corrente observados para os dispositivos DC3 e DC, sdo superiores aos observados para 0s
demais diodos na maior parte da faixa de M. O ponto critico ocorre em M = 0,725, quando a

diferenca entre as correntes em DC3 e DC4 em relacdo aos demais diodos é maxima.

Para os dois métodos avaliados (SSVM e SV-PWM) foram obtidos resultados praticamente
idénticos de correntes média e eficaz nos dispositivos semicondutores (chaves, diodos de roda
livre e diodos de grampeamento), o que demonstra que estes valores sdo determinados

principalmente pela carga.

Utilizando-se a metodologia apresentada na Secdo 3.5 e a partir das folhas de especificacdo
dos dispositivos escolhidos, apresentadas no Anexo B, levantou-se as equacgdes V X | para
estes dispositivos, mostradas abaixo. Estas equacdes foram utilizadas no céalculo, em

simulacdo, das perdas por conducao nestes dispositivos.

IGCT (chave): V1 = 0,002-1+(A) + 1,65 (5.1)
IGCT (diodo de roda livre): V1 = 0,00429-1+(A) + 2,55 (5.2)
Diodo de Grampeamento: V+(V) = 0,00722-11(A) + 3,3777 (5.3)

Também através de metodologia apresentada na Secdo 3.5 foram determinadas as equacges de
energia de desligamento em fungdo da corrente de desligamento para os semicondutores

escolhidos, obtendo-se os seguintes resultados:

IGCT (chave): o grafico E x | da chave do IGCT é uma reta representada pela seguinte

equacao:



IGCT (chave):

Eoft = 5,2857x107 It + 0,04

IGCT (diodo): da curva E x | pode-se extrair os pares ordenados abaixo:

lreq (A)

200

300

400

500

600

700

800

900

Eort (J)

1,32

1,60

1,82

2,02

2,19

2,35

2,495

2,62

O polindmio que melhor se ajusta a este conjunto de pares ordenados é:

IGCT (diodo):

Eort = -1,1220e-6 = Iteo? + 3,0598e-3 = Itgo + 0,7673

Diodo de grampeamento: da curva E x | extraiu-se o seguinte conjunto de pontos:

Ioc (A)

100

160

200

250

300

400

450

500

Eof‘f (‘])

1,11

1,27

1,36

1,45

1,53

1,67

1,73

1,78

O polindmio que melhor se ajusta a este conjunto de pares ordenados é:

DC:

Eot = -2,2358e-6 = Itgo > + 2,9789e-3 = Itgo + 0,8436
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(5.4)

(5.5)

(5.6)

Utilizando-se as equacdes acima, elaborou-se um modelo em Arquivo M que utiliza os

resultados produzidos no Simulink (correntes de conducdo, correntes nos instantes de

bloqueio e estado das chaves) de forma a determinar as perdas por conducdo e comutacdo nos

trés tipos de semicondutores modelados.
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Figura 5.4: Corrente nos 8 IGCTs (chave) de um dos bracos do inversor.(a) corrente

média; (b) corrente eficaz. Método SSVM.
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Figura 5.5: Corrente nos 6 diodos de grampeamento de um dos bragos do inversor.(a)
corrente média; (b) corrente eficaz. Método SSVM.
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5.2 Resultados de Simulacao

Todos os resultados mostrados nesta se¢do foram obtidos mantendo-se a relagéo V/f constante
com o PO nominal correspondendo a fs = 60Hz / M = 0,9069. A relacdo entre fs e M ¢é dada

por

fs = [(2:60-N3) /1] M (5.7)

5.2.1 Formas de Onda de Tenséao e Corrente

As formas de onda das tensbes fase-neutro e das correntes de fase na carga produzidas pelo
método SSVM sdo apresentadas a seguir para dois pontos de operacdo diferentes: na Figura
5.6 para M = 0,8767 (fs = 58Hz), e na Figura 5.7 para M = 0,6348 (fs = 42Hz).

As formas de onda de tensdo mostradas nestas figuras apresentam caracteristicas satisfatdrias:
simetria de meia onda e de quarto de onda, auséncia de tenséo média, deslocamento de fase de

120° e pequeno numero de comutacdes por periodo de fundamental.

oy

- |

Van, Vbn,Vcn (V)
<
|

. -2000 —LH_r
e T

\N:E fo\= 58 Hz 0.
0 / / \
d
-500 \ /

N

0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
t(s)
Figura 5.6: Tens0es trifasicas fase-neutro, fase-fase e correntes trifasicas
na carga. M = 0,9069 (fs = 60Hz). Método SSVM

la,lb,Ic(A)
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Figura 5.7: TensGes trifasicas fase-neutro, fase-fase e correntes trifasicas na
carga. M = 0,75575 (fs = 50Hz). Método SSVM

5.2.2 Conteudo Harmoénico na Tensao Fase-Neutro

Os gréficos da tenséo fase-neutro Van no dominio do tempo e da frequéncia para os métodos
SSVM e SV-PWM sdo apresentados da Figura 5.8 até a Figura 5.15. Considerou-se 0 método
SV-PWM com frequéncia de chaveamento fpw\ igual a 600Hz.

Séo apresentados resultados para quatro pontos de operacéo diferentes:
1) M =0,9069 / fs = 60Hz: Figura 5.8 e Figura 5.9;
2) M =0,7557 / fs = 50Hz: Figura 5.10 e Figura 5.11;
3) M =0,6046 / fs = 40Hz: Figura 5.12 e Figura 5.13;
4) M =0,4535 / fs = 30Hz: Figura 5.14 e Figura 5.15.

Os quatro pontos de operacdo acima foram selecionados por representar, cada um deles, uma
regido de operacdo diferente das demais em termos da qualidade da tensdo produzida na saida.
Para cada PO, a primeira figura apresenta a tensdo no dominio do tempo, enquanto que a

segunda e a terceira apresentam resultados no dominio da frequéncia.

Os graficos no dominio da frequéncia sdo apresentados com as escalas verticais dadas como
percentual da amplitude da componente harménica fundamental. Nestes graficos as

componentes fundamentais ndo sao mostradas.
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Os gréficos no dominio do tempo da Figura 5.8, da Figura 5.10, da Figura 5.12 e da Figura
5.14 mostram uma reducao no numero de comutacdes por periodo de fundamental obtida pelo
método proposto em relacdo ao método SV-PWM, qualquer que seja o ponto de operacao

considerado, embora esta reducdo seja mais evidente para indices de modulagdo mais baixos.

Nos gréficos correspondentes no dominio da frequéncia verifica-se um nimero menor de
componentes harmonicas nos resultados correspondentes ao método proposto na comparagao
com o método SV-PWM. E possivel observar que a vantagem do método proposto (SSVM)
em relacdo ao método de comparacdo (SV-PWM) é tanto maior quanto maior for o valor do
indice de modulagcdo. Na Figura 5.13 e na Figura 5.15, correspondentes as frequéncias
fundamentais mais baixas (40Hz e 30Hz respectivamente), observa-se que, embora haja uma
menor quantidade de harmdnico nos resultados correspondentes ao método proposto, existe
para 0 método SSVM uma presenca de harmoénicos de amplitudes mais altas em frequéncias
mais baixas na comparacdo com o método SV-PWM, o que indica que a vantagem do método
proposto em relacdo ao método de comparagdo pode diminuir nas regifes de baixo indice de
modulacdo. Este comportamento fica mais claro a partir das curvas de distor¢cdo harménica

total (THD) que serdo apresentadas mais a frente.

A Tabela 5.2 lista os 50 primeiros harmonicos presentes na tensdo fase-neutro (Van),
ordenados pela frequéncia dos mesmos, para os métodos SV-PWM e SSVM operando no PO
nominal (fs = 60Hz). Para cada uma das 50 frequéncias harmo6nicas mostradas na tabela, o
componente harménico de menor amplitude, dentre aqueles produzidos por cada um dos
métodos avaliados, é indicado em negrito. O método proposto produz a menor amplitude
harménica em 35 das frequéncias mostradas na tabela, enquanto o método SV-PWM a 600Hz
produz o melhor resultado em 11 frequéncias. Em outras quatro frequéncias os dois métodos

produzem resultados iguais.
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Figura 5.11: Espectro de frequéncias de Vay para M = 0,75575 (fs = 50Hz). Harménicos dados
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Tabela 5.2: Harménicos em V y para fs = 60Hz

. SV-PWM SSVM
Ordem do | Frequéncia
Harmon. (Hz) Vi Vi Vi Vi
(V) (% Vi) V) (% Vi)

1 60 3454,23 100,00 | 3694,70 100,00

3 180 2,35 0,07 1,94 0,05

5 300 33,64 0,97 267,48 4,24

7 420 84,48 2,45 8,82 0,24

9 540 3,01 0,09 1,14 0,03
11 660 149,20 4,32 81,68 2,21
13 780 49,70 1,44 19,66 0,53
15 900 2,37 0,07 2,35 0,06
17 1020 21,72 0,80 62,36 1,69
19 1140 118,89 3,44 42,26 1,14
21 1260 3,43 0,10 0,17 0,00
23 1380 22,75 0,66 70,00 1,89
25 1500 65,34 1,89 114,35 3,09
27 1620 2,09 0,06 2,29 0,06
29 1740 59,44 1,72 112,11 3,03
31 1860 113,03 3,27 71,11 1,92
33 1980 1,58 0,05 0,72 0,02
35 2100 43,04 1,25 7,00 0,19
37 2220 41,97 1,22 20,31 0,55
39 2340 1,52 0,04 1,80 0,05
41 2460 41,33 1,20 2,61 0,07
43 2580 17,10 0,50 16,89 0,46
45 2700 1,66 0,05 1,37 0,04
47 2820 21,55 0,62 12,04 0,33
49 2940 46,73 1,35 7,84 0,21
51 3060 3,45 0,10 1,10 0,03
53 3180 26,63 0,77 45,82 1,24
55 3300 31,14 0,90 48,31 1,31
57 3420 1,85 0,05 1,55 0,04
59 3540 6,33 0,18 24,15 0,65
61 3660 36,47 1,06 6,97 0,19
63 3780 0,41 0,01 0,32 0,01
65 3900 28,04 0,81 7,54 0,20
67 4020 29,00 0,84 3,58 0,10
69 4140 1,05 0,03 1,41 0,04
71 4260 37,50 1,09 9,06 0,25
73 4380 6,17 0,18 8,86 0,24
75 4500 1,33 0,04 0,25 0,01
77 4620 21,34 0,62 5,28 0,14
79 4740 17,08 0,49 13,46 0,36
81 4860 4,04 0,12 0,99 0,03
83 4980 24,89 0,72 18,72 0,51
85 5100 11,44 0,33 13,70 0,37
87 5220 2,25 0,07 0,50 0,01
89 5340 12,96 0,38 1,44 0,04
91 5460 13,84 0,40 1,85 0,05
93 5580 2,22 0,06 0,50 0,01
95 5700 8,03 0,23 0,60 0,02
97 5820 7,93 0,23 2,07 0,06
99 5940 1,86 0,05 0,51 0,01
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5.2.3 Distor¢é@o Harmonica Total da Tensdo Fase-Neutro

Métodos SSVM e SV-PWM

Na Figura 5.16 sdo apresentados os resultados de THD correspondentes aos métodos SSVM e
SV-PWM, calculados segundo a equacéo (1.1) e considerando-se 0s 51 primeiros harmonicos
encontrados. Para efeito de comparacéo, trés diferentes frequéncias de chaveamento (fewm)
sdo adotadas para o método SV-PWM: 300Hz, 600Hz e 1200Hz. As frequéncias de
chaveamento em torno de 600Hz s&o as mais utilizadas, no método SV-PWM, em aplicacGes
de média tensdo e alta poténcia. Frequéncias de chaveamento da ordem de 1200Hz ou acima
sdo utilizadas em aplicacdes de média poténcia. Frequéncias de chaveamento em torno de
300Hz ndo sdo utilizadas na préatica e foram incluidas na presente analise apenas para efeito

de comparacéo.

Observa-se que o valor de THD da tensdo Van é fortemente influenciado pelo PO
considerado, havendo reducdo do mesmo a medida que aumenta o valor de M,
independentemente do método de modulacao ou da frequéncia fpw considerada. Observa-se
que o método proposto propicia redugdes nesta figura de mérito, quando comparado ao SV-
PWM a 300Hz, qualquer que seja o PO considerado. Em relacdo ao SV-PWM chaveando a
600Hz, esta reducdo ocorre na faixa fs > 33Hz e, em relacdo ao SV-PWM chaveando a
1,2kHz, na faixa fs > 47Hz. No PO nominal, o método proposto apresenta reducdo de THD
mesmo quando comparado ao SV-PWM chaveando a 1,2 kHz.

A Figura 5.17 mostra a Distor¢do Total (DT) calculada conforme equacdo (1.2). Esta figura
de mérito difere da THD por levar em consideracdo, no célculo da distorcdo, todos os

harmonicos, inter-harmonicos e sub-harmonicos presentes na tenséo fase-neutro.

A elevacéo da frequéncia de chaveamento do método SV-PWM produz um deslocamento, na
diregdo de f = oo, dos harmdnicos presentes, mas ndo ha eliminagdo de harmdnicos especificos
em funcéo desta elevagdo. Desta forma, o calculo da DT conforme explicado acima, levando
em conta todos os harménicos independentemente da sua posi¢do no espectro de frequéncia,
produz resultados muito proximos em relacdo as diferentes frequéncias fpwv adotadas para o
método SV-PWM, conforme se verifica na Figura 5.17. Por outro lado, a DT produzida pelo

método proposto é inferior a produzida pelo SV-PWM em toda a faixa de fs avaliada.
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Figura 5.17: Distor¢do Total (DT) presente na tensdo Vay: Métodos SSVM e SV-PWM.

Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono

Os resultados de THD acima se referem a implementacdo do método SV-PWM com
frequéncia de chaveamento fpwm fixa. Considerando que a relagdo V/f (ou M/f) foi mantida
constante nestes casos, conclui-se que no método SV-PWM assim implementado o nimero de
comutacdes por periodo fundamental depende de fs e € mais alto para fs mais baixo. Logo,
para valores baixos de fs este método trabalha com um nimero de chaveamentos por periodo
fundamental mais alto e produz resultados melhores em termos de THD. No método SSVM,
por sua vez, as formas de onda dependem de M, mas ndo de fs. Por isso, a comparagéo entre

os dois métodos mostrada na Figura 5.16 ndo € a mais apropriada.
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Com o objetivo de permitir uma compara¢cdo mais adequada entre 0 método proposto e o
método SV-PWM, implementou-se uma variacdo deste Gltimo, o método SV-PWM Sincrono,
no qual o numero de comutacbes por periodo fundamental é mantido constante,

independentemente do valor da frequéncia fundamental (fs) gerada.

A comparacdo entre 0 SSVM e o SV-PWM Sincrono é mostrada na Figura 5.18. Foram
geradas cinco curvas relativas a este ultimo método, correspondentes as seguintes relacdes
entre fpww € fs: 8, 12, 16, 24 e 32. O primeiro valor corresponde a uma frequéncia de
chaveamento baixa (480Hz quando fs = 60Hz), adequada para conversores de alta poténcia. A
terceira curva corresponde a uma frequéncia intermediaria (960Hz para fs = 60Hz) e a ultima
a uma frequéncia de chaveamento alta (1,92kHz para fs = 60Hz), adequada para conversores
de média ou baixa poténcia. Na Figura 5.18(a) observa-se o grafico completo relativo a esta
comparagédo, enquanto que na Figura 5.18(b) é mostrado um detalhe da regido mais relevante
do mesmo. Em toda a faixa de M avaliada o0 método proposto produziu THD mais baixa do
que a produzida pelo método SV-PWM com fpywm = 8=fs. Alem disso, para M > 0,4 0 método
proposto superou o meétodo de referéncia com fpywy = 16=fs. E na comparagdo com o SV-
PWM com fpywm = 32=fs, 0 método proposto apresentou desempenho praticamente equivalente
na faixa M > 0,665.

Com relacdo a Distorgdo Total (DT) calculada pela equagdo (1.2), que considera todos 0s
harmonicos, sub-harmonicos e inter-harmonicos, ndo se observou alteracfes relevantes nos
resultados em funcdo da relacdo fpww/fs adotada para o método SV-PWM Sincrono. No
entanto, a DT produzida pelo método proposto se mostrou menor do que a produzida pelo
SV-PWM Sincrono qualquer que seja o indice de modulagéo considerado.
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5.2.4 Correntes nos Semicondutores

A Figura 5.20 e a Figura 5.21 mostram as correntes instantaneas nos semicondutores (IGCTs
e diodos de grampeamento) de um dos bragos do inversor para o ponto de operacdo nominal

(fs = 60Hz), operando em regime permanente.

A Figura 5.20 mostra os resultados obtidos para 0 método de modulacdo proposto, enquanto
que a Figura 5.21 apresenta os resultados correspondentes ao método SV-PWM. Para este
método foi adotada uma frequéncia de chaveamento igual a 600Hz, frequéncia esta apropriada

para aplicacdes de média tensdo e alta poténcia.

Na Figura 5.22 e na Figura 5.23 os resultados anteriores sdo repetidos para um novo ponto de
operacgéo: fs = 40Hz.

A carga utilizada neste levantamento é a especificada na Secdo 5.1 e a condicdo de operacao é

em regime permanente.

Estes resultados ndo apresentam grandes diferencas entre os dois métodos, exceto por um
maior nimero de comutacdes entre as chaves para 0 método SV-PWM na comparagdo com o

método SSVM, independentemente do ponto de operacao considerado.
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5.2.5 Relacao Entre Entrada e Saida

A Figura 5.24 apresenta o gréfico das relacbes entre as amplitudes das componentes
fundamentais das tensdes Fase-Neutro (Vani) e Fase-Fase (Vag1), medidas nos terminais da
carga, em funcdo do indice de modulacdo M e considerando-se 0 método proposto. Este
grafico apresenta uma relagdo linear entre estas duas tensdes fundamentais e M na faixa

0,0293 <= M <= 0,969
que equivale a
1,86%-Vdd <= |[V*| <= 61,7%-Vdd.

considerando-se a equacao (4.8).
Acima de M = 0,969 esta a regido de saturacdo do inversor/modulador. Abaixo de M = 0,0293

ndo é possivel variar a amplitude das componentes fundamentais das tensbes Fase-Neutro e

Fase-Fase utilizando-se o método proposto.
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Figura 5.24: Componentes fundamentais das tensfes Fase-Neutro (Vanz)
e Fase-Fase (Vag1) em funcdo de M, para o método SSVM.
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5.2.6 Velocidade Angular do Ml

A velocidade angular do MI (W) em resposta a entrada em rampa da Figura 5.1 é mostrada da
Figura 5.25 até a Figura 5.27. O intervalo correspondente ao regime permanente foi ajustado
para a condicdo de operacdo nominal (fs = 60Hz e M = 0,9069). Sdo mostrados os resultados

correspondentes aos métodos SSVM e SV-PWM chaveando em 600Hz.

Na Figura 5.25 observa-se o comportamento do sistema durante a rampa de aceleracdo
seguida pelo periodo de dois segundos correspondente ao regime permanente. Observa-se que
os dois métodos avaliados produzem respostas praticamente idénticas em termos de variagdo

de W no tempo durante a rampa de partida do M.

Na Figura 5.26 observa-se um detalhe do grafico de velocidade angular do MI na regido
correspondente ao regime permanente. O método proposto € o que apresenta o melhor

resultado em termos desta figura de mérito.

A Figura 5.27 apresenta o espectro de frequéncias correspondentes aos graficos mostrados na
Figura 5.26 (métodos SSVM e SV-PWM). Estas componentes de frequéncia sdo expressas
como percentual da velocidade média do motor (componente fundamental). Comparado ao
método SV-PWM, o método proposto produz um menor nimero de componentes de

componentes harmonicas e estas apresentaram amplitudes mais baixas.
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Figura 5.25: Velocidade angular do MI para os métodos SSVM e SV-PWM (fowm = 600HZ).
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5.2.7 Conjugado Elétrico no Ml

Da Figura 5.28 a Figura 5.30 € apresentado o conjugado elétrico do motor (Te) em resposta a
entrada em rampa da Figura 5.1, com patamar de regime permanente ajustado para fs = 60Hz
e M =0,9069. Foram utilizados os métodos SV-PWM chaveando a 600Hz, SSVM e HSSVM.

Na Figura 5.28 observa-se o comportamento do sistema durante a rampa de aceleracdo e
durante todo o regime permanente. Durante a primeira metade da rampa de aceleracdo do Ml
0 método proposto produz maiores oscilacdes de conjugado elétrico do que o método SV-

PWM, ap0s o que os dois métodos passam a apresentar resultados equivalentes.

Em regime permanente, assim como ocorreu com a velocidade angular do motor, o método
proposto produz uma significativa reducdo na amplitude da pulsacdo de conjugado elétrico

quando comparado ao método SV-PWM, conforme se observa na Figura 5.29.

O espectro de frequéncias para as curvas de Te da Figura 5.29 (regime permanente) sdo
mostrados na Figura 5.30, com as componentes de frequéncia sendo dadas como percentual
do conjugado elétrico médio (componente fundamental). Também com rela¢do ao conjugado
elétrico, o0 método proposto produziu um menor numero de componentes harménicas e estas

apresentam amplitudes menores, quando comparado ao método SV-PWM a 600Hz.

Regime Permanente: fs =60 Hz / M =0.9069

1000 |||

-500 —— SSVM
-1000 . —— SV-PWM

0 0.5 1 t(s) 15 2 25

Figura 5.28: Conjugado elétrico no Ml para os métodos SSVM e SV-PWM (foyym = 600HZ).
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5.2.8 We Te em Funcéo de M

Os resultados apresentados nas se¢des 5.2.6 e 5.2.7 permitem comparar 0s métodos SSVM e
SV-PWM em termos das oscilacdes de velocidade angular e conjugado elétrico em um ponto
de operacédo especifico (M = 0,9069). No entanto, as reducbes nas oscilacbes de W e Te
obtidas através do método SSVM na compara¢do com o método SV-PWM Sincrono ocorrem
em uma ampla faixa de M, conforme se observa através da Figura 5.31 e da Figura 5.32, que
apresentam, respectivamente, as amplitudes pico a pico das oscilagdes de W e Te em funcéo
de M, nos 56 pontos de operacgédo avaliados. Foram utilizadas diferentes relacdes fpwm/fs para

0 método SV-PWM Sincrono, indicadas nas legendas destas figuras.

A Figura 5.31 apresenta a oscilagdo pico a pico da velocidade angular do motor em fungéo de
M. A melhora obtida pelo método SSVM em relacéo a esta figura de mérito ocorre na faixa M
> 0,25 na comparacdo com 0 SV-PWM com fpywm/fs = 8x e fpww/fs = 16. Com relagcéo ao SV-
PWM com relacdo fewm/fs = 12 e fpwm/fs = 24, 0 método proposto apresentou desempenho
equivalente nesta faixa de M.

Em relacdo as oscilacdes de conjugado elétrico, mostradas na Figura 5.32, 0 método proposto
produziu melhores resultados do que o método de referéncia com fpwm/fs igual a 8 e a 16
também na faixa M > 0,25. Considerando-se as relacdes fpwm/fs = 8x e fpwm/fs = 16 para o
método de referéncia, os dois métodos apresentaram resultados equivalentes nesta faixa de M.
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Figura 5.31: Amplitude pico a pico da oscilagdo da velocidade angular do motor.
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5.2.9 Numero de Comutacdes Por Periodo Fundamental

Os resultados correspondentes ao nimero de desligamentos das chaves principais de cada
braco do conversor por periodo da componente fundamental de tensdo sdo apresentados na
Figura 5.33, na Figura 5.34 e na Figura 5.35, para os métodos SSVM, SV-PWM e SV-PWM
Sincrono. Para 0 método SV-PWM foi adotada uma frequéncias de comutacao (fewm) igual a
600Hz. Para o método SV-PWM Sincrono foram adotados dois diferentes valores para a

relacdo fpw/fs: 8 e 16.

Como os estados das quatro chaves inferiores de cada braco do inversor séo complementares
aos estados das quatro chaves superiores correspondentes de acordo com as equacOes
booleanas

Ssx =/S1x,  Sex =1/Sax,  Six=1S3x €  Sgx =/Sux,
cada curva mostrada nestes graficos corresponde a um par de chaves principais. Assim, nas
trés figuras apresentam-se apenas os resultados correspondentes as quatro chaves superiores

de um braco do inversor.

A Figura 5.33 apresenta os resultados correspondentes aos métodos SSVM e SV-PWM a
600Hz. O numero de comutacdes produzidos pelo método SSVM é menor do que o produzido
pelo método SV-PWM em toda a faixa de M avaliada. No entanto este numero varia
substancialmente para 0 método SV-PWM em funcdo de M uma vez que a relagdo fs/V (e
portanto a relagdo fs/M) foi mantida constante. Observando-se esta figura percebe-se também
que, independentemente do PO considerado, do método de modulacdo ou da frequéncia fpwm
usada, existem sempre dois grupos de chaves separadas pelo nimero de comutacdes por
periodo, cada grupo reunindo quatro das oito chaves de cada braco do inversor. Ao primeiro
grupo pertencem as chaves S; e S,, e suas complementares Ss e Sg. O segundo grupo contém
as chaves S,, S3 Sg € S7. O numero de comutacdes por periodo das chaves do segundo grupo é
sempre superior ao numero correspondente ao primeiro grupo na faixa fs < 47Hz. A partir
deste ponto, o nimero de comutacBes nas chaves do primeiro grupo ultrapassa o0 numero
correspondente as chaves do segundo grupo. Comparando-se os dois métodos com base nestes
dois grupos de chaves observa-se que, para 0 método SSVM, os dois grupos apresentam
numero de comutacao inferior ao de qualquer grupo no método SV-PWM na faixa entre 16 e
50Hz, o que ocorre também no PO nominal. No pior caso do ponto de vista do método

proposto, que compreende a faixa de 51 a 58Hz, os dois métodos se equivalem.
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Os resultados acima mostram também que o método proposto apresenta uma distribuicdo
mais homogénea do numero de comutacbes entre as oito chaves de cada brago, quando
comparado ao método SV-PWM, na maior parte dos PO avaliados. A excecdo é verificada na
faixa 0,771 <M < 0,877, dentro da qual 0 método proposto apresenta uma distribuicdo menos
homogénea do nimero de comutacdes, com o par de chaves S; e S, comutando 3,5 vezes mais

doque o par S, e Ss.

SV-PWM Sincrono

Na Figura 5.34 sdo mostrados os resultados correspondentes aos métodos SSVM e SV-PWM
Sincrono com fpywm = 8=fs. Observa-se que 0 método proposto reduz o nimero de comutacdes
por periodo fundamental para todas as chaves e em praticamente toda a faixa de M. A excecéo
¢ a faixa 0,771 <M < 0,877, na qual o método proposto produz mais comutagdes nas chaves

S: e S4 quando comparado ao SV-PWM Sincrono.

Na Figura 5.35 sdo mostrados os resultados correspondentes aos métodos SSVM e SV-PWM
Sincrono com fpywm = 16=fs. Nesta comparagdo o método proposto produz melhores resultados

qualquer que seja o0 ponto de operacdo ou o dispositivo semicondutor considerado.
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Figura 5.33: NUmero de desligamentos, por periodo da fundamental, dos IGCTSs superiores
de um dos bracos do conversor, em fungdo de M. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono..
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Figura 5.34: NUmero de desligamentos, por periodo da fundamental, dos IGCTs superiores de um
dos bragos do conversor, em fungdo de M. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono.
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Figura 5.35: NUmero de desligamentos, por periodo da fundamental, dos IGCTs superiores de um
dos bragos do conversor, em funcdo de M. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono..
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5.2.10 Perdas nos Semicondutores

1 — Perdas Separadas Por Dispositivo

As perdas por condugdo e por comutacdo em cada um dos semicondutores principais de um
dos bragos do inversor sdo mostradas da Figura 5.36 a Figura 5.39 para os métodos SSVM e
SV-PWM. A condicdo de carga utilizada é a especificada na Secdo 5.1. A condicdo de
operacdo é em regime permanente. A relacdo V/f foi mantida constante e foi adotada uma
frequéncia fpw de 600Hz para o método SV-PWM.

A Figura 5.36 apresenta as perdas por conducdo nos IGCTs de um dos bragos do inversor para
0s metodos SSVM e SV-PWM, enquanto que na Figura 5.37 sdo apresentadas as perdas por

comutagdo para os dois métodos.

As perdas por conducdo sdo praticamente idénticas para os dois métodos, ja que sdo

determinadas principalmente pela carga (ver Figura 5.36 e Figura 5.38).

Com relacao as perdas por comutacdo, houve grande diferenca nos resultados observados. O
método proposto apresentou as menores perdas, na comparacao feita entre cada IGCT, na
maior parte dos PO simulados (Figura 5.37). A Unica excec¢do é observada na faixa 56 < fs <
58, na qual os IGCTs 1 e 8 apresentam maiores perdas quando da utilizacdo do método
SSVM.

Com relagdo aos diodos de grampeamento (Figura 5.39), 0 método proposto € o que produz as
menores perdas, em todos os dispositivos e em toda a faixa analisada. Além disso, observa-se
que em qualquer PO no grafico da Figura 5.39, e para qualquer método de modulacdo, ha
sempre trés pares distintos de diodos no que se refere ao valor das perdas por comutacdo. O
método proposto apresenta menores perdas, para qualquer PO, tanto para o par de diodos com
as menores perdas, quanto para o par com perdas intermediarias. Com relagcdo ao par com
perdas mais altas, 0 SSVM apresenta perdas menores em quase toda a faixa pesquisada, a
excecdo da faixa de 51 < fs < 58, onde os dois métodos produzem perdas equivalentes.

Pode-se observar tambem, na Figura 5.37 e na Figura 5.39, que a vantagem do método
proposto em relagcdo ao método SV-PWM é tanto maior quanto menor é o valor de M, como

era esperado.
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Perdas nos IGCTs Por CONDUCAO - Método SSVM
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Figura 5.36: Perdas por condugdo nos IGCTs de um dos bracos do inversor para 0s
métodos SSVM e SV-PWM a 600Hz.
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Perdas nos IGCTs Por COMUTACAO - Método SSVM
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Figura 5.37: Perdas por comutacdo nos IGCTs de um dos bragos do inversor para os métodos
SSVM e SV-PWM a 600Hz.



Perdas nos Diodos de Grampeamento Por CONDUCAO - Método SSVM
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Figura 5.38: Perdas por conducdo nos diodos de grampeamento de um dos bragos do inversor

para os métodos SSVM e SV-PWM a 600Hz.
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Perdas nos Diodos de Grampeamento Por COMUTACAO - Método SSVM
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Figura 5.39: Perdas por comutagdo nos diodos de grampeamento de um dos bragos do
inversor para os métodos SSVM e SV-PWM a 600Hz.
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2 — Perdas na Chave Critica

As perdas por comutacdo nédo se distribuem uniformemente entre as oito chaves de cada braco
do inversor, sempre havendo uma ou duas chaves criticas em cada braco do conversor em
termos das perdas, em funcdo do ponto de operagdo avaliado. Considera-se como chave
critica em um determinado PO, aquela chave que apresenta o maior valor de dissipacdo de

poténcia dentre as oito chaves de um determinado brago do conversor.

As perdas na chave critica sdo uma figura de mérito importante uma vez que representam o
valor que é utilizado no dimensionamento do conjunto chave/dissipador. A reducdo das
perdas na chave critica permite dimensionar dispositivos de dissipacdo menores e mais
baratos ou, mantendo-se as especifica¢fes originais, operar as chaves criticas em temperaturas
mais baixas, aumentando sua vida Util, ou ainda operar o conversor acima da sua capacidade
nominal. Por outro lado, a reducédo das perdas por comutacao nas chaves nao criticas permite
aumentar a eficiéncia do conversor e também contribui para a diminui¢do da temperatura do
sistema, 0 que favorece a dissipacdo de calor dos dissipadores correspondentes as chaves

criticas.

A Figura 5.40 mostra as perdas por comutacdo na chave mais solicitada do conversor em
termos das perdas por comutacéo, para cada PO avaliado, considerando-se 0 método proposto
bem como o0 método SV-PWM funcionando com diferentes frequéncias fpwm. Neste gréfico, a
condicdo de carga utilizada é a especificada na Secdo 5.1. A condigdo de operacdo € em
regime permanente. A relacdo V/f foi mantida constante. Os resultados, considerando-se o
pior caso para cada curva, mostram que o método proposto (linha preta) supera 0 método SV-
PWM nas frequéncias de 1800Hz, 1500Hz e 1200Hz, e iguala o desempenho do SV-PWM a
900Hz quando se consideram apenas 0s maximos locais de cada curva dentro da faixa M >
0,6. Se forem considerados os maximos globais, 0 método proposto supera 0 método SV-

PWM qualquer que seja a frequéncia fpy considerada.

A Figura 5.41 mostra as perdas totais (conducdo + comutacgédo) na chave critica do conversor
em termos das perdas totais, em cada PO simulado, para os métodos SSVM e SV-PWM. O
pior caso correspondente ao método proposto observado nesta figura, que ocorre em M =
0,8616, vale P=143,5W. Os valores maximos de perdas observados para o0 método SV-PWM
sdo funcdo da frequéncia fpww adotada, assim como as reducdes percentuais destas perdas
obtidas pelo método SSVM. Estes valores sdo mostrados na Tabela 5.3 em funcdo do valor de

de fPWM-



Tabela 5.3 - Reducéo percentual das perdas na chave critica obtida pelo método proposto

fowm 480Hz 600Hz 720Hz 900Hz 1200Hz 1500Hz 1800Hz
Redugdo 5,0% 22,1% 31,2% 43,0% 57,7% 62,7% 69,4%
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Figura 5.40: Perdas por comutacdo na chave mais solicitada do conversor em termos
das perdas por comutagdo, para os métodos SSVM e SV-PWM.
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Figura 5.41: Perdas totais na chave mais solicitada do conversor em termos das

perdas totais, para os métodos SSVM e SV-PWM.
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Ao contrério do que se verifica no método proposto, 0s piores casos correspondentes ao
método SV-PWM ocorrem para baixos valores de M, em funcdo da relacdo variavel entre
fewm € TS, 0 que prejudica a comparacdo apresentada acima. Em funcdo disso o método
proposto foi comparado também ao método SV-PWM Sincrono com relacdo as perdas na
chave critica, 0 que seré apresentado no item 4 desta Secdo.

3 — Soma das Perdas no Conversor

A Figura 5.42, a Figura 5.44 e a Figura 5.45 apresentam, respectivamente, a soma das perdas
por conducgdo, por comutacdo e total no conversor, considerando-se os 24 IGCTs e os 18
diodos de grampeamentos usados na topologia NPC de cinco niveis. Sdo considerados o
método SSVM e 0 método SV-PWM chaveando em diferentes frequéncias fpwm. A condicédo
de carga utilizada é a especificada na Secdo 5.1. A condicdo de operacdo € em regime

permanente. A relagdo V/f foi mantida constante.

Na Figura 5.42 sdo mostradas as perdas por conducdo totais no conversor. Observa-se que
estas perdas ndo sdo afetadas pelo método proposto ou pela frequéncia fpw\ adotada para o
método SV-PWM na maior parte da faixa de M, o que é esperado j& que tais perdas séo
determinadas pela carga, pela topologia do conversor e pelos semicondutores utilizados. Na
faixa M < 0,2, no entanto, o método proposto produz perdas por conducao consideravelmente
maiores do que as produzidas pelo método SV-PWM, perdas estas tanto maiores quanto
menor é o valor de M nesta faixa. Isso se deve a maior largura dos pulsos na tensdo fase-
neutro produzidas pelo método SSVM em regides de baixo indice de modulacdo se
comparados aos pulsos produzidos pelo SV-PWM, conforme se observa na Figura 5.43. Esta
caracteristica do método proposto, fruto das grandes distancias angulares entre vetores
espaciais disponiveis nas regides Ry, R, e Rz € agravada quando a frequéncia fundamental é
baixa, 0 que ocorre ao se adotar relacdo V/f constante. A conseqiiéncia destas larguras de
pulso maiores é o aumento do ripple das correntes de fase, também mostrado na Figura 5.43,
0 qual produz o aumento das perdas por condugdo no método proposto para M < 0,2 na

comparagdo com o méetodo de referéncia.

A Figura 5.44 mostra as perdas por comutacdo no conversor. Verifica-se que o método
proposto produziu redugBes significativas nesta parcela das perdas. Esta reducdo foi
verificada em toda a faixa de M na comparagdo com o SV-PWM a 900Hz e a 1,8kHz. E
comparado ao SV-PWM a 480Hz e a 600Hz, o0 método SSVM produziu melhora em

praticamente em todos os PO simulados a exceg¢do da faixa 0,801 <M <0,831.
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Figura 5.42: Soma das perdas por condugdo nos semicondutores do conversor (IGCTs e
diodos de grampeamento). Métodos SSVM e SV-PWM.
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A reducdo das perdas por comutacdo produz a reducdo das perdas totais no conversor,
mostradas na Figura 5.45, na comparacdo do método proposto com o método SV-PWM,

independentemente do valor de fpym.
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Figura 5.44: Soma das perdas por comutac¢do nos semicondutores do conversor (IGCTs
e diodos de grampeamento). Métodos SSVM e SV-PWM.
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Figura 5.45: Soma das perdas totais (conducdo + comutacdo) nos semicondutores do
conversor (IGCTs e diodos de grampeamento). Métodos SSVM e SV-PWM.
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Observa-se também que a vantagem do método proposto é tanto maior quanto menor é o valor
de M (e de fs), uma vez que nestes casos aumenta 0 numero de comutacbes por periodo

fundamental produzidas pelo modulador SV-PWM.

O gréfico da Figura 5.45 mostra que no pior caso observado para 0 método proposto (M =
0,922), as perdas totais observadas (P=4.110W) séo 48,2% menores do que as observadas no
pior caso correspondente ao método SV-PWM a 480Hz (P=7.927W para M = 0,1209).

4 — Perdas nas Chaves Criticas - Método SV-PWM Sincrono

No método SV-PWM original as perdas nas chaves dependem ndo somente de M, mas
também de fs uma vez que o nimero de comutagdes das chaves por periodo fundamental

varia em funcéo da frequéncia de saida quando a relacdo V/f € mantida constante.

De forma a produzir uma comparagdo mais apropriada entre 0 método proposto e 0 método de
referéncia, o primeiro foi comparado a versdo sincrona do método SV-PWM tal qual foi feito
em relacdo & THD na tensdo de saida. No SV-PWM Sincrono o nimero de comutagdes por
periodo fundamental é mantido constante para todos os pontos de operacao simulados. Desta
forma as perdas por comutacdo passam a depender apenas de M, tal como ocorre com o

método proposto.

De forma anéloga a anélise da THD na tensdo de saida, foi feita a comparacao entre o método
proposto e 0 método SV-PWM Sincrono utilizando-se cinco diferentes relac6es entre fpywm €

fs: 8, 12, 16, 24 e 32. Os resultados obtidos sdo apresentados da Figura 5.46 até a Figura 5.50.

A Figura 5.46 mostra o grafico das perdas por comutagdo na chave critica de cada braco em
cada ponto de operagdo considerado. Na Figura 5.47 observa-se o valor das perdas totais

(conducdo + comutacdo) sobre a chave critica do braco, também em funcédo de M.

Utilizando-se 0 método de modulacéo proposto verificou-se, na chave critica e no pior caso,
uma perda total de 116,7W, enquanto que com o método SV-PWM estas perdas foram de
180,4W (fewm = 8+fs), 207,7W (fpwm = 16+fs) ¢ 216,1W (fowm = 32+fs). As redugdes
percentuais obtidas com o método proposto sdo de, respectivamente, 35,3%, 43,8% e 46,0%.
Observa-se a partir destes resultados que o método proposto permite reduzir
significativamente o dimensionamento dos dissipadores dos IGCTs. Reducgfes destas ordens
foram encontradas também em relagdo as perdas totais no diodo de grampeamento critico

considerando-se os dois métodos acima.
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Figura 5.46: Perdas por comutacdo na chave mais solicitada do conversor em termos das perdas por comutacao,
para 0os métodos SSVM e SV-PWM Sincrono.
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Figura 5.47: Perdas totais na chave mais solicitada do conversor em termos das perdas totais, para 0s métodos
SSVM e SV-PWM Sincrono.
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5 — Perdas Totais no Conversor - Método SV-PWM Sincrono

Os graficos mostrados na Figura 5.48, na Figura 5.49 e na Figura 5.50 apresentam a soma das
perdas no conversor considerando-se 0s 24 IGCTs e os 18 diodos de grampeamento presentes
na topologia NPC de cinco niveis, considerando-se 0 método proposto e 0 método SV-PWM
Sincrono operando com diferentes relagdes entre fpwv € fs. A soma das perdas por conducao
no conversor € mostrada na Figura 5.48 para os dois métodos de modulagdo avaliados. Exceto
pelo aumento das perdas produzidas pelo método proposto na faixa M < 0,2, ja explicadas no

item 3, ndo se observam diferencas entre os resultados correspondentes aos dois méetodos.

A soma das perdas por comutacdo nos 42 semicondutores do conversor em funcdo de M é
mostradas na Figura 5.49 para os dois métodos. Com relacdo a estas perdas o método
proposto apresentou reducdo expressiva quando comparado ao método SV-PWM,
independentemente da relacdo fpwm/fs usada neste dltimo. Esta reducdo é mais significativa

para valores intermediarios de M, embora tenha sido obtida para toda a faixa de M observada.

A Figura 5.50 apresenta as perdas totais (conducdo + comutagdo) no conversor em funcao de
M. Observa-se que o método proposto permitiu reduzir as perdas totais em praticamente toda
a faixa de M avaliada, independentemente do valor adotado para a relacdo fpww/fs. O aumento
das perdas por conducdo na faixa M < 0,2 foi inteiramente compensado pela reducdo das

perdas por comutacéo nesta faixa.

2000 —*— SSVM /)\
—e— SV-PWM( 8X) NZ,,

1800 SV-PWM( 12x) / / ove
1600 —e— SV-PWM( 16X) s 4
—o— SV-PWM( 24x)
1400 SV-PWM( 32x)
1200
s
@ 1000 ,/
800 /
600 ,j”ﬂ’/
400 P
200
0

0 0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
M

Figura 5.48: Perdas por condugdo no conversor. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono.
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Figura 5.49: Perdas por comutagdo no conversor. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono.
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Figura 5.50: Perdas totais no conversor. Métodos SSVM e SV-PWM Sincrono.

A comparacdo do método SSVM com o método SV-PWM Sincrono permite observar que, do
pondo de vista das perdas por comutacdo, 0 método proposto se comporta como 0 metodo

SV-PWM implementado com uma relacao fpwm/fs mais baixa, em torno de quatro.
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5.2.11 Custo Computacional em Simulacéao

Nas simulagdes realizadas utilizando-se a ferramenta Matlab/Simulink observou-se um custo
computacional medio para o método proposto sempre menor do que o observado para o
método SV-PWM utilizado para comparacdo. No caso do método SV-PWM sincrono, a
relacdo entre o custo computacional dos dois métodos depende da relacdo fpwm/fs adotada
para este ultimo. Quanto maior é esta relacdo, maior o nimero de amostragens realizadas pelo

modulador SV-PWM e, portanto, maior € o custo computacional deste método.

A Tabela 5.4 mostra o custo relativo do método proposto, dado como a relacdo percentual
entre o custo deste método e o observado para 0 método SV-PWM sincrono, medido nas
simulag¢@es no Simulink em diferentes condi¢fes de operagdo do método SV-PWM no que diz
respeito a relacdo entre a frequéncia de chaveamento (fewm) € a frequéncia fundamental na
saida (fs). Os valores nesta tabela consideram um custo computacional médio para os dois

métodos, calculado para diferentes valores de M ao longo da faixa0 <M < 1.

Observa-se que o custo computacional do método proposto € sempre menor que aquele para o

método SV-PWM sincrono, independentemente da relagdo fpwm/fs adotada.

Deve-se considerar, contudo, que do tempo de processamento total gasto em uma simulagéo
do sistema, apenas uma pequena fracdo deste tempo € efetivamente gasto com os calculos do
método de modulacdo adotado. A maior parte do tempo é gasta nos céalculos relativos ao
modelamento do sistema. Por isso, os resultados mostrados na Tabela 5.4 s&o apenas uma
indicacdo de que o custo computacional do método proposto € sistematicamente mais baixo
do que o do método SV-PWM. Os percentuais expressos nesta tabela, no entanto, ndo podem

ser tomados como a relagdo direta entre os custos computacionais dos dois métodos.

Tabela 5.4: Relagdo Entre o Custo Computacional dos Métodos
SSVM e SV-PWM Para Diferentes Relagtes fpywm/fs

Relagdo fpyw/fs Para o Método SV-PWM
4x 8x 16x 32x 64x

Custo computacional relativo

do método SSVM (%) 85,39 | 83,64 | 80,36 | 77,38 | 74,62
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5.3 Conclusodes

1 - Perdas Por Comutacdo Nos Semicondutores:

Em geral, o método proposto produziu perdas por comutacdo nas chaves e nos diodos de
grampeamento sempre inferiores aquelas observadas para os métodos SV-PWM e SV-PWM
Sincrono, independentemente da frequéncia fpwy adotada para o primeiro ou da relagdo
fewm/fs adotada para o segundo, conforme se comprova a partir dos resultados mostrados da
Figura 5.36 até a Figura 5.50.

Comparado ao método SV-PWM chaveando com a frequéncia mais baixa avaliada (fpwm =
480Hz), o método proposto apresentou reducao das perdas totais por comutacdo em 53 dos 56

pontos de operacdo avaliados.

As reducgdes das perdas por comutagdo citadas acima sdo fruto do reduzido ndmero de
comutacdes das chaves principais por periodo de fundamental na comparacdo com o método

SV-PWM, conforme se verifica através da Figura 5.33 até a Figura 5.35.

O método proposto reduz as perdas totais observadas na chave critica, no pior caso em termos
de M, conforme se observa na Figura 5.41 e na Figura 5.47. Reducdes similares sdo
observadas também para os diodos de grampeamento. Estas reducfes permitem dimensionar

dissipadores menores para todos 0s semicondutores do conversor.

2 Perdas Por Conducéo Nos Semicondutores:

O método proposto produz perdas elevadas por conducdo para baixos valores de indice de
modulacdo devido ao ripple de corrente elevado provocado pelos tempos prolongados de
aplicacdo dos vetores espaciais nestes pontos de operacdo. No entanto, a reducdo nas perdas
por comutacdo obtidas com o método proposto compensa este aumento nas perdas por
conducdo de tal forma que as perdas totais no conversor, mesmo para M < 0,2, s80 menores
para 0 método proposto do que para 0 método SV-PWM Sincrono quando fewm/fs € maior do
que 16.
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2 Qualidade da Forma de Onda de Tenséo:

O método proposto apresenta uma boa qualidade na forma de onda da tensdo de saida, com
harmonicos de pequena amplitude e distantes da componente fundamental no espectro de
frequéncias, conforme resultados mostrados da Figura 5.8 até a Figura 5.15. Para fs entre
61Hz e 67Hz, observou-se uma THD variando entre 8 e 9%, abaixo portanto do minimo

tedrico para o inversor trifasico de cinco niveis mostrado na Tabela 5.5.

Tabela 5.5: THD minimo teorico para algumas topologias de inversores

THD Minimo Tedrico
Topoloaia Onda quadrada de Trifasico, onda | Triféasico de trés | Trifasico de Trifasico de
polog dois niveis guase quadrada niveis quatro niveis cinco niveis
THD (%) 48,34 31,08 16,86 11,86 9,43

Os gréaficos de THD obtidos através de simulacdo e implementacdo em DSP demonstram que
este método é superior ao método SV-PWM operando com frequéncia de chaveamento
caracteristica de aplicacfes de média tensdo e alta frequéncia, em torno de 600Hz, para a faixa

M > 0,484, conforme se observa na Figura 5.16(a).

O método SSVM produz THD mais baixa do que a produzida pelo método SV-PWM
Sincrono operando com relacdes fpwm/fs iguais a 8, 12, 16 e 24, em toda a faixa de M

avaliada.

3 Oscilacéo de Velocidade e Pulsacao de Conjugado no Motor:

Em relacdo as amplitudes de oscilagdo da velocidade angular do motor (W) e do conjugado

elétrico do motor (Te), os resultados observados permitem concluir que:

1 - Em regime permanente o método de modulacdo proposto reduz as amplitudes das
oscilacBes de W e Te no motor na faixa M > 0,25, quando comparado ao método SV-PWM
Sincrono com fpywm/fs = 8 e fpwml/fs = 16 (Figura 5.31 e Figura 5.32). O metodo proposto

apresenta desempenho equivalente ao método Sincrono com fpywm/fs = 12 e fpwm/fs = 24.

2 - Em regime transitério, durante a rampa de aceleracdo, tanto o método SSVM com faixa
estendida quanto o HSSVM produzem resultados satisfatérios, embora se verifiqguem
amplitudes de oscilacdo superiores as amplitudes correspondentes ao método SV-PWM.

3 - Em regime transitorio, as amplitudes das oscilagdes de W e Te produzidas pelo método
proposto tornam-se menores do que as produzidas pelo método SV-PWM a partir do instante

de tempo t = 1,0s.
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4 Faixa de Operacao do Método Proposto:

Do ponto de vista do controle da tensdo fundamental de saida, o método de modulacédo
proposto apresenta a seguinte faixa de operacao Util:

0,0293 <= M <= 0,969
gue equivale a
193 Hz <= fs <= 64,1 Hz
ea
1,86%-Vdd <= |[V*| <= 61,7%-Vdd.
Além da faixa de M acima, 0 método proposto é capaz de aplicar tensdo zero na carga quando

M =0.

Dentro da faixa 0,907 < M < 0,969, que pertence a regido de sobre-modula¢do, 0 método
proposto opera de maneira natural e sem aumento do custo computacional. No método SV-
PWM a operacgdo nesta regido exige tratamento matematico especifico e implica geralmente

em aumento do custo computacional.

O limite inferior da faixa de operacdo Util do método proposto é pequeno e pode ser
considerado como sendo igual a zero. A operacdo nesta regido, conforme a rampa de
aceleracdo mostrada na Figura 5.1, produziu resultados compativeis com aqueles

correspondentes ao método SV-PWM, conforme se observa na Figura 5.25 e na Figura 5.28.

5 Custo Computacional:
O método proposto apresentou em simulagdo um custo computacional sempre menor do que
aquele apresentado pelo método SV-PWM, independentemente da relacdo entre a frequéncia

de amostragem e a frequéncia fundamental adotada para este ultimo.
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6 Resultados Experimentais

6.1 Implementacao em DSP

Os objetivos desta etapa foram: (a) avaliar a implementacdo do método proposto em DSP,
medindo o seu custo computacional; (b) validar alguns dos resultados obtidos em simulacéo,
tais como formas de onda produzidas na saida, contedo harménico nestas tensdes e grafico
de ganho entre componente fundamental da tensdo de saida e médulo da tensdo de referéncia

na entrada do modulador.

Testes experimentais preliminares foram realizados a partir da implementacdo do método
SSVM em um DSP de ponto flutuante (TMS320F28335, da Texas Instruments Inc., Dallas,
TX, USA).

As funcdes de ajuste representadas pelas equacdes (4.6) e (4.7) foram implementadas atraves

de dois sistemas de equacgdes polinomiais.

Devido a néo disponibilidade de um inversor NPC trifasico de cinco niveis a ser controlado
pelo DSP, este foi substituido por uma placa de circuito impresso que emula o seu
funcionamento através da implementacéo, via amplificadores operacionais, das equacdes (6.1)
a (6.4) . Estas quatro equacfes modelam as tensdes fase-neutro na saida do inversor em
funcdo dos estados de quatro das oito chaves principais de cada braco do mesmo, estados

estes comandados pelo DSP a partir da execucdo do método de modulagéo proposto.

Ca= Sia+ Soa- Sta- Sga (6.1)
Cg= Sig+ Syg- Sre- Sss (6.2)
Cc= Sic+ Sxc- Sic- Ssc (6.3)
VAN +2/3 -1/3 -1/3 Ca
Ven | = -1/3 +2/3  -1/3 - | Cg (6.4)
Ven -1/3 -1/3  +2/3 Cec

Os estados das chaves Sz, Ss4, Ss e Sg de cada braco do inversor sdo complementares aos

estados de Sia, Soa, S7a € Sga, conforme equacgdes booleanas (6.5), (6.6), (6.7) e (6.8).

S3x = /S7x (65)



Sax = /Sgx
Ssx = /S1x
Sex = /Sax

onde X = {A,B,C} representa cada um dos trés bracos do inversor.

A placa emuladora de inversor NPC de cinco niveis apresenta um ganho tal que

VAN]_ = 7,323 M
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(6.6)
(6.7)
(6.8)

(6.9)

sendo Van; 0 valor de pico da componente fundamental da tensdo fase-neutro Van em Volts.

Utilizando-se a plataforma detalhada acima, foram executados testes utilizando-se os 22

pontos de operagdo mostrados na Tabela 6.1.

Tabela 6.1: Pontos de operac¢do usados nos testes experimentais

Ponto de Indice de Modulagio Frequéncia da Componente
Operacdo (M) Fundamental em Regime
Permanente (fs)
1 0,05 3,30Hz
2 0,10 6,62Hz
3 0,15 9,92Hz
4 0,20 13,23Hz
5 0,250 16,54Hz
6 0,300 19,85Hz
7 0,350 23,16Hz
8 0,400 26,46Hz
9 0,450 29,77Hz
10 0,500 33,08Hz
11 0,550 36,99Hz
12 0,600 39,70Hz
13 0,665 44,00Hz
14 0,700 46,31Hz
15 0,750 49,62Hz
16 0,800 52,93Hz
17 0,850 56,24Hz
18 0,900 59,54Hz
19 0,907 60,00Hz
20 0,950 62,85Hz
21 1,000 66,16Hz
22 1,047 69,27Hz
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6.2 Resultados Experimentais

Os resultados obtidos a partir da implementacdo do método proposto em DSP e utilizando-se
a placa de circuito impresso que emula o funcionamento do inversor NPC triféasico de cinco
niveis sdo apresentados na Figura 6.1 até a Figura 6.4. O método proposto foi implementado
com todas as suas funcionalidades, isto é, as equagdes (4.6) e (4.7) e o mecanismo de
equalizagédo parcial das tensdes nos capacitores e equalizagdo das perdas entre as chaves e

bracos do conversor.

6.2.1 Tenséao Fase-Neutro na Carga

Na Figura 6.1 e na Figura 6.2 sdo apresentadas, respectivamente, as formas de onda da tensdo
fase-neutro Van no dominio do tempo para dois diferentes pontos de operacdo: M = 0,907 / fs
=60Hz e M = 0,600 / fs = 39,69Hz.

A forma de onda observado na Figura 6.1 € idéntica aquela obtida em simulacdo e
apresentada na Figura 5.8. A forma de onda da Figura 6.2 também confirma o resultado

apresentado na Figura 5.12, correspondente ao PO M = 0,604 / fs = 40Hz.

8

1] ]

6 =
. I_.I_' _|_I M =0.907

Van (V)

ji I B
_6 BT

L

0 50 100 150 200 250 300 350
Angulo (Graus)
Figura 6.1: Forma de onda no tempo da tensdo fase-neutro VAN para M = 0,9096.
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Van (V)
o N
L

0 50 100 150 200 250 300 350 400
Angulo (graus)
Figura 6.2: Forma de onda no tempo da tenséo fase-neutro VAN para M = 0,6.

6.2.2 Regiéo Linear do Modulador

A relacdo entre a componente fundamental da tensdo fase-neutro Van na saida (Vanp) e 0
indice de modulacdo (M) é mostrada na Figura 6.3. Os pontos mostrados no gréafico
correspondem aos listados na Tabela 6.1. O resultado apresentado nesta figura confirma o
resultado obtido por simulacdo e apresentado na Figura 5.24 e garante a relacdo linear e

unitaria entre as variaveis de controle e controlada.

(6]
T

Vanl (V)
N

O | | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

M

Figura 6.3: Ganho do modulador/inversor, correspondente a relacdo entre Vi € M. A
linha tracejada vertical corresponde ao PO nominal (M = 0,9069).
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6.2.3 THD

Na Figura 6.4 sdo mostrados os valores da THD calculada conforme equacéo (1.1), para 0s
pontos de operacdo listados na Tabela 6.1. As THD foram calculadas utilizando-se o
programa WaveStar a partir dos dados de tensBes Van medidos na saida da placa emuladora
de inversor. Os resultados mostrados nesta figura confirmam os resultados de simulagéo

mostrados na Figura 5.16(a).

60

50 - —— Result. de Simulacéo
—¥— Result. Experim. (DSP)

40 -

THD (%)
w
o

N
o
\

[ERN
o

0 | | | | i |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
M

Figura 6.4: THD da tenséo fase-neutro Van obtida através da implementacdo do método SSVM em DSP.
A reta vertical tracejada indica o PO nominal (M = 0,9069).

6.2.4 Custo Computacional em DSP

O custo computacional da implementacdo em DSP do método SSVM varia com 0 nimero
total de vetores espaciais a serem testados, em cada periodo de amostragem, na busca pelo
vetor ideal. Este nimero depende da regido de operagdo e € méximo dentro da faixa 0,7633 <
M < 0,8842 mostrada na Figura 4.15, na qual sdo utilizados vetores espaciais pertencentes aos

hexagonos Hsz e H,. Nesta regido, o numero de vetores espaciais a serem testados em cada
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periodo de amostragem é igual a cinco, sendo dois vetores pertencentes a Hs e trés
pertencentes a Hy em cada sextante. O custo computacional do mecanismo de busca do vetor

ideal é, portanto, maximo dentro desta regido.

Na regido M > 0,9069 (sobre-modulacdo) o nimero de vetores espaciais a serem testados €
reduzido de cinco para trés, o que reduz o custo do mecanismo de busca. Nesta regido, no
entanto, a funcdo de ajuste W, passa a ser utilizada, aparecendo uma nova parcela no custo
computacional total do método. Porém, o custo computacional da funcdo W, é inferior a
reducdo verificada no custo do mecanismo de busca quando da entrada na regido de sobre-
modulacdo. Desta forma o custo computacional méximo verificado para 0 método SSVM
ocorre na regidao 0,7633 <M < 0,8842.

O custo computacional da implementacdo do metodo SSVM em DSP foi medido
experimentalmente utilizando-se as seguintes condicdes:

1) DSP utilizado: TMS320F28335 (Texas Instruments Inc);

2) Frequéncia de barramento do DSP utilizada: 150MHz

3) indice de modulagdo: M = 0,88 (dentro da faixa de custo computacional maximo).

Foram encontrados os seguintes valores de custo computacional, medidos em tempo de

execucdo e mostrados na Tabela 6.2:

Tabela 6.2 — Tempos de Execu¢do Medidos em DSP

Transformada de Clark para obtencdo de Vd* e Vg* 2,0us
Calculo das coordenadas polares de V* 3,0us
Aplicacdo da funcdo ¥, ao vetor de referéncia V* 4,3ps
Mecanismo de busca do vetor ideal 2,3us
Outros passos do algoritmo SSVM 6,7Us
TOTAL 18,3ps

O menor periodo de amostragem realizavel pelo DSP é aquele igual ao valor do tempo de
processamento total de cada ciclo do método SSVM no caso critico, igual a 18,3us. A

méaxima frequéncia de amostragem realizavel é igual a
famax = 1/Tam|n = 1/18,3[.15 = 54,6kHZ

A frequéncia minima de amostragem necessaria para um conversor de cinco niveis, conforme
apresentado ao final da Secdo 4.3, é igual a 69,11=fs. Sendo assim, a maior frequéncia
fundamental que podera ser produzida na saida de um conversor controlado por este DSP
seré:

fSmax = famax/69,11 = 790,6Hz
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Na implementacdo pratica do método SSVM realizada, no entanto, além do algoritmo do
método proposto, outras tarefas normalmente implementadas em FPGA, como a geracdo de
tensdes trifasicas de referéncia e a decodificacdo dos estados dos bracos do conversor em
pulsos de comandos para as chaves, também tiveram que ser implementadas em DSP. A
implementacdo destes cddigos extras representou um custo computacional adicional igual a

6,0us, 0 que reduziu famax € fsmax para 41,1kHz e 595,5Hz, respectivamente.

A Figura 6.5 mostra trés formas de onda de Van medidas na saida da placa emuladora para M
= 0,8. Estas curvas correspondentes a trés valores de frequéncia fundamental: (a) fs = 60Hz;
(b) fs = 400Hz (< fsmax); () fs = 695Hz (> fsmax). Observa-se que no caso (b), abaixo do
limite fsmax calculado para o pior caso de M (595,5Hz), a forma de onda de tenséo produzida
(Figura 6.5(b)) é praticamente idéntica aquela gerada para fs = 60Hz (Figura 6.5(a)). Acima
do limite fsmax O vetor de referéncia V* passa a ndo ser representado por todos os vetores
espaciais ideais. Ele passa, assim, a ser representado por diferentes vetores espaciais a cada
ciclo de fundamental, uma vez que fa ndo é mdltiplo inteiro de fs, produzindo uma forma de
onda que varia ligeiramente ao longo do tempo, efeito este registrado pelo osciloscopio

utilizando-se a funcdo de persisténcia do mesmo, conforme se observa na Figura 6.5(c).

6.3 Conclusoes

O método de modulagdo proposto se mostrou realizdvel na implementacdo em DSP.

Os resultados obtidos usando-se a implementacdo do método proposto em DSP e acionando a
placa que emula o funcionamento do inversor NPC trifasico de cinco niveis, tais como a
forma de onda de tensdo fase-neutro na saida, a relacéo entre as variaveis de entrada (M) e de
saida (Van1) do modulador, bem como a curva de THD da tensdo Van em fungdo de M
coincidiram com os resultados equivalentes produzidos em simulacdo utilizando-se o0 modelo

do sistema no software Matlab/Simulink.

O método SSVM apresentou no DSP utilizado (TMS320F28335), trabalhando a uma
frequéncia de 150MHz, um tempo de processamento de cada ciclo de controle igual a 18,3s.
Este custo computacional permite uma frequéncia de amostragem méaxima igual a 54,6kHz no
pior caso em termos de indice de modulagdo. Com esta frequéncia de amostragem acima, o
método proposto pode produzir uma tensdo com frequéncia fundamental de até 790,7Hz na

saida do conversor.
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Figura 6.5: Tensdo Vay correspondente a M
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7 Generalizacao do Numero de
Niveis do Conversor

7.1 Introducao

A maioria dos métodos de modulacdo atualmente disponivel sdo aplicaveis a conversores
multiniveis com qualquer nimero de niveis. 1sso €, a principio, valido também para o0 método

de modulagéo proposto neste trabalho.

No caso dos métodos SV-PWM, S-PWM e SHE, quanto maior € o nimero N de niveis,
menor € o conteudo harmonico presente na tensdo de saida do conversor. Esse
comportamento, assim como a influéncia de N sobre as perdas do conversor, precisam ser

estudados também para 0 método SSVM.

Nos capitulos anteriores 0 método SSVM foi aplicado a um inversor multinivel com cinco
niveis. Visando avaliar a aplicabilidade deste método em inversores com menor nimero de
niveis, bem como avaliar o seu desempenho em inversores com N > 5, 0 método proposto foi
generalizado em termos de N para qualquer valor impar igual ou maior que trés. Em seguida,

0 método foi testado em inversores com N impar variando entre trés e 23.

Um conversor com namero impar de niveis € capaz de sintetizar o nivel zero na saida de cada
braco, o que ndo é possivel em uma topologia com N par. Varios aspectos do funcionamento
do método SSVM foram implementados a partir da existéncia do nivel zero nos bragos do
conversor. Em funcdo disso, da forma como o método proposto estd atualmente

implementado, ele ndo pode ser utilizado em conversores com nivel par de niveis.

7.2 Algumas Caracteristicas Relacionadas a N

Um conversor multinivel trifasico de N niveis possui N estados diferentes em cada braco, o
que representa N° combinagBes possiveis de estados considerando-se os trés bracos. Varias
combinagbes de estado diferentes geram o mesmo vetor espacial no espaco vetorial do

conversor.
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Desta forma, varios parametros importantes na implementacdo do método SSVM tais como o
numero de vetores espaciais diferentes (Nsy), 0 nimero de hexagonos (Ny), 0 nimero de
circulos limite (Nc.) e de vetores espaciais em cada hexadgono (Nsyvy) dependem do numero

de niveis do conversor e podem ser generalizados em funcéo deste parametro.

O nuamero de vetores espaciais diferentes (Nsy) presentes em cada brago do conversor

trifasico de N niveis, incluindo-se o vetor nulo, é dado pela equacéo (7.1):
Ngv =3:N-(N—1) +1 (7.1)

O namero de hexagonos (Ny) presentes no espaco vetorial deste conversor, considerando-se 0
vetor nulo como um hexagono nulo, é dado pela equacéo (7.2):

Ny =N (7.2)
O numero de circulos limite (NcL) presentes neste espaco vetorial é dado pela equagéo (7.3):
NeL =2:N-2 (7.3)

O numero de vetores espaciais (Nsyy) pertencentes ao hexadgono H, do espaco vetorial pode
ser dado em funcgédo do indice I, sendo este indice crescente, a partir de 1, do menor para o

maior hexagono, a partir da equacéo (7.4):
Nsvn = 6-I (7.4)

A Figura 7.1, a Figura 7.2 e a Figura 7.3 mostram 0s espagos vetoriais correspondentes,
respectivamente, aos conversores trifasicos de cinco, sete e nove niveis com barramento de
6000V, onde se destacam 0s vetores espaciais, 0s hexagonos e os circulos limite (linhas azuis
cheias). Estdo também indicados os limites da regido linear do modulador SV-PWM (linha
tracejada preta), equivalente a M = 0,9069, e o limite da regiéo linear entre |Vani| € M para o
modulador SSVM (linha tracejada vermelha), equivalente a M = 0,969. O circulo tracejado de

cor verde corresponde a M = 1.

No Capitulo 5 mostrou-se que as regiGes impares do espago vetorial do conversor de cinco
niveis se caracterizam por utilizar vetores mais proximos pertencentes a um Unico hexagono,
enguanto que nas regides pares sao encontrados vetores mais proximos pertencentes a dois

hexagonos vizinhos. Esta regra pode ser expressa pela equacéo
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Ny =2 - mod(R,2) (7.5)

onde Ny € o nimero de hexagonos usados dentro de uma regido qualquer;
R e o indice da regido considerada, crescente a partir do menor hexagono;

a funcdo mod retorna o resto da diviséo inteira de R por dois.

A equacdo (7.5), no entanto, expressa um caso particular de uma regra geneérica que SO se
verifica para conversores com 9 ou mais niveis. Nestes conversores, regiées mais elevadas (R
> 13) podem ter trés ou mais hexagonos ativos. A lei geral que expressa o0 numero de
hexagonos ativos (efetivamente utilizados) dentro de uma regido qualquer, ou seja, cujos
vetores espaciais serdo usados quando da aplicacdo do método de modulagdo proposto, pode

ser expressa através da equacao
Ny =2 - mod(R,2) + fix(R/13) (7.6)

onde a funcéo fix arredonda o resultado da divisao de R por 13 na direcao de -oo.

Mapa dos 19 Vetores Espaciais do Inversor Trifasico de 3 Niveis
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Figura 7.1: Espaco vetorial de um conversor de 3 niveis.
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Mapa dos 61 Vetores Espaciais do Inversor Trifasico de 5 Niveis
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Figura 7.2; Espaco vetorial de um conversor de cinco niveis.
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Mapa dos 127 Vetores Espaciais do Inversor Trifasico de 7 Niveis
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Figura 7.3: Espaco vetorial de um conversor de 7 niveis.
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O fato de a operacdo em uma determinada regido R utilizar vetores espaciais de dois, trés ou

Ny hexagonos produz a reducdo da THD da tensdo produzida, assim como um aumento das

perdas por comutacdo devido ao aumento no numero de comutacBes nestes casos. Desta
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forma, pode-se pensar em uma alternativa ao algoritmo proposto que reduza os hexagonos
ativos em conversores com nimero de niveis elevados como forma de reduzir as perdas por
conducdo. Os resultados obtidos em termos de THD nas duas situacbes devem ser
comparados visando encontrar a solucéo ideal. Este estudo esta fora do escopo do presente
trabalho e é apresentado como proposta de continuidade.

O ndmero de dispositivos semicondutores necessarios em cada brago de um conversor N

niveis, na topologia NPC, pode ser calculado a partir das seguintes equacdes em funcéo de N:

Chaves ativas: Ns = 2:(N - 1) (7.7)
Diodos de grampeamento: Npc = 2:(N — 2) (7.8)

A relacdo (7.8) considera a utilizagdo de diodos com diferentes tensdes de bloqueio
dimensionadas de acordo com a posi¢do de cada um no circuito. Nos casos praticos é usual
utilizar diodos com tensbes de bloqueio idénticas e dimensionadas para a menor tensdo
encontrada no circuito. Nas posi¢des onde a tenséo solicitante € maior, utiliza-se a associacdo
em série de dois ou mais diodos. Neste caso 0 nimero minimo de diodos de grampeamento

sobe e é dado pela equacéo (7.9)
Diodos de grampeamento: Npc =(N—1):(N —2) (7.9)

RelacGes equivalentes podem ser deduzidas para as topologias FC e Cascata.

As curvas de tensdo fundamental de saida (Vani1) em funcdo de M para conversores de trés,
cinco, sete e 23 niveis sdo mostradas da Figura 7.4 a Figura 7.7. Em todas elas sdo mostradas
as respostas obtidas sem e com o mecanismo de correcdo de ganho apresentado no Capitulo 4.
Observa-se que nos trés casos 0 método de modulacdo proposto apresenta relacdo linear e
unitéria entre a variavel de controle (M) e a variavel controlada (V an1) quando o mecanismo
de correcédo é utilizado. Em inversores com elevado nimero de niveis, no entanto, a relagdo
entre Vani € M é naturalmente proxima de uma reta e 0 mecanismo de corre¢cdo de ganho ndo

€ necessario.
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Figura 7.4: Tensdo fundamental (Vani) na saida do conversor de trés niveis em fungdo de M. (a) sem
mecanismo de corre¢do de ganho; (b) com o mecanismo de correcdo de ganho.
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Figura 7.5: Tensdo fundamental (Van1) na saida do conversor de cinco niveis em funcéo de M. (a) sem
mecanismo de correcdo de ganho; (b) com o mecanismo de correcéo de ganho.
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Figura 7.6: Tensdo fundamental (Van1) na saida do conversor de 7 niveis em funcdo de M. (a) sem mecanismo
de correcdo de ganho; (b) com o mecanismo de correcdo de ganho.
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Figura 7.7: Tensdo fundamental (V1) Na saida do conversor de 23 niveis em funcdo de M. (a) sem
mecanismo de correcdo de ganho; (b) com o mecanismo de corre¢do de ganho.

7.3 Resultados de Simulacéao

Utilizando-se um modelo elaborado em Arquivo M do conversor trifasico genérico de N
niveis e usando o método SSVM genérico em termos de N, realizou-se simulagdes no
dominio do tempo e em funcdo de M e N, visando comparar 0 método de modulacéo proposto

em conversores com diferentes valores de N.

A Figura 7.8 mostra o semi-ciclo positivo da forma de onda da tensdo fase-neutro na carga
(Van), correspondente a M = 0,9069, produzida pelo método SSVM em inversores com,
respectivamente, trés, cinco, nove e 23 niveis. O aumento no namero de niveis do inversor

aproxima naturalmente a forma de onda produzida da forma senoidal.

O aumento do numero de niveis N do conversor produz uma redugdo da curva de THD em
praticamente toda a faixa de indice de modulacéo avaliada, conforme se observa no gréfico da
Figura 7.9, que apresenta as curvas de THD em funcéo de M para diferentes valores de N. O
ponto de minimo de cada uma destas curvas é tanto menor quanto maior € o valor de N. Por
outro lado, a THD observada dentro da regido de sobre-modulacéo é constante em funcéo de
M e esse valor decresce com o0 aumento de N apenas até N = 9. Para N acima deste valor, ndo

se verifica qualquer reducéo adicional da THD nesta regido.

As perdas nos semicondutores do conversor sdo analisadas a partir dos graficos das figuras
Figura 7.10 a Figura 7.12. O gréafico da Figura 7.10 mostra as perdas totais (conducdo +
comutagéo) separadas por tipo de semicondutor (chave do IGCT, diodo de roda livre do IGCT
e diodo de grampeamento), em funcdo de M. S&o mostradas curvas correspondentes a 6
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diferentes valores de N. Uma curva correspondente a soma das perdas nestes trés tipos de
semicondutores também € apresentada. Observa-se que as perdas totais se concentram na
chave do IGCT. Observa-se um crescimento consistente destas perdas com o aumento do

ndmero de niveis do conversor.

Na Figura 7.11 observa-se um grafico onde as perdas sdo agrupadas por tipo de semicondutor
e separadas quanto a natureza das mesmas (perdas por conducao ou perdas por comutacao).
Sdo mostradas curvas correspondentes a cinco valores de N. Observa-se que as perdas por
conducdo crescem de forma praticamente linear com o aumento de N. Este resultado é de
certa forma esperado uma vez que o aumento de N implica no aumento de chaves conectadas
em série conduzindo a corrente de carga. Outro resultado observado, menos 6bvio, é que as
perdas por comutacdo também crescem de maneira aparentemente linear com o aumento de
N.

Tensdo Fase-Neutro na Carga (Van)
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Figura 7.8: Tenséo fase-neutro (V) na carga em funcdo de N.
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Figura 7.9: THD em funcéo de M para 10 diferentes valores de nimero de niveis do conversor (N).

Este comportamento pode ser compreendido a partir da observagdo da Figura 7.1 a Figura 7.3
nas quais se verifica que o aumento de N aumenta o nimero de transi¢es entre vetores
espaciais ao longo de um periodo de tensdo fundamental na saida. O aumento do numero de
transicdes é determinado pelo aumento no nimero de vetores espaciais existentes em cada
hex&gono, que aumenta linearmente em funcdo de N conforme a equacao (7.4). Esta relacdo

explica o resultado observado na Figura 7.11 relativo as perdas por comutacéo.

A Figura 7.12 apresenta trés relacdes envolvendo poténcia no conversor, o valor da poténcia
ativa entregue a carga, a relacdo entre as perdas totais no conversor e a poténcia ativa entregue
a carga (que indiretamente expressao a eficiéncia do conversor), e a relagdo entre as perdas
por comutacdo e por conducdo nos semicondutores do conversor. Todas as curvas S0
plotadas em funcdo de M e em todos os graficos sdo apresentadas curvas correspondentes a
cinco diferentes valores de N. A primeira concluséo que pode ser retirada desta figura € que a
poténcia ativa entregue a carga nao depende do numero de niveis do conversor. Verifica-se
também que a eficiéncia do conversor diminui com o aumento de N. Outra importante
conclusdo obtida desta figura é que a relacdo entre as perdas por conducdo e as perdas por
comutacdo varia pouco em funcdo de N e sdo mais fortemente influenciadas pelo ponto de

operagédo do conversor (valor de M).
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Os gréficos mostrados na Figura 7.9 e na Figura 7.11 mostram o efeito do aumento do nimero
de niveis do conversor sobre o aumento das perdas nos semicondutores e a reducdo da THD
na tensdo de saida. A informacao contida nestes dois graficos pode ser condensada na forma
dos gréaficos da Figura 7.13 e da Figura 7.14. Nestes ultimos, os valores criticos
correspondentes as curvas mostradas na Figura 7.9 e na Figura 7.11 sdo tracados em funcéo

do nimero de niveis do conversor.
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Figura 7.10: Perdas totais (conducdo e comutacdo) separadas por dispositivo. (=) IGCT; (o)

diodo de roda livre; (x) diodo de grampeamento; (+) soma das perdas nos trés dispositivos.

Conversor NPC de: trés niveis (vermelho); cinco niveis (verde); sete niveis (azul escuro);
nove niveis (roza); 11 niveis azul claro; 13 niveis (amarelo)



173

8000 -

Total de Perdas por Conducao no Conversor
Carga: P =512.8kW / cos(fi) = 0.95486

6000 -
—o— N=3

-0 N=5
340007 —®— N=7

o
2000 -
0 | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
6000 - Total de Perdas por Comutacdo no Conversor
5000 - Carga: P =512.8kW [/ cos(fi) = 0.95486
4000 |-
. —®— N=3
2 3000f |~ N=5
o —— N=7
2000 |~ N=i1
N =15
1000 - N =19

Figura 7.11: Perdas no conversor separadas por tipo de perda (conducéo ou comutagdo). Conversor NPC
de cinco niveis (vermelho), sete niveis (verde), nove niveis (azul escuro), onze niveis (roza) e treze niveis
(azul claro).

O gréfico da Figura 7.13 mostra o0 ponto de minima THD de cada curva do grafico da Figura
7.9 em funcao do nimero de niveis do inversor. Este grafico mostra também o valor de THD
na regido de sobre-modulacdo em funcdo de N. Verifica-se que o decréscimo da THD em
funcdo do aumento de N ndo é linear. Este decréscimo é tanto menor quanto maior € o valor
de N. O gréafico da Figura 7.14, por sua vez, mostra que as perdas nos semicondutores, tanto
por conducdo quanto por comutacdo, crescem de forma aproximadamente linear com o

aumento do nimero de niveis N do conversor.
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Figura 7.12: Primeiro gréafico: poténcia ativa entregue a carga. Segundo grafico: relagdo entre

as perdas no conversor e a poténcia entregue a carga. Terceiro gréafico: relagdo entre as perdas
por comutacao e as perdas totais nos semicondutores.
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Figura 7.13: Linha azul: relacdo o entre nimero de niveis N e o valor minimo de THD
encontrado na curva de THD x M correspondente. Linha vermelha: relacdo entre N e o valor
de THD encontrado na regido de sobre-modulagdo da curva de THD x M correspondente.
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Perdas (no M critico) vs N
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Figura 7.14: Relacdo entre o nimero de niveis N conversor e a perda maxima
encontrada na curva de perda x M correspondente. Linha azul: perdas por
conducdo; Linha vermelha: perda por chaveamento; Linha preta: perda total.

O crescimento linear das perdas com N, associado ao decréscimo cada vez mais ténue da
THD com o crescimento de N, suscita a hipotese de haver um nimero de niveis 6timo do
ponto de vista da relacdo entre perdas e qualidade da forma de onda de tensédo de saida. A fim

de verificar a existéncia ou ndo deste valor 6timo, elaborou-se a

Tabela 7.1, que relaciona o decréscimo percentual da THD com o correspondente acréscimo

percentual das perdas totais no conversor a cada degrau de aumento do numero de niveis N.
As variacdes percentuais das perdas totais no conversor (AP) e da THD (ATHD) na

Tabela 7.1 podem ser relacionados relacionadas entre si dando origem a uma nova figura de
mérito, denominada QVP - Qualidade Versus Perdas — que relaciona o aumento da qualidade
da forma de onda com o custo, em perdas totais no conversor, para se obter este aumento de
qualidade. QVP foi definida como a razdo entre ATHD e AP, ambos dados em valores
percentuais. Assim sendo, quanto maior é o valor de QVP, maior é a reducao percentual da

THD para um determinado aumento percentual das perdas no conversor.

A Tabela 7.2 apresenta o resultado da QVP obtida para cada valor de N em relagéo ao valor N
= 3. Os resultados observados mostram que a QVP é maxima quando o nimero de niveis N
do conversor sobe de trés para cinco e seu valor diminui continuamente para os demais

degraus avaliados. Este resultado mostra que o aumento indefinido de N n&o é desejavel do
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ponto de vista da relacdo custo/beneficio obtida. Outra observacdo importante em relacdo a
Tabela 7.2 é que a QVP é especialmente mais alta nos degraus 3 — 5 ¢ 3 — 7, caindo
consideravelmente a partir do degrau 3 — 9. Isso permite concluir que, do ponto de vista
exclusivamente da THD e da relacdo entre THD e perdas totais no conversor, expressa pela
figura de mérito QVP, sete é o numero ideal de niveis do conversor, uma vez que concilia um
perfil satisfatorio da THD com uma relacdo também satisfatdria entre esta e as perdas totais

No Conversor.

Tabela 7.1: Variacdo Percentual de Perdas e THD a Cada Degrau de N

N 3 5 7 9 11 13 15 17 19 21 23
P (w) 722,9 1146 1475 2035 2520 3154 | 3160 3490 4183 4431 4635
AP (%) - 58,53 | 104,04 | 181,51 | 248,60 | 336,30 | 337,13 | 382,78 | 478,64 | 512,95| 541,17
THD (%) | 15,84| 8,288| 4,881| 3,669| 27244| 1,719| 1,217| 1,145| 0,8419| 0,7125| 0,6213
ATHD (%) - 47,68 | 69,19| 76,84| 8583| 89,15| 92,32| 92,77| 94,68| 9550| 96,08
Tabela 7.2: Valor de QVP a Cada Degrau de Aumento de N
AN 355 | 357 | 359 | 3511 | 3513 | 3515 | 3517 | 319 | 321 | 3523
ATHD (%
vazT;))= 0,78 | 0,61 0,39 | 0,32 10,25 | 0,25 | 0,22 | 0,21 | 0,17 | 0,16
(]

7.4 Taxade Amostragem e Custo Computacional

A . Taxa de Amostragem

O método SSVM consiste em, a cada amostragem do vetor de referéncia V*, encontrar o
vetor espacial mais proximo a esta amostra de VV* e aplica-lo na saida do conversor. A taxa de
amostragem de V* deve, preferencialmente, ser alta o bastante para garantir que todos 0s
vetores espaciais que venham a ser 0s mais proximos das amostras de V* ao longo do tempo
sejam efetivamente usados pelo modulador, o que garante a producdo de uma tensdo de saida
a mais préxima possivel da tensdo de referéncia usada. Isso fica mais claro ao se levar em
consideracdo o conceito de area de influéncia dos vetores espaciais disponiveis, conforme

explicado a seguir.

Considere-se 0 primeiro sextante do espaco vetorial de um conversor de cinco niveis,

mostrado na Figura 7.15, no qual se destaca o vetor espacial Vg. A area de influéncia de Vg é
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a regido (sombreada na figura) do espaco vetorial do conversor dentro da qual qualquer
amostra do vetor de referéncia V* terd Vg como sendo seu vetor mais préximo. Considere-se
a utilizacdo de uma taxa de amostragem de V* tal que gere amostras a intervalos angulares de
¢ graus, conforme mostrado nesta figura, de tal forma que na vizinhanca de Vg sejam geradas
as amostras V*, e V*,,;. Como estas duas amostras estdo fora da area de influéncia de Vs,
este vetor espacial ndo sera usado pelo modulador, embora num dado intervalo de tempo ele
seja 0 vetor mais proximo da trajetoria feita pelo vetor de referéncia V*. A conseqléncia
disso sera a presenca de um maior conteiido harménico na tensdo de saida do que aquele que
seria possivel ter se todos os vetores espaciais mais proximos fossem usados. Para evitar que
este problema ocorra o intervalo angular de amostragem ¢ deve ser reduzido a um valor tal
que garanta que pelo menos uma amostra de V* seja realizada dentro da area de influéncia de
todos os vetores espaciais disponiveis. Uma forma simples de fazer isso é garantir que a
distancia angular ¢ entre amostras sucessivas seja menor do que a menor distancia angular

entre vetores espaciais vizinhos.

A distancia angular existente entre os vetores dos hexagonos maiores sdo menores do que as
distancias angulares entre vetores dos hexadgonos menores. Na Figura 7.16, observa-se que a
distancia angular ¢, entre dois vetores do hexagono H; € menor do que a distancia angular
@2, entre dois vetores do hexagono H,. No entanto, conforme explicado no Capitulo 4, ha
certas regides de operagdo do modulador, do ponto de vista do valor de M, onde vetores
espaciais pertencentes a dois ou mais hexagonos sao usados para representar um determinado
vetor de referéncia no tempo. Desta forma, as distancias angulares entre vetores espaciais
pertencentes a hexagonos diferentes, porém vizinhos, também devem ser verificadas. Na
Figura 7.16 a menor distancia angular mostrada € a 3, entre um vetor espacial do hexadgono

Hs e outro do hexagono Hy.
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Figura 7.15: Regido de influéncia do vetor espacialVg e
distancia angular entre duas amostras de V*.

4

Figura 7.16: Distancia angular entre vetores vizinhos de
um mesmo hexagono ou de hexagonos vizinhos.

Deve-se considerar também que o intervalo de tempo para que o vetor de referéncia se
desloque de uma distancia angular ¢ é diretamente proporcional a frequéncia da tensdo
fundamental na saida do conversor. A frequéncia de amostragem (fa) do modulador pode

entdo ser definida como sendo

fa=fs/ ( omin/2m) (7.10)

onde omin € a menor distancia angular, em radianos, entre vetores de um mesmo
hexagono ou de hexagonos vizinhos, dentro de uma determinada faixa de M

onde o conversor ira operar;

fs € a maior frequéncia fundamental na saida do conversor;
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A distancia angular minima ¢ni, depende do numero de niveis do conversor, como Se pode
constatar observando-se a Figura 7.1 até Figura 7.3. Quanto maior o valor de N, menor a
distancia entre os vetores disponiveis e, portanto, menor a distancia angular minima entre
eles. A Figura 7.17 mostra o gréafico da frequéncia minima de amostragem (fa) necessaria para
garantir que todos os vetores do conversor sejam usados, em funcdo de M e de N.
Considerando-se condigédo de operacdo do conversor em toda a faixa de M (0 a 1,2), na qual o
ponto de maximo de cada curva do grafico da Figura 7.17 tem que ser respeitado, este grafico
pode ser sintetizado plotando-se os pontos de maximo (M critico) referentes a cada valor de
N, conforme mostrado na Figura 7.18. O grafico nesta figura mostra o valor da frequéncia
minima de amostragem, normalizada pela frequéncia fundamental fs, em funcdo do nimero
de niveis do conversor. Considerando-se a frequéncia fundamental de saida com sendo igual a

60Hz, a frequéncia minima de amostragem necessaria seria de
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Figura 7.17: Frequéncia minima de amostragem necessaria no método SSVM,
normalizada por fs, em funcdo de M, para diferentes valores de N.
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Figura 7.18: Frequéncia minima de amostragem necessaria no método SSVM, normalizada pela
frequéncia fundamental, para 0 M critico, em fungdo do nimero de niveis N do conversor.

falfs

22,5 x 60Hz = 1,35kHz para um conversor de trés niveis

69,1 x 60Hz = 4,15kHz para um conversor de cinco niveis
139,1 x 60Hz = 8,35kHz para um conversor de sete niveis
222,6 X 60Hz = 13,35kHz para um conversor de nove niveis

324,3 x 60Hz = 19,46kHz para um conversor de onze niveis

A capacidade de um DSP realizar a amostragem e demais célculos nestas frequéncias depende
da capacidade do DSP e, sobretudo, do custo computacional do método SSVM. A préxima

se¢do aborda este assunto.

B . Custo Computacional

Conforme mostrado no fluxograma da Figura 4.8, a cada amostragem de VV* ou das tensdes de
referéncia trifasicas Van*, Ven* € Ven*, 0 algoritmo do método SSVM realiza os seguintes

passos:

1) Aplica a transformada de Clark as tensdes de referéncia Van*, Ven* € Vo™ €

encontra as coordenadas retangulares correspondentes Vd* e Vq*;

2) Calcula as coordenadas polares referentes a Vd* e Vg* ( Mod_V* e Ang_V*);
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3) Verifica se Mod_V* é igual ao utilizado na amostragem anterior:
Se Mod_V*, = Mod_V*,., utiliza a correcdo AMod_V* anterior e faz
Mod_V*' = Mod_V* + AMod_V*;
Se Mod_V*,#Mod V*4, usa funcdo ¥, calcula AMod_V* e faz
Mod_V*' = Mod_V* + AMod_V?*;

4) Verifica valor de M:
Se M > 1, usa funcéo ¥, calcula AAng_V* e faz Ang_V*' = Ang_V* + AAng_V*
SeM <1, faz Ang V*'= Ang V*

5) De posse de Mod_V*' e Ang_V*', encontra o0 vetor espacial geometricamente mais

proximo de V*'.

Os passos (1) a (4) listados acima tém custo computacional fixo. O passo (5) tem custo
computacional varidvel em funcdo do nimero de niveis do conversor, uma vez que numero de
vetores espaciais a serem testados na busca do vetor mais proximo aumenta com o aumento
de N. O pior caso em termos do valor de M ocorre dentro da faixa 0,85 <M < 0,95 (o valor
exato depende de N, como se verifica no grafico da Figura 7.17). No pior caso o nimero de
vetores espaciais a serem testados para se determinar o vetor ideal é igual a [N + (N-1)]/2.

O algoritmo do método SSVM tem, entdo, um custo computacional dado pela expressdo
T(N) = kg [N + (N-1)]/2 + k; = ky*(N-0,5) + k; (7.11)

onde k; corresponde ao tempo de execucao dos passos (1) a (4);
ki:(N — 0,5) corresponde ao tempo de execucéo do passo (5).

O método SSVM tem, portanto, complexidade O(n).

Conforme apresentado na Secdo 6.2, a implementacdo em DSP do método SSVM (na versao
para N = 5) apresentou um custo computacional, no ponto critico em termos de M (M = 0,88),
igual a 18,3us. Este é o tempo necessario para realizar um ciclo completo do algoritmo e
corresponde a soma 16,0us + 2,3us, sendo a primeira parcela correspondente a execucdo dos
passos (1) a (4), de valor fixo, e a Gltima correspondente a execuc¢do do passo (5), variavel em

funcéo de N.

A frequéncia de amostragem méxima na qual o DSP é capaz de trabalhar pode ser calculada

através do tempo minimo que cada ciclo ird consumir utilizando-se a equacao (7.12):

famsx = 1/(C1+Cy) (7.12)
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onde C; é o custo computacional correspondente aos passos (1) a (4) para N = 5;

C, é o custo computacional correspondente ao passo (5), para N = 5.

Isso significa que utilizando-se o DSP 28335 para controlar um conversor com N = 5,

teremos:
famax = 1/(16,0us + 2,3us) = 54,6kHz

A frequéncia fundamental maxima (fsmax) que pode ser produzida na saida do inversor, no

pior caso, pode ser calculada através da equacao :
meéx = faméx / k (7.13)

onde k é o valor da relacdo fami,/fs extraido do grafico da Figura 7.18 em funcéo
de N e vale 69,11 para N = 5.

Considerando-se o DSP 28335 trabalhando a 150MHz, controlando um conversor com N = 5,
temos:

fsmax = 54,6kHz / 69,11 = 790,7Hz
O caélculo de fsmsx para um conversor com um numero de niveis N’ qualquer, usando-se o
método SSVM implementado o DSP 28335, pode ser estimado a partir dos dados obtidos para

o conversor com N = 5, através do seguinte procedimento:

1) Célculo do custo computacional do algoritmo para um conversor de N’ niveis, utilizando-
se a equacao (7.11):
Cl’ = C1 ; Cz, = C2 - (N — 0,5) / (5 - 0,5)

2) Célculo da frequéncia de amostragem maxima realizdvel em um conversor de N’ niveis,
usando-se a equacao (7.12):
falmax = 1/(C]_,+ CZ,)

3) Calculo da frequéncia fundamental maxima na saida de um conversor de N’ niveis podera
ser obtida usando-se a equacdo (7.13):
8" max = fa’max [ K

onde K ¢é a relacdo fann/fs mostrada no grafico da Figura 7.18 em funcéo de N’.

Estimativas do valor de fsmsx para sete diferentes valores de N, considerando a implementacéo
do método proposto no DSP utilizado e desprezando-se o custo computacional dos processos
usualmente implementados em FPGA, sdo mostradas na Tabela 7.3.
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Tabela 7.3: fs méaximo realizavel no DSP 28335 utilizando-se 0 método SSVM
N 5 7 9 11 13 15 17
fSimax 790,7Hz | 372,1Hz | 220,9Hz | 144,3Hz 99,4Hz 71,25Hz 51,6Hz

Embora o custo computacional de cada ciclo de calculo do método SSVM seja proporcional a
N, a relacdo minima necessaria fa/fs (grafico da Figura 7.18) cresce com o quadrado de N. A
soma destas duas tendéncias faz com que a frequéncia fundamental maxima realizavel em
DSP caia de maneira inversamente proporcional ao cubo de N, o que representa um obstaculo
para a implementacdo do método proposto em conversores com N elevado. Do ponto de vista
do acionamento de maquinas elétricas, onde a frequéncia maxima é usualmente pouco acima
de 60Hz, a implementacdo do método proposto no DSP utilizado neste trabalho é satisfatdria

em conversores de até 15 niveis.

7.5 Conclusdes

Do ponto de vista da linearidade entre a variavel de entrada (M) e de saida (Van1) 0 método

SSVM pode ser aplicado em conversores com qualquer nimero de niveis impar com N > 3.

Do ponto de vista da THD da tensdo de saida, a utilizacdo do método proposto em
conversores de trés niveis apresenta resultados insatisfatorios, em torno de 30%. A partir de N
= 5, no entanto, obtém-se resultados de conteddo harménico compativeis com o método de

modulacdo usado como referéncia (SV-PWM).

As perdas totais (conducdo e comutagdo) nos semicondutores do conversor crescem de forma
aproximadamente linear em funcdo de N. Por outro lado, a THD da tensdo de saida é
gradualmente reduzida com o aumento de N. Uma anélise realizada para conversores com 3 <
N <23 e apresentada na Tabela 7.2 mostra que a relagdo entre a reducéo percentual da THD e
0 correspondente aumento percentual das perdas totais no conversor € mais favoravel para
degraus menores de aumento de N. Considerando-se a THD e a QVP, conclui-se que 7 é 0

ndmero 6timo de niveis do conversor.

A complexidade do custo computacional do método proposto é O(n), porem, a maxima
frequéncia fundamental (fs) realizavel é inversamente proporcional a N° o que é um
obstaculo a aplicacdo do método proposto em conversores com N elevado. Considerando-se o
DSP disponivel na fase experimental, 0 método SSVM pode ser satisfatoriamente utilizado,

em aplicagdes envolvendo acionamentos elétricos, em conversores com até 15 niveis.
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8 Conversores Paralelos Entrelacados

8.1 Introducéo

No Capitulo 3 foram abordadas algumas topologias de conversores muiltiniveis em série, tais
como Neutral Point Clamped (NPC), Flying Capacitor (FC), Cascade and Stacked-Multicell-
Converter (SMC) ) [1], [73] - [82]. Nos capitulos seguintes um método de modulacédo para

estes conversores foi apresentado.

O dual dos conversores multiniveis em série, ou seja, a conexdo de conversores convencionais
de dois niveis em paralelo também pode ser usada como solucdo para a producéo de tensdes
multiniveis na carga. Nos Ultimos anos, os inversores em paralelo vém recebendo atencéo
crescente [83] - [89]. A conexdo em paralelo de dois ou mais inversores é feita utilizando-se
indutores, conforme mostrado na Figura 8.1. As vantagens deste tipo de estrutura sdo a
possibilidade de fornecer correntes elevadas a carga utilizando-se dispositivos semicondutores
convencionais e a possibilidade de reduzir o ripple de corrente na carga. Uma outra
importante vantagem destes inversores quando comparado aos inversores convencionais €
que, para um mesmo ripple de corrente na carga, uma associacdo de N, inversores em paralelo
possibilita a reducéo da energia total armazenada no total de indutores (acopladores e filtros)
numa relacdo de N, onde N, é o nimero de inversores em paralelo. Isso significa reduzir o

volume e o peso do sistema final e aumentar a resposta dindmica do mesmo [90] - [92].

Existem véarios métodos de modulacdo aplicaveis em inversores multiniveis, e 0s mais
importantes sdo Space-Vector PWM (SV-PWM), Modulacdo com Portadora Senoidal (S-
PWM), Eliminacdo Seletiva de Harménicos (SHE), Modulacdo Hibrida (HM) e Step
Modulation (SM) [11], [45], [50], [63], [93]. As leis da dualidade mostram que estes métodos

podem também ser aplicados aos inversores multiniveis em paralelo [94], [95].

O método de modulagdo S-PWM tem sido largamente utilizado em inversores multiniveis em
paralelo [96], [97]. Diferentes técnicas de modulacdo com respeito a disposicdo das N,
portadoras triangulares a serem usadas podem ser usadas com o0 método S-PWM. As técnicas
mais comuns sdo Phase Shift (PS), Phase Disposition (PD), Phase Oposit Disposition (POD)
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e Alternate Phase Oposit Disposition (APOD), todas elas descritas em detalhes em [98]. A
técnica PD é a mais eficiente do ponto de vista da minimizacdo do conteuddo harmdnico na
tensdo na carga [98], ao passo que a POD é o que produz o menor ripple maximo de fluxo

magnético nos indutores de acoplamento [95].
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Figura 8.1: dois inversores trifasicos acoplados em paralelo e alimentando a mesma
carga trifasica

Os indutores usados para a conexdo em paralelo dos inversores podem ser magneticamente
acoplados (Ly # 0) ou ndo (Ly = 0), onde Ly é a indutancia mdatua entre o par de indutores
correspondente a cada fase da carga. Indutores magneticamente acoplados, também chamados
de InterCell Transformer (ICT) [90], permitem a vantagem adicional da reducédo do ripple de
corrente em alta frequéncia em cada célula inversora, o que reduz as perdas em alta

frequéncia no cobre do ICT e nas chaves estéticas do inversor [99].

O valor méximo do fluxo magnético nos indutores acoplados € o parametro usado para se
determinar a secdo transversal minima necessaria do nacleo de forma a ndo haver saturacao
do material magnético. Desta forma, a reducdo do ripple de fluxo magnético, obtido através
do acoplamento entre os indutores, permite também reduzir o tamanho e o peso destes
componentes. O dimensionamento de ICTs para aplicagdo em inversores paralelos é
apresentado em [99] — [101].

O diagrama simplificado para uma fase do sistema a dois inversores paralelos

magneticamente acoplados € mostrado na Figura 8.2. No caso de utilizacdo de cargas
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fortemente indutivas, e considerando-se que a relutancia de dispersdo (RelDisp) do ICT é
muito maior que a relutancia do nicleo (RelCore) do mesmo, o fluxo magnético no nicleo do
ICT depende apenas das correntes que circulam através dos dois enrolamentos que compdem

este dispositivo [7], e pode ser expresso através da equacdo (8.1):

_NI1-NI2

8.1
RelCore (81)

onde N é 0 nimero de espiras em cada enrolamento,
RelCore ¢ a relutancia do nacleo do ICT,

11 e 12 sdo, respectivamente, as correntes atraves dos enrolamentos 1 e 2 do ICT.

A equacdo (8.1) demonstra que o fluxo magnético no nucleo do ICT pode ser conhecido a
partir da medicdo das correntes 11 e 12 nos enrolamentos 1 e 2 do ICT, além de ser
diretamente proporcional a corrente diferencial Ipr = 11 — 12. O fluxo magnético pode ser
escrito também em funcdo da integral das tensbes Vx1 e Vx2 nas saidas da fase x dos
inversores 1 e 2, respectivamente, onde x € {u, v, w} (ver Figura 8.1), conforme a equacéo
(8.2).

N f(Vx1 —Vx2)
" RelCore (L+Lm)

o (8.2)

onde L éaindutancia de cada enrolamento do ICT;
Lm é a indutancia mutua do ICT;
N é o numero de espiras de cada enrolamento do ICT;

RelCore é a relutancia do nucleo do ICT.

O estado da saida de cada célula inversora ao longo do tempo pode ser escolhido para manter
a corrente diferencial, e portanto o fluxo magnético no ICT, dentro de uma faixa pré-
estabelecida, evitando a saturacdo do material magnético. A utilizacdo desta técnica no

acionamento de inversores paralelos é analisada em [95].

Diferentemente do sistema mostrado na Figura 8.1, inversores paralelos, magneticamente
acoplados ou ndo, podem também ser usados para alimentar cargas separadas. O acionamento
de cargas separadas encontra diversos campos de aplicacdo tais como FACTS, acionamento
de maquinas elétricas especiais com dois enrolamentos trifasicos independentes e

acionamento de multiplas cargas idénticas. O diagrama simplificado para uma fase neste caso
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é apresentado na Figura 8.3 e o fluxo magnético no ICT em funcgdo da integral das tensfes na

saida de cada inversor passa a ser dado pela equacéo (8.3):

N  [(Vx1-Vnl)— (Vx2 —Vn2)

(8.3)

¢= RelCore (Lload + L) — (Mload + Lm)

onde Vnl e Vn2 sdo os poténciais dos neutros 1 e 2;

Lload é a indutancia da carga

Mload € a indutancia mitua entre as cargas

L é a indutancia de cada enrolamento do ICT;

Lm é a indutancia mutua do ICT.

O terceiro campo de aplicacéo listado acima é encontrado nos sistemas de climatizacdo de

aeronaves, nos quais é comum a existéncia de diversas cargas pequenas e idénticas que podem

ser acionadas por um mesmo conversor. Essa solu¢do possibilita a reducdo do numero de

conversores estaticos embarcados e, portanto, do peso total do sistema. Neste tipo de

aplicacdo, encontram-se dois padrdes diferentes de tensdo de barramento CC: 270V e 540V.

Isso exige a utilizagdo de sistemas de inversores paralelos diferentes, conforme a tensdo CC

disponivel.

»
'-' Vcarga

Figura 8.2: Diagrama simplificado para uma fase de um sistema composto por 2
inversores paralelos magneticamente acoplados acionando uma Unica carga.
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Figura 8.3: Diagrama simplificado para uma fase de um sistema composto por 2
inversores paralelos magneticamente acoplados acionando cargas separadas.

A solucdo proposta neste trabalho para este problema é utilizar um sistema composto por

inversores paralelos, com N; = 2, utilizando acopladores ICT e alimentando duas cargas
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separadas. Este sistema pode ser conectado tanto a um barramento CC de 270V quanto a um

de 540V, sem a necessidades de modificagbes ou adaptacGes no mesmo.

8.2 Conexao de Entrada Em Paralelo ou Em Série

O termo inversores paralelos se refere a maneira como a saida dos mesmos é conectada. No
entanto, tais inversores possuem também suas entradas conectadas em paralelo, havendo o
compartilhamento integral da tensdo do barramento CC por parte de ambos, conforme
mostrado na Figura 8.4(a). O presente trabalho prop&e conectar as entradas de dois inversores
paralelos, ndo apenas da forma usual citada acima, mas também em série, como forma de
reduzir & metade a tensdo aplicada a entrada de cada inversor. 1sso possibilita que inversores
dimensionados para uma dada tensdo de entrada VVcc possam ser utilizados em um barramento
CC com uma tensdo igual a 2-VVcc, como mostrado na Figura 8.4(b). Neste caso, a tenséo total
do barramento CC (2-Vcc) pode ser dividida pela associacdo, em série, dos capacitores

presentes nas entradas dos dois inversores.

Seguindo este raciocinio, se o sistema € conectado a um barramento CC com tensdo igual a
Vcc, os dois inversores terdo suas entradas conectados em paralelo, como mostrado na Figura
8.4(a). Cada inversor sera alimentado pela tensdo total do barramento CC, isto é, Vcc, que
fornecera uma corrente igual a 2-lcc ao sistema. Por outro lado, se o sistema e conectado a um
barramento CC com tensdo igual a 2-Vcc, os dois inversores terdo suas entradas conectadas
em série, conforme Figura 8.4(b). Os capacitores C; e C, nas entradas de cada inversor serdo
usados, neste caso, como um divisor de tensdo capacitivo, sendo cada um carregado com
metade da tensdo do barramento CC. Como a poténcia total fornecida a carga é a mesma, a
corrente fornecida pelo barramento CC sera igual a Icc.

A abordagem apresentada acima é Util em aplicacbes aeronalticas, onde dois padrdes
diferentes de tensdo CC estdo estabelecidos, 270V e 540V, 0 que permite que 0 Mesmo
sistema possa ser empregado em aeronaves com quaisquer dos dois padrdes. Neste caso cada

celula inversora deve ser dimensionada para a tensdo mais baixa disponivel, isto €, 270V.

Neste trabalho, o comportamento do sistema nas duas configuracGes possiveis acima é
estudado. A influéncia das técnicas de modulacdo PD e POD sdo avaliadas do ponto de vista
do ripple de corrente nos ICTs e do equilibrio da tensdo nos capacitores C; e C, nas entradas

dos inversores. A influéncia de diferencas entre os parametros das duas cargas separadas
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sobre o ripple de fluxo magnético no ICT e sobre o ripple de tensdo nos capacitores C, e C, €
analisada.

Em sistemas com inversores paralelos acionando cargas separadas, pode-se conectar ou nao
0s neutros N; e N, das duas cargas. A ndo conexao dos neutros fornece um grau de liberdade
adicional ao sistema. No presente trabalho, considerou-se estas duas possibilidades na analise,
0 que combinado com o tipo de modulador escolhido, produziu quatro cenarios diferentes: (i)
neutros desconectados, modulador POD; (ii) neutros desconectados, modulador PD; (iii)
neutros conectados, modulador POD e (iv) neutros conectados, modulador PD. Estes quatro
cendrios foram avaliados comparando-se os dois tipos de conexdo de entrada: paralelo ou

série.

Suk Load 1

2 ICCT Vee T

Vee CJI)

VeoT
A W
ICCT Voo Imrelrter 1
2 VedD)
| Inverter
Vee — 3 VT,
A A

(b)

Figura 8.4: Inversores paralelos magneticamente acoplados com: (a)
entradas conectadas em paralelo; (b) entradas conectadas em série.
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8.3 Acionamento de Cargas Separadas

A influéncia do tipo de conexdo das entradas dos inversores (paralelo ou série) sobre o
funcionamento do sistema foi estudada utilizando-se um modelo contruido com o software
PSIM, da PowerSys. Utilizou-se duas figuras de mérito, o ripple de corrente diferencial nos
ICTs e as tensdes nos terminais dos capacitores C; e C,. Na primeira etapa, 0s 4 cenarios (i),
(i1), (i) e (iv) descritos na secdo anterior foram avaliados considerando-se o0 acionamento de
duas cargas separadas e idénticas. Na segunda etapa, apresentada na proxima sec¢éo, realizou-

se um estudo considerando-se cargas separadas nao idénticas.

Os parametros usados em simulacdo, idénticos aos parametros do prototipo posteriormente
usado para validar os dados de simulagéo, sdo os seguintes:

(i) Parametros dos Inversores:
- Tensdo do barramento CC (Vcc): 100V (config. série) ou 50V (config. paralelo)
- Frequéncia de chaveamento dos inversores (fpwm): 16kHz
- Frequéncia da fundamental na carga (fs): 500Hz
- Tensdo de modo comum (CMV) injetada através do modulador S-PWM: PWMBC
(sem conexao de neutro) [103] e PWMBCNC (com conexao de neutro)
[104].
(i) Par&metros das cargas trifésicas:
-P =4kw ; Rfase-neutro = 45Q ; Lase-neutro = 400uH

(iii) Parametros dos ICTs:
-L=3,182mH ; M=-3,180 mH

O valor da indutéancia matua do ICT acima é negativo de forma a deixar claro que cada
enrolamento dos ICTs tem polaridade invertida em relacdo ao outro enrolamento, isto &,
correntes na mesma direcdo nos dois enrolamentos induzem fluxos magnéticos em direcbes

opostas no nucleo do ICT, como mostrado na Figura 8.5.
01 |—> T 2

Figura 8.5: Fluxos magnéticos opostos no nucleo do
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ICT produzidos pela corrente em cada enrolamento.

Afim de avaliar o modelo em diferentes pontos de operacdo com relacdo ao indice de
modulacdo (M), este pardmetro foi variado no tempo, entre 0 e 1,2 com passo de incremento
de 0,1 a cada 4ms, conforme mostrado na Figura 8.6. Como fs = 500Hz, cada valor de M

ocorre durante um intervalo igual a dois periodos da tensdo fundamental de saida.
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Figura 8.6: indice de modulag&o (M) e tenso de referéncia correspondente
considerando-se tensdo de modo comum PWMBCNP.

A. Ripple de Corrente Diferencial:

A alteracdo entre as conexdes em série e em paralelo das entradas dos inversores nao produz
qualquer alteracdo nas correntes em cada enrolamento dos ICTs, na corrente diferencial nos
ICTs, assim como na corrente na carga, considerando-se os dois primeiros cenarios avaliados:
modulador POD e PD, sem conexdo entre 0s neutros das cargas. Os graficos mostrando a
evolucdo da corrente diferencial (Ip)e) e da corrente no enrolamento 1 (I;) no tempo, nestes
dois cenérios, validos tanto para entradas conectadas em paralelo quanto em série, séo
apresentados na Figura 8.7. Resultados para um ponto de operacdo fixo (M = 0,9) sdo
mostrados na Figura 8.8. Resultados equivalentes foram encontrados para o cenario (ii),
também validos para as duas configuragbes de entrada avaliadas. Estes resultados de
simulacdo mostram que nos cenarios (i) e (ii) (sem conexdo dos neutros das cargas), o tipo de
conexdo das entradas dos inversores, em paralelo ou em série, ndo produz qualquer alteracao
na corrente diferencial através dos ICTs, bem como nas correntes em cada enrolamento do
ICT e na corrente de carga. Nestes dois casos, embora o0s potenciais instantaneos dos dois
neutros sejam diferentes, a diferenca de potencial média entre eles é nula quando as entradas

dos inversores sdo conectadas em paralelo, observando-se apenas uma flutuacédo de potencial
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na frequéncia de chaveamento. No caso da conexdo das entradas em série, estes neutros
apresentam diferenca de potencial médio diferente de zero, além da flutuacdo em alta
frequéncia ja mencionada. A diferenca de potencial média entre N; e N, é neste caso igual a
metade da tenséo total do barramento CC, e advém do fato de a entrada de cada inversor estar
conectado a um capacitor com potencial elétrico diferente, conforme mostrado na Figura
8.4(b).
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Figura 8.7: Forma de onda de Ipg, de I1 e 12, para M variando no tempo entre 0,1 e
1,2, com neutros desconectados, técnica POD e entradas conectadas em série ou em
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Figura 8.8: Tensao de referéncia (Vref) para tensdo de modo comum PWMBC, e
correntes Ipr, Ix1 e Ix2 correspondentes, com M = 0,9, fs = 500Hz, neutros ndo
conectados, técnica POD e entradas conectadas em série ou em paralelo.

Na analise dos cenarios (iii) e (iv) (com conexdo entre os neutros das duas cargas), uma
consideragdo inicial deve ser feita: a conexdo das entradas dos inversores em série associada a
uma conexao entre os neutros produz um deslocamento do potencial médio do neutro da carga
1 igual a -Vcc/4 = -135V. De forma anéloga, o potencial médio do neutro da carga dois sofre

um deslocamento de +Vcc/4 = +135V. A consequiéncia destes deslocamentos dos potenciais
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dos neutros pode ser verificada através das tensdes fase-neutro Vanz (carga 1) e Van (carga
2) em funcdo de M mostradas na Figura 8.9(a), bem como os respectivos valores eficazes
destas duas tensdes, para um valor de M variando no tempo entre 0,1 e 1,1. A conexao entre
0S neutros com as entradas conectadas em série produz a adi¢do de uma componente continua
as tensBes fase-neutro das cargas. Esta componente continua varia em fungdo de M, indo de
zero a metade da tensdo do barramento CC quando M varia entre 0 a 1. Comportamento
analogo € observado sobre as correntes de linha das cargas, bem como sobre a corrente
diferencial (Ipje) nos ICTs, que apresentam uma componente média crescente em funcdo de
M. A Figura 8.9(b) mostra as mesmas tensfes fase-neutro nas cargas para o caso de neutros

ndo conectados.

Os resultados apresentados na Figura 8.9 mostram que 0s neutros das duas cargas ndo podem
ter o mesmo potencial elétrico quando as entradas dos inversores sdo conectadas em série.
Portanto, a conexdo direta entre 0s neutros nao pode ser estabelecida neste tipo de conex&o de
entrada. Uma segunda e importante conclusdo advinda desta primeira € que no caso de
inversores com entradas conectadas em série, estes devem obrigatoriamente acionar cargas
separadas. O acionamento de uma Unica carga implicaria em estabelecer potenciais elétricos
médios diferentes de zero e diferentes entre si nas entradas de cada ICT, o que levaria este

componente a saturagao.

Uma solucdo para a conex@o dos neutros das cargas separadas com entradas dos inversores
conectadas em serie € fazer esta conexao através de um capacitor eletrolitico. Este capacitor
se carrega com uma tensdo igual a metade da tensdo total do barramento CC, mantendo o
poténcial médio de cada neutro igual aquele existente na configuragcdo sem conexdo de neutro.
Outra solucdo que possibilita a conexdo dos neutros das cargas € utilizar ICTs eletricamente
isolados. Esta solucdo, contudo, deve ser adotada apenas nos casos em que as cargas devem
ficar eletricamente isoladas, uma vez que estes ICTs apresentam elevado volume e peso

devido ao fato de haver fluxo magnético de baixa frequéncia no nicleo dos mesmos.

No presente trabalho a conex@o entre os neutros foi realizada utilizando-se um capacitor
eletrolitico de 3300 pF.

Considerando-se a principal figura de mérito adotada, os resultados de simulacdo obtidos
mostram que a conexao entre 0s neutros das cargas, cenarios (iii) e (iv), altera a forma e a
amplitude mé&xima do ripple de corrente diferencial no ICT, em relagdo aos cenarios (i) e (ii).
Com neutros desconectados, a diferenga de potencial Vnin2 apresenta alguns componentes

harmonicos significativos, os principais deles na frequéncia de chaveamento (fpwy) € @ 3 X
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frwm. Quando a conexdo entre neutros € estabelecida, estes componentes harmdnicos de
tensdo se transformam em harménicos de corrente fluindo entre os dois neutros, a fpwv € a 3 X
fewm. Estas correntes se somam a corrente diferencial nos ICTs, aumentando a amplitude pico

a pico do seu ripple. A Figura 8.10 mostra a corrente Ip;r no dominio da frequéncia, com M =

1

0,8, sem e com conexao de neutro.
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Figura 8.9: Tenséo fase-neutro (Vay) has cargas 1 e 2, com entradas conectadas em
série, para M variando no tempo entre 0,1 e 1,2.Linha preta: Van:; Linha vermelha:
Van1(RMS).(a) neutros conectados; (b) neutros desconectados.
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Embora a conexdo entre os neutros altere a corrente diferencial nos ICTs, ndo foram
observadas alteragcdes produzidas pela troca do tipo de conexdo das entradas entre paralelo e
série. Os resultados obtidos para Ip;r nos cenarios iii e iv, validos para os dois tipos de

conex&o de entrada avaliados, sdo mostrados na Figura 8.11, na qual se variou M conforme o

gréfico da Figura 8.6.
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Figura 8.10: Impacto da conexao entre 0s neutros sobre a corrente diferencial nos
ICTs no dominio da frequéncia, para entradas conectadas com série ou em
paralelo, M = 0,9, foywm = 16kHz e fs = 500Hz. (a) POD; (b) PD.
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A Figura 8.12 apresenta resultado analogo ao da Figura 8.11 considerando, no entanto, a

operacgdo do sistema em um ponto de operacéo fixo, correspondente a M = 0,9. Foram obtidos

resultados idénticos para as duas configuracdes de entrada avaliadas.
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Figura 8.12: Tensdo de referéncia (Vref ) para tensdo de modo comum PWMBCNP CMV,
corrente diferencial (1dif) e corrente nos enrolamentos do ICT (Ix1 and 1x2 ), com M = 0,9,
fs = 500Hz, neutros conectados, técnica POD, entradas conectadas em paralelo ou em série.

B. Equilibrio das Tensdes nos Capacitores:

Diferentes técnicas de modulacéo visando garantir a equalizacdo das tensdes dos capacitores

do barramento CC sdo encontradas na literatura para conversores em série (NPC, FC, CHB)

[105]-[107]. No caso de conversores em paralelo, nos quais as tensdes dos capacitores sao
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impostas pelo barramento CC, o ripple de corrente no barramento CC deve ser estudado
[108].

Diferentemente do que ocorre com o fluxo magnético no nucleo do ICT, o equilibrio das
tensdes dos capacitores C, e C, pode ser afetato pela configuragcéo de entrada dos inversores.
Na conex@o em paralelo ambos os capacitores tem tensfes impostas pelo barramento CC,
conforme Figura 8.4(a). J& na configuracdo série, Figura 8.4(b), apenas a soma das tensdes
dos dois capacitores € imposta pelo barramento CC e a correta divisdo desta tensdo entre C; e

C, deve ser verificada.

Resultados de simulagdo mostraram que no caso de cargas idénticas (0 caso de cargas nao
idénticas serd analizado na préxima secdo), a tensdo do barramento CC se divide meio a meio

entre os capacitores C; e C,, nos 4 cenarios avaliados para entradas conectadas em série.

8.4 Acionamento de Cargas Separadas Nao Idénticas

A. Ripple de Corrente Diferencial:

A anélise conduzida até aqui leva em consideracdo a simplificacdo de que as duas cargas
separadas alimentadas pelo sistema sdo idénticas, o que garante a simetria no fluxo de
corrente através dos enrolamentos de cada ICT. Na pratica, a existéncia de pequenas
diferencas entre os parametros de cada carga é provavel, e a influéncia destas diferencgas sobre
o ripple de corrente diferencial no ICT deve ser observada.

Com o objetivo de analisar o desbalanceamento de corrente elétrica entre os dois
enrolamentos de cada ICT e a possivel saturacdo do material magnético do nucleo, considere-
se o diagrama simplificado para uma fase do sistema envolvido, mostrado na Figura 8.3. Para
simplificar a analise, a resisténcia elétrica dos enrolamentos do ICT serd incorporada a
resisténcia da carga, dando origem a Ry, € a indutancia da carga sera somada a indutancia
propria do ICT, resultando em Ly,. Desta forma, as tensfes Vy; e V. nas estradas das duas

malhas do circuito da Figura 8.3 séo dadas pela equagéo (8.4):

dt dt
(8.4)
. di di

dt dt
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Escrevendo-se as equacdes correspondentes para as trés fases de cada um dos dois
subsistemas (cargas) e somando-as, pode-se encontrar a equacdo para a tensdo de neutro de
cada carga. Como exemplo, a equacdo para o potencial do neutro da carga 1 € apresentada
abaixo, simplificada utilizando-se a Transformada de Laplace.

Z[Vxl _(Lxl'S + Rxl)"xl —-.M xhx2 _exl]

V() = x=U V W ; (8.5)

Dado o acoplamento magnético entre os dois subsistemas, as 6 equacdes do sistema podem

ser escritas em notagdo matricial da seguinte forma:
BV =Al +B.E ou B.(V-E)=Al
e (8.6)
| =AB.(V-E)
onde A’ denota a matriz inversa de A

As matrizes A e B e os vetores I, V e E s&o 0s seguintes:

Vui lu1 €u1 [2/3 -13 -1/3 0 0 0 |
Vvi lvs v -3 2/3 -1/3 0 0 0
V- A | = w1 E_ w1 B -1/3 -1/3 2/3 0 0 0
Vyo | lus | eyo | 0 0 0 2/3 -1/3 -1/3
Vv, Iy, €y 0 0 0 -1/3 2/3 -13
Vw2 | w2 | | w2 | | 0 0 0 -1/3 -1/3 2/3]
[2(Lyrs+Ry1)/3 —(Ly1s+Ry1)/3 —(Ly1S+Ru1)/3 2(My s)/3 -(My )3 -(My, s)/3
~(Luss+Ry1)/3 2(Ly1S+Ry1)/3 —(LwyS+Ry1)/3 -(My )3 2(My s)/3 -(My s)/3
A _(LU1'S+RU1)/3 —(Lv1-5+Rv1)/3 2-(LW1'S+RW1)/3 _(MU'S)/3 —(Mv-s)/3 2'(MW'S)/3
| 2Mys)s -(My s)/3 ~(My s)/3 2(Lys $+Ry2)/3 —(LyaS+Ry2)/3 —(Lyzs+Ru,)/3
-(Mys)/3 2(My s)/3 ~(My, 5)/3 —(Luz $+Ry2)/3 2(LyzS+Ry,)/3 —(LyzS+Ru2)/3
-(Mys)/3 ~(My s)/3 2(My s)/3 —(Lyzs+Ry2 )3 —(Lyzs+Ry,)/3 2-(|-wz-5+sz)/3_

Utilizando-se (8.6), pode-se estudar a influéncia de diferencgas entre os pardmetros das duas

cargas separadas sobre a corrente diferencial e o fluxo magnético no ICT.

Uma importante conclusdo € que estas equa¢6es ndo dependem do tipo de conex&o de entrada,
0 que demonstra que optar por uma configuracdo de entrada em série ou em paralelo ndo

altera o funcionamento do ICT em sistemas com cargas néo idénticas.
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Os gréficos mostrados na Figura 8.13 e na Figura 8.14 foram gerados usando-se a equacgao
(8.6). A Figura 8.13 mostra a densidade de fluxo magnético diferencial no ndcleo em funcgéo
dos parametros de uma das cargas, normalizados em relacdo aos valores nominais. Os
pardmetros da outra carga foram mantidos em seus valores nominais. Considerou-se neste
estudo variagdes nos parametros resisténcia (R) e indutancia (L) da carga, bem como na
tensdo representada pela FEM da maquina, a qual reflete a carga mecéanica no eixo da mesma.
Como esperado, a densidade de fluxo magnético diferencial € minima quando a relagédo entre
0s parametros das duas cargas € unitaria, o que corresponde ao valor 1 no das abscissas do
gréfico. Verifica-se também que o sistema € pouco sensivel a diferengas entre os valores das
indutancias das cargas, ao passo que diferencas nas resisténcias ou nas FEMs apresentam
maior influéncia sobre o aumento da corrente diferencial e, conseqientemente, do fluxo

magnético no ICT.

Na Figura 8.14, a influéncia de variagdes dos parametros tensdo (FEM) e resisténcia €
analisada de outra perspectiva: esta figura apresenta o valor que cada um destes dois
parametros deve ter (normalizado em relacdo ao valor nominal), em funcdo da permeabilidade
relativa do nucleo do ICT, de forma que se verifigue um aumento na densidade do fluxo
magnético no nucleo igual a 0,2T. A observacdo deste grafico permite concluir que nucleos
com permeabilidade relativa mais baixa conferem ao sistema uma maior robustez em relagéo
as diferencas destes dois parametros entre as duas cargas. Observa-se também que a margem
disponivel para diferencas entre os parametro R das cargas € maior do que para o0 parametro

FEM, em toda a faixa de permeabilidade relativa mostrada.

Os efeitos das variacBes dos pardmetros R, L e V de uma das cargas também foram
observados atraves da simulacdo do modelo elaborado no programa PSIM. Foram gerados
resultados de simulacdo com variacdo ndo simultanea dos parametros R, e L, (carga 2), entre
0,8 e 1,2 vezes os valores nominais, mantendo-se 0s parametros da carga 1 iguais aos valores

nominais.

A Figura 8.15 mostra o ripple da corrente diferencial no ICT nos quatro cendrios considerados
em funcdo de M e de R;, este Gltimo normalizado pelo valor nominal (Ranom). NOS quatro
casos foram encontrados resultados idénticos para as configuracdes de entrada em paralelo e
em série. Observou-se um aumento do ripple maximo a medida que R, se afasta do valor
nominal. Esse aumento é diretamente proporcional a M. Para 0 método POD, observa-se um
aumento de 172% no ripple méximo para M = 1,2 e R = 1,2. No caso do modulador PD o

aumento € de 77,5% nas mesmas condi¢es. O aumento menor no método PD se deve ao fato
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de o ripple méximo, para R, = Ro-nominaL, Ocorrer quando M tende a zero, enquanto que para

0 método POD ele é maximo para M méaximo.

A Figura 8.16 mostra a influéncia da variacdo de L sobre o ripple da corrente diferencial,
também para os quatro cenarios avaliados. Esta influéncia é menos importante do que a
observada para variagdes de R, conforme se observa na figura. Neste caso mais uma vez ndo

se observou influéncia do tipo de conexdo de entrada sobre os resultados encontrados.
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valor nominal) para entradas conectadas em série ou em paralelo. (a) POD, neutros desconectados; (b) POD,
neutros conectados; (¢) PD, neutros desconectados; (d) PD, neutros conectados.
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Figura 8.16: Ripple maximo de I no ICT em funcéo de M, para diferentes valores de L, (normalizados pelo
valor nominal) para entradas conectadas em série ou em paralelo. (a) POD, neutros desconectados; (b) POD,
neutros conectados; (¢) PD, neutros desconectados; (d) PD, neutros conectados.
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B. Equilibrio das Tensdes nos Capacitores:

Diferencas entre os parametros das cargas separadas produzem diferencas entre as correntes
de linha em cada carga. No caso de entradas conectadas em série, no qual a tensdo de cada
capacitor ndo é imposta pelo barramento CC, tais diferencas produzem desequilibrios nas
tensdes destes capacitores. A Figura 8.17 apresenta a tensdo sobre o capacitor C, para trés
valores de Ry, normalizados em relacdo ao valor nominal, sem conexéo de neutro e usando-se
0 modulador POD. Quanto mais distante é o valor de R; em relagdo ao valor nominal, mais
distante de Vcc/2 seré a tensdo sobre o capacitor C; apds o transitorio de partida do sistema. O
estabelecimento de uma conexao entre os neutros neste caso ndo produz alteragdes neste perfil
de distribuicdo das tensdes sobre os capacitores.

56 :

55| == R2=80% i

R2=90%
m— R2=100%

54
S 53
—
952

51

50

49 | | | |
0 2 4 ) 6 8 10
Figura 8.17: tensdo sobre o capacitor C, para trés diferentes valores de R,, com R;
= 100%, entradas conectadas em série, neutros conectados ou desconectados,
técnica POD, M = 0,9 e fs = 500Hz.

8.5 Resultados Experimentais

Utilizando-se a estrutura mostrada na Figura 8.18, foram colhidos dados experimentais
visando validar os dados analiticos e de simulacdo apresentados neste trabalho. A estrutura
mostrada na figura é composta de dois inversores trifasicos de dois niveis, magneticamente
acoplados por trés ICTs, tendo suas entradas conectadas em série ou em paralelo. Os
inversores sdo controlados por um DSP em ponto flutuante (TMS320C6713). Uma FPGA é
utilizada para gerar o sinal de comando de amostragem das tensdes de referéncia, bem como
para gerar os sinais de comando para os gatilhos das chaves estaticas. Ha ainda um PC
executando uma Macro-Excel que funciona como interface entre o usuario e o DSP,

permitindo o ajuste de diversos parametros de controle. Os inversores alimentam duas cargas
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separadas de 4kW cada. As resisténcias e indutancias de fase medidas em cada carga sao as

seguintes:
Carga 1: R; =45Q; L; = 400mH (poténcia nominal)
Carga 2: R, =45Q; L; = 330mH (poténcia nominal)
R, =50Q; Ly = 394mH (90% da poténcia nominal)
R, =57Q; Ly = 428mH (80% da poténcia nominal)

2 g =g
£ ity * o

Figura 8.18: Estrutura utilizada na etapa experimental.

O ripple de fluxo magnético dentro do nucleo dos ICTs foi estimado a partir da medicdo da
corrente diferencial (Ipjr). Foram feitas medigdes correspondentes aos quatro cenarios
avaliados. As tensbes de modo comum injetadas através do sinal de referéncia foram o
PWMBC, no caso de neutros ndo conectados, e 0 PWMBCNP no caso de haver conex&o entre

0S neutros.

A Figura 8.19 mostra a corrente no enrolamento 1 do ICT e a corrente diferencial neste
dispositivo, para entradas conectadas em paralelo e em série, ambas as cargas ajustadas para
poténcia nominal, técnica de modulacdo POD e neutros conectados. Estes resultados

confirmam os resultados de simulagao apresentados.

A Figura 8.20 mostra o ripple méaximo de corrente diferencial no ICT em funcéo de M, para
trés diferentes valores de R, e para entradas conectadas em série ou em paralelo. Os quatro
cenarios avaliados sdo apresentados. Observa-se que o0s resultados correspondentes as
conexdes em paralelo ou em série das entradas s&o muito proximos quando R, é igual a Ry

(cor azul), apesar da diferenca existente entre os parametros L; e L,. Por outro lado, & medida
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que a diferenca entre L; e L, aumenta, também aumenta a diferenca entre os resultados
correspondentes as conexdes em série e em paralelo das entradas. Neste caso, a conexao em
série das estradas é a que produz os menores valores de ripple maximo da corrente diferencial
no ICT.

Os resultados na Figura 8.21 mostram o ripple de Ip;r em fungdo de M para trés diferentes
valores de tensdo fundamental (fs) na saida do inversor. Os pardmetros R; e R, sdo mantidos
em seus valores nominais. Apenas os cenarios (i) e (iv) sdo apresentados. Pode-se observar
uma boa aproximacao entre os resultados correspondentes as conexdes em série e em paralelo
das entradas dos inversores, a despeito da diferenca existente entre os parametros L, e L,, para
fs = 50Hz. Para fs = 500Hz (linha vermelha), para a qual o efeito de diferencas entre os
parametros L; e L, torna-se mais preponderante, pode-se observar um aumento das diferencgas

entre os resultados correspondentes as duas configuracdes de conexao das entradas.

20055 ) 10
X1= -39000ms AX¥= 00ps
X2= .39000ms 1/AX=

X2= 32520ms 1/AX=

(b)
Figura 8.19: corrente diferencial no ICT para método POD e neutros conectados.
(a) Entradas em paralelo; (b) entradas em série.
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0.4k POD Method PD Method
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Figura 8.20: corrente Ipr em funcdo de M para diferentes valores de R na Carga 2: Linha vermelha: R, = 100%
(nominal); Linha verde: R, = 90%; Linha azul: R, = 80%. Linha tracejada: entradas conectadas em paralelo. Linha
cheia: entradas conectadas em série. (a) técnica POD com neutros desconectados; (b) técnica PD com neutros
desconectados; (c) técnica POD com neutros conectados; (d) técnica PD com neutros conectados.

0.3 04
POD Method
0.25r j

PD Method

Connected Neutral

Disconnected Neutral

0 . .

0.2 0.4 06 08 1 ’ 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Modullation Index Modullation Index
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Figura 8.21: corrente Ip;r em funcdo de Mi para diferentes valores de frequéncia fundamental na saida (fs). Linha
azul: fs = 50Hz; Linha verde: fs = 120Hz; Linha vermelha: fs = 500Hz. Linhas tracejadas: entradas em paralelo.
Linhas s6lidas: entradas em série. (a) técnica POD com neutros desconectados; (b) técnica PD com neutros
conectados.
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8.6 Conclusdes

A possibilidade de reconfiguragdo da conexdo das entradas de duas células inversoras
paralelas entre os modos série e paralelo é um recurso til para possibilitar a utilizacdo do
mesmo sistema com os dois padrbes europeus de barramento CC disponiveis em aeronaves:
270V e 540V. Esta reconfiguracdo pode ser facilmente realizada através da selecdo de posicao

de uma chave quadri-polar e nenhum outro ajuste é necessario.

Os dois modos de conexdo das entradas das células inversoras permitem a utilizagdo ou ndo
da conexd@o dos neutros das cargas separadas. Com as entradas conectadas em serie, a conexao

dos neutros pode ser feita via capacitor eletrolitico.

Inversores com entradas conectadas em série devem, obrigatoriamente, acionar cargas

separadas.

O modo de conexdo das entradas das células inversoras ndo produz alteracGes no ripple de
fluxo magnético no ICT e no equilibrio das tensGes dos capacitores de entrada, qualquer que
seja 0 cenario considerado (técnica de modulacdo, existéncia ou ndo de conexdo entre 0s
neutros), quando as duas cargas separadas possuem parametros L, R e E iguais ou muito
proximos. Por outro lado, diferencas entre os parametros das duas cargas produzem
desbalanceamento das tensdes dos capacitores, com conexdo das entradas em série, e aumento
do ripple de fluxo magnético no ICT, qualquer que seja o tipo de conexdo das entradas. Neste
caso, no entanto, o aumento do ripple de fluxo magnético é maior quando as estradas sdo
conectadas em paralelo. Na conexdo em série, o desbalanceamento das tensdes dos
capacitores funciona como um mecanismo de compensacéo que reduz o aumento do ripple de

fluxo magnético na comparagdo com a configuracdo em paralelo.

No caso de acionamento de cargas separadas com parametros nao idénticos, o ripple de fluxo
magnético no indutor cresce de forma proporcional as diferencgas entre os parametros das duas
cargas. Neste caso, verificou-se que diferencas entre os parametros R das cargas tém um
maior peso sobre o aumento do ripple de fluxo magnético do que diferencas nos parametros
L.

O aumento do ripple de fluxo magnético produzido por diferengas entre os pardmetros R das
duas cargas depende do método de modulacdo usado (POD ou PD) e da existéncia ou ndo de

conexdo entre 0s neutros das cargas.
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O estudo analitico conduzido demonstra que diferencas entre o pardmetro E ou FEM (forma
eletro-motriz) entre as duas cargas, no caso de acionamento de maquinas elétricas, produzem
aumentos do ripple de fluxo magnético tdo importantes quanto os produzidos por diferencas

entre os parametros R, conforme se observa na Figura 8.13 e na Figura 8.14.

Os resultados de simulagdo mostram que o aumento do ripple em funcdo do aumento da
diferenca entre R; e R, € tanto maior quanto mais alto for o valor de M, independentemente
do tipo de modulador, do tipo de conexdo usado na entrada do inversor ou de haver ou ndo

conex&@o do neutro das duas cargas separadas.

Observou-se uma variagdo praticamente linear entre o aumento do ripple e o aumento
percentual da diferenca entre os pardmetros R das duas cargas, independentemente do tipo de

conexdo de entrada do inversor ou da técnica de modulacao considerada.

Os resultados de simulagédo e experimentais observados permitem concluir que, com conexao
das entradas das duas células inversoras em série, as tensfes nos capacitores do barramento
CC ficam naturalmente balanceadas desde que as cargas separadas tenham pardmetros
idénticos ou muito préximos. Os resultados de simulacdo mostram que diferengas entre o0s
parametros R das cargas apresentam um maior impacto sobre o desequilibrio das tensbes de

C. e C, do que diferencas entre os parametros L das cargas.
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9 ConclusoOes e Propostas de
Continuidade

9.1 Conclusdes Gerais

Vantagens do Método de Modulacdo Proposto

O presente trabalho apresenta uma nova estratégia de modulacdo para conversores trifasicos
multiniveis. O método proposto apresenta as seguintes vantagens em relacdo ao método SV-

PWM Sincrono quando utilizado em conversores de cinco niveis:
1) Reducéo das perdas na chave critica:

O metodo proposto reduz as perdas por comutacdo nas chaves mais solicitadas de cada braco
do conversor, sem alterar as perdas por conducdo. A reducéo das perdas por comutagdo nas
chaves criticas permite reduzir as especifica¢cBes dos dispositivos de dissipacdo térmica
utilizados, com a consequente reducdo do volume, do peso e do custo do conversor.
Alternativamente, podem-se manter as especificacdes originais e operar as chaves criticas em
temperaturas mais baixas, aumentando sua a vida util, ou ainda elevar a poténcia de saida do

conversor acima do valor nominal.
2) Reducdo das perdas em todos os semicondutores do conversor:

Além da reducdo das perdas nas chaves criticas, verificou-se a sua reducdo nas demais chaves
e diodos de grampeamento. Estas reducfes ndo afetam o dimensionamento dos dissipadores
mas aumentam a eficiéncia do conversor e reduzem a temperatura no interior do mesmo, o
gue permite que todo o sistema, inclusive as chaves criticas, possa operar em uma temperatura

mais baixa.
3) Reducao das perdas por comutacdo concomitantemente a reducéo da THD da tenséo:

A observacdo da Figura 5.18 (THD) e da Figura 5.49 (soma das perdas por comutacao)
permite concluir que em relagdo & THD, o método proposto equivale ao método SV-PWM
Sincrono operando com uma relagéo fpww/fs entre 16 e 32, enquanto que em relacdo as perdas
por comutacdo, ele se equipara ao método SV-PWM Sincrono operando com fpywm/fs em

torno de quatro. Desta forma o meétodo proposto cumpre seu principal objetivo, ou seja,



209

apresentar desempenho superior ao método SV-PWM em relagdo a estas duas figuras de

mérito.
4) Distribuicao das perdas entre as chaves de cada brago:

O método proposto apresentou uma distribuicdo melhor do nimero de comutacdes por
periodo fundamental (Figura 5.34 e Figura 5.35) e das perdas entre as chaves (Figura 5.37

Figura 5.39) na maior parte dos pontos de operacao avaliados.
5) Reducao da pulsacdo de conjugado e de velocidade do motor:

Comparado ao método SV-PWM, o método proposto reduz as amplitudes pico a pico das
pulsacdes de conjugado elétrico no motor acionado pelo inversor, bem como da velocidade
angular (W) do mesmo. O método proposto produz uma menor quantidade de harmdnicos de

Te e W, 0 quais possuem menor amplitude do que os produzidos pelo método SV-PWM.
6) Reducdo do custo computacional:

A comparagdo do custo computacional entre os métodos SSVM e SV-PWM foi feita apenas
em simulacdo. Neste ambiente o método proposto apresentou um custo computacional 20%
inferior ao observado para 0 método SV-PWM Sincrono operando com relagédo fpwm/fs igual

a 16, conforme se observa na Tabela 5.4.
7) Equalizagéo parcial das tensdes dos capacitores do barramento CC:

O método proposto permite equalizar a soma das tensdes dos capacitores localizados acima do
ponto 0 do barramento com a soma das tensfes dos capacitores localizados abaixo deste
ponto. Isso permite reduzir a complexidade e a poténcia do circuito externo necessario para

fazer a equalizacdo individual destes capacitores.
8) Operacéo na Regido de Sobre-modulacao:

O método proposto opera de maneira natural dentro da regido de sobre-modula¢do uma vez
que ndo requer qualquer modificacdo no seu algoritmo para isso e ndo ha aumento do custo

computacional deste algoritmo dentro desta regido.
9) Adaptabilidade a conversores com qualquer nimero de niveis:

O algoritmo do método SSVM é facilmente adaptavel para conversores com N qualquer, o

que possibilita implementar em DSP um algoritmo genérico em termos do valor de N.
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Outras Caracteristicas Positivas do Método Proposto

Além das vantagens citadas acima, 0 método proposto apresenta as seguintes caracteristicas

desejaveis em um método de modulacéo:
e Pode ser usado em conversores multiniveis de trés niveis ou mais;

e Apresenta relacdo linear entre 0 modulo da tensdo de referéncia e o valor fundamental
da tenséo de saida dentro da faixa 0,0293 <M < 0,969.

e Apresenta custo computacional reduzido na aplicacdo em conversores de cinco niveis,
possibilitando, na implementacdo em DSP, produzir uma tensdo com frequéncia

fundamental superior a 700Hz.

Desvantagens e Limitacdes

O método proposto apresentou as seguintes limitacdes e desvantagens:

1) Incapacidade de realizar, de maneira completa, a equalizar das tensdes dos N-1 capacitores

do barramento CC da topologia NPC.

2) A maior frequéncia fundamental realizavel na implementacdo do método proposto em DSP
é inversamente proporcional a N*. Isso limita a aplicacdo do método a conversores com até 15

niveis considerando-se o DSP usado neste trabalho.

Outras Conclusdes Obtidas

Do ponto de vista da THD, o método proposto é tdo mais vantajoso que os métodos SV-PWM
e SV-PWM Sincrono quanto maior € o indice de modulacdo utilizado. Do ponto de vista das
perdas, a vantagem do método proposto em rela¢do ao método SV-PWM é maior para valores
de M mais baixos, a0 passo que na comparacdo com o método SV-PWM Sincrono a

superioridade do método proposto é aproximadamente constante em toda a faixa de M.

A analise da aplicacdo do método proposto em conversores de N niveis mostra que o aumento
de N produz sucessivas redu¢des na THD da tensdo na carga, bem como eleva de maneira

aproximadamente linear as perdas totais no conversor.

Considerando-se a THD da tensdo de saida e a QVP, figura de mérito esta proposta neste

trabalho, conclui-se que 7 é o nimero 6timo de niveis, uma vez que permite reduzir o perfil de
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THD a um nivel satisfatério ao mesmo tempo que concilia esta redugdo com um aumento
relativamente baixo das perdas totais na comparacdo com conversores de trés e cinco niveis.
Para N = 7, a frequéncia fundamental maxima realizavel utilizando-se 0 DSP 28335 ¢é 370Hz,
ou seja, muito acima do necessario em aplicacGes envolvendo acionamento de maquinas

elétricas.

9.2 Propostas de Continuidade

O presente trabalho se constitui em uma nova abordagem em relagdo aos métodos de
modulacdo aplicados a conversores multiniveis, e uma série de aspectos relacionados ao seu
funcionamento e implementacdo préatica, bem como a comparagdo entre este método e o

método SV-PWM podem ser explorados. Propde-se as seguintes linhas de estudo:

1) Implementar em simulacdo o método SV-PWM para diferentes valores de N, de forma a

permitir uma comparacao mais ampla entre os métodos SSVM e SV-PWM.

2) Implementar o método SV-PWM para conversores de cinco niveis em DSP, de forma a

validar os dados comparativos obtidos em simulagéo.

3) Estudar a possibilidade de usar um menor nimero de hexagonos em conversores com N
acima de 11 e operando com M elevado, situacdo na qual trés ou mais hexagonos ficam
ativos. A reducdo dos hexagonos ativos permite reduzir o numero de comutacdes por periodo
fundamental e o custo computacional do algoritmo e, a principio, ndo deve elevar a THD da
tensdo de forma significativa, uma vez que com N > 11 e M > 0,5 verifica-se uma saturacéo

do efeito de reducdo da THD em fungéo do aumento de N, conforme se observa na Figura 7.9.

4) Estudar o efeito das restri¢cBes relacionadas as chaves estaticas, tais como o tempo morto e

0s tempos minimos de conducéo e bloqueio, sobre os resultados obtidos.

5) Utilizar a implementacdo em DSP do método proposto feita no presente trabalho para
acionar um sistema prot6tipo composto por um conversor de cinco ou mais niveis, um motor

elétrico e uma carga mecanica.

6) Analisar a dindmica das tensdes dos capacitores do barramento CC em simulacdo. Estudar
e projetar um circuito de balanceamento final das tensdes dos capacitores do barramento CC
tomando-se como ponto de partida o balanceamento parcial proporcionado pelo método
proposto.
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7) Avaliar o impacto das reducdes das perdas por comutagdo nos semicondutores e da THD
da tensdo, alcancadas pelo método proposto, sobre as redugbes de volume e peso dos

dissipadores e dos filtros de saida necessarios.
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APENDICES

A. Determinacao dos Raios dos Circulos Limite:

Seja b o comprimento dos lados dos triangulos equilateros da Figura A.1 e h a altura destes
tridangulos. A altura h pode ser escrita em fungdo de b como se segue:

h = b-sen(60° = (\N3/2)-b

A distancia entre o baricentro de um tridngulo eqilatero e o centro de qualquer dos seus lados
é igual a h/3. A partir da Figura A.l, pode-se escrever b e h em termos da tensdo do
barramento CC do inversor (Vdd):

b =2%-(vVdd/4) e h = (1A3)- (Vdd/4)

Nas dedugdes abaixo, os valores de b e h, bem como os valores dos raios (r) dos circulos
limites serdo normalizados por VVdd/4.

Circulo 1 - definido pelo raio que vai da origem até o centro do lado inferior do triangulo T:

= Y%b= =% 23 = %Y%)

Circulo 2 - definido pelo raio que vai da origem até o baricentro do triangulo T:
r? = (Yb)? + (U3-h)? = (L3)*+ (1/3 - 1N3)?
r, = N9 +1/27) = V[(3+1)27] = V(4/27) = %-N(1/3)

Circulo 3 - definido pelo raio que vai da origem até o baricentro do triangulo Ts:
b+ (25+h)? = (34)? + (%-1N3)?
V(419 + 4127) = N[(12+4)27] = N(16/27) = %-N(4/3)

Irs?

Is

Circulo 4 - definido pelo raio que vai da origem até o centro do lado inferior do tridngulo T:

l, = b+%b = (32)b = 3/2-2/3 = %-(3/2)
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Circulo 5 - definido pelo raio que vai da origem até o baricentro dos tridangulos Tg e Tg:
rs? = (2:h)?+ (%°h)? = (2 %)%+ (% - 1N3)?
N(16/9 + 4/27) = ~N[52/27] = % - N(13/3)

I's

Circulo 6 - definido pelo raio que vai da origem até o centro do lado inferior do tridangulo Ts:

le = 2:b+%b = (5/2)'b = 5/2-2/3 = % - (5/2)

Circulo 7 - definido pelo raio que vai da origem até o baricentro do triangulo Ts:
2 = [(5/2)-b] + [(5/3)-h]* = [(5/2) - %) + [(5/3) - 1N3]?
I, = (259 +25/27) = ~[100/27] = % - (25/3)

Circulo 8 - definido pelo raio que vai da origem até o centro do lado inferior do triangulo To:

l[s = 3b+%b = (7/2)b = 7/2-23 = % - (7/2)

At SIS

(2/3)-Vdd

BRI,

——
N T,
A

5

RS E RS,
I,

GITTVIVITVIRIVIVIIIry:
SRS E RIS SIS,
//////////////////////

Figura A.1: Dlsposu;ao dos circulos limite em rela(;ao a0 prlmelro
sextante do espaco vetorial do conversor trifasico de cinco niveis.
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ANEXOS

A. Folha de Especificacdo dos IGCTs:
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Vorm = 4500 V
lream = 630 A
lysm = 5x10° A
Varo 1.8 V
Iy = 2 mQ
Vociink = 2800 V

Reverse Conducting Integrated
Gate-Commutated Thyristor

5SHX 08F4510
PRELIMINARY

* High snubberless turn-off rating

s Optimized for medium frequency (<1 kHz) and

low turn-off losses
* High reliability

+ High electromagnetic immunity

« Simple control interface with status feedback

* AC or DC supply voltage
« Suitable for series connection (contact factory)

Doc. Mo. 55YA1223-05 March D&

Blocking

Maximum rated values "'

Parameter Symbol |Conditions min typ max | Unit
Repetitive peak off-state Womu Gate Unit energized 4500 V
voltage

100 FIT failure rate of in open air. Gate Unit energized

RC-GCT

Characteristic values

Parameter Symbol |Conditions min typ max | Unit
Repetitive peak off-state |oam Yo = Ypan, Gate Unit energized 20 mA
current

Mechanical data (se= Fig. 20. 21)

Maximum rated values "'

Parameter Symbol | Conditions min typ max | Unit
Mounting force Fm 14 16 18 kN
Characieristic values

Parameter Symbol | Conditions min typ max | Unit
Pole-piece diameter Dp 0.1 mm 47 mm
Housing thickness H 259 26.4 mm
Weight m 1.01 kg
Surface creepage distance |Dg Ancde to Gate 33 mm
Air strike distance Dg Anode to Gate 13 mm
Length I + 1.0 mm 296 mm
Height + 1.0 mm 47 mm
Width IGCT W + 1.0 mm 208 mm

Mote 1 Maximum rated values indicate limitz beyond which damage to the device may occur

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.



GCT Data

On-state (see Fig. 30 6, 23)

Maximum rated values ™'

Parameter Symbol | Conditions min typ max | Unit
Max. average on-state Fryay Half sine wave, Tp = 85 °C, 250 A
current Double side coolad
Max. RMS on-state current | bymms; 390 A
Max. peak non-repetitive lrspa ty =10 ms, T; = 115 °C, sine wave Ex10° A
surge on-state current after surge: Vp=Vg=0V
Limiting load integral 1%t 125=10° | A%s
Max. peak non-repetitive lrspa tp=1ms, T,= 115 °C, sine wave 9x10° A
surge on-state current after surge: Vp=Vg=0V
Limiting load integral 1%t 40.5x10° | A’s
Critical rate of rise of on- di-/dt,, [For higher dirfdtand current lower TBD | Afus
state current than 30 A an external retrigger pulse

is required.
Characteristic values
Parameter Symbol Conditions min typ max Unit
On-state voltage W lt=630A, T;=115°C 3 v
Threshold voltage Vi) T,=115°C 1.8 v
Slope resistance rT Ir=100...1000 A 2 me)
Turn-on switching (see Fig. 23, 25)
Maximum rated values "'
Parameter Symbol | Conditions min typ max | Unit
Critical rate of rise of on- dirfdty; |f=500Hz, T;=115"°C, 250 Alus
state current lt=630 A Vp=2700V
Characrteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Turn-on delay time tdon Vp=2700V, Tj=115°C 3 ps
Turn-on delay time status  |tygnsre lr=630 A, dildt =Vp /L 7 ps

L.=10.7 pH
feedback )

— CoL=2pF, Lo, =1pH

Rise time tr 1 us
Turn-cn energy per pulse  |Eqp 0.25 J
Turn-off switching (see Fig. 7. 8, 23, 25)
Maximum rated values ™"’
Parameter Symbol | Canditions min typ max | Unit
Max. controllable turn-off lreom | Vow = Vo T;= 115 °C, 800 A
current Vp=1900V, Rs=1210,

CoL=2pF, Le =1 pH
Mazx. controllable turn-off lreom | Vom =< Voam T;= 115 °C, 630 A
current Vp=2700V, Rs=1210,

CoL=2uF, Leg =1pH
Characteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Turn-off delay time tir | Yo =2700V, Tj=115°C 6 us
Turn-off delay time status taos oF FDM : ‘;ga‘h RE_ _ 1 D?_?Q H 7 ps
feedback TGa — SRl

CpL=2pF, Lge =1 pH,
Turn-off energy per pulse = 29 J

ABE Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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S5SHX 08F4510

Diode Data
On-state (see Fig. 910 12, 24, 25)
Maximum rated values ™"
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Max. average on-state IFwm  [Half sine wave, Tc =85 °C 1301 A
current
Max. RMS on-state current | lrmus) 2051 A
Max. peak non-repetitive lEam t,=10ms, Ty=115°C, Vg =0V 6.1x10°| A
surge current
Limiting load integral It 186.1x10°| A%
Max. peak non-repetitive lEam tp=1ms, Ty;=115°C, Vr =0V 156=10° A
surge current
Limiting load integral It 121.7=10° A%
Characteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Init
On-state voltage Ve le=630A, T,;=115°C 57 W
Threshold voltage ViFn T, =115°C 28 W
Slope resistance re lp = 100...1000 A 48 ma
TUrn-on (see Fig. 24, 25)
Characteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Peak forward recovery Veam dl=/dt = 300 Alus, Ty;= 115°C a0 iy
S dls/dt = 1400 Alps, T,; = 115°C 250 V
Turn-off (see Fig. 13 to 17, 24, 25)
Maximum rated values "
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit |
Max. decay rate of on-state |difdi | Ime=8630A, T,;=115°C 250 Alus
current Vocew = 2700V
Characteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Reverse recovery current | lpm ||;r\|4 ?d53'3 ;E;vaa.?_i"kl_: 2?':]1'3 VH 400 A

- t = 5, Lol =
Reverse recavery chargs Qyr 'CCE = 2 uF. Rs E 12 iL“z H TBD pc
Tumn-off energy Er T, = 115°C, Dg. = 5SDF 03D4502 15 J

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SHX 08F4510

Gate Unit Data
Power supply (see Fig. 18, 19)
Maximum rated values "'
Parameter Symbol| Conditions min typ max | Unit
Gate Unit voltage Vampms | AC square wave amplitude (15 kHz 28 40 W
(Connector X1) - 100kHz) or DC voltage. No

galvanic isolation to power circuit.
Min. current needed to power | lgwmin |Rectified average current 1.1 A
up the Gate Unit see application note 5SYA 2031
Gate Unit power consumption | Pan sax 80 W
Characieristic values
Parameter Symbol| Conditions min typ max | Unit
Internal current limitation loinmax |Rectified average current limited by [ A

the Gate Unit
Optical control input/output " (see Fig 23)
Maximum rated values ™'
Parameter Symbol| Conditions min typ max | Unit
Min. an-time ton 10 us
Min. off-time toer 10 us
Min. Switching period ton + tog 60 ps
Characteristic values
Parameter Symbol| Conditions min typ max | Unit
Optical input power Pancs CS: Control signal -15 -1 dBm
Optical noise power Pofes SF:_ Status feedbach _ _ -45 dBm
Optical output power Porcr Walid for 1Tmm plastic optical fiber 19 E dBm
Optical noise power Porse (POF) -50 dBm
Pulse width threshold touren | Max. pulse width without response 400 ns
External retrigger pulse width | trerig 600 1100 ns
1) Do not disconnect or connect filber optic cables while light is on.
Connectors " (see Fig. 20 tc 22)
Parameter Symbol | Description
Gate Unit power connector A1 AMP: MTA-156, Part Mumber £41210-5 -
LWL receiver for command signal C5 |Agilent, Type HFBER-2528 3
LWL transmitter for status feedback| SF  |Agilent, Type HFBR-1528
1) Do not disconnect or connect filber optic cables while light is on.
21 AMP, W amp com
3) Agilent Technologies, waw semiconductor agilent com
Visual feedback (see Fig. 22
Parameter Symbol| Description Color
Gate OFF LED1 |"Light" when GCT is off (green)
Gate ON LEDZ |“Light" when gate-current is flowing (yellow)
Fault LED3 |"Light" when not ready / Failure (red)
Power supply voltage OK LED4 |"Light" when power supply is within specified range (gresn)

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
Doc. Mo. S5YA1223-05 March 08 page 4 of 13
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5SHX 08F4510
Thermal
Maximum rated values ™'
Parameter Symbol |Conditions min typ max Unit
Junction operating temperaturs Ty 0 115 °C
Storage temperature range Tsig 40 &0 °C
Ambient operational temperature Ta 0 60 °C
Characteristic values
Parameter Symbol |Conditions min typ max Unit
Thermal resistance junction-to-case Rinijey .
of GCT Double side cooled = ELL.
Thermal resistance case-to- Rineny  |Diede not dissipating 16 KIkW
heatsink of GCT
Thermal resistance junction-to-case | Ry, .
of Diode Double side cooled 2] L.
Thermal resistance case-to- Rineny  |GCT not dissipating 17 KK
heatsink of Diode

Analytical function for transient thermal

impedance: Zin.ey [KIKW]
n o Frn = 14..18 kN i s e 2 |
Zwic (t) = Z Ri(l-e™") 50| T Double sido cooled |
cor £ J EEsas e
i 1 2 3 4 w0 ' mEstmay. 5
R(KKW)| 25085 | 9201 | 3622 | 2114 g
ws) | 05591 | 00708 | 0.0067 | 00017 || e h

Diode 0 j;‘?’
i 1 2 3 4 O T 73T 397 T 71T 41 : -,;;Em.;. TTa8 4
Ri(K/kW)| 33.329 12.207 4726 2742 tis]
Ti(s) 0.5595 po710 | 00067 | 0.0017

BEMY OAFISTE MavTh 06

Fig. 1 Transient thermal impedance {junction-to-
case) vs. time (max. valuas)

Max. Turn-off current for Lifetime operation

. calculated lifetime of on-board capacitors
20 years

. with slightly forced air cooling (air velocity TEBD
> 0.5 m/s)

. strong air cooling allows for increased
ambient temperature

Fig. 2 Max. turn-off current vs. frequency for lifetime
operation

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
Doc. Mo. 35YA1223-05 March 08 page Sof 13




GCT Part

55HX 08F4510

Max. on-state characteristic model:

Vis=A_+B,,-I.+C, -In(l. +1)+D,, -l
Valid forir=TBD - TBD A

Max. on-state characteristic model:

Vris= A, +B., -1 +C, -In(l, + 1)+ D, -l
Walid for ir = TBD - TBD A

Aas Bas Cas Das Aqss Bais Cus Dass
TBD TBD TBD TBD TBD TBD TBD TBD
Ir[A] Iy [KA]
1200 I I N O I "ilﬂ[ i
' LTl 0 N T A
B o I I P L
1100 3 —Tn=nsc | 3 ax. Vins H
1000
a8
800
T
£00
Fd
700 - &
£0D = 5
500 2
~ Fi
4
400 "
3
200
200 = 2 ;
i z
100 1 3
=
i
e 20 25 2D 35 40 LK S 1 2z 3 4 5 & 7 8 8 10
-0 i) L. SU . e A &0
Vvl
Vi V]

Fig. 3 GCT on-state voltage characteristics

Fig. 4 GCT on-state voltage characteristics

TBD

TBD

Fig. 5 GCT surge on-state current vs. pulse length,

half-sing wave

Fig. 6 GCT surge on-state current vs. number of
pulses, half-sine wave, 10 ms, 50Hz

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice,
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5SHX 08F4510
E &[] lree [A
u;fu 11|[§.-6u[ ] ,
i I T T T T TTTT A, W }
T =115C 1000 ‘L:i'j:“m.?";f'r'i'
M =2 uF
H = 2700 v 4 R;'E 1_2”;1
i Lop=1pH
75 i 200 - 1 '
1= 0,148 |
, 800 5 \\
20
» 700
4 5 \
&00
15 j \
500 :
/ HEEE
i H
yd 400 i i
1.0 rF ;
A :
v 300
................................................. ;, E
i
0.5 200 ;
2
100 $
o
o0 a ! i
0 100 200 300 400 SO0 60D 700 0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 th?‘g]
brza [A]
Fig. 7 GCT turn-off energy per pulse vs. turn-off Fig. 8 GCT Safe Operating Area

current

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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Diode Part

5SHX 08F4510

Max. on-state characteristic model:

Vezs=A_+B, . +C, In(l. +1)+D,, - fl.
Valid for [ =TBD - TBD A

Max. on-state characteristic model:

Vers= A, +B., -1 +C,, In(l, + 1)+ D, I,
Valid for It =TBD — TEBD A

Ags Bas Cas Das Ayss Bais Ciss Diss
TBD TBD TBD TEBD TBD TBD TBD TBD
b (A] I kA]

T =116C

1200 T v |

o =V Typ. Ve

u Ti = 115°C 9= ax-‘ﬂ'?.?;
1100 . - VP [
1000 ]
500 ;
800

[

700
BOO =
500 4
400

3
200 L
2 H

200 E
100 1 E

o 0 g

(1] 1 2 3 4 5 (] T '] i0
25 30 35 40 45 50 55 60 85 7.0 7.5 &.0 ViV
Ve V]

Fig. 9 Diode on-state voltage characteristics

Fig. 10 Diode on-state voltage characteristics

TBD

TBD

Fig. 11 Diode surge on-state current vs. pulse length,

half-sine wave

Fig. 12 Diode surge on-state current vs. number of
pulses, half-sine wave, 10 ms, 50Hz

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SHX 08F4510
Ex[J]
:: I I I I I I I I
Hm=115-c
| |-didat =250 Arps
1.5
,-"If
|
,a"f Vo = 2700V |
e .
L]
10 w4 TBD
]
/|
¥
/
v
0 200 400 GO0 8O0 1000
Ira [A]
Fig. 13 Upper scatter range of diode turn-off energy Fig. 14 Upper scatter range of diode turn-off energy
per pulse vs. turn-off current per pulse vs decay rate of on-state current
Iy [A]
=00 o o e e e
HT=115"C
H di=fdt = 250 Alps
MV =2700%
450
TBD -
o F’ddﬂ
1 s
350
300
] 100 200 300 400 500 600 70O
Ira 4]
Fig. 15 Upper scatter range of diode reverse recovery  Fig. 16 Upper scatter range of diode reverse recovery
charge vs decay rate of on-state current current vs decay rate of on-state current

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SHX 08F4510

11“3 (Al

Vo <V |
alllot = 850 Asps |
1000 1 G = 2 pF
Rg=1.20
Lgo=1pH

00 |

0,418

300
ToO

gpal -1

TBD

500

PP s

300

200

100

L] 500 1000 1500 2000 2500 3OO0 3500 4000

Fig. 17 Diode Safe Operating Area Fig. 18 Max. Gate Unit input power in chopper mode

TBD

Fig. 19 Burst capability

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SHX 08F4510
R A r—\L
e #47
B T Free space for heatsink
T £l 2 Jllefall.ﬂ.
) e
O OO0 Ol
GO Theles for hemtaink dyl \\\ f/;
g s 5.1 (B =
010
“ECEEE

OO0~

Fig. 20 Outline drawing; all dimensions are in milimeters and represent nominal values unless stated otherwise

#
7

X

—

/-ﬁ:\_._-ﬂ“\\

/,--"'__"‘"--..

““'—-—

1) Van (AC or DC+)
2) Van (AC or DC+)

3) Cathode

4) Van (AC or DC-)
5) Vg (AC or DC-)

Fig. 21 Detail A: pin out of supply connector X1.

RC-IGCT

Gate Unit

RC-GCT

Interna Supply (Mo galvanic isolation to powsr circuit)

LEZ'_ - ¥
II:EE: - | Tum-
ED3 On
LEDY P Circuit
Y
- ol il {Linhf} . Loge
Command Signal (Light) = Nenitoring — —l Cathods
|_. > :
¥ Ot
W Circuit [

Status Feedback (Lignt)

&

Gate g

Anaode

x

Fig. 22 Block diagram

ABB Switzerland Lid, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SHX 08F4510
Turn-on External Turn-off

dl /et Retrigger pulse y

tru Vose . v
L Iy 1}

0.3V, I,
0.4 ITClG‘
0.1V,
VD
CS5 _fr C5 (]lulr Cs
SE B SF SF
Yion 52 teig - tmsrm
taon + feer - -+
TI
- = t,

Fig. 23 General current and voltage waveforms with |IGCT-specific symbols

Vit), Iy (1)

3

VFR

diidt -di fdt
F F

I

Lk AU
O
Ve (1) Ve (t) / .
f{ tfr i t
iy (typ)= 10 us 3

Vg (t)

Fig. 24 General current and voltage waveforms with Diode-specific symbols

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.,
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5SHX 08F4510
Li Lco
V4
Rs GCT - part
—
L
I 1:E:L I
Vpe | —— ——
DuT
Dicde - part
LLoad
Fig. 25 Test circuit
Related documents:
5SYA 2031 Apphying IGCT Gate Units
5SYa 2032 Applying IGCTs
ESYA 2036 Recommendations regarding mechanical clamping of Press Pack High Powsr Semiconductors
S5YA 2046 Cosmic Ray
557K 9107 Specification of enwironmental class for prezsure contact IGCTs, OPERATION iz available on request, please contact
factory

Flease refer to hitp/fwwew bl comisemiconductors for actual versions.

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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Fast Recovery Diode

5SDF 02D6004
PRELIMINARY

VRrm = 5500 V

e 175 A

lesm = 3x10° A

Vg = 3.35 V

't - 7.2 mQ
Vociink = 3300 V

s Patented free-floating technology
# Industry standard housing

Cosmic radiation withstand rating
Low on-state and switching losses

Optimized for snubberless operation

Doc. No. 55YA1118-02 Okt. 02

Blocking

Maximum rated values "

Parameter Symbol |Conditions Value Unit
Repetitive peak reverse voltage Wamm f=50Hz, t,=10ms, T,;= 115°C 5500 v
Permanent DC voltage for 100 FIT  |vwoo .0 |Ambient cosmic radiation at sea level in open 3300 W
failure rate air. {100% Duty)

Permanent DC voltage for 100 FIT v, .. |Ambient cosmic radiation at sea level in open 3900 W
failure rate air. (5% Duty)

Characteristic values

Parameter Symbol |Conditions min typ max Unit
Repetitive peak reverse current |rma Ve = Vram, T,j=115°C 20 mA
Mechanical data

Maximum rated values "

Parameter Symbol |Conditions min typ max Unit
Mounting force Fm 14 16 18 kM
Acceleration a Device unclamped 50 m/s”
Acceleration a Device clamped 200 mis”
Characteristic values

Parameter Symbol |Conditions min typ max Unit
Weight m 0.25 kg
Housing thickness H 26.0 266 mm
Surface creepage distance Ds 20 mm
Air stnke distance D, 20 mm

Mote 1 Maximum rated values indicate limits beyond which damage fo the device may occur

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice,
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5SDF 02De004

On-state

Maximum rated values "

Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Max. average on-state lFeve  |Half sine wave, Tc =70 °C 175 A
current

Max. RMS on-state current | lgmms) 275 A
Max. peak non-repetitive lesm tp=10ms, T; =115°C, Vg=0V 3=10° A
surge current

Limiting load integral 4t 45x10°| A’s
Max. peak non-repetitive leam tp,=1ms, T; = 115°C, V=0V 8x10°| A
surge current

Limiting load integral It 32x10°| A’s
Characteristic values

Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
On-state voltage Ve lF=520 A, Ty =115°C 71 Y
Threshold voltage Vi T,;=115°C 335 W
Slope resistance rT I =200..1000 A 72 me
Turn-on

Characreristic values

Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Peak forward recovery Yeam diz/dt = 1000 Adps, Ty;= 115°C 370 Y
voltage

Turn-off

Maximum rated values "

Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Max. decay rate of on-state |difdi.y | lpw= A Ty=115°C 220 Alus
current Wocdink = 3300V
Characreristic values

Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Reverse recavery current | lpsy lpq =520 A&, Vooyn = 3300V 300 A
Reverse recovery charge | Q. difdt = 220 Afps, Lgy = nH uC
Turn-off energy Eq Coo= WF,Ro= Q,T;=115°C 18 J

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SDF 02D6004

Thermal
Maximum rated values "
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Operating junction Ty 40 115 “C
temperature range
Storage temperature range | Ty 40 125 “C
Characiteristic values
Parameter Symbol | Conditions min typ max Unit
Thermal resistance junction | Ry Double-side cooled 40 KW
to case Frm=14..18 kN
Rinjga |Anode-side cooled a0 KW
Fm=14_18 kN
Rijgc | Cathode-side cooled a0 KW
Frn=14..18 kN
Thermal resistance case to (Rien | Double-side cooled 8 KW
heatsink Fm=14..18 kN
Rinerny | Single-side cooled 16 KW
Frn=14._18 kN
Analytical function for transient thermal Zue [KIKW]
impedance: 50
45| Fm=14 - 18 kN o SR R i i
Double side cooled [
40
n . s
Ziiay®O=Y"Ryp:(1-e5) | 2
th(j-c) thi1 25
- 20 &
1=1 15 §
i 1 2 3 4 10 : : g
Ry i(KkW)| 25699 | 9472 3.381 1.466 g I O B E  E e E
mis) 0.3802 0.0483 | 0.0060 | 0.0018 0¥ 7 1EF qg7 § A gt F3AE qg0 FAiE t1[0;]

Fig. 1 Transient thermal impedance (juncticn to
case) vs. time in analytical and graphical form

(max. values)

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SDF 02D6004
I [A] I [A]
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Fig. 2 Forward current vs. forward voltage Fig. 3 Diode reverse recovery current vs. turn-off
current
Err [J] IFQ [Al
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Fig. 4 Diode turn-off energy per pulse vs. turn-off
current

Fig. 5 Max. repetitive diode forward current

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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5SDF 02D6004
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Fig. 8 General current and voltage waveforms
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Fig. 7 Outline drawing; all dimensions are in millimeters and represent nominal values unless stated otherwise

Related documents:

Dac. Hr Titel

S5y A 2036 Recommendations regarding mechanical clamping of Press Pack High Power Semiconduciors

ESZK 9104 Specification of environmental class for pressure contact dicdes, PCTs and GTO, STORAGE available on request, please
contact factory

582K 9105 Specification of envirenmental class for pressure contact dicdes, PCTe and GTO, TRANSPORTATION available on

request, please contact factory
Fleaza refer to hito:/fwwaw abb. comfsemiconductors for current version of documents.

ABB Switzerland Ltd, Semiconductors reserves the right to change specifications without notice.
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