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RESUMEN

El presente trabajo se enfoca en el analisis y el disefio de un esquema de convertidor
Puente-H con estructura modular para su aplicacién en circuitos convertidores de potencia
como ser filtros activos de potencia. Los objetivos de este trabajo engloba ademas el
montaje y la validacién experimental del esquema propuesto. Primeramente se brinda una
descripcion de las topologias mayormente utilizadas en el disefio de los convertidores de
potencia, las ventajas que presenta cada esquema asi como sus limitaciones. Posteriormente
se realiza una descripcién de las principales configuraciones de interconexion de filtros
activos de potencia describiendo las ventajas que presenta cada una de ellas. El documento
brinda ademds una descripcion de los dispositivos electronicos de potencia utilizados
para el disefio de los convertidores como ser los IGBT, MOSFET y los SiC-MOSFET,
dando un trato especial a los dispositivos SiC-MOSFET, los cuales pertenecen a las nuevas
familias de semiconductores basados en semiconductores de Carburo de Silicio (SiC), los
cuales presentan ventajas comparativas para su utilizacion en dispositivos que impliquen
operar en condiciones extremas de temperatura, voltaje y frecuencia. En este contexto, el
libro recopila el andlisis mediante simulaciones utilizando el entorno PSpice, obteniendo
estimaciones de las pérdidas de potencia y el rendimiento del esquema disefiado asi como
la comprobacidn de las caracteristicas deseadas durante el proceso de disefio como se la
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VI RESUMEN

ausencia de interferencias, oscilaciones u otros tipos de ruido. Finalmente se realiza un
andlisis cuantitativo de la eficiencia a partir de mediciones realizadas sobre una plataforma
experimental disefiada. Como principal aporte de esta Tesis de Maestria, se realiza la
validacién del disefio propuesto determinando las pérdidas de potencia para diferentes
valores de voltaje de DC-Link y frecuencia de conmutacion.

JuLIO C. PACHER V.

Julio, 2017. San Lorenzo, Paraguay.



SUMMARY

The present work focuses on the analysis and design of a H-bridge converter scheme
with modular structure for its application in power converter circuits as active power filters.
The objectives of this work also include the assembly and experimental validation of the
proposed scheme. Firstly, a description is given of the topologies most commonly used in
the design of the power converters, the advantages presented by each scheme as well as
its limitations. Subsequently a description of the main configurations of interconnection
of active power filters is made describing the advantages presented by each of them. The
document also provides a description of the electronic power devices used for the design
of the converters such as IGBT, MOSFET and SiC-MOSFET, giving a special treatment
to SiC-MOSFET devices, which belong to the new families of semiconductors based
on semiconductors of Silicon Carbide (SiC), which have comparative advantages for
use in devices that involve operating under extreme conditions of temperature, voltage
and frequency. In this context, the book compiles the analysis using simulations using
the PSpice environment, obtaining estimates of power losses and performance of the
designed scheme as well as checking the desired characteristics during the design process
as the absence of interference, oscillations or other types of noise. Finally, a quantitative
analysis of the efficiency is made based on measurements made on a designed experimental
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platform. As the main contribution of this Master’s Thesis, the proposed design is validated
by determining the power losses for different DC-Link voltage values and switching
frequency.

JuLio C. PACHER V.

Julio, 2017. San Lorenzo, Paraguay.
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CAPITULO 1

JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

1.1. Introduccidén

Actualmente existe un mayor nimero de dispositivos accionados por energia eléctrica,
por lo que durante mucho tiempo ha sido plausible la necesidad de controlar la potencia
eléctrica de los sistemas de traccidn accionados por motores eléctricos, convertidores de
potencia y sistemas de generacion de energia, ademds cada vez aumenta mds la complejidad
y prestaciones de las mismas, con el consiguiente aumento de los requerimientos técnicos
de eficiencia de los mismos. Por otro lado, el nimero de cargas lineales, ya sean resistivas
como el tradicional alumbrado incandescente, ha ido decreciendo a favor de las cargas
no lineales, también llamadas cargas electrénicas como son los sistemas de calefaccién
o bien inductivas como motores y el alumbrado fluorescente [1]. En parte, debido a la
mejora en las técnicas de conversién de potencia, ya que equipos que antiguamente se
conectaban directamente a la red eléctrica, ahora son alimentados a través de convertidores
electrénicos, debido a que éstos son de menor tamafio y mejor rendimiento [2], [3]. Los
casos ejemplificados anteriormente son en la actualidad cada vez mds habituales tanto en

Tesis de Maestria. 1
Por Julio Pacher.



2 JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

los hogares como en los lugares de trabajo. Por ejemplo videos, televisores, fotocopiadoras,
fax, PC’s y sus periféricos, los distintos tipos de balastros electrénicos utilizados en
sistemas de iluminacion, etc [4]. El vertiginoso avance de las telecomunicaciones en los
ultimos afios también ha contribuido en gran medida al aumento del nimero de equipos
electrénicos conectados a la red de distribucion eléctrica de baja tension. Existen estudios
que afirman que hasta un 50 % de la energfa eléctrica consumida hoy en dia en los paises
mds desarrollados sufre de alguin proceso electrénico [5].

La aparicion de estas cargas electrénicas ha hecho necesaria la investigacion de nuevas
topologias de convertidores de potencia, dichos sistemas de conversién de potencia se
basan en la conmutacién de dispositivos semiconductores de potencia (IGBT, MOSFET,
SCR, etc) [6], [7]. Con el desarrollo de la tecnologia de los semiconductores de potencia,
las capacidades del manejo de la energia y la velocidad de conmutacién de los dispositivos
de potencia han mejorado considerablemente [8], [9], a esos factores, sumando el aumento
significativo en la potencia de computo de los microprocesadores ejercen un gran impulso
en el desarrollo de nuevas tecnologias semiconductoras con mayores velocidades de con-
mutacién y menores pérdidas, cualidades fundamentales en el disefio de los convertidores
de potencia [10], [11].

En el proceso de disefiar e implementar un sistema de control digital para un circuito de
potencia, ya sea un convertidor inversor o cualquier otro circuito de potencia en general,
se hace imprescindible poseer un medio de depuracién para simular y verificar el sistema
antes de comprobar su funcionamiento real [12], [13]. Esto es debido a que se manejan
potencias y corrientes elevadas que pueden causar dafios si el control no ha sido depurado,
no solo en los componentes o hardware empleados o en los sistemas de medicion, sino
incluso en las personas. Ademads para los estudios de factibilidad y disefio se requiere una
capacidad de modificacion de la configuracién de las plataformas de prueba de manera a
disminuir los costos y el tiempo de desarrollo de las mismas [14].

Estas razones motivaron la realizacién de presente trabajo el cual analiza el funcio-
namiento de los esquemas de convertidores de potencia convencionales implementados
mediante el uso nuevas tecnologias de semiconductores, orientados a su implementacion
en aplicaciones en forma general en circuitos de control de motores, conversores matricia-
les, etc y de forma especifica para el disefio e implementacion de filtros activos de potencia
para la compensacion de potencias reactivas, reduccion de armoénicos y eliminacién de
corriente del neutro [15]. Ademads se propone el uso métodos de control avanzado, como
ser el control predictivo aplicado a topologias modulares y multinivel para su rdpida
implementacién y adaptacion a los cambios en la topologia deseada asi como la evaluacién
de los algoritmos de control.
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1.2. Objetivos y alcance

El objetivo de esta Tesis de Maestria, se centra en el disefo, el montaje y la validacién
experimental de circuitos convertidores de potencia basados en esquemas Puente-H,
utilizados para aplicaciones de filtros activos de potencia. Para la validacién experimental
del convertidor se propone la realizacién de simulaciones y mediciones de pardmetros
eléctricos de forma a cuantificar su eficiencia. Para alcanzar el objetivo de la Tesis de

Maestria se han propuesto los siguientes objetivos especificos:

= Validar de forma tedrica el modelo matemadtico del esquema Puente-H,
= Diseflar un esquema de control para el circuito Puente-H,

= Validar de forma experimental el disefio del convertidor Puente-H.

La realizacién de cada objetivo especifico enumerado anteriormente, implicara la

consecucion del objetivo principal y el alcance de la Tesis de Maestria.

1.3. Descripcion del sistema y especificaciones de disefio

El esquema general a ser implementado para lograr el disefio propuesto, con cada uno
de los bloques que lo componen se observa en la Figura 1.1. En la plataforma propuesta,
existen dos bloques bien diferenciados: la plataforma hardware desarrollada y el bloque
de control implementado mediante un DSP y FPGA.

PWM PWM

Controlador
SiC-MOSFET

DSP / FPGA Puente-H

PWM

L Vi
Medicién y &
acondicionamiento
de senales
I,

Figura 1.1 Diagrama en bloques del controlador Puente-H y los circuitos de adquisicién de
sefiales.



4 JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

La transmision de sefiales entre ambos bloques se implementa mediante enlaces de
fibra 6ptica de manera a reducir las interferencias provenientes de los circuitos de potencia.
La plataforma hardware consiste en una placa de control (driver) para Puente-H basado en
tecnologia SiC-MOSFET asi como la placa base que contiene el Puente-H propiamente.
Ademads se implementan mddulos de adquisicion de sefiales, con sus respectivos circuitos
de acondicionamiento para corrientes y voltajes, cuyas mediciones son necesarias para su
uso dentro de los algoritmos de control implementados en los DSP. La carga del circuito
Puente-H, para el caso de su uso en los filtros activos de potencia, consiste en la red
eléctrica trifasica.

Las especificaciones deseadas para el disefio son las siguientes:

= Voltaje de red: 220 V por fase.
= Potencia desarrollada: 20 kW.
= Tecnologia: semiconductores SiC-MOSFET.

= Frecuencia de conmutacion: 100 khz.

1.4. Organizacion de la Tesis de Maestria

La presente Tesis de Maestria se divide en 7 capitulos, a continuacién, con el fin de
facilitar la lectura, se incluye un breve resumen de cada uno de ellos:

Capitulo 1: Justificacion y metodologia, en este capitulo se describe el estado del
arte de los convertidores de potencia, abordando ademas los antecedentes de esta Tesis de
Maestria, asi como sus objetivos y alcance. Se brinda ademads una descripcién del sistema,
y las especificaciones de disefo del convertidor.

Capitulo 2: Analisis tedrico de los esquemas de convertidores de potencia, en este
capitulo se muestran las diferentes topologias de los convertidores de potencia, sus ventajas
y desventajas asi como una descripcion de los principales dispositivos electrénicos de
potencia utilizados para el disefio de los convertidores.

Capitulo 3: Analisis teorico del esquema Puente-H basado en SiC-MOSFET, en
este capitulo se obtiene el modelo matemadtico para el cdlculo de las pérdidas de potencia
en los dispositivos SIC-MOSFET y se definen los célculos realizados para el analisis
de la eficiencia del disefio. Ademads se realizan simulaciones con la herramienta PSpice
utilizando los modelos de simulacién proveidos por los fabricantes de los dispositivos
SiC-MOSFET.

Capitulo 4: Diseiio de la plataforma experimental para el convertidor Puente-H,
en este capitulo se detalla el proceso de andlisis y disefio del controlador, la placa de
potencia del Puente-H asi como el disefio de los circuitos de adquisicidn de sefiales.
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Capitulo 5: Analisis de resultados experimentales, el contenido de este capitulo
muestra la plataforma experimental asi como los célculos de eficiencia realizados para
evaluar el disefio mediante los resultados experimentales obtenidos.

Capitulo 6: Conclusiones y trabajos futuros, en esta seccion se muestran las con-
clusiones obtenidas a partir de los resultados experimentales. Por otro lado, se proponen
una serie de trabajos a ser realizados en el futuro y relacionados con la presente Tesis de
Maestria.

Capitulo 7: Apéndice, en esta seccién se muestran los aportes logrados mediante el
desarrollo de la Tesis, los cuales han dado lugar a numerosos articulos presentados en
congresos internacionales y revistas cientificas arbitradas e indexadas. Algunos de ellos se

encuentran a la fecha en etapa de revision.






CAPITULO 2

ANALISIS TEORICO DE LOS ESQUEMAS
DE CONVERTIDORES PARA
APLICACIONES EN FILTROS ACTIVOS DE
POTENCIA

2.1. Introduccion

En este capitulo se detalla el proceso de modelado y disefio del controlador en Puente-H
basado en el semiconductor tipo SiC-MOSFET asi como los circuitos de medicién y
acondicionamiento de sefales. El convertidor disefiado para aplicaciones de Puente-H
cuenta con la caracteristica de poseer un disefio modular para ser implementado en un
esquema multinivel, donde cada médulo Puente-H posee su propio controlador y en donde
las celdas Puente-H poseen su propio DC-Link independiente. Las sefiales PWM de
disparo son enviadas al dispositivo utilizando fibra 6ptica como medio de transmision a
fin de conseguir una aplicacién mas robusta e inmune a ruidos eléctricos que puedan ser
propagados hasta la placa de control, producto de la frecuencia de conmutacién de los
dispositivos de potencia.

A fin de evaluar el rendimiento del disefio se realizan cdlculos matemadticos sobre las
pérdidas por conmutacion y pérdidas por conduccidén utilizando los modelos matematicos

del sistema fisico. Ademads se muestran los resultados de las simulaciones realizadas y

Tesis de Maestria. 7
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el anélisis de los mismos, abordando una descripcion de la funcionalidad del esquema
disefiado.

2.2. Analisis de los diferentes esquemas de convertidores

Atendiendo a los elementos hardware y su interconexion, los esquemas convertidores
para aplicaciones de potencia pueden clasificarse en funcién del tipo de sistema eléctrico al
que serdn conectados: monofdsico o trifdsico, del tipo de elemento almacenador de energia
empleado, de los dispositivos electrénicos de potencia que constituyen el inversor y de los
elementos pasivos utilizados en la conexion del inversor a la red eléctrica. Un convertidor
puede disponer desde una rama hasta cuatro dependiendo de si el sistema es monofésico,
trifasico a tres hilos o trifdsico a cuatro hilos respectivamente. Ademads existen también
las topologias multiniveles que pueden ser implementadas para los sistemas monofésicos
o trifasicos [16]. Con el propdsito de centrar la discusion en la topologia que aborda la
presente Tesis, se inicia identificando las caracteristicas fundamentales del inversor de
medio puente.

2.2.1. Inversor de medio puente

El inversor de medio puente es la configuracién més sencilla, en el caso de sistemas
monofasicos el inversor puede estar constituido por una o dos ramas. En la Figura 2.1
se observa el esquema medio Puente-H [16], [17]. El inversor de medio puente esta
constituido por dos interruptores (S7 y S2) los cuales se activan de forma complementaria,
ademads posee dos fuentes de voltaje de igual valor dispuestas en serie, por otro lado,
cuando se dispone unicamente de una fuente de continua de entrada la solucién habitual
es emplear un divisor capacitivo como el observado en la Figura 2.1 [18].

01_’_—0le

1

C \1 >O w2
2 T—() Sa J ° °

Figura 2.1 Convertidor monofésico en medio puente.
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El funcionamiento puede ser descrito de la siguiente manera; al estar en estado activo
el interruptor S, e inactivo el interruptor S5, el voltaje sobre el capacitor C se transfiere
a la carga. Por otro lado, si el interruptor Sy se encuentra activo, y el interruptor S; se
encuentra inactivo, el voltaje sobre el capacitor C se transfiere a la carga. El voltaje
de salida resultante en la carga es una sefal de onda cuadrada con polaridad positiva y
negativa. Si las sefiales de disparo para los interruptores S7 y .S son nulas, el voltaje de
salida es de 0 V, por lo que puede utilizarse este procedimiento para generar un tiempo
muerto, que consiste en la implementacién de un tiempo de retraso en la sefial de disparo
de uno de los interruptores del esquema de medio puente [19].

Entre las caracteristicas resaltantes de un convertidor de medio puente se puede men-
cionar que esta configuraciéon proporcionan una sefial de salida tipo onda cuadrada. La
sefial de salida de un convertidor de medio puente no modulado, al ser una onda cuadrada,
el contenido de arménico presente en la sefial es muy elevado y el filtrado es complejo,
ademds, la amplitud de la sefial de salida no es controlable. En un convertidor de medio
puente se obtiene una onda cuadrada cuya amplitud es igual a la tensién de alimentacidn.
De esta manera, en un inversor de medio puente no modulado la frecuencia de la sefial de
salida es igual a la frecuencia de conmutacién de los interruptores. El voltaje maximo que
soportan los interruptores en la configuracién de medio puente es el doble de la amplitud
de la sefial cuadrada de salida. En este tipo de convertidor, los terminales de referencia
para la conmutacién de los interruptores no estan referidos a un mismo punto, por lo que
es necesario utilizar circuitos especiales de disparo. Finalmente, es posible resaltar que la
frecuencia de conmutacion puede ser variable.

2.2.2. Inversor de puente completo

Otra variante para la implementacion de los inversores de potencia es la configuracién
Puente-H completo que se observa en la Figura 2.2. El inversor en configuracién Puente-H
esta constituido por cuatro interruptores dispuestos en dos ramas, (S, S2, S3 'y Sy). Al
disponer de cuatro interruptores, el nimero de estados posibles es mayor que el disponible
en un convertidor de medio puente [20]. Eliminando aquellas combinaciones que dan
lugar a cortocircuitos en una rama y aquellas en que la carga queda desconectada o
en abierto, se dispone de cuatro combinaciones de estados posibles. El principio de
funcionamiento se resume de la siguiente manera: cuando los interruptores S y S3 se
activan simultdneamente, el voltaje sobre el capacitor de entrada +C/y. aparece a través de
la carga, mientras que si los interruptores Sy y S4 se activan al mismo tiempo el voltaje a
través de la carga se invierte y adquiere un voltaje de valor -Cy,. [19].
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Figura 2.2  Convertidor de potencia monofdsico en puente completo.

En la Tabla 2.1 se observa los estados posibles de conmutacién y los valores de voltajes

de salida generados por dichos estados.

Si| S| S| 8] v
10 0 1 |+Ca
1 1 0 0] 0
0 0 1 1| 0
0 1 1 0| —Ca

Tabla 2.1 Sefiales de activacion de un Puente-H completo y sus valores de salida.

De la misma forma que la configuracién de medio puente, al permanecer abierto todos
los interruptores, el voltaje aplicado a la carga es 0 V, pudiendo utilizarse este procedi-
miento para la generacion del tiempo muerto necesario para el proceso de conmutacion
de los interruptores. La principal diferencia respecto al caso basado en el convertidor de
medio puente es que se obtiene el doble de amplitud de la sefial de salida por lo que se
duplica la capacidad de manejo de potencia.

2.2.3. Convertidor en conexion Puente-H en cascada

Los convertidores multiniveles en configuraciéon Puente-H en cascada (CHB) generan
un voltaje sinusoidal a partir de varias fuentes de continua, en esta configuracion, cada
celda puede forzar en su salida tres niveles de voltaje diferentes. Para un convertidor con
N celdas idénticas se logran (2N+1) niveles de voltaje por cada rama. Esta topologia se
implementa mediante la conexion de etapas Puente-H independientes, en la Figura 2.3

se observa un esquema de convertidor en cascada de siete niveles [19], [21].
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Figura 2.3  Convertidor en Puente-H en cascada (CHB).

Para el funcionamiento correcto de esta topologia es necesario que los voltajes del DC-
Link sean independientes y los voltajes aislados entre si, lo cual se implementa mediante
capacitores. Para incrementar el numero de niveles se conectan celdas en cascada, siendo
el voltaje de salida del convertidor la suma o combinacién de cada una de los voltajes que
las diferentes celdas aportan al sistema. Las topologias de Puente-H multiniveles se pueden
dividir en dos categorias, segin la dependencia de la relacion de los voltajes que maneje
cada Puente-H, estas categorias son: simétricas o asimétricas. Se consideran simétricas si
los voltajes de DC-Link de todos los puentes son iguales entre si o asimétricas a aquellas
cuyos voltajes de DC-Link son diferentes. En la literatura lo comun es encontrar voltajes
con relaciones 1:2 o 1:3 [22].

Segtin se observa en la Figura 2.3, cada celda contiene cuatro dispositivos de con-
mutacion, por tanto, se requieren de cuatro sefiales de conmutacién (s¢;;) para obtener
el voltaje de salida deseado (vf5 = Ffvdc) para cada celda, donde ¢ representa la fase
(a, borc),ilacelda (1, 2 0 3), j el dispositivo de conmutacion correspondiente a la celda
“” (1, 2,3 04), Cy el voltaje del capacitor y Ff la funcién de conmutacién. Debido
a que existen combinaciones que causan un cortocircuito en el DC-Link de las celdas,
solo se utilizan dos sefiales de activacién y sus niveles complementarios, es decir, si
s¢p11 = 1, entonces sp1o = 0ysise;; = 0, entonces sp;2 = 1, de manera similar
para s¢;3 y S¢iq. Un estado de conmutacién (n € {1, 2, ..., e}) de una fase en particular,
donde ¢ es el total de posibles estados de conmutacién, que depende del nimero de celdas

por fase (n.), esta representado por un vector de conmutacién que contiene 2n,. sefiales
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Figura 2.4  Seiial de salida del CHB de 7 niveles.

de activacién (s¢;;) de dicha fase (tenga en cuenta que 1a*S” maytscula estd relacionado
con el vector, y la “s” minuscula estd relacionado con la sefal). Finalmente, el voltaje de
salida para cada fase del convertidor estd dada por v? = F%vg., donde F¢ = Z?Zl F f
indica la funcién de conmutacién para cada fase.

La Figura 2.4 muestra la forma de onda del voltaje de salida para el caso del convertidor
Puente-H en cascada de 7 niveles. El esquema Puente-H es capaz de generar tres niveles
de voltajes de salida diferentes, que son: V., 0 y —Vj, siendo V. el nivel voltaje que
poseen el DC-Link de cada celda. El voltaje de salida resultante es la suma de los voltajes
individuales generados por cada puente, por tanto, el voltaje de salida puede tomar los
siguientes valores : +3Vy., +2Vyc, +1Vge, 0, —1Vye, =2V, —3Vye.

En la Tabla 2.2 se observan los primeros quince vectores de disparo asignados a los
interruptores Say1, Sais, Sas1, Sass , Saz1 y Saszs de la interconexién en cascada con
tres celdas CHB. Si n. es el nimero de celdas de Puente-H por fase (f), entonces cada
vector Sy, consta de 2n,. elecciones, donde j = 1, ..., ®; Siendo ¢ el nimero de fases.
Ademads, el nimero de posibles vectores de conmutacion por fase puede definirse como
¢ = 227<, Estos vectores de conmutacién representan todas los posibles voltajes de salida
del convertidor, conectadas en el punto de PCC, v¢, v¥ y v¢. Los voltajes de salida pueden

ser representadas por la ecuacion 2.1.

v Vel
W | = | ver | Vde 2.1)
Ve Ve3

donde v.1, V.2 ¥ V3 son los niveles dptimos del esquema basado en el convertidor CHB
trifasico de 7 niveles (-3, —2,—1,0, 1,2, 3).
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La mayor ventaja de esta topologia es su modularidad. Gracias a ella se puedan
construir convertidores de un numero de niveles muy elevado. En contrapartida, su mayor
inconveniente es la necesidad de que las tensiones de alimentacién de cada celda sean
independientes. Sera necesario, por lo tanto, el empleo de tantas fuentes aisladas como
celdas tenga el convertidor. Para ciertas aplicaciones en las que no se manipule potencia
activa (filtrado activo, compensacién de reactiva, etc.), si se eligen adecuadamente los
estados redundantes de conmutacion de los interruptores, se puede controlar la carga de

los condensadores y, por lo tanto, evitar el uso de fuentes aisladas [23].

Sig i | Valor de v,
Saii ‘ Sais ‘ Sag1 | Sass ‘ Sasy ‘ Sass
0 0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1 2 -1
0 0 0 0 1 0 3 1
0 0 0 0 1 1 4 0
0 0 0 1 0 0 5 -1
0 0 0 1 0 1 6 -2
0 0 0 1 1 0 7 0
0 0 0 1 1 1 8 -1
0 0 1 0 0 0 9 1
0 0 1 0 0 1 10 0
0 0 1 0 1 0 11 2
0 0 1 0 1 1 12 1
0 0 1 1 0 0 13 0
0 0 1 1 0 1 14 -1
0 0 1 1 1 0 15 1

Tabla 2.2  Primeros 15 vectores de disparo de un CHB de tres celdas.

2.2.4. Convertidor de diodo anclado

Esta topologia recibe el nombre de diode clamp multilevel converter (DCMC), pero
su version de tres niveles se conoce también como neutral point clamped (NPC), dado
que el enclavamiento de voltajes de los diodos se produce al punto medio del divisor
capacitivo de entrada. La estructura bésica consiste en el agregado de diodos a una rama
de llaves en serie como se muestra en la Figura 2.5 [24]. Los diodos enclavan el voltaje
en el punto medio entre cada par de llaves al valor presente en uno de los capacitores del
bus de continua [25].
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Figura 2.5 Convertidor DCMC de cinco niveles.

El banco de capacitores en serie divide el voltaje del DC-Link en forma equitativa, lo
que permite generar los distintos niveles de voltajes a la salida. Entre las ventajas de esta
topologia se encuentra que el nimero de capacitores es menor en comparacion con otras
topologias multinivel, por otro lado, esta topologia no requiere el uso de transformadores
[26]. Ademads, a media que el nimero de niveles se incrementa, el contenido arménico
se reduce. El voltaje de bloqueo de los interruptores es igual al voltaje del capacitor de
entrada. Como ocurre con la mayoria de las topologias de convertidores multinivel tipo
inversores de voltaje, las llaves de los DCMC deben soportar solo una fraccién del nivel
de voltaje del DC-Link [27]. Por otro lado, entre las desventajas de esta topologia de
convertidor se puede mencionar que es necesarios el uso de diodos de rapida recuperacion.
Es necesario que los voltajes de los capacitores se mantengan equilibrados en cualquier
punto de trabajo, por lo que el control de convertidor es relativamente complejo [28].
Dicho equilibrio, se dificulta conforme aumenta el nimero de niveles, incluso puede ser
imposible en algunas condiciones de operacién. Uno de los principales inconvenientes de
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esta topologia es que los diodos deben soportar distintas fracciones del voltaje del DC-
Link, por lo que para altos niveles de voltaje se requiere utilizar complejas configuraciones
de diodos en serie en los cuales es muy dificil ecualizar las tensiones en inversa y los

tiempos de conmutacién [29].

2.2.5. Convertidor de capacitores flotantes

Esta configuracion de convertidores posee una estructura similar al convertidor DCMC
y al igual que dicha topologfia, los capacitores en serie actian como fuentes DC, dividiendo
el voltaje comun en partes iguales. Esta configuracion limita la variacién de voltaje con
respecto al tiempo de los interruptores, obteniéndose asi un mayor nimero de estados de
conmutacién posible utilizados para balancear la carga de los capacitores, ademas en este
tipo de convertidores multinivel, el voltaje de salida puede expresarse como las posibles
combinaciones de conexién de los capacitores existentes [30]. La estructura basica del
convertidor de capacitores flotantes se muestra en el diagrama eléctrico de la Figura 2.6.

Sll ﬁQl ZiDl

Sy —+ Q2 XD,

S ——( Qs &Ds

é) St ﬁQ4 aD,
DC-Link =Cs ~Cho

P

Spp —H W6 & Ds

Sas3 ﬁc‘% =Dy

Sas —HK Qs &Ds

Figura 2.6 Convertidor multinivel de capacitores flotantes monofasico de cinco niveles.
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Como puede observarse en la Figura 2.6, el punto medio de cada par de llaves se
conecta un capacitor que enclava el voltaje de ese punto y por lo tanto el voltaje aplicado a
la carga para cada combinacidn de encendido de los interruptores enclava también. La baja
confiabilidad de los capacitores para voltajes elevados y altos niveles de potencia es una de
las principales desventajas de esta topologia, ademds los capacitores internos no pueden
conectarse directamente en configuracion back-to-back, aunque si es posible realizar esta
configuracioén a través del DC-Link. Por otro lado, se puede conseguir un buen balance de
voltajes sobre los capacitores mediante el uso de modulacién de estrategias de modulacién
adecuada, como por ejemplo la modulacién por ancho de pulso con portadoras desfasadas
(PSC-SPWM) [31].

El funcionamiento normal del convertidor de capacitores flotantes se presenta cuando
los todos los capacitores estdn cargados a un voltaje igual a V4./4, lo que significa que
los capacitores C1, Cy, C3 'y Cy conectados en serie entre si y en paralelo a la fuente V4.
se cargardn de forma equilibrada, en consecuencia los capacitores C5,Cg y C7 entregaran
un voltaje igual a 3V, /4, los capacitores Cg y Cyg se cargardn a un voltaje igual a V4. /2
y por dltimo el capacitor Cyq se cargard a un voltaje de V4./4. Por lo que el equilibrio
en los capacitores se logra escogiendo la combinacién de interruptores apropiada de las
existentes a la Tabla 2.3.

Interruptores Activos | Voltaje de Salida
S11 - 521 - 531 - S Vae/2

S11 - 521 - S31 - S12
So1 - 531 - S41 - Sa4
S11 - S31 - S41 - So3 Vie/4
S11 - So1 - S12 - Sa2
S31 - S41 - So3 - oy
S11 - 531 - S12 - S23
S11 - S41 - S22 - Sa3
So1 - S41 - Sz - Soy
So1 - S31 - S12 - o4 0
S11 - S12 - Sa2 - Sa3
S41 - S22 - Sa3 - Soq
S31 - S12 - S23 - Sa4 —Vae/4
S12 - S22 - S23 - Sa4 —Vae/2

Tabla 2.3 Conmutacién de interruptores y sus niveles de voltaje de salida.
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Entre las ventajas que la configuracion de capacitores flotantes es posible resaltar
que la misma permite formas flexibles de disparar los semiconductores, lo cual permite
obtener un mejor balance de voltaje en los condensadores. A mayor niimero de niveles, los
capacitores acumulan energia extra durante largos transitorios de descarga. Otra ventaja
importante es que el flujo de potencia activa y reactiva pueden ser controlado [32]. El
convertidor de capacitor flotante puede emplearse como convertidor DC/DC, sin que el
equilibrado de las tensiones de las capacidades sea un problema gracias a los estados
redundantes, atin con corriente unidireccional, y finalmente, a mayor nimero de niveles
menor es la distorsién armdnica.

Por otro lado, la configuracién de capacitores flotantes presentan también algunas
desventajas, entre ellas se pueden mencionar que emplean un nimero elevado de capa-
citores, la corriente que circula a través de todos los capacitores flotantes es la misma,
por tanto los capacitores deberan ser del mismo valor capacitivo para mantener valores
similares de voltaje de rizado. Si se emplean en el convertidor capacitores del mismo
voltaje nominal V/(n-1), el nimero de capacidades flotantes por fase es (n-1)-(n-2)/2, a las
que hay que sumar (n-1) capacidades del DC-Link, lo que supone un mayor volumen y
costo del convertidor [33]. Los capacitores flotantes deben soportar la corriente de carga,
por tanto deben seleccionarse adecuadamente, con objeto de no generar excesivas pérdidas
y para no condicionar la corriente maxima del convertidor. El esquema requiere de un
complejo sistema de control para mantener balanceados los voltajes de los condensadores,

y finalmente, debe de existir un proceso de precargado de los capacitores flotantes.

2.2.6. Configuracion de convertidores trifasicos

La Figura 2.7 muestra la topologia de un convertidor trifdsico en puente completo, el
cual se compone de seis interruptores electrénicos, cada uno con un diodo en conexién
inversa, empleados para conducir la corriente reactiva de retorno a la fuente de energia.

KFRIRIY

):|\ Cdc
s s Saldg}Sagﬂg}Sagﬂ

Figura 2.7 Convertidor de potencia en esquema inversor de tres ramas.
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Estos inversores se dividen segun su forma de operar en: conduccién a 180° de cada
elemento, con lo cual habré tres elementos en conduccién al mismo tiempo y conduccién a
120°, con dos elementos por vez, Dado que las formas de onda de salida son diferentes para
los dos modos de operacion, el estudio debe realizarse por separado para cada caso. Estos
convertidores se utilizan en aplicaciones de elevada potencia, pudiendo estar formados
por tres esquemas monofasicos independientes conectados a la misma fuente. Para las
configuraciones trifdsicas se disponen de un esquema de inversores de tres o cuatro ramas
dependiendo si se tiene acceso al neutro [34]. Cada interruptor con su correspondiente
diodo opera en los estados de corte o saturacién comportdndose como un interruptor
bidireccional. La secuencia de conmutacién que siguen los interruptores vienen impuestas
por un proceso previo de modulacién que serd el que determine las caracteristicas de la

sefial de salida, entre ellas: forma, amplitud, frecuencia y contenido arménico.

2.3. Filtros altivos de potencia

La estrategia tradicional para la reduccién de arménicos y/o compensacién de la energia
reactiva ocasionada por la interconexion a la red eléctrica de cargas reactivas consiste gene-
ralmente en el uso de filtros pasivos sintonizados a las componentes armdnicas a eliminar
con la componente reactiva a compensar. Los filtros pasivos utilizan componentes pasivos
(redes LC), que a bajas frecuencias son dispositivos voluminosos y de costo elevado [35].
Los filtros pasivos se caracterizan por constituir una estructura rigida apta para eliminar
armoénicos y componentes reactivos bien definidos, sin embargo, se debe tener en cuenta
que el contenido de armdnicos, las cargas conectadas a red y las caracteristicas de la propia
red, son parametros variables en el tiempo. Estos inconvenientes, plantean la necesidad de
otras alternativas, cuya solucion a los problemas mencionados consiste en instalar filtros
que se adapten a las condiciones variables de la red y la carga, es decir filtros activos de
potencia, con estructuras adecuadas de convertidores estdticos y algoritmos de control
eficientes [36], [37].

Una de las caracteristicas fundamentales de este tipo de equipos de compensacién es su
capacidad para adaptarse a los cambios de las condiciones de operacion. Asi, problemas
como resonancias con otros elementos de la red eléctrica o cambios de las caracteristicas
de la carga que se pretende compensar, que pueden ocasionar el completo redisefio de las
soluciones basadas en elementos pasivos, se solventan eficientemente en el caso de los
filtros activos de potencia (APF) mediante la modificacion del controlador. La funcién de
un filtro activo de potencia consiste basicamente en la inyeccién en el punto de conexion
de la carga de una componente no activa de compensacion, ademds de una componente

activa para contrarrestar las pérdidas en el filtro.



FILTROS ALTIVOS DE POTENCIA 19

2.3.1. Topologias de los filtros activos de potencia

Durante los ultimos afios se han desarrollado una gran variedad de topologias de
APFs, estimuladas en gran medida por los avances en el desarrollo de las tecnologias de
convertidores estdticos y por la incorporacién de nuevos semiconductores de potencia,
como por ejemplo los SIC-MOSFET con mejores prestaciones en cuanto a valores de
corriente y tensién soportados, facilidad de control, tiempos de conmutacién reducidos y
pérdidas de potencia inferiores [36].

Los factores mencionados han influido favorablemente para que las tecnologias im-
plementadas en el diseflo electrénico de estos dispositivos migren de la utilizacién de
complicados convertidores semicontrolados con tiristores, acompafiados de los circuitos
de conmutacidn forzada, operando a algunos cientos de hertzios, a los modernos semicon-
ductores. Estos sistemas semiconductores en la actualidad estdn generalmente basados en
transistores IGBT, son extremadamente robustos e incorporan, ademads el circuito de con-
trol o driver, el cual permite el control del dispositivo desde sefales 16gicas de control con
aislamiento galvanico acompaifiados generalmente de otros circuitos de proteccién contra
sobrecargas y cortocircuito. El APF esta constituido por cinco bloques bien difinidos: El
convertidor de potencia, el enlace de corriente entre el convertidor y el punto comin de
conexion a la red (PCC), el elemento almacenador de energia del APF y los dispositivos
de acondicionamiento de las sefiales de potencia y el controlador. Los APF utilizados
pueden clasificarse de varias maneras, entre ellas, si se consideran el tipo de conexi6n del
filtro respecto a la carga, podemos distinguir entre filtros serie, paralelo, serie-paralelo y la
topologia hibrida. Desde un punto de vista préctico, cada una de estas topologias, actia
de forma distinta y su utilizacién en una u otra topologia de conexién dependera de si es
permisible que toda la corriente de carga atraviese o no el enlace de corriente del APF.

2.3.2. Filtro activo de potencia en conexion paralelo

La estructura de un APF paralelo para la compensacion de las corrientes no activas y la
correccion del factor de potencia se muestra en la Figura 2.8. Los APFs paralelo actian
como una fuente de corriente, cuya funcién es reducir los niveles de armdnicos de corriente
generados por la carga o compensar la energia reactiva generada, de tal manera a que la
corriente en la red eléctrica resultante de la suma de corrientes de la carga y el filtro sea del
tipo sinusoidal y en fase con el voltaje de la red. El principio de funcionamiento consiste
en inyectar a la red, en este punto y en contrafase, las corrientes armonicas generadas en la
carga, con el desfasaje requerido para compensar la energia reactiva de modo a que estas

queden absolutamente anuladas por suma de corrientes en el nodo formado [36].
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Figura 2.8  Filtro activo de potencia en conexion paralelo.

Se precisa un sistema de almacenamiento de energia en DC y un convertidor estitico que
transfiera esta energia bidireccionalmente entre AC y DC. Dado que la energia asociada a
los arménicos es de caracter no activo, la potencia en vatios requerida por el convertidor es
teéricamente nula y, en la practica, s6lo hay que aportar la potencia debido a las pérdidas
en los semiconductores y otros elementos no ideales. Este tipo de convertidor, que opera
generalmente con modulacién del tipo PWM a alta frecuencia, va acompanado de un
sistema de control cuyo algoritmo de regulacion realiza un seguimiento de la corriente en
la carga, determina el contenido de armdnicos, la necesidad de compensacién de reactiva
y genera las consignas de control para los semiconductores de manera a inyectar las
corrientes arménicas en contratase y conseguir su cancelacion. La estructura mds utilizada
es la basada en un convertidor de voltaje, que opera en modo de control por corriente, en
donde la energia es almacenada en un capacitor o banco de capacitores situado en el lado
de DC del convertidor [38].

2.3.3. Filtro activo de potencia en conexion serie

Los APF conectados en serie con la carga a compensar se comportan como una fuente
de voltajes en serie con la propia red. Se conecta antes de la carga y en serie con la red, a
través de un transformador, para eliminar tensiones armoénicas y para balancear y regular la
tension en los terminales de la carga o la linea. La estructura de un filtro activo de potencia
serie se muestra en la Figura 2.9. El filtro activo en conexién serie aporta el voltaje
necesario para que la corriente por la linea esté desprovista de armoénicos. El sistema en
su consumo actiia como una impedancia variable, cuyo valor es idealmente nulo para la
componente fundamental de corriente e infinita para todas las demds componentes. Los
filtros activos serie se comportan como una fuente de voltaje en serie con la propia red
eléctrica, y su principal funcién es que el voltaje entre los terminales de la carga sea del
tipo sinusoidal [36].
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Figura 2.9  Filtro activo de potencia en conexion serie.

El circuito constituido por el filtro activo serie y la carga es un sistema dual respecto
al APF paralelo, en donde la dualidad se establece por el intercambio de las posiciones
serie en lugar de paralelo y por actuar como fuente de tensién en lugar de como fuente de
corriente. Esta topologia no es la mds utilizada en la practica debido a que presenta algunos
inconvenientes como ser la corriente que circula por el filtro, el cual corresponde a la
corriente total circulante por la carga, otro inconveniente es que los APF serie deben estar
aislados del potencial de tierra, lo que incrementa su costo, ademads, su comportamiento a
la frecuencia fundamental es inductivo, por lo que consume potencia reactiva del sistema.
El APF serie se acompaiia normalmente de un sistema de filtrado pasivo complementario,
y se encarga de equilibrar los voltajes aplicados y eliminar los arménicos de tension;

ademads permite una regulacion del voltaje de carga [36].

2.3.4. Filtro activo de potencia en conexion serie-paralelo

La estructura de un APF en conexidn serie-paralelo se muestra en la Figura 2.10.
La configuracién observada en la Figura 2.10 es conocida ademas con el nombre de
unified power quality conditioner (UPQC) o filtro activo de potencia universal, y es una
combinacidn de los dos filtros analizados anteriores. Los APF serie-paralelo poseen buenas
prestaciones, garantizando tanto la circulacién de corrientes sinusoidales equilibradas
en el lado de red eléctrica, como la inmunidad de la carga ante perturbaciones de red
eléctrica. La seccion paralela del APF permite la cancelacién de los arménicos de corriente
y puede realizar compensacion de energia reactiva, mientras que la seccion serie del APF
realiza la funcién de desacoplo respecto a la red y puede ademds realizar otras funciones,
como regulacién de tension, compensacion de flicker y equilibrado de fases en el punto de
conexion a la red [39].
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Figura 2.10 Filtro Activo de potencia en conexion serie-paralelo.

2.3.5. Filtro activo de potencia hibrido

El filtro de potencia hibrido consta de un sistema de filtrado pasivo convencional
apoyado por un filtro activo situado en diferentes posiciones en relacién con el filtro
pasivo. Esta combinacién optimiza el sistema de cancelacidn pasiva, evita los problemas
de resonancias entre los componentes del filtro pasivo y la impedancia de linea y permite
potencias de filtrado elevadas a un costo inferior al del filtrado activo puro [36]. Segin la
conexidn entre el sistema pasivo y el sistema activo, pueden considerarse las siguientes
estructuras basicas; filtro activo en serie con la linea, filtro activo en serie con el filtro
pasivo, filtro activo en paralelo con la linea y la carga, y finalmente, el filtro activo en serie
con la linea y el filtro pasivo.

Filtro activo en serie con la linea: El filtro activo se comporta como una impedancia
variable situada entre la linea y la carga, de tal forma que la impedancia es nula para la
componente fundamental y de caricter resistivo y elevada para los armoénicos. El filtro
activo actia como un aislador de arménicos. Como el bloque correspondiente al filtro
activo se instala en serie con la red, y bloquea el paso de arménicos desde y hacia ella, los
armonicos generados en la carga necesariamente circularan por el filtro pasivo. De este
modo la tension en el lado de linea del filtro activo serie es tedricamente la correspondiente
a la frecuencia fundamental. En la Figura 2.11 se observa el esquema de un APF hibrido
en conexion serie con la linea, el filtro estd formado por un convertidor de potencia
conectado en serie con la linea a través de un transformador (booster). El secundario
de este transformador se dimensiona de tal forma que pueda soportar la totalidad de la
corriente nominal en la carga, aunque el voltaje que debe soportar es la debida a las
componentes armonicas, mientras que es nula para la componente fundamental. La ventaja
de este sistema es que el mayor porcentaje de la cancelacion esta a cargo del filtro pasivo
y el filtro activo se dimensiona para una potencia de tan sélo el 2 % al 5 % de la potencia
aparente en la carga [39].
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Figura 2.11 Filtrado activo de potencia hibrido en serie con la linea.

Filtro activo en serie con el filtro pasivo: Este es un método similar a la configuracién
anterior en donde la seccién correspondiente al filtro activo estd situada en serie con el filtro
pasivo. El filtro activo esta constituido por un convertidor estatico de voltaje conectado en
serie con el filtro pasivo a través de un transformador y dicha combinacion en paralelo con
la carga. El Esquema del APF en conexion serie con el filtro pasivo se observa en la Figura
2.12. Entre todas las alternativas de compensacion, las topologias hibridas que utilizan
filtros pasivos y activos, resultan muy atractivas en las redes de distribucién donde ya existe
previamente alguna compensacion pasiva. En el esquema APF de la Figura 2.12, el filtro
activo se comporta como una fuente de voltaje variable, cuyo valor es teéricamente nulo
para la frecuencia fundamental y de igual valor al de las componentes arménicas de voltaje
en la carga, por ello, el voltaje en el punto de conexidn del filtro, es la correspondiente
a la frecuencia fundamental. El filtro activo presenta impedancia nula a la componente
fundamental y variable para las componentes armonicas. Este método presenta la ventaja
de que el bloque de filtro activo debe soportar las corrientes de componente fundamental y

armonicas que circulan por el filtro pasivo [39].

Red eléctrica Impedancia ig i

y  de la red ﬂ ’ [ K Carga (Zy,)
: | eléctrica (Zs) [ L £

; 7 W W Ni;
U i U s T
: —— [ 1],
""""""""""""""""""""" ;;s.j | mice

vc
Inversor de
- |
| . |, 3 ramas
i
ToeTl

Filtro pasivo

———

Figura 2.12  Filtro activo en serie con el filtro pasivo.
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Figura 2.13  Filtro activo en paralelo con el filtro pasivo.

El esquema de conexidn del APF en conexién paralelo con el filtro pasivo se observa en
la Figura 2.13. El sistema principal de filtrado es pasivo, sintonizado con los arménicos
mas bajos y de mayor contenido. En paralelo con el filtro pasivo hay un filtro activo de

corriente o voltaje encargado de eliminar los arménicos de frecuencias mds elevadas.

2.4. Elementos para el almacenamiento de energia en continua

Las configuraciones de convertidores mostradas en los apartados anteriores, para su
uso en APFs, disponen de elementos almacenadores de energia de tipo capacitivo. En este
caso la energfa disponible para la compensacion se almacena en un capacitor, pudiéndose
establecer el nivel de energia del filtro activo mediante la medida de los voltajes de continua.
El tipo de elemento almacenador de energia empleado determina las caracteristicas de
compensacion del APF. Aunque la gran mayoria de los APFs utilizan capacitores también
es posible disefiarlos e implementarlos con inductores. La Figura 2.14 muestra un filtro
activo de potencia con sistema de almacenamiento de energia inductivo [34].
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Figura 2.14  Convertidor de potencia trifidsico con almacenamiento DC inductivo.
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En este caso el nivel de energia del filtro activo se puede obtener mediante la medicién
de la corriente en la bobina de continua, una desventaja importante de este tipo de
topologias es la imposibilidad de ser aplicadas a esquemas de compensacién multinivel, lo

cual vuelve poco practica su uso para lograr los objetivos de disefio propuestos [34].

2.5. Dispositivos electronicos de potencia

Los dispositivos semiconductores empleados en el disefio € implementacién de con-
vertidores de potencia asi como los APF pueden ser de diversos tipos. Si bien los mas
utilizados en la actualidad son los transistores bipolares con puerta aislada (IGBT) y los
tiristores controlados de puerta aislada (IGCT). Desde el punto de vista de su integracién
en un APF deben considerarse caracteristicas como el elemento almacenador de energia
empleado, la frecuencia de conmutaciéon maxima de trabajo y los valores maximos de
de voltaje y corriente durante la compensacién. Estas condiciones de trabajo del APF
determinaran las caracteristicas de los dispositivos electrénicos de potencia que deben
ser empleados; entre ellas estd la curva de operacion segura (SOA) de cada uno de ellos,
los voltajes y corrientes mdximas tolerables tanto en condiciones de bloqueo como en
conduccién y las caracteristicas del circuito de control que debe emplearse para que estos
elementos operen correctamente en el APF.

2.5.1. Transistor bipolar de compuerta aislada

El Transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT) combina las ventajas de los BJT y
los MOSFET. Tiene una impedancia de entrada elevada, comparables con los dispositivos
MOSFET y bajas perdidas en conmutacion, con niveles similares a los BJT, pero sin el
problema de segunda ruptura que presentan los BJT, por lo que pueden operar a elevadas
frecuencias y con grandes intensidades de corriente. Los IGBT fueron inventados hace
relativamente poco tiempo, pero su evolucion ha sido rapida debido a que han demostrado
tener una resistencia en conduccién muy baja y una elevada velocidad de conmutacién
(la transicion desde el estado de conduccion al de bloqueo se puede considerar de unos
dos microsegundos, y la frecuencia puede estar en el rango de los 20 kHz), ademas de
una elevada tension de ruptura. Los IGBT se fabrican para operar desde un voltaje de
de 600 V y una corriente de 50 A hasta un voltaje de 1400 V y una corriente de 300 A.
El control por voltaje hace que el IGBT sea mds rdapido comparado con el BJT, pero
mas lento que los dispositivos MOSFET. La energia aplicada a la puerta necesaria para
activar el dispositivo es pequefia con una corriente del orden de los nanoamperios, esta
pequeia potencia necesaria para conmutar el dispositivo, hace que pueda ser controlado
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por circuitos integrados. Entre las principales caracteristicas de los dispositivos IGBT es
posible mencionar que poseen una elevada impedancia en el terminal puerta al igual que
los MOSFET, no presentan el problema de una segunda ruptura propio de los transistores
BJT. Ademas, el disefio y la estructura del encapsulado permite controlar la resistencia
equivalente drenado-fuente (Rpg). El IGBT es controlado por voltaje, al igual que el
MOSFET, lo cual brinda una facilidad de excitacién en su terminal de compuerta [19].

2.5.2. Transistor efecto de campo de potencia

A diferencia de los transistores bipolares, cuyo control se realiza por corriente, los
transistores MOSFET son dispositivos controlados por voltaje. Ello se debe al aislamiento
(6xido de Silicio) del terminal puerta (gate) respecto al resto del dispositivo. Existen dos
tipos basicos de MOSFET: los MOSFET de deplexién y los MOSFET de enriquecimiento,
siendo estos ultimos los mas utilizados en la electrénica de potencia [40]. Ademas, cada
tipo de MOSFET se dividen nuevamente en dos tipos de dispositivos; los de canal N y los
de canal P, en electrénica de potencia los mas comunes son los primeros, por presentar
menores pérdidas y mayor velocidad de conmutacién, debido a la mayor movilidad de los
electrones con relacion a los huecos [41].

El MOSFET de potencia es el transistor de efecto de campo (MOS), que ha sido
modificado para su utilizacién como interruptor en electrénica de potencia. El MOSFET
de potencia es entonces un dispositivo que, manteniendo el principio de funcionamiento
del MOSFET de sefial, se modifica para manejar corrientes y bloquear voltajes como las
que se utilizan en conversion electrénica de potencia.

Su aplicacion estd limitada a niveles de voltajes correspondientes a redes de baja tension
o menores (230 V 0 400 V o sus valores rectificados). Es el dispositivo de eleccién en
fuentes de alimentacion de hasta algunos kilovatios, para sistemas electrénicos conectados
a servicios de baja tension. Su velocidad y manejo comparativamente mas simple ha
permitido la reduccién de tamano y costo de esos equipos, al reducirse los componentes

pasivos que los integran.

2.5.3. Transistor efecto de campo de carburo de silicio

Los nuevos dispositivos electrénicos de potencia basados en semiconductores basados
en semiconductores de carburo de silicio (SiC-MOSFET) tienen caracteristicas excepcio-
nales las cuales han 1lamado la atencién de la comunidad cientifica, especialmente para su
utilizacién en el campo de la electrénica de potencia. Las caracteristicas mas relevantes del

carburo de silicio (SiC) son su elevado campo de ruptura, hasta ocho veces mayor que en
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el Silicio (Si) y su conductividad térmica, tres veces mayor. Estas caracteristicas proveen
a los dispositivos de potencia basados en SiC alta capacidad de bloqueo de voltaje, baja
caida de voltaje en estado de conduccidn, alta velocidad de conmutacion y baja resistencia
térmica [42]. Todas estas propiedades permiten disefiar convertidores conmutados de alta
potencia, altos niveles de voltaje y alta frecuencia (con la consiguiente reduccién del
tamafio de los mismos). Aunque el uso de diodos Schottky de SiC es comun desde 2001,
la disponibilidad de transistores SiC es escasamente disponible, siendo atn limitados la
cantidad de empresas que fabrican dispositivos SiC. En todos los casos, se recomienda por
el propio fabricante que no se considere una sustitucion directa de estos transistores por
los transistores de silicio utilizados hasta el momento [43].

2.5.4. Comparacion entre dispositivos de potencia

Los dispositivos IGBT han dominado por mucho el mercado de los interruptores de
potencia, sin embargo, uno de los inconvenientes mas prominentes de IGBT es la alta
pérdida debida a la conmutacién. El IGBT convencional incorpora normalmente un diodo
en antiparalelo a sus terminales, pero debido a la alta corriente de recuperacién inversa del
diodo, éste conduce a un nivel elevado de corriente durante la transicion de encendido y,
por lo tanto, se genera una alta pérdida de conmutacién en el IGBT. Ademas, los dispositi-
vos IGBT estdn normalmente limitado en aplicaciones con frecuencias de conmutacién
por debajo de los 20 kHz [44]. Las nuevas series de dispositivos SiC-MOSFET dismi-
nuyen dramdticamente las pérdidas de conmutacién en un 90 % aproximadamente en
comparacién con los IGBT de silicio debido a la ausencia de la corriente de recuperacion
inversa y a las caracteristicas de recuperacion rapida del diodo de rueda libre. El tiempo
resultante de encendido y/o apagado es del orden de 70 ns a 90 ns para las frecuencias
de conmutacién en el rango de cientos de kilohertz. Con las mejoras logradas en los
SiC-MOSFET, se han encontrado soluciones a los problemas asociados con el deterioro de
las caracteristicas debido a la degradacion del diodo de rueda libre durante la conduccién
inversa y falla prematura de la pelicula de 6xido del terminal puerta mediante la mejora de
los procesos relacionados con defectos cristalinos y estructura del dispositivo semiconduc-
tor, reduciendo la resistencia en estado encendido por drea de la unidad por cerca del 30 %
sobre los productos convencionales [45]. La Figura 2.15 muestra una comparacién de
las caracteristicas de salida entre diferentes dispositivos de potencia, con los voltajes de
disparo recomendadas para cada caso. Aunque el Si-IGBT posee una menor resistencia
debido a la modulacién de la conductividad, el potencial incorporado (alrededor de 0,7 V)
de la unién PN del transistor PNP parasito conduce a una caida de voltaje mds alta que el
SiC-MOSFET, el cual no posee voltaje de umbral.
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Figura 2.15 Comparacién entre SiC-MOSFET, Si-SIMOS e IGBT.

A modo de comparacidn, en la Figura 2.15 se observa que los dispositivos tipo Si-
MOSFET a una temperatura de operacién de 150 °C el valor de la resistencia R,,, es mas
del doble que a temperatura ambiente, mientras que en un dispositivo SiC-MOSFETs la
resistencia R,, aumenta en una tasa relativamente baja. Esto facilita el disefio térmico
en los SIC-MOSFETs y proporciona baja resistencia a elevadas temperaturas [44], [43].
En la Figura 2.16 se observa una comparacién de los tiempos de encendido (%,,,) de los
dispositivos SiC-MOSFET e IGBT. Analizando las sefiales del voltaje Vpg y la corriente
Ip es posible determinar las pérdidas de potencia en los dispositivos de potencia, las
mismas se dividen en dos grupos; primeramente estan las pérdidas por conduccién y luego
las pérdidas por conmutacién. Las pérdidas por conmutacién se deben al retraso existente
entre los cambios de estado entre conduccion y bloqueo, generando un solapamiento entre

las sefiales del voltaje Vpg vy la corriente I, produciéndose de esta forma las pérdidas

mencionadas.
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Figura 2.16 Tiempo de encendido () en el SIC-MOSFET e IGBT.
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Figura 2.17 Tiempo de apagado (t,5s) en el SiC-MOSFET e IGBT.

Las pérdidas por conmutacién se dividen en dos partes, y son, las pérdidas generadas
durante el tiempo de encendido (¢,,) y las pérdidas generadas durante el tiempo de
apagado (¢, ¢ ). En el capitulo siguiente se analizard en detalle el modelo matemdtico para
el andlisis de pérdidas en el SiC-MOSFET. Con los datos mostrados en la Figura 2.16, se
obtiene un valor de energia disipada en el dispositivo IGBT de valor igual a 498.4 1J y un
valor de energfa disipada para el SiIC-MOSFET de valor igual a 331 pJ. Para determinar
las pérdidas de potencia durante los tiempos de apagado (t,f) se analizan las sefiales
del voltaje Vpg y la corriente Ip durante el cambio del nivel alto al nivel bajo de Ip.
Analizando la Figura 2.17 se obtiene una energia disipada para el IGBT de valor igual
a 890.2 J y un valor de energia disipada para el SiIC-MOSFET de valor igual a 109 puJ.
Con los datos obtenidos se determina la energia disipada total para ambos dispositivos,
resultando en un valor igual a 1388.6 uJ para el IGBT y una energia disipada total de
valor igual a 440 pJ para el SiC-MOSFET, representando este valor sélo el 31.6 % de las

pérdidas generadas en el IGBT, lograndose una eficiencia mucho mayor en el SiC-MOSFT.

2.6. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se han descrito las principales topologias de los circuitos convertidores
de potencia, resaltando las ventajas y desventajas de cada una de ellas, desde las simples
configuraciones de dos niveles hasta las topologias multinivel. De las topologias de con-
vertidores descritos se opta por utilizar para el disefio del presente trabajo la configuracion
Puente-H completo ya que la misma permite la realizacién de esquemas modulares y mul-
tinivel, con lo cual es posible lograr mejores prestaciones en cuanto a distorsién armdnica
total, caracteristica que lo hace interesante si se considera que el objetivo de esta Tesis
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incluye el montaje y la validacién experimental de circuitos convertidores de potencia
basados en esquemas Puente-H, para aplicaciones de filtros activos de potencia.

Ademas, en el contexto de los APFs, se abordado las diferentes configuraciones de
filtros activos de potencia, segiin su método de conexién con la red y con la carga;
describiendo sus caracteristicas y tipo de compensacién realizada. Como el objetico de la
Tesis se enfoca en la compensacidn de la potencia reactiva y la eliminacién de corrientes
por el neutro, se opta por utilizar la configuracién APF paralelo.

Entre las opciones de dispositivos electrénicos de potencia para su uso como interrupto-
res se seleccionan los dispositivos SIC-MOSFET, ya que éstos permiten la implementacién
de métodos de control con elevadas frecuencias de operacion, asi como un elevado ren-
dimiento debido a sus bajas pérdidas de potencia. En este contexto, cabe mencionar que
estos dispositivos han sido a la fecha escasamente utilizados en aplicaciones de APFs,
ya que su insercién al mercado es atin reciente, por lo cual el desarrollo de esta Tesis se
constituye como un aporte al estado del arte actual.



CAPITULO 3

ANALISIS TEORICO DEL ESQUEMA
PUENTE-H BASADO EN SIC-MOSFET

Uno de los circuitos mds utilizados para la conversion de potencia son los inversores
Puente-H completo en cascada, los cuales poseen algunas ventajas como ser su arqui-
tectura modular al estar constituido por asociacién de etapas reduciendo la complejidad
del montaje y el costo del mismo, ademads el nimero de niveles se puede incrementar
facilmente afiadiendo nuevas etapas iguales sin necesidad de incorporar nuevos compo-
nentes. Por otro lado requieren un menor nimero de componentes que otras topologias
multinivel para alcanzar el mismo nimero de niveles. No necesitan diodos de fijacién o
capacidades flotantes y ademds la topologia es tolerante a fallos ya que el convertidor
puede continuar funcionando con un menor nivel de voltaje, aunque una de sus etapas este
fuera de funcionamiento [46], [47].

En el presente capitulo de describe el modelado utilizado para cuantificar las pérdidas
en los transistores tipo MOSFET y en particular su variante SiC-MOSFET. Ademas se
mostraran resultados de simulaciones realizadas con el esquema Puente-H utilizando el
dispositivo SiC-MOSFET.

Tesis de Maestria. 31
Por Julio Pacher.
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3.1. Modelo analitico para el analisis de las pérdidas en los MOSFET

Para el disefio y la implementacion de los convertidores de potencia es necesario realizar
un andlisis de las pérdidas de potencia del dispositivo, con el fin de cuantificar la eficiencia
del sistema convertidor. Estos modelos de pérdida se basan en los valores de la hoja de
datos de cada fabricante. Ademads de realizar los célculos teéricos basados en modelos
fisicos de los transistores también es necesario realizar una validacién experimental
calculando las pérdidas del dispositivo a diferentes niveles de potencia y frecuencia de
operacion. Las pérdidas de potencia en un dispositivo electrénico de potencia se pueden
dividir en dos categorias: pérdida por conduccion y pérdida por conmutacién.

3.1.1. Pérdidas por conduccion en los MOSFET

Las pérdidas por conduccion son generadas por caidas de voltaje en el dispositivo
durante el estado de conduccién [48]. En el estado de conduccidn, el dispositivo se com-
porta como una resistencia aproximadamente constante dentro del rango de corrientes de
trabajo, que depende del area total del dispositivo. Para mantener en estado de conduccién
al dispositivo MOSFET, es necesario aplicar y mantener un nivel adecuado de voltaje en
el terminal gate. Las pérdidas por conduccion se pueden aproximar utilizando el valor
de la resistencia de conduccién (Rpson), €l cual es el valor resistivo que presenta el
MOSFET en estado de conduccién. El pardmetro (Rpsor,) se compone de las resistencias
de las distintas zonas que conducen la corriente dentro del MOSFET. Un dato a tener en
cuenta es que el valor de (Rpson ) depende fuertemente de la temperatura, con coeficiente
positivo, siendo esta dependencia dada en las hojas de datos del fabricante a través de una
curva que muestra el valor normalizado con respecto al valor a 25 °C' [49]. Las pérdidas

por conduccién durante la transicién alta puede determinarse de la siguiente manera:

Vbs(ip) = Rpson(in) *iD (3.1)

donde Vpg e ip son voltaje drenador-fuente y la corriente de drenador, respectivamente.

Por tanto, el valor instantaneo de las pérdidas por conduccidn es:

Pon(t) = Vps(t) ip(t) = Rpson(ip) * i%(t) (3.2)
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donde Pcjs representa las pérdidas por conduccion. La integracion de las pérdidas de
potencia instantdneas durante el ciclo de conmutacién da como resultado el valor medio
de las pérdidas de conduccion del MOSFET:

Ts 1 Ts

PCM(t)dt = = RDSon(iD) * Z%(t)dt

Poy, .o o =
CM(nign) Ts J, (3.3)

Ts Jo

2
= RDSO” IDrms

Donde T3, representa el periodo de la senal utilizada para la conmutacién. Para la transicion
baja, las pérdidas por conduccién se pueden calcular mediante la siguiente ecuacion:

PCJV[(low) = (]‘ - D) RDSOHI%rms (34)

donde D, representa el ciclo de trabajo de la sefial de conmutacion.

3.1.2. Pérdidas por conmutacion en los MOSFET

El MOSFET es un dispositivo semiconductor en el cual la corriente es conducida por
portadores de carga mayoritarios, y no es necesario inyectar o extraer cargas del mismo
como el caso de los portadores minoritarios de la base de los transistores tipo BJT, para
las operaciones de encendido y apagado. La velocidad de conmutacién depende por tanto,
fundamentalmente de las capacidades entre las distintas regiones y electrodos de contacto,
de cudn ripido sea posible cargarlas y descargarlas. La velocidad resulta por lo tanto
mucho mayor que la de cualquier otro dispositivo, pudiéndose utilizar en convertidores
trabajando con frecuencias de conmutacion del orden de los MHz [50].

De todas formas las capacidades pardsitas imponen limites a la velocidad de conmuta-
cidn, ya que se cargan y descargan a través de la resistencia de salida de los circuitos de
comando (12,). Esa resistencia no puede ser cero, ya que las transiciones podran produ-
cir resonancias entre las capacidades mencionadas y las inductancias intrinsecas de los
conductores de contacto. El valor minimo de R, estd dado por el fabricante. Los tiempos
de conmutacién estdn entonces determinados por la carga de las capacidades a través de
la resistencia R,;. Como R, es del orden de algunos ohms, y las capacidades asociadas
al terminal gate valen algunos nF, los tiempos de conmutacién de los MOSFET puedan
estar en el orden de decenas de ns, con lo cual conmutan hasta dos érdenes de magnitud
mads rapido que los BJT. Las pérdidas por conmutacién se calculan como la suma de las
pérdidas por conmutacién durante el encendido (turn-on) y las pérdidas por conmutacién
durante el apagado (turn-off).
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Figura 3.1 Formas de ondas de Vps e Ip durante la conmutacion.

En la Figura 3.1 se observa la forma tipica de onda durante el proceso de conmutacion,
en ella se observa las transiciones entre los niveles altos y bajos para el voltaje Vpg
y la corriente Ip. Las magnitudes de W,,,, y W, representan las pérdidas de energia
por conmutacién durante las transiciones altas representadas por el tiempo t,, y las
transiciones bajas presentadas por el tiempo t,s5 respectivamente. El pardmetro I,
representa la corriente pico inversa del diodo de carrera libre existente en los MOSFET. La
energia durante la conmutacidn se expresa como una funcion de la corriente del dispositivo,
el cual se calcula utilizando la ecuacion 3.5 [51].

Ts
Py, = Js Wswi(t)d: (3.5)
27 Jo
donde Wy, es obtenida de las graficas de energia durante la conmutacién y es proveida
por los manuales del fabricante, mientras que 7's representa el periodo de la sefial de

conmutacion.

3.1.2.1. Peérdidas por conmutacion durante las transiciones altas. El tiempo de
conmutacion para la transicion alta se divide en cinco periodos (t; a t;) como se ilustra
en la Figura 3.2 (a) y (b). En la Figura 3.2 (a), se observa la variacion del voltaje entre
drenador y fuente Vpg a través del MOSFET asi como la variacion de la corriente de
drenador Ip respectivamente. En la Figura 3.2 (b) se muestra el cambio en el voltaje Vg
durante el mismo intervalo de tiempo t; a ts, en dicha figura V- representa el voltaje de
umbral del MOSFET, Vs p es el voltaje en el punto de conmutacién. Las anotaciones Qs

y Q¢ p representan la carga eléctrica durante el periodo de tiempo correspondiente [51].
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Figura 3.2 Conmutacidn para la transicién alta.

dada por la ecuacién 3.6.

Voplp

Wi, =to 5

durante el tiempo 3 se calcula mediante la ecuacién 3.7.

Voplp

Wi, =13 5
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El valor de W,,, representa la energia disipada durante el proceso de activacion del
dispositivo. Durante este periodo t, el MOSFET estd manteniendo todo el voltaje de
entrada a través de €1, por lo tanto, la energia en el MOSFET durante el periodo ty esta

(3.6)

Una vez iniciado el tiempo ts, el valor de Ip es constante y el voltaje desciende
linealmente desde el valor de Vpgs = Vpp hasta Vpgs=0V, por lo que la energia disipada

(3.7)
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La pérdida por conmutacién para un intervalo de tiempo determinado es igual a la
potencia producida en cada intervalo, multiplicada por el ciclo de trabajo del intervalo
de tiempo considerado, por lo tanto las pérdidas de potencia por conmutaciéon puede
aproximarse a la potencia disipada en los intervalos ¢5 y t3, ya que en los intervalos ¢5 y t4
las pérdidas despreciables. El valor de las pérdidas por conmutacién durante la transicion
alta se calcula mediante la ecuacién 3.8.

Vpoplp

Psu) = T(tZ + tS)fs (38)

donde f, representa la frecuencia de conmutacion empleada, Vpp el voltaje del DC-Link,

e Ip la corriente de drenador.

3.1.2.2. Pérdidas por conmutacion durante las transiciones bajas. Las formas de
onda para transiciones de alto a bajo se observan en la Figura 3.3.
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(b) Forma de onda del voltaje Vgs.

Figura 3.3 Conmutacion para la transicion baja.
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Para calcular las pérdidas por conmutacion para las transiciones bajas se realiza un
procedimiento similar para el caso de las transiciones altas [52]. Donde Ve representa
el voltaje entregado por el controlador de Puente-H utilizado, Vg es el voltaje de umbral
minimo para la activacién del SiC-MOSFET, Vsp representa al voltaje del punto de
conmutacién. Para calcular las pérdidas por conmutacién durante la transicion baja se

utiliza la ecuacion 3.9 .

VF + IoutRDSon

Py = (tQVF +t3 9

) Ioutfs (39)

donde V7 es la caida de voltaje sobre el diodo Schottky conectado entre los terminales
drenador y fuente del MOSFET, cuyo valor es aproximada 0.6 V, I,,,; representa el valor
de la corriente entregada a la carga por el MOSFET, Rps,, representa el valor de la
resistencia que presenta el MOSFET en conduccion.

3.2. Simulaciones realizadas con los SiC-MOSFET

Los fabricantes de semiconductores ponen a disposicion de los disefiadores los modelos
de simulacién de sus productos, principalmente en el formato del entorno de trabajo Pspice,
siendo éste el estdndar de facto en simulaciones eléctricas y electrénicas. Los fabricantes
Rhom y Cree ponen a disposicion de los usuarios los modelos para sus SiC-MOSFET,
de tal forma a ser utilizados en los procesos de andlisis y disefio de aplicaciones con los
mismos [53].

3.2.1. Simulaciones de conmutacion simple con carga resistiva

Como paso previo a las simulaciones del Puente-H se realiza las simulaciones para la
conmutacién de un SiC-MOSFET con carga resistiva a una frecuencia de f, = 100 kHz.
En la Figura 3.4 se observa el esquema de simulacién utilizado. Primeramente se observa
la sefial en el terminal gate del SiC-MOSFET, ya que una de las caracteristicas de los
transistores efecto de campo es la capacidad pardsita formada en sus entradas, lo cual en la
préctica, al combinarse con el resistor 2, resulta en un filtro RC paso bajos. En la Figura
3.5 (a) se observa la forma de onda de la sefial de disparo V; y en la Figura 3.5 (b) se
observa la forma de onda del voltaje V;s a la entrada del SiC-MOSFET.

En la En la Figura 3.5 (b) se observa que la sefial de excitacién en el terminal gate
estd deformada con respecto a la proveida por el generador de sefiales, esto debido a las
capacidades internas propias del los MOSFET, asi como los tiempos de respuesta que

poseen estos dispositivos.
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Figura 3.4 Esquema de simulacién para la visualizaciones de las sefiales Vps, Ip y Vas.
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Figura 3.5 Formas de onda de las sefiales Vg y Vas.
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Figura 3.6 Grafica de Bode para la funcién de transferencia de las sefiales Vs y Vi para fs =
100 kHz.

De forma a determinar el limite de operacion para la frecuencia de operacion se procede
a realizar un andlisis de respuesta en frecuencia en PSpice, considerando como sefial de
entrada el voltaje V7 y como salida el voltaje Vo 5. En la Figura 3.6 se observa la grafica
de Bode de la funcién de transferencia mencionada. De la grafica de magnitud observada
en la Figura 3.6 (a), se obtiene que la frecuencia de corte es de f_34p = 1,36 MHz,
presentando un desfasaje de valor igual a § = —35,09° observado en la Figura 3.6 (b).
Para el rango de operacion deseado para el disefio, el cual es igual a f; = 100 khz se verifica
que la atenuacién de la sefial es despreciable y de valor igual 24,17 3dB y un desfasaje
de # = —3,5°, presentando una respuesta bastante plana para el rango de frecuencias
mencionado. Por otro lado, para visualizar el comportamiento del SiC-MOSFET durante
sus transiciones entre los estados de corte y saturacion se procede a visualizar las corriente
de drenador Ip y el voltaje entre drenador y fuente Vpg. En la Figura 3.7 se observa las
formas de onda de las sefiales mencionadas.
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Figura 3.7 Formas de onda de las sefiales Vps e Ip para f=100 kHz.

Como puede apreciarse en la Figura 3.7, existe un solapamiento entre las sefiales de
Vbs e Ip, lo cual genera las pérdidas de potencia durante el proceso de conmutacion, a
modo de estimar las pérdidas de potencia durante el proceso de conmutacién es posible
determinar los tiempos de solapamiento entre las sefiales Vpg e Ip. En la Figura 3.8 se
observa con mayor detalle las sefiales Vpgs e Ip durante las transiciones altas y bajas; para
luego, mediante el andlisis de la Figura 3.8 obtener los valores de tiempo de subida de
valor ¢, = 114,3 ns y un tiempo de bajada de valor ¢ ;= 112,6 ns, con lo cual es posible
estimar las pérdidas por conmutacién mediante simulaciones considerando Vps=150V e
Ip=10 A.
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Figura 3.8  Superposicion de las sefiales Vps e Ip para fs = 100 kHz.
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El valor estimado para las pérdidas de potencia (Ps,,), segtn los valores mencionados
anteriormente estd dada por los ecuacioén 3.10.

Von * I
Pswz%*’?*(trﬂf)*fs:

150 %10
2

(3.10)
« (114,34 112,6) * 100 = 1, 91W

Teniendo en cuenta los resultados simulados se observa una diferencia entre los valores
obtenidos de t,. y ¢ simulados con respecto a las proveidas por las hojas del fabricante,
cuyos valores son t,. =34 ns y t ;=22 ns. En la Figura 3.9 se observa el esquema eléctrico
del circuito implementado para realizacién de las simulaciones de una configuracién
Puente-H completo. Para la excitaciéon de cada SiC-MOSFET se utiliza generadores de
sefales independientes de forma a solucionar el inconveniente que representa el uso del
bootstrap.

El resultado de la simulacién para el Puente-H se observa en la Figura 3.10, en la
misma se observa que las sefiales presentan pocas distorsiones, sobrepicos y oscilaciones.
De manera a cuantificar la eficiencia de se realizaron mediciones de las pérdidas de
potencia para diferentes valores de frecuencia y voltajes del DC-Link. Las mediciones
obtenidas mediante simulacion corresponden a las pérdidas de potencia por conmutacién
y a las pérdidas de potencia por conduccién. En la Figura 3.11 (a) se observa la grafica de
las pérdidas de potencia totales que presenta el SiC-MOSFET, la cual incluye las pérdidas
por conduccién y las pérdidas por conmutacion. Las pérdidas totales aumentan con la
frecuencia de operacién y voltaje suministrado por el DC-Link.
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Figura 3.9 Esquema Puente-H para simulaciones con SiC-MOSFET.
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Figura 3.10 Formas de onda del voltaje sobre la carga V7, y corriente sobre la carga Ir,.

En la Figura 3.11 (b) se observa una grafica que relaciona la eficiencia del dispositivo
SiC-MOSFET ante las variaciones de los pardmetros de frecuencia de operacion y voltaje
suministrado por el DC-Link.
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Figura 3.11 Pérdidas de potencia y eficiencia en el SiC-MOSFET.
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La eficiencia es definida como la relacién porcentual entre la potencia entregada a la
carga y las pérdidas de potencia presente en los SiC-MOSFET que forman el Puente-H.
Los datos obtenidos mediante las simulaciones muestran que la eficiencia se mantienen
por encima del 95 % para todos los casos.

3.3. Comparacion entre dispositivos de potencia

De manera a visualizar las ventajas de los dispositivos SIC-MOSFET se realizan simu-
laciones con otros tipos de dispositivos, como ser los IGBT, los cuales son los dispositivos
de potencia predominantes en el mercado actualmente. Se realizan simulaciones bajo
condiciones similares a las realizadas con los SiC-MOSFET, primeramente se analiza las
curvas de bode mediante un andlisis de respuesta en frecuencia utilizando PSpice. En la
Figura 3.12 (a) y Figura 3.12 (b) se observan la grafica de bode.
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Figura 3.12  Gréfica de bode para la funcidn de transferencia entre las Vgr y Va.
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Segtin lo observado la gréfica de bode realizada en el circuito de entrada, tomando
como pardmetros el voltage de disparo Vg y la sefial PWM proveida por el generador
Vi, en la misma se verifica que la frecuencia de corte del circuito de entrada del IGBT es
de 346,31 kHz. Para una frecuencia de conmutacién igual a 100 kHz, el IGBT presenta
una atenuacion de -0,3 dB y un desfasaje de -16,2 °. Estos resultados obtenidos mediante
simulacién muestran que el dispositivo SIC-MOSFET posee mejor respuesta en frecuencia,
con un mayor ancho de banda y mejores caracteristicas a la frecuencia de operacion de
100 kHz, la cual es la frecuencia de interés en el disefio, ademads, a parte del ancho de
banda, también es deseable que las senales de disparo PWM esten libres de sobrepicos,
oscilaciones o deformaciones. En la Figura 3.13 (a) se observa las formas de onda de las
sefiales de entrada Vi, V; g, mientras que en la Figura 3.13 (b) se observa las formas de

onda de las sefales de salida Vo e Io.
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Figura 3.13  Sefiales Vo g, Vo e Ic observadas en el IGBT. Frecuencia fs = 100 kHz.
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Analizando los resultados obtenidos mediante las simulaciones, se observa que los
tiempos de respuesta del IGBT no son apropiados para frecuencias elevadas, presentando
la sefial Vg un tiempo de subida ¢, = 1,74 ps y un tiempo de bajada de ¢ = 1,8 us para
una periodo de la sefial de conmutacién con valor T = 10 us, con lo cual, los retardos ¢, y
ts constituyen un 17,4 %y 18 % del periodo de la sefial respectivamente, representando
esto un retardo inaceptable para aplicaciones de APFs a frecuencias de conmutacion a ser
desarrollada en esta Tesis de Maestria.

Para cuantificar la eficiencia del dispositivo IGBT se realizaron mediciones de las pérdi-
das de potencia para diferentes valores de frecuencia y voltajes del DC-Link, andlogamente
a las simulaciones realizadas con el dispositivo SiC-MOSFET, también se analizaron las
pérdidas de potencia por conmutacién y a las pérdidas de potencia por conduccién. En
la Figura 3.14 (a) se observa la grafica de las pérdidas de potencia totales que presenta
el IGBT, mientras que en la Figura 3.14 (b) se muestra la eficiencia presentada por el
dispositivo para diferentes condiciones de operacién.
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(a) Potencia disipada por el IGBT obtenida por simulaciones.
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(b) Eficiencia del IGBT obtenida por simulaciones.

Figura 3.14 Pérdidas de potencia y eficiencia del IGBT. Frecuencia fs = 100 kHz.
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Se realizaron andlisis de pérdidas de potencia y eficiencia en funcién de la frecuencia
de operacién y voltaje suministrado por el DC-Link. La eficiencia es definida al igual que
el caso del SiC-MOSFET, como la relacién porcentual entre la potencia entregada a la
carga y las pérdidas de potencia presentes en el IGBT. De acuerdo a los valores obtenidos
mediante las simulaciones realzadas, el dispositivo IGBT presenta una eficiencia méxima
del 92 % para frecuencias de 50 kHz y un rendimiento menor, del orden del 78 % para
frecuencias de operacion de 150 kHz.

3.4. Conclusiones del capitulo

En el presente capitulo se presentd el andlisis de las pérdidas en los SiC-MOSFET
mediante el uso de los modelos de simulacién proveidos por los fabricantes y el uso de la
herramienta de simulacién PSpice, con dichos andlisis se logré estimar el comportamiento
que presentardn los SiC-MOSFET para los rangos de operacién deseados para el disefio de
las celdas Puente-H. Mediante los resultados simulados se concluye que el rango maximo
de operacion del SiC-MOSFET se encuentra en el orden de los cientos de kHz, por lo
que la respuesta para la frecuencia de operacién deseada de 100 kHz es bastante buena.
Ademds segtin las simulaciones, la eficiencia del dispositivo se encuentra dentro del rango
del 95 % y 98 % para el rango de frecuencias de 50 kHz a 150 kHz.

A modo de comparacion, se realiz6 un anélisis similar con un dispositivo IGBT ya que
este dltimo es uno de elementos mds utilizados en el &mbito de la electrénica de potencia
en la actualidad. Los resultados obtenidos del andlisis de respuesta en frecuencia muestra
que el IGBT posee menor ancho de banda comparado al dispositivo SiC-MOSFET, donde
el ancho de banda segiin las simulaciones se encuentra dentro del orden de las decenas de
kHz, debido en parte limitantada la frecuencia de operacién del IGBT por su capacitancia
parésita de entrada. Segun las simulaciones realizadas el IGBT responde correctamente en
rango frecuencias de 10 kHz a un maximo de 20 kHz, comparado a los 100 kHz de los
dispositivos SiC-MOSFET.



CAPITULO 4

DISENO Y ANALISIS DE LA PLATAFORMA
EXPERIMENTAL PARA EL CONVERTIDOR
PUENTE-H

4.1. Introduccion

La plataforma experimental Puente-H estd compuesto de cuatro placas electrénicas, dos
de ellas son similares y contienen los circuitos de acondicionamiento de sefial necesarios
para la realizacion de las mediciones de voltaje de linea de entrada Vg, corriente en la carga
i1, y la corriente inyectada por el filtro ¢ ¢. El controlador para el Puente-H se implementa
en una placa independiente, el cual recibe las sefiales de disparo provenientes de una FPGA
mediante un enlace de fibra 6ptica. Finalmente, los SiC-MOSFET estdn montados en una
placa con los circuitos de acondicionamientos necesarios para su correcto funcionamiento.

El control del convertidor Puente-H aplicado para APFs se implementa en una placa de
desarrollo para el DSP TMS320F28335 de la Texas Instruments. El modulador PWM para
los disparos de cada SiC-MOSFET se implementa en la placa de desarrollo Nexys 3 que
utiliza el FPGA Xilins Spartan 6.

En este capitulo se describe el proceso de disefio de los circuitos electrénicos asociados
al disefio del convertidor para Puente-H para aplicaciones de APFs.

Tesis de Maestria. 47
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4.2. Diseno de placa de control

Para el disefio se optd por una estructura modular, donde cada circuito se encarga del
control de una celda Puente-H. Uno de los objetivos del disefio es que el controlador
pueda ser utilizado en un esquema multinivel, donde el mismo pueda operar de manera
independiente y sea sencillo su reemplazo en caso de averias o el aumento del niimero de

niveles del hardware.

4.2.1. Criterios de disefio

Las sefiales de control se reciben mediante un enlace de fibra dptica de manera a evitar
interferencias a los circuitos de control basados en DSP y FPGA. Se busca aprovechar
las caracteristicas de alta frecuencia de conmutacién de los SiC-MOSFET y operar a una
frecuencia de conmutacién del orden de los 100 kHz. Ademads cada médulo debe poseer
su propio bus de continua operando niveles de voltaje de 400 V como méximo, y debera
ser capaz de operar en un esquema multinivel.

De modo a asegurar la aislacién eléctrica e inmunidad frente al ruido generado por
la conmutacién de los SiC-MOSFET que pudiesen afectar a los demas elementos de
acondicionamiento de sefales, generacién de tiempos muertos y complemento de las
sefiales de disparo se implementa una aislacién galvénica entre las etapas de potencia y
las de sefales de control mediante el uso de fuentes conmutadas DC-DC con aislacién y

circuitos integrados con aislacién galvanica.

4.2.2. Dimensionamiento de los elementos constitutivos

En este apartado de detalla el proceso de disefio de la placa de control para la celda
Puente-H, incluyendo sus circuitos de acondicionamientos de sefiales, circuitos de disparo,
generacion de tiempos muertos y fuentes de poder de la misma. El proceso de disefio se
fundamenta en los datos proveidos en las guias de disefio de los fabricantes de componentes

electrénicos.

4.2.2.1. Modulos transmisores y receptores Primeramente se realiza el dimensiona-
miento para los médulos transmisores y receptores de fibra dptica utilizados para lograr
la inmunidad a las interferencias electromagnéticas generados por la operacién de los
circuitos de potencia. Para los receptores se utilizan los dispositivos HFBR-2521Z, cuyo
esquemadtico se observa en la Figura 4.1 (a), cuyo disefio a ser implementado estd basado
en las recomendaciones de las hojas del fabricante [54].
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(b) Circuito de transmision de fibra 6ptica HFBT-1521Z.

Figura 4.1 Circuitos de transmision y recepcion por fibra dptica.

En la Figura 4.1 (b) se observa el circuito de los transmisores para fibra dptica utiliza-
dos, el esquema se basa en el transmisor HFBR-1521Z. Segtin indicaciones del fabricante,
las configuraciones tanto para transmisor como receptor son para un alcance de 45 metros
y una tasa de trasmision de datos de 1 Mbps. Los transmisores incorporan un LED de
660 nm, trasmitiendo las sefiales mediante un enlace monomodo [55]. En la Figura 4.2
se observa las fotografias del médulo transmisor para fibra 6ptica. El médulo consta de
dos partes; la primera es la placa base que se observa en la Figura 4.2 (a), sobre la cual se
montan todas las placas de transmisores observados en la Figura 4.2 (b). Cada placa base
es capaz de manejar hasta tres modulos transmisores para fibra 6ptica, con 6 canales cada
uno, dando un total de 18 canales PWM por cada médulo. EI montaje final del médulo
transmisor se observa en la Figura 4.2 (c).
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Figura 4.2 Moddulo para transmisién de sefiales PWM a través de fibra dptica.

4.2.2.2. Acondicionamiento de sehales PWM recibidas Una vez procesada la sefial
obtenida mediante el enlace de fibra dptica, es necesario realizar el acondicionamiento de
las seilal PWM utilizadas para controlar los disparos de los SIC-MOSFET, dichas sefiales
presentan sobrepicos durante las transiciones a nivel alto o nivel bajo. La adecuacion de
sefal se implementa mediante el circuito integrado ISO7240, estos aisladores digitales
tienen dos canales aislados. Cada canal de aislamiento tiene una memoria intermedia de
entrada l6gica y de salida separados por una barrera de aislamiento diéxido de silicio
(S10,). Utilizado conjuntamente con fuentes de alimentacion aislados, estos dispositivos
evitan las corrientes de ruido en un bus de datos u otro circuito entre en la referencia local
y dafiar o interferir con circuitos sensibles. Estos dispositivos poseen umbrales de entrada
con niveles TTL y requieren de dos voltajes de alimentacion; 3,3 V 0 5V, o cualquier
combinacién de ellas. Todas las entradas son 5 V tolerante cuando esté alimentado por un
suministro de 3,3 V [56]. En la Figura 4.3 se observa el disefio basado en el ISO7240.

Los filtros RC utilizados a la salida de los ISO7240 se utilizan para atenuar los sobrepi-
cos durante las transiciones de niveles. Se considera que la frecuencia de conmutacion serd
de 100 kHz y se opta por dimensionar el filtro a una frecuencia de corte posicionada a una
década de distancia de la frecuencia de disefio. Las fuentes de alimentacion utilizadas en la
entrada y en la salida son independientes y con aislacion de masas. Los valores utilizados
para el filtro paso bajos son R = 100 2 y C = 100 pF, obteniéndose una frecuencia de corte
de 1,59 MHz.
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Figura 4.3  Circuito de acondicionamiento de sefiales PWM de entrada.

4.2.2.3. Generacion de sefiales PWM complementarias y tiempo muerto En un
dispositivo de conmutacion ideal, los interruptores de una rama del Puente-H conmutan
en el mismo instante de tiempo, o sea, en el momento en que un interruptor empieza a
conducir, el otro deja de hacerlo. Para que dicha caracteristica ideal se produzca seria
necesario que el paso de conduccioén a corte sea instantdneo, lo cual no ocurre en la
realidad. Si se omite este comportamiento durante el disefio, obviando la no instantaneidad
en las transiciones entre niveles alto y bajo podria darse situaciones como ser que un
MOSFET inicie su estado de conduccién antes de que el otro MOSFET complementario
de la misma rama haya dejado de hacerlo totalmente, lo que darfa lugar a un cortocircuito.
Las consecuencias de este cortocircuito podria llegar a destruir los interruptores por

sobrecorriente.
ideal cortocircuito
4 /\ P)?VM I /\ P)?VM
= | }:/WI\/I = : | f:/Wl\fl
Tiempo (i S) i Tiempo (u S) i
(a) (b)

Figura 4.4 Conmutacion con sefiales PWM. (a) Representa el caso ideal y (b) Representa el caso
real.
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En la Figura 4.4 se observa las caracteristicas de conmutacién de las sefiales PWM
aplicadas al terminal gate - source de los MOSFET pertenecientes a una misma rama. En
la Figura 4.4 (a), de la izquierda se muestra una conmutacién ideal, mientras que en la
Figura 4.4 (b) se muestra una evolucién mds real del voltaje V;s. De esta forma se puede
observar que durante la conmutacién existe un tiempo en el que ambos MOSFET estdn en
estado de conduccidn, lo cual generara un cortocircuito en el DC-Link.

El disefio propuesto implementa el tiempo muerto asi como la complementacién de
los canales PWM pertenecientes a la misma rama mediante un esquema de hardware.
Un esquema de un convertidor basado en Puente-H completo requiere de sefiales com-
plementarias para conmutar sus SiC-MOSFET pertenecientes a la misma rama, debido
principalmente a los retardos debido a los tiempos de activacién (¢,,,) y desactivacion
(torr) de los mismos, lo cual podria provocar que durante la operacion de activar un
SiC-MOSFET y desactivar otro de la misma rama ocurran cortocircuitos en el DC-Link
por unos cortos instantes de tiempo, generando pérdidas de potencia por efecto de la
conmutacion, lo cual provocaria que los semiconductores se degraden con mayor rapidez
y un menor rendimiento en el convertidor Puente-H. Las sefiales PWM complementarias y
su respectivo tiempo muerto se observan en la Figura 4.5. El tiempo muerto observado
en la Figura 4.5 se determina de acuerdo a las caracteristicas de los circuitos integrados
controladores para MOSFET asi como la frecuencia de conmutacidn a ser utilizada. El
disefio se realiz6 para una frecuencia de 100 kHz con lo cual el periodo de las sehales de
conmutacion es de T = 10 us, la hoja de datos del fabricante del controlador para MOSFET
utilizado indica unos tiempos t,, = 120ns y ¢ = 120 ns.
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Figura 4.5 Sefales de conmutacion PWM y tiempo muerto.
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Por otro lado, el SIC-MOSFET CAS12012BM2 segtin la hoja de datos del fabricante
del mismo, posee un tiempo de activacion de ¢,,, = 38 ns y un tiempo de desactivacién de

tors =70 ns por lo que se decidié implementar un tiempo muerto g = 0,5 us.

tg=R*C “.1)

tq 0,5us
= 2 — =5kQ 4.2
C  100pF 4.2)

El circuito encargado de la complementacion y generacion de tiempos muertos se
observa en la Figura 4.6; existe un esquema similar por cada canal PWM utilizado. La
introduccién del tiempo muerto genera distorsién armdnica de baja frecuencia, si el tiempo
muerto es muy pequefio genera una distorsion armonica pequefia, pero podria ocurrir que el
circuito no cumpla su cometido, es decir, no retrase en encendido el tiempo suficiente para
que el interruptor complementario se haya apagado. Si el tiempo muerto es muy grande se
asegura que ha habido tiempo suficiente para que el interruptor complementario se apague
antes de que el otro interruptor se encienda, pero la distorsiéon armoénica introducida es
muy grande [57], [58]. Es por ello, que requiere buscar un equilibrio entre seguridad y
distorsion, de manera que el tiempo muerto deberd ser el minimo que garantice el apagado
del interruptor.

Finalmente, a modo de amortiguar los sobrepicos presentes durante las transiciones
entre niveles alto y bajo en las sefiales PWM se agrega un circuito de filtro paso bajo
(LPF), el cual esta sintonizado a 10 MHz, tal como se muestra en la Figura 4.6.
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Dl Co
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Figura 4.6 Circuito generador de tiempo muerto y complementacion.
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4.2.2.4. Circuito de control de disparos para Puente-H El control del disparo de
cada rama del Puente-H se implementa mediante controladores de medio Puente-H, para
este caso, controladores para medio Puente-H basados en tecnologia MOSFET. Cuando se
utilizan MOSFETSs conectados a una linea de tension de alimentacidn, se necesitaran las
siguientes condiciones para un disparo adecuado: el voltaje en el terminal gate debe ser de
10 a 15V mayor que el voltaje del terminal source, por otro lado, el voltaje en el terminal
gate debe ser controlada desde el circuito de disparo, el cual suele estar referido a tierra.
Por tanto, las sefiales de disparo deben ser elevadas en su nivel minimo hasta el maximo
nivel del dispositivo de potencia, y finalmente, la potencia consumida por el circuito de
disparo no debe afectar significativamente a la eficiencia global del circuito implementado.

Teniendo en cuenta los criterios anteriormente mencionados se utilizé los controladores
IR2110S de la firma International Rectifier, los cuales se caracterizan por requerir muy
pocos elementos externos para su operacion. E1 IR2110 es un controlador para disparos
de MOSFET e IGBT de alta velocidad, para niveles medios de DC-Link (hasta 600 V)
y que ademds posee niveles de voltaje de referencia independientes para sus entradas y
salidas. Las entradas 16gicas son compatibles con la salida estandar de de tecnologias
CMOS o LSTTL, hasta la 16gica de 3,3 V. En la Figura 4.7 se observa el esquema interno
del controlador IR2110. Con el circuito de disparo IR2110 se dispone de una solucién
compacta para disparar simultdneamente a un transistor MOSFET referido a tierra 'y a
otro referido a un nivel de alta tension, capaz de oscilar entre +500 V y -5 V respecto del
terminal de tierra. Ademas dispone de un rango entre 5 V 'y 20 V de alimentacién. Las
salidas disponen de una configuracién en totem-pole con una capacidad de corriente de
salida de 2 A de pico, y un tiempo de conmutacion de 25 ns para una carga de 1 nF. Segtin
lo observado en la Figura 4.7, Vpp corresponde al voltaje de alimentacién de la parte
l6gica del circuito, el cual corresponde a la entrada del circuito, HIN es la entrada que

comanda la parte alta del driver [59].

U

HY.
LEVEL
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Figura 4.7 Diagrama de bloques funcional del IR2110.
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El terminal HO corresponde a la salida en fase de HIN, mientras que LIN es la entrada
que comanda la parte baja del driver y cuya salida en fase es LO. El terminal SD es una
entrada de control de habilitacién del driver. El potencial VSS es la masa del circuito
l6gico, mientras que el potencial VB es una entrada de voltaje flotante referida a VS para
el disparo del MOSFET de la parte alta. VCC es una entrada de voltaje referida al terminal
COM para el disparo del MOSFET de la parte baja, el potencial VCC no es flotante. El
potencial COM es la referencia de voltaje tanto para la parte l6gica como para la etapa de
salida.

En la Figura 4.8 se presenta un conexionado tipico del circuito obtenido de la hoja de
caracteristicas del controlador IR2110 en el disefio propuesto. Se empleard un circuito
integrado IR2110 para cada rama del Puente-H, empledndose dos controladores para
cada celda Puente-H. El circuito IR2110 presenta una entrada de alta impedancia (ver
Figura 4.7) con una corriente de polarizacién maxima de 40 pA. La entrada dispone de
un comparador con histéresis de modo que lo hace muy robusto al ruido que pueda estar
presente en las sefiales de control. Los MOSFET de la parte baja al estar referidos a tierra
(GND) solo necesitan de la adaptacion de niveles de voltaje. El circuito IR2110 posee
una doble alimentacién, una para la 16gica, con niveles de alimentacién de valor VDD =
5 V y otra para la alimentacién del circuito de disparo de los MOSFET, con niveles de
alimentacion de VCC igual a 12 V o 15 V. En la Figura 4.9 (a) se observa el diagrama
de bloques simplificado del integrado para la salida correspondiente al MOSFET inferior.
Los MOSFET ubicados en la parte superior de una rama Puente-H no estan referidos a
GND. Por ello, no es suficiente realizar un cambio de nivel de voltaje sino que ademas
esta tension debe poseer su referencia flotante. Es necesario conectar una fuente de voltaje
flotante de 12 V o0 15 V en el terminal VB referida al terminal VS.

12V 5V
Tl whal
Eoo nF 10 uF [100 ni R1
h 4} Sk = L 10 kO
PWM HO 1< Lo NC (¢ -
5 \C]?:(I\{l \Ss T I PWM IN
1uF=C1 41 NC S e SD IN
V 5 C 12
o] Vs v“gné I ' PWM IN
PWM LO i S
IR2110S

J11 = =

Figura 4.8 Esquema eléctrico del circuito implementado con el IR2110.
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(a) Adaptacién de niveles para la parte baja del circuito IR2110.

USRNSSR U ST PR RRUUTRROo 12ValsV_y

Q2

VDD/VCC
LEVEL
SHIFT

(b) Adaptacion de niveles para la parte alta del driver IR2110.

Figura 4.9 Circuitos de transmision y recepcion por fibra dptica.

Un método empleado para generar el voltaje en el terminal VB es agregar un capacitor
de bootstrap. En la Figura 4.9 (b) se observa el esquema simplificado para el disparo del
MOSFET superior. A fin de implementar el método de bootstrap, la hoja del fabricante
del controlador IR210 recomienda utilizar un capacitor de bootstrap, el método consiste
en conectar un capacitor Cs y un diodo Dy como se en la Figura 4.10, de manera que
cuando el MOSFET de la parte inferior entre en conduccion, el capacitor se cargue a través
del diodo con el voltaje V. Una vez el MOSFET de la parte inferior deja de conducir, el
diodo evita que el condensador se descargue. Si el valor de la capacitancia es suficiente,
este proporcionard una tension flotante estable para el encendido del MOSFET de la parte
superior.

Para el correcto funcionamiento del controlador IR2110, se deben dimensionar de
forma adecuada el capacitor Cj, y el diodo Dys. En ecuacion 4.3 se presenta el método
para el cdlculo del capacitor de C en funcién de la capacitancia de puerta del MOSFET,
la frecuencia de conmutacién y otros pardmetros como las corrientes de pérdidas existentes,
caidas de tension, etc.
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Figura 4.10  Voltaje flotante mediante la técnica bootstrap.

2*(2*Qg+W+le+W)
VCC_Vf_VLS_Vmin

Chs = 4.3)

donde @), la carga total del terminal gate, ;s representa el cambio del nivel de carga
requerido por ciclo, V7 g es la caida de voltaje a través del MOSFET de la parte inferior,
V representa la caida de voltaje sobre el diodo de bootstrap en polarizacién directa y
I ps(maz) €l valor méximo de la corriente de reposo para el lado alto del controlador
(MOSFET superior). Los valores utilizados para los calculos se observan en la Tabla 4.1.

Parametro Valor | Unidad
Tensién de alimentacion VCC | 12 A"
Frecuencia de trabajo 100 kHz

Qg 15 nC (Typ.)
Qs 5 nC

Vis 10 \Y

Ve 1 A%
Iops(Maz) 230 A

Tabla 4.1 Pardmetros eléctricos utilizados para los cédlculos de bootstrap.

Icbs(icak)

Para los célculos se desprecia el término y Vinin debido a que los capacitores

no son del tipo electrolitico. El valor final resultante de los célculos para el capacitor Cs
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es de 74,6 nF, siendo utilizado como valor final 100 nF ya que éste es el valor comercial
mas cercano y disponible en plaza.

El diodo a ser utilizado para el bootstrap debe cumplir algunos requisitos tales como: el
voltaje maximo debe ser superior a la del potencial VS y la corriente maxima por el diodo
puede ser calculada como el producto de la carga total y la frecuencia de conmutacion.
Un diodo con un tiempo de recuperacion inverso rapido es beneficioso para minimizar
la corriente de fuga. Ademads la carga del capacitor de bootstrap implica corrientes de
pico altas y, por lo tanto, la disipacién de potencia transitoria en el diodo puede ser
significativa y dependiente del voltaje maximo en polarizacién directa del diodo. El tiempo
de recuperacién inversa del diodo de bootstrap debe ser muy pequefio, con el fin de
conseguir una reduccién en las pérdidas de recuperacién inversa. Para el disefio se ha
optado por la utilizacién del diodo rapido de la serie UF4007.

4.2.2.5. Fuentes de alimentacion independientes EIl disefio propuesto para el driver
del Puente-H implementa una aislacién galvanica entre la etapa de potencia y la etapa
de recepcion de sefiales PWM. Para obtener la aislacién requerida sin la necesidad de
implementar dos entradas de alimentacién con fuentes de poder separadas se optd por
utilizar un conversor DC-DC con aislacién galvdnica entre sus niveles de entrada y salida,
el componente seleccionado es TDK-Lambda CC10-1212SF-E. La serie de convertidores
DC-DC de TDK-Lambda ofrecen buenas prestaciones para voltajes de salida de 3,3 V,
5V, 12V o 15V, con potencias de salida de 3 W a 30 W. Estos mddulos conversores son
muy compactos, reduciendo significativamente el espacio requerido los disefios PCB. Su
principal ventaja es que son conversores totalmente aislados que disponen de entradas
de DC de amplio rango (24 V 0 48 V). Los conversores DC-DC de TDK-Lambda se
encuentran en el mercado en dos versiones, con salida simple y con salida doble, siendo
esta ultima la remendada para realizar circuitos Puente-H. En la Tabla 4.2 se observan
algunas caracteristicas técnicas del TDK CC10-1212SF-E [60].

Parametro Valor Unidad

Voltaje de entrada minimo | 9 v
Voltaje de entrada maximo | 18 A%
Voltaje de salida 12-15 |V
Corriente de salida maximo | 1 A
Potencia maxima 10 w
Voltaje de aislacion 500

Temperatura de operacion -40 - 85 | Celsius

Tabla 4.2 Caracteristicas técnicas del TDK CC10-1212SF-E.
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Figura4.11 Esquema eléctrico de las fuentes implementadas mediante el TDK CC10-1212SF-E.

En la Figura 4.11 se observa el esquema eléctrico implementado con el conversor
TDK CC10-1212SF-E, el circuito recibe como voltaje de entrada un nivel de 12 V de
continua, y a su salida se dispone de un nivel de 12 V aislado respecto de la entrada. A
su vez se observa que en el terminal de salida se agrega un filtro paso bajos LC, esto
es debido a que la interferencia electromagnética (EMI) esta siendo vista como uno de
los desafios mds importantes, durante el disefio de los actuales convertidores AC-DC
y DC-DC, siendo la eliminacién de este tipo de interferencias practicamente imposible
aunque si es posible reducir dichas interferencias con la implementacién de filtros de EMI.
El dimensionamiento del filtro LC es el siguiente:

1

fo= 2V L x C @9
L= 1 4.5)
o (47Tf0)20 ’

Se selecciond una frecuencia de corte fy=20 kHz para el filtro y un valor para la
capacitancia C=10 uF, resultando en una inductancia L= 6,3 yH. La etapa de entrada y
la etapa de salida del driver IR2110 se alimentan con diferentes niveles de voltaje. Para
el disparo de los MOSFET se utiliza un nivel de VCC = 12V mientras que las etapas
de control se alimentan con niveles de voltaje de VDD = 5V. Para la generacién de
VDD se emplea el regulador lineal de la serie 7805, con esto se evita utilizar diferentes
alimentaciones externas a la placa, ademads, al ser un consumo muy reducido no supondra
un calentamiento ni una pérdida de rendimiento excesivo. En la Figura 4.12 se observa una
fotografia de la placa de control disefiada para la celda Puente-H basado en el dispositivo
SiC-MOSFET.
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Figura 4.12 Placa de control para una celda Puente-H basado en SiC-MOSFET.

4.2.3. Etapa de potencia

En esta seccidn se presenta el disefio la etapa de potencia, consistente en un esquema
Puente-H completo. La implementacién del DC-Link se realiza mediante capacitores cuya
carga se controla mediante el algoritmo de control predictivo desarrollado, ademads la placa
permite implementar de manera opcional el DC-Link mediante el uso de fuentes de poder
DC externas, cada voltaje de los DC-Link debe ser independiente una de la otra, de forma
a cumplir el objetivo de un disefio modular. En la Tabla 4.3 se muestran los criterios de
disefio mas relevantes para la placa de potencia.

Parametro Valor | Unidad
Voltaje del DC-Link 200 v
Potencia maxima 2400 | W
Frecuencia de operacién | 100 kHz

Tabla 4.3 Criterios de disefio para la etapa de potencia.

Uno de los objetivos utilizando celdas Puente-H es desarrollar un esquema que pueda
ser implementado en una arquitectura multinivel utilizando celdas puente-H en cascada, el
cual se caracteriza por tener dos o mds circuitos Puente-H completo conectadas en serie.
Cada celda que conforma al Puente-H se encuentra conectada de forma aislada, por lo que
el disefio de un convertidor Puente-H multinivel en cascada se reduce al de un circuito en
configuracién puente completo. En la Figura 4.13 se observa el esquema propuesto para
el disefio de la placa de potencia para el esquema Puente-H completo.
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Figura 4.13 Esquema eléctrico del Puente-H basado en el dispositivo SiC-MOSFET.

En los apartados siguientes se detalla el proceso de disefio para cada parte constitutiva
del Puente-H, haciendo especial énfasis en el procedimiento para el dimensionamiento de
los componentes electronicos.

4.2.3.1. Dimensionamiento del DC-Link. El nivel de voltaje del DC-Link se deter-
mina en base al voltaje que requiere la carga. En este caso, los cdlculos se realizan
considerando que el disefio pueda utilizarse en un esquema de dos niveles o multinivel,
por tanto cada celda debe ser capaz entregar el voltaje requerido para ambos casos. El
voltaje requerido puede determinarse mediante la ecuacién 4.6.

Viinea = V3 % Vigse = V3 %220 = 381 V (4.6)

Se seleccionard un voltaje para el DC-Link de 400 V, el valor del capacitor a ser
utilizado para el DC-Link puede expresarse mediante la ecuacion 4.7.

Prom
- Q*W*VDC*AVDC
donde el valor de la potencia P,,,, = 2400 W, el voltaje sobre el capacitor posee un
valor Vpc=400 V, con una variacioén del 1 % en AVpc =4V, resultando en un valor de
capacitancia C = 1194 p F.

%))
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4.2.3.2. Dispositivos de conmutacion El dispositivo SiIC-MOSFET seleccionado pa-
ra el disefio es el CAS120M12BM2 fabricado por las firmas Wolfspeed/Cree. El dispositivo
CAS120M12BM2 es un médulo de potencia que posee en un unico encapsulado una
topologia de medio Puente-H, este médulo de carburo de silicio ofrece pérdidas muy bajas
con una operacion de alta eficiencia, ademdas cuenta con una corriente de recuperacion
inversa de valor cero y corriente de cola de apagado de valor cero. El mdédulo permite
disefiar sistemas compactos y ligeros, siendo este médulo de medio de Puente-H ideal
para aplicaciones de APFs. En la Tabla 4.4 se observa los pardmetros mas relevantes del
dispositivo SiC-MOSFET seleccionado [61].

Parametro Simbolo | Valor Unidad
Voltaje drenador - fuente Vbsmas 1.2 kV
Voltaje puerta - fuente Vasmaz -10/425 \Y%
Corriente de drenador continuo Ip 193 A
Pulso de corriente de drenador Ippuisey | 480 A
Corriente del diodo continuo Ir 305 A
Temperatura de la juntura TJmax -40to +150 | °C
Disipacidn de potencia Pp 925 w
Corriente de drenador para Vgs =0V | Ipgss 80-300 HA
Resistencia de canal en conducccion Rpsn) | 13-16 m¢)

Tabla 4.4 Pardmetros eléctricos del SiC-MOSFET CAS120M12BM2 a 25 °C.

Con el fin de prevenir dafios sobre el APF debido a transitorios de tensién que pudieran
presentarse, se considera un margen de seguridad en los niveles de voltaje y corriente
del 80 % para la seleccion de los dispositivos de conmutacién, por lo tanto los niveles
que deben soportar los componentes se calculan mediante las ecuaciones 4.8 y 4.9,

respectivamente.

Vbsmaz = 1,8 Vbe = 1,8 % 400 =720V 4.8)

ID7nam:1,8*ID:1,8*8:14,4A (49)

Mediante los parametros descritos en la Tabla 4.4 se observa que el SiC-MOSFET
CAS120M12BM2 cumple con los niveles de voltaje y corriente requeridos para el disefo.

4.2.3.3. Diseno térmico Uno de los puntos mas importantes a considerar para llevar
a cabo la implementacién del convertidor Puente-H es lo referente al disefio térmico,
para la realizacién de los cdlculos referentes al disefio térmico es necesario determinar
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la disipacion de potencia durante el tiempo de encendido y el tiempo de apagado de
los SiC-MOSFET, ademas de la potencia disipada en los instantes de tiempo en que el
SiC-MOSFET permanece en conduccién. La pérdida por conduccién y las pérdidas por
conmutacién son dependientes de los niveles de voltaje y corriente manejados asi como la
frecuencia de conmutacion y ciclo de trabajo de las sefiales de disparo. Las pérdidas por

conduccioén se dividen pueden aproximar mediante la siguiente ecuacion.

PCD :VDS*ID :RDSOn(ID)*I%) (4.10)

Mientras que las pérdidas por conmutacién se divide en dos partes, siendo las mismas
las pérdidas por conmutacion durante las transiciones altas y las pérdidas por conmutacién
durante las transiciones bajas, dichas pérdidas se pueden estimar mediante las ecuaciones

4.11 y 4.12, respectivamente.

Vool

Psnigh = 2L« f, 4.11)
I

Py = VD’; Pirxf (4.12)

Los datos necesarios para el cdlculo de las pérdidas se obtienen mediante las hojas del
fabricante del SIC-MOSFET CAS120M12BM2 y se observan en la Tabla 4.5.

Parametro Simbolo | Valor | Unidad
Pérdidas de potencia, transicion alta E,, 1.2 mJ
Pérdidas de potencia, transicion baja Eozf 025 | ml
Resistencia térmica entre el encapsulado y la juntura | Rynyon | 0.135 | °C/W

Tabla 4.5 Parametros térmicos y de conmutacion del SiC-MOSFET CAS120M12BM2.

Para los cdlculos de pérdidas por conduccién se considera una corriente Ip =8 A y una
resistencia Rpg,, = 16m €2, resultando en una potencia disipada por conduccién de valor
Pcop =1,024 W. Se considera una frecuencia de conmutacién de valor f; = 100 kHz para
los célculos de pérdidas por conmutacion, resultando en una potencia disipada de valor
Psiotai= 8,96 W, siendo ésta la suma de las potencias Pspign Y PSiow. Con los valores
obtenidos para las pérdidas por conduccién y conmutacién se determinan las pérdidas
totales del SiC-MOSFET, el cdlculo de las pérdidas totales se observa en la ecuacion 4.13 .

Piotal = Pcp + Pstotal = 1,024 8,96 = 9,98W (4.13)
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Figura 4.14 Modelado utilizado para los cdlculos de disipacién de potencia.

Pp

Para la eleccion del tipo de disipador se requiere calcular la resistencia térmica del
disipador al ambiente R4, el cual se calcula utilizando el siguiente el modelado observado
en el esquema la Figura 4.14. La resistencia térmica del disipador al ambiente puede

calcularse mediante la siguiente ecuacion:

T T,
==

donde R4, representa la resistencia térmica entre el disipador y el ambiente, T es la

Rga —Rjc— Req 4.14)

temperatura de la juntura del semiconductor, T;, corresponde al valor de la temperatura
ambiente, ;. representa a la resistencia térmica de la juntura y el encapsulado, Pp la
potencia disipada total por el dispositivo y finalmente R.q4 corresponde a la resistencia
térmica del encapsulado y el disipador.

De las hojas del fabricante se obtiene los valores de ;. = 0,135 °C/W, T;;,4,=150 °C,
ademds, por regla general, R4 se puede considerar entre 0.5 °C/W y 1 °C/W siempre
y cuando la unién que se haga entre el componente y el disipador sea directa (sin mica
aislante) y con silicona termoconductora. Si esta unién se efectia con mica y sin silicona
se tendria resistencias térmicas de contacto entre 1 °C/W y 2 °C/W. Si se requiere utilizar
mica para aislar es posible aplicar silicona termoconductora, en cuyo caso la resistencia
estaria comprendida entre 1 °C/W y 1,5 °C/W. La temperatura ambiente se considerara de
valor T, =40 °C y a la potencia disipada se le dard un margen de tolerancia del 80 % por
encima del valor calculado anteriormente, resultando en un valor final de Pp = 18 W. Con
los valores mencionados se obtiene una resistencia térmica R4, = 4,97 °C/W, con lo cual
puede seleccionarse el disipador adecuado [62].

4.2.3.4. Dimensionamiento de la red de snubber De forma a mejorar el rendimiento
de los circuitos de conmutacién de los convertidores de potencia, se colocan circuitos de
snubbers en los interruptores de potencia para suprimir los picos de voltaje y amortiguar
la oscilacién transitoria provocada por la inductancia del circuito cuando se abre un

interruptor. El disefio adecuado de la red de snubber ofrece mayor fiabilidad, asi como
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mayor eficiencia y reduccion de las interferencias EMI [63]. Entre muchos tipos de
snubbers, el snubber constituido por un resistor, capacitor y diodo (RCD) es el circuito de
amortiguacién mas ampliamente utilizado debido a su simplicidad. Para el disefio realizado
en el presente trabajo se opta por la configuracién RCD, en las secciones posteriores se
detalla el disefio de la red de snubber [64]. En la Figura 4.15 se observa el esquemaético
de la red de snubber RCD utilizado para cumplir con los objetivos de Tesis. El valor del
capacitor utilizado para el circuito de snubber se determina mediante la siguiente ecuacion:

LM * Igff
(Vbsp2 — Vpp)?

donde Ly, representa el valor de la inductancia parasita, Vg po representa el voltaje pico

C, = (4.15)

en conduccién directa sobre el capacitor CY, I,y representa la corriente de apagado y
Vpp es el valor del voltaje del DC-Link. Para el calculo del capacitor C's se consideran

los valores observados en la Tabla 4.6.

Parametro Valor | Unidad
Inductacia parasita (L) 15 nF
Voltaje pico en conduccién directa (Vpgpa) | 480 \"
voltaje DC-Link (Vpp) 400 \%
Corriente de apagado (I,5f) 8 A

Tabla 4.6 Parametros utilizados para el dimensionamiento de C.

Vbp
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K J8
$R3
> W D2
=
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R1 -
R2 ( _— C1 _— C2

Figura 4.15 Esquema eléctrico del snubber RCD.
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Con los valores mencionados se obtiene el valor del capacitor C;=150 pF. Para el
dimensionamiento del resistor para el circuito de snubber se utiliza la siguiente ecuacion:

1

< - -
RS_2,3*CS*fs

(4.16)

Considerando una frecuencia de conmutacién fs = 100 kHz y el valor de 'y calculado
anteriormente se obtiene el valor de R, = 28,9 . El diodo utilizado en la red de snubber
debe ser uno de conmutacion rapida y que pueda manejar la corriente de operacion del
esquema Puente-H.

Como margen de seguridad adicional, se puede anadir una red de diodos y resistencia
en el terminal gate del SiC-MOSFET, como se muestra en la Figura 4.15. El propésito de
esta red es retrasar el encendido del dispositivo de potencia, sin afectar el apagado de los
SiC-MOSFET, insertando un tiempo muerto adicional. La red resistor-diodo también es
til para reducir el sobrepico durante el tiempo de recuperacion inversa del dispositivo.
El controlador IR2110S es capaz de entregar una corriente de 2 A en sus salidas, para
el disparo de los SiC-MOSFET, de modo a limitar el valor de dicha corriente, se utiliza
un resistor R, = 47 (), el voltaje de disparo a la salida del terminal gate es Vg =12V,
resultando en una corriente de salida proporcionada por el IR2110S de valor I, = 250 mA.

Figura4.16 Placa de potencia para Puente-H basado en el dispositivo de potencia SiC-MOSFET.
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De manera a reducir las osciclaciones y sobrepicos en las sefiales de disparos de los
SiC-MOSFET se implementa un filtro paso bajos, el capacitor del filtro RC se implementa
utilizando la capacitancia parasita de entrada C;ss del SIC-MOSFET, el cual posee un
valor de Cj55 = 6,3 nF y ademads el resistor conectado al terminal gate, posee un valor de
R, =47 Q, resultando en una frecuencia de corte igual a fy = 537,5 kHz.

En la Figura 4.16 se observa una fotografia de la placa de potencia disefiada para
el montaje de los SiC-MOSFET Yy sus circuitos de acondicionamiento de sefiales. En
dicha placa se montan dos medio Puente-H con su propio DC-Link con la opcién de ser
implementado mediante el uso de capacitores o fuentes de DC independientes.

4.3. Circuito de acondicionamiento de senales medidas

Las sefiales eléctricas a ser procesadas como pardmetros de entrada en los algoritmos
de control implementados necesitan de una etapa previa de acondicionamiento de manera
a cumplir con los niveles de voltaje requeridos por los conversores analdgicos digitales
(ADC) de los dispositivos que serdn utilizados para efectuar el control en tiempo discreto
del APF. La adquisicién de las sefales eléctricas se realiza mediante los sensores o
transductores. El esquema de la adquisicion de voltajes y corrientes es el que se muestra
en la Figura 4.17.

Para la medicion de los voltajes se utiliza un transformador de voltaje, en la implemen-
tacion realizada en el presente trabajo se utiliza el transformador PCB VBN 1/1/6, cuyas
principales caracteristicas se muestran en la Tabla 4.7 [65]. Para las mediciones de co-
rriente se utiliza el transductor de corriente LEM LA-55P, cuyas principales caracteristicas
se aprecian en la Tabla 4.8 [66].

Senal de Transformador Circuito

L, .. DSP
medicién reductor acondicionador
220 Vrus 6 Verus 0-3V,
Senal de Transformador Circuito

L, . DSP
medicién reductor acondicionador

Y

15 Arus 15 mAguys

Figura 4.17 Esquema general de adquisicién de sefiales.
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Caracteristica ‘ Valor ‘ Unidad
Voltaje de entrada 230 \"

Rango de frecuencia 50 — 60 | Hz

Voltaje de salida 6 v

Eficiencia 57 %

Potencia 1,0 VA

Voltaje sin carga (x factor) | 1,31 adimensional

Tabla 4.7 Transformador de voltaje de montaje PCB VB 1,0/1/6.

Caracteristica ‘ Valor ‘ Unidad
Ratio de conversion 1:1000 | adimensional
Corriente nominal primario 50 A

Corriente nominal secundario | 5 mA

Rango de medicién 0—-70 A

Voltaje de suministro 12—-15 |V

Tabla 4.8 Transductor de corriente LEM LA-55P.

4.3.1. Circuito de acondicionamiento para senales de tipo voltaje

Los periféricos ADCs de los dispositivos DSP operan dentro del rango de 0 V a
3V, por lo tanto, es necesario una adaptacion de los niveles de amplitud de las sefiales
medidas al rango permitido por el DSP. Para acondicionar las sefiales analégicas de voltaje
primeramente debe reducirse el nivel de la sefial medida, para luego modificar el nivel de
continua (offset) a un nivel de 1,5 V. El proceso se de cambio de niveles y de offset se
muestra en la Figura 4.18.
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Figura 4.18 Acondicionamiento de sefiales tipo voltaje.

Para el disefio se opt6 por una configuracion de entrada diferencial, para obtener mejores
prestaciones en cuanto a inmunidad al ruido en modo comtin. La primera etapa del circuito
acondicionador consta de dos amplificadores en configuracién inversora, implementados
mediante un amplificador operacional de bajo ruido OPA2277 [67]. La sefal de entrada
es aplicada a las entradas individuales de los amplificadores operacionales Ul y U2, los
cuales estdn conectados en configuracién inversora, logrando de esta manera una entrada
tipo diferencial de voltaje. La segunda etapa consta de un amplificador seguidor de voltaje,
cuya funcién en entregar un voltaje de referencia ajustable obtenido mediante el uso de
una referencia de voltaje de valor a 1,5 V, utilizado para modificar el nivel de continua
de las sefiales alternas provenientes a la etapa anterior. Finalmente, la tercera etapa esta
constituido por un amplificador diferencial, el cual recibe las sefiales provenientes de
las etapas anteriores. En la Figura 4.19 se observa el esquema eléctrico del circuito
implementado para la realizacién del acondicionamiento de las sefiales de voltaje, el
mismo consta de los bloques mencionados en apartados anteriores.

La funcién de transferencia del circuito se muestra en la siguiente ecuacion.

Ry Rz R7 Ry Ry Rg
Vo= —x—xVia— 14 =L —— )k —*xVip+ | =——— | * Vi
R, Rs " ( Rs) [\Ro+Rs) Rs """ \Rs+Ro !
4.17)
siendo el voltaje de entrada igual V; = V3 4 — Vi . El dimensionamiento de los compo-
nentes se realizé de la siguiente manera; primeramente se determina la amplitud pico de

salida del transformador reductor de voltaje, el cual posee un valor igual a:

Vi = Vims ¥ V2 = 8,485V (4.18)
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Figura 4.19 Esquematico del circuito utilizado para acondicionar las sefiales de voltaje.

El voltaje de salida deseado el de 3 V},,, con nivel de continua de 0 V, por lo que la

ganancia de la primera etapa puede ajustarse a un valor igual a:
Voo Ry 1,5
Via Ri 8,485

Los valores seleccionados para los resistores son Ry = 10 k2 y Ry = 56,5 k(). Andloga-
mente se seleccionan los mismos valores para R3 y R4. Por otro lado, para los resistores

=0,176 (4.19)
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de la segunda y tercera etapa se seleccionan valores iguales, siendo los mismos Rs =
10k, Rg=10kQ, Ry =10k, Rg = 10kQ y R1p = 10 k2. Finalmente , la ecuacion
resultante del circuito de acondicionamiento queda expresada por la ecuacién 4.20.

V, =0,176 % (Via — Vi) + 1,5V = 0,176 % V; + 1,5V (4.20)

Los resistores R1; y R12 se utilizan para disminuir el efecto de las corrientes de desba-
lance a las entradas del amplificador operacional. Dichos resistores pueden determinarse
mediante la siguiente expresion:

o Rl*RQ
 Ri+ Ry

El valor utilizado para los resistores es R11 = 8,2 k2 y Ry2 = 8,2 k ). Por otro lado, a

R 4.21)

cada terminal de alimentacién de los amplificadores operacionales se coloca un filtro RC
de modo a estabilizar los voltajes de alimentacién y proveer de mayor inmunidad a ruidos
presentes en las mismas. En la fotografia de la Figura 4.20 se observa la placa disefiada
para el circuito de acondicionamiento de sefales de tipo voltaje.

Figura 4.20 Placa del circuito de acondicionamiento de voltaje.
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4.3.2. Circuito de acondicionamiento para senales de tipo corriente

En la Figura 4.21, se muestra el esquematico del circuito correspondiente a la etapa
de conversion de corriente a voltaje, el cual es utilizado para acondicionar las sefiales
de los sensores de corriente de efecto Hall. La salida de este circuito estd conectada
directamente a la entrada de los conversores ADC de la placa de control basada en el DSP
TMS320F28335 [68].

Tal como puede apreciarse, el esquema disefiado posee un convertidor de corriente a
voltaje basado en el amplificador de transimpedancia OPA 690 fabricado por la empresa
Texas Instruments. En esta configuracion, la sensibilidad del convertidor estd determinado
por el valor de Ry que se muestra en el esquemadtico. Por otro lado, la capacitancia C'y
que se muestra en el esquema permite compensar el efecto del ruido de alta frecuencia
introducido al convertidor, haciendo que la posicién del polo en lazo cerrado quede
definido mediante la siguiente ecuacién de disefio:

1 GBP 4.22)
27TRf Cf 47TRf Cd '
R10
47K
SV
v REF3133AIDBZT I'Cfo\ l‘”
+5. F3133 n
REF2 33v2 | RVAR2 rflmur
T LN Sour P2 = -
© KR RI2
“l RII 12K
12K +5V
(ﬁ’
-

OPA350
U6

. y RIS
56 u :
2 12K 12K
OPAG90
L s

Figura 4.21 Esquemitico del convertidor /-V utilizado para acondicionar las sefiales de los
sensores de efecto Hall.
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La ecuacién 4.22 proporciona un ancho de banda (f_34p5) aproximadamente igual a:

GBP

—_— 4.23
47TRf Cd ( )

f—3dB =

donde GBP representa el producto ancho de banda por ganancia del amplificador ope-
racional OPA 690 [69]. Teniendo en cuenta las ecuaciones de disefio (4.22) y (4.23), y
considerando una tension de salida deseada de £1,5 V, para un rango de corriente de
entrada de =25 mA, es posible determinar el valor de la resistencia de realimentacién de
valor Ry = 56 (). Esta resistencia de realimentacién calculada permite generar un voltaje
maximo a su salida de 1,5 V cuando a la entrada se tiene 25 mA de corriente, sin embargo
la corriente maxima que puede sacar el sensor es de 50 mA, lo que limita el uso de la placa
en caso de que se quiera trabajar con corrientes mayores. Con el fin de paliar esta situacién
se coloca un potenciémetro de precision 1 k€2 en lugar de la resistencia R permitiendo
asi que la placa sea calibrada facilmente segun la precision con la que se quiera trabajar.
Una vez determinado el valor de la resistencia R s, y conociendo los requisitos de ancho de
banda es posible determinar los valores de los capacitores implicitos en el disefio realizado
Cq=4,7 uFy Cy = 10 nF, respectivamente.

Por otra parte, el circuito consta de amplificador inversor basado en el circuito integrado
OPA27 fabricado por la empresa Texas Instruments [70]. La funcién de este circuito es la
de proveer una sefial de referencia constante de amplitud 1,5 V sobre la cual ird montada
la sefial acondicionada proveniente del sensor de corriente. el voltaje de referencia es
proveido por una referencia de voltaje de valor 3,3 V basado en circuito integrado REF3303
fabricado por la empresa Texas Instruments. Para lograr que la amplitud del voltaje de
entrada se reduzca a 1,5 V se evalda la funcién de transferencia del amplificador:

Y = _B2 (4.24)
Vi Ry

Si Ry = 2,2 k€2 es posible determinar el valor de R; considerando una tension de
entrada de 3,3 V y una de salida de 1,5 V, de donde se obtiene que R; = 4,84 k2. Como no
es un valor de resistencia disponible comercialmente se opta por utilizar un potenciémetro
precision de 10 k2 que permita el ajuste fino de la ganancia. Finalmente, las salidas de
ambos amplificadores son conectados a un amplificador en configuracién sumador inversor,
calibrado de tal forma a que si la corriente de salida del sensor de efecto Hall es cero, la
salida del amplificador de tension sea de 1,5 V. De esta manera la tensién a la salida del
amplificador operacional fluctia alrededor de 1,5 V. Esta etapa se implementa mediante
un amplificador operacional de la serie OPA 350, donde el voltaje de alimentacion de este

dispositivo es de 5 V.
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Figura 4.22  Placa del circuito de acondicionamiento de corriente.

El operacional OPA 350 proporciona un rango de variacion de la sefial compatible con
las entradas del conversor ADC de la placa de control. En la Figura 4.22 se observa una
fotografia de la placa disefiada para el circuito de acondicionamiento de sefiales de tipo

corriente.

4.4. Conclusiones del capitulo

En el presente capitulo se presentd el proceso de disefio de los diferentes circuitos
necesarios para la implementacion de la celda Puente-H, incluyendo el circuito de control,
la placa de potencia para los SiC-MOSFET asi como los circuitos de medicién y acon-
dicionamiento de sefiales. Para el disefio de cada circuito se siguid las recomendaciones
presentes en las guias de disefio y notas de aplicacion provistas en las hojas del fabricante.

Ademads, se realizaron consideraciones de manera a reducir las fuentes de ruido que
pudiesen restar eficiencia al sistema. Entre estos circuitos de compensacion estdn incluidas
las redes de snubber utilizado en los interruptores de potencia, los filtros utilizados en
las fuentes de poder de los amplificadores operacionales y filtros RC en las etapas de
procesamiento de sefiales PWM.



CAPITULO 5

RESULTADOS EXPERIMENTALES DEL
ESQUEMA PUENTE-H BASADO EN
SIC-MOSFET

5.1. Introduccion

En esta seccion se realiza una discusion de los resultados experimentales obtenidos con
la bancada experimental disefiada, consistente en una celda Puente-H basado en dispositi-
vos tipo SiC-MOSFET. Se realizaron mediciones en los circuitos de acondicionamiento de
sefiales para los disparos de cada SiC-MOSFET, verificando la ausencia de oscilaciones,
interferencias o sobrepicos en las mismas, ademads, otro aspecto importante es la verifica-
cion de los tiempos muertos entre las sefiales de manera a evitar los cortocircuitos entre
los terminales del DC-Link. Para la etapa de control se requiere unas sefiales de disparos
PWM complementarias en la cual no existan interferencias o sobrepicos y que posea los
niveles de amplitud necesarios para el disparo de cada SiC-MOSFET.

De modo a cuantificar la eficiencia de las celdas Puente-H, se procede a realizar
mediciones de voltajes y corrientes entregados por los SiC-MOSFET, ademés de medir
los tiempos de subida (¢,-) y bajada (¢ ) de las sefiales Vpg € Ip, ya que los mismos son
los responsables de generar el solapamiento de las sefiales Vpg e Ip generando pérdidas

Tesis de Maestria. 75
Por Julio Pacher.
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de potencia y disminuyendo la eficiencia del sistema. Con los datos obtenidos es posible
cuantificar la eficiencia del sistema para diferentes valores de potencia entregada a la carga
Ry, y con diferentes frecuencias de conmutacion f.

5.2. Plataforma experimental del convertidor Puente-H

En la Figura 5.1 (a), se observa el esquema del sistema experimental implementado pa-
ra cuantificar la eficiencia, rendimiento y caracteristicas de conmutacién de los dispositivos
SiC-MOSFET.

Generador
de senales

Sonda de voltaje
diferencial y
sonda de corriente

Receptor de fibra
6ptica (HFBR-25217)

N e 2& Py, PWM
Fuente de poder v generador de Controlador
DC/DC tiempo muerto SiC-MOSFET
R

(b) Controlador Puente-H.

Figura 5.1 Circuitos de transmisién y recepcion por fibra optica.
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En la Figura 5.1 (b) se observan los bloques del sistema, el cual lo integran los circuitos
receptores de fibra Optica, acondicionamiento de sefiales de disparo, controladores de
circuitos Puente-H basados en SiC-MOSFET y las fuentes de alimentacion con aislamiento
galvéanico. Los SiC-MOSFET se encuentran montados en otras placa de forma a lograr una
estructura modular mediante la interconexioén independiente de cada celda Puente-H. El
PCB de cada circuito posee puntos de medicién para la visualizacion de todas las sefiales
relevantes.

Para las mediciones se utilizé una carga tipo resistencia-inductor (RL) con R =20 Q y
L =10 pH, ajustando el valor del DC-Link mediante el uso de fuentes de alimentacién de
DC para entregar diferentes valores de potencia de salida a la carga. Las mediciones para
potencias de salida de 1 kW y 0,5 kW se realizaron utilizando diferentes frecuencias de
operacion en un rango entre 50 kHz y 200 kHz mediante el uso un generador de sefiales.
La corriente de salida I, y la corriente de drenador I se miden utilizando una sonda
de corriente, el voltaje Vpg y el voltaje V,, se miden utilizando una sonda diferencial de
voltaje.

5.3. Resultados experimentales

Las mediciones de eficiencia y pérdida de generadas en las celdas Puente-H se realizan
de forma a validar la eficiencia de los dispositivos SIC-MOSFET en aplicaciones de alta
frecuencia, en comparacion con el modelo de pérdida discutido en las secciones anteriores

y basado en los datos proporcionados por las hojas del fabricante.

5.3.1. Medicion de las sefiales PWM y tiempo muerto

Primeramente se verifica las sefiales recibidas por los receptores de fibra 6ptica, y su
posterior acondicionamiento de sefiales. En la Figura 5.2 (a) se observa las sefiales de
salida PWM y PWM provenientes del acondicionador de sefiales. Como puede observarse,
las sefiales PWM y PWM no presenten sobrepicos u oscilaciones, debido principales a la
accion del filtro RC paso bajo, aunque si presenta una ligera atenuacion en la amplitud

debido paso a través del filtro.

Las sefiales PWM y PWM obtenidas del circuito de acondicionamiento pasan al
bloque encargado de generar los complementos de cada rama del Puente-H y ademas
generar el tiempo muerto de las mismas, las cuales se observan en la Figura 5.2 (b) que
muestra las sefiales PWM y PWM. El valor del tiempo muerto medido es de 1 us para
una frecuencia de conmutacién de 100 kHz. El tiempo muerto se obtiene mediante un
circuito compuesto por puertas logicas 74HC86 y elementos resistivos y capacitivos.
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Figura 5.2 Sefiales PWM y PWM acondicionadas.

5.3.2. Mediciones de las senales de disparo Vg

Las sefiales PWM complementarias generadas por los circuitos de control implementa-
dos mediante el circuito integrado IR2110S se envian a cada SiC-MOSFET para su disparo.
Cada circuito integrado IR2110S controla una rama del Puente-H. En la Figura 5.3 se
observa las sefiales de disparo, las cuales presentan un tiempo de retraso durante las
transiciones bajas y altas,estos tiempos se deben a las capacitancias pardsitas de entrada
parésita de la SIC-MOSFET, las cuales junto con la resistencia R forman un filtro paso

bajo.
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Figura 5.3  Sefiales complementarias de disparo Vg para una rama del Puente-H.

5.3.3. Medicion de las sefiales de salida Vp e I,,

El voltaje de salida (V,) y la corriente de salida (I,) se muestran en la Figura 5.4.
Se observa que la sefal I, presenta una transicién mas lenta entre niveles alto y bajo
en comparacién con V,, debido a la naturaleza inductiva de la carga. Se observa que las

seflales de salida no presentan sobrepicos u oscilaciones importante, por tanto su respuesta
es la esperada para el tipo de carga utilizado.
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Figura 5.4 Seiales del voltaje de salida (V,) y la corriente de salida (I,) entregada a la carga RL
para una potencia de 1 kW (Ch1: voltaje de salida —100 V/div; Ch2: corriente de salida — 5 A/div).
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5.3.4. Mediciones de las sefiales Vpge Ip

Para analizar las caracteristicas de conmutacién es necesario realizar mediciones de
las sefales de corriente Ip y el voltaje Vpg sobre el SiC-MOSFET. Son deseables ca-
racteristicas tales como reduccién de sobrepaso u oscilaciones. En la Figura 5.5 (a), se
observan las sefiales de voltaje Vpgs e Ip. En la Figura 5.5 (b) se observa la presencia de
superposiciones en las sefiales Ip y Vpg, los instantes de tiempo en los que se presentan la
superposicion estédn etiquetados como oy, y oy dentro de la figura, con valores medidos
de 76 ns y 80 ns respectivamente. Los tiempos ., y {,fs son los principales causantes de
las pérdidas por conmutacion en los dispositivos de potencia.
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(a) Seniales Ip y Vpg en el SiC-MOSFET.
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(b) Superposicion entre sefiales Ip y Vps.

Figura 5.5 Caracteristicas de conmutacién del SiC-MOSFET para 1 kW.
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5.3.5. Calculo de las pérdidas de potencia y la eficiencia

= Potencia disipada = = Eficiencia

Eficiencia (%)

Potencia disipada (W)

0.5 KW -~
!

1 I |
50 75 100 125 150 175 200
Frecuencia (kHz)

Figura 5.6 Eficiencia (lineas rojas) y pérdidas de potencia (lineas azules) en funcién a la
frecuencia de conmutacién.

Para cuantificar las pérdidas del disefio de la celda Puente-H con SiC-MOSFET y
de forma a determinar la eficiencia del mismo, se procede a realizar mediciones para
diferentes valores de frecuencia de conmutacion. En la Figura 5.6 se observa los resultados
de las mediciones realizadas. Ademds, se han realizado algunas pruebas experimentales
variando la potencia de salida (0,5 kW y 1 kW), asi como la frecuencia de conmutacién
(de 50 kHz a 200 kHz). De acuerdo con los resultados obtenidos en la Figura 5.6, las
pérdidas totales aumentan con la frecuencia mientras que las pérdidas de conduccién
disminuyen con el aumento de la frecuencia, a su vez, las pérdidas por conmutacién
aumentan linealmente con la frecuencia. Se observa que la eficiencia es mds del 95,5 %
para todos los casos analizados, siendo a 50 kHz la mayor eficiencia 98,5 % para una
potencia de salida de 1 kW.

5.4. Comparacion entre dispositivos de potencia

Se realizé un andlisis comparativo entre semiconductores SiC-MOSFET y Si-MOSFET
utilizando un circuito Puente-H bésico aplicado a una carga tipo RL. Se realizaron pruebas
a frecuencias PWM de 19,5 kHz, 78,1 kHz y 156 kHz y los ciclos de trabajo fueron 50 %,
75 % y 25 %. Las formas de onda del controlador del Puente-H fueron observadas por un
osciloscopio, y las sefiales de voltajes y corrientes obtenidas mediante el uso de sondas
diferenciales de voltaje y sondas de corriente.
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5.4.1. Descripcion de la plataforma experimental

(a) Plataformas de pruebas para SiC-MOSFET. (b) Plataformas de pruebas para Si-MOSFET.

Figura 5.7 Plataformas experimental de pruebas para SiC-MOSFET y Si-MOSFET.

El hardware que permite evaluar la eficiencia contiene los componentes, dsPIC (ds-
PIC33FJ128MC802), controlador de motor IR2110PBF, SiC MOSFET (SCH2080KE),
Si MOSFET (IRLB3034PBF) y rectificadores (MBR20200CT); motor lineal, fuente de
alimentacién DC, y una PC. La plataforma experimental para la realizacién de las medi-
ciones con los dispositivos SiC-MOSFET y Si-MOSFET se observan en las fotografias de
la Figura 5.7 (a) y de la Figura 5.7 (b), respectivamente.

Parametro Unidad SiC- Si-MOSFET
MOSFET IRLB3034PBF
SCH2080KE
Voltage de Ruptura Dreno-Fuente [V] 1200 40
Resistencia Estatica Dreno-Fuente [mQ] 80 1.4
Corriente Continua del Dreno [A] 40 195
Maixima potencia de Disipacién [W] 262 375
Tiempo de retardo Turn-On [ns] 37 65
Tiempo de subida [ns] 33 827
Tiempo de retardo Turn-Off [ns] 70 97
Tiempo de bajada [ns] 28 355
Capacitancia de entrada [pF] 1850 10315

Tabla 5.1 Especificacones técnicas del SiC-MOSFET y Si-MOSFET.



COMPARACION ENTRE DISPOSITIVOS DE POTENCIA 83

Algunas especificaciones importantes de SIC-MOSFET y Si-MOSFET se enumeran
en la Tabla 5.1. Existen diferencias significativas en la tensién entre drenador y fuente,
corriente del drenador, tiempo de subida, tiempo de caida, y la capacidad parésita de
entrada. Los SiC-MOSFET tienen mayor ventaja para aplicaciones de alta tensién y
frecuencia elevada debido a sus niveles eléctricos de operacion superiores y su capacitancia
pardsita de entrada inferior, lo cual convierte en un dispositivo con mejores prestaciones
para aplicaciones de elevada frecuencia de conmutacion.

5.4.2. Comparativa entre la corriente y la temperatura en el Puente-H

La corriente entregada a la carga por el controlador del esquema Puente-H se observa
en la Figura 5.8 (a), en la misma se relaciona la corriente entregada con a la frecuencia
de conmutacién y el ciclo de trabajo de la senal PWM, por otro lado, la temperatura
alcanzada por los dispositivos de conmutacién SiC-MOSFET y Si-MOSFET se observa
en la Figura 5.8 (b), de igual manera en relacién a la frecuencia de conmutacioén y el ciclo
de trabajo de la senal PWM. Bajo las mismas condiciones de prueba, se observa que la
corriente entregada por el Si-MOSFET asi como la temperatura alcanzada por el mismo es
mayor comparativamente a la alcanzada por el dispositivo SiC-MOSFET. Se observa que
para una frecuencia fs = 156 kHz y ciclo de trabajo de valor D( %)= 25 % la corriente
Ip posee un valor de 1.1 A'y 2.0 A para el dispositivo SiC-MOSFET y Si-MOSFET,
respectivamente. La temperatura presentada bajo esas condiciones de operacién fueron de
39 °Cy 76 °C para el SiC-MOSFET y Si-MOSFET, respectivamente. Estos resultados
muestran que para aplicaciones que requieren alta potencia, el SIC-MOSFET presenta
mejores prestaciones comparativamente a los dispositivos Si-MOSFET.

== SiC MOSFET == Si MOSFET == SiC-MOSFET == Si-MOSFET
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(a) Corriente en la carga. (b) Temperatura de los semiconductores.

Figura 5.8 Corriente y la temperatura en el Puente-H basado en SiC-MOSFET y Si-MOSFET.
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5.4.3. Senales de entrada y salida PWM del controlador Puente-H
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(a) Senales de disparo SiC-MOSFET. (b) Seiiales de disparo Si-MOSFET.

Figura 5.9 Senales de disparo para el SIC-MOSFET y Si-MOSFET. Frecuencia f,; = 20kHz.

En la Figura 5.9 (a) se observa las sefiales PWM a la entrada del controlador IR2110S,
Vs(Hy) , asi como la sefial PWM a salida del controlador IR2110S, Vs (Hp), correspon-
diente al lado alto de una rama del Puente-H para el caso del dispositivo SiC-MOSFET. En
la Figura 5.9 (b) se observa las mismas sefiales PWM, pero para el caso del dispositivo
Si-MOSFET. Las mediciones fueron realizadas bajo las mismas configuraciones de voltaje,
y segun lo observado en las formas de onda de la Figura 5.9, existen sobrepicos en las
sefales durante las transiciones entre los estados bajo y alto, el sobrepico medido para el
caso del dispositivo SiC-MOSFET presenta un valor méximo de 20 %, dicho sobrepico se
presenta durante el disparo del SICMOSFET superior, mientras que para el dispositivo
Si-MOSFET la amplitud méxima del sobrepico es de 32 %, e igualmente el sobrepico se
presenta durante el disparo del dispositivo.

5.4.4. Senales de salida del controlador de Puente-H

En la Figura 5.10 (a) se observa los voltajes de las sefiales complementarias de disparo,
medidas a la salida del controlador IR2110S, correspondientes al lado alto (Hp) y lado
bajo (Lo) referidas a GND, para el SiC-MOSFET, por otro lado, en la Figura 5.10 (b)
se observan las sefiales de disparo obtenidas con el dispositivo SI-MOSFET. Segtn lo
observado en las formas de onda de la Figura 5.10, existen pequefios sobrepicos en las
sefales durante las transiciones entre los estados bajo y alto, el sobrepico medido para el
caso del dispositivo SiIC-MOSFET es de valor igual a 8 %.
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Figura 5.10 Seiiales de disparo para el SiC-MOSFET y Si-MOSFET. Frecuencia fs = 20kHz.

Para el caso del dispositivo Si-MOSFET la amplitud del sobrepico presenta un nivel
similar al medido en el dispositivo SiC-MOSFET, con un valor de 8,2%. En ambos
dispositivos se observan oscilaciones con una frecuencia igual a f = 400 kHz, 1a cual es

posible atenuar mediante filtros pasivos RC.

5.5. Conclusiones del capitulo

Los resultados experimentales muestran que las pérdidas de conmutacién aumentan
con la frecuencia mientras que las pérdidas por conduccién disminuyen con la frecuencia.
Las pérdidas por conmutacién en su transicién de bajo a alto representan el 92 % de
pérdidas, mientras que la transicién de alto a bajo representa sélo el 2 %. Las pérdidas por
conduccién representaron 6 % de las pérdidas totales. El disefio responde apropiadamente
dentro del rango de frecuencias de operacion entre 50 kHz y 200 kHz, produciendo una
eficiencia comprendida entre €1 98 % y 95 %.

Teniendo en cuenta el andlisis de los resultados experimentales obtenidos, encontrd
diferencia importante entre los dispositivos SIC-MOSFET y Si-MOSFET referentes a la
temperatura alcanzada por los mismos bajo similares condiciones de operacién, aumentan-
do la temperatura a mayores frecuencias de conmutacion. La temperatura alcanzada por
SiC-MOSFET fue de 39 °C, mientras que la temperatura alcanzada por el Si-MOSFET fue
de 76 °C, para el caso de una frecuencia de conmutacion igual a 156 kHz y ciclo de trabajo
del 25 %. El incremento de la corriente de drenador y el aumento de temperatura a fre-
cuencias elevadas de conmutacién se considera que es debido a la superposicién existente
entre las sefiales del voltaje Vpg y la corriente Ip presentes durante las transiciones entre

los niveles alto y bajo de las mismas. En lo referente a frecuencia de operacidn, se verifica
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que ambos dispositivos son capaces de operar a elevadas frecuencias, hasta 150 kHz para
los experimentos realizados, sin embargo se constata que la disipacion térmica es mayor
en el si-MOSFET, por lo cual se prefiere el uso de los dispositivos SiC-MOSFET para la
aplicacién de APFs.



CAPITULO 6

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

Esta Tesis de Maestria ha abordado el estudio de factibilidad del disefio e implementa-
cién de dispositivos convertidores de potencia basados en tecnologias SIC-MOSFET para
aplicaciones orientados a la electrénica de potencia como ser los filtros activos de potencia,
conversores matriciales, circuitos inversores para el control de motores y aplicaciones de
configuraciones multinivel de los mismos.

Mediante las simulaciones y mediciones realizados con la plataforma experimental
desarrollada se concluye que la eficiencia de estos dispositivos SiC-MOSFET es muy
elevada, lograndose obtener eficiencias del orden del 95 % al 98 % dependiendo de
la frecuencia de conmutacion empleada, ademas a diferencia de otros dispositivos de
potencia tradicionales los SiIC-MOSFET pueden operar dentro de un rango de frecuencias
considerablemente superior con un minimo de pérdidas de potencia debido principalmente
a las caracteristicas eléctricas de los mismos, como ser la baja capacitancia de entrada y
resistencias internas bajas. Las principales contribuciones y conclusiones se resumen a

continuacion:
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= Se realiz6 un andlisis matemdtico de las pérdidas de potencia y eficiencia de disefios
basados en tecnologia SiC-MOSFET.

= Mediante modelos de simulacién proveidos por los fabricantes se logré obtener
resultados simulados, las cuales mediante los calculo tedricos y los resultados experi-
mentales se lograron su validacién.

= Con los resultados experimentales obtenidos se logré el desarrollo de un disefio
para un convertidor Puente-H completo de arquitectura modular capaz de operar en
configuraciones multinivel a elevadas frecuencias de conmutacién

= Los resultados obtenidos han dado como resultado varios articulos en revistas, capitu-
los de libro y articulos en conferencia. La Tabla 6.1 contiene un resumen de los
logros obtenidos durante el desarrollo del trabajo.

Produccion/Actividad Niimero
Articulos en revista cientifica 1 enviado
Articulos de conferencia 4
Participacién en proyectos de 1+D 1
Difusién de resultados 1

Tabla 6.1 Resumen de los logros obtenidos durante el desarrollo de la Tesis de Maestria.

6.1. Trabajos futuros

Como trabajo futuro queda el montaje final de la plataforma multinivel utilizando las
celdas Puente-H modulares, y posteriormente realizar las pruebas con diferentes esquemas
de control, principalmente esquemas de control basados en el control predictivo para
su posterior validacién experimental de la eficiencia de los mismos, cuantificados en su
capacidad de lograr los objetivos propuestos de reduccién de arménicos, compensacion de
potencia reactiva y eliminacién de corrientes en el neutro. Con los objetivos propuestos se
busca:

= Extender el estudio a otras tecnologias de dispositivos semiconductores de potencia.

= Desarrollar nuevos algoritmos de control orientados a mejorar la eficiencia del
sistema.
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= Investigar nuevas topologias de disefio de hardware.
= Investigar nuevas tecnologias referentes a dispositivos de procesamiento.

= Y finalmente realizar aportes significativos dentro del drea de estudio en el que se

engloba el presente trabajo.

En la Figura 6.1 se observa el esquema final a ser implementado para su aplicacién en
filtros activos de potencia multinivel. Cabe aclarar que el dispositivo controlador puede
ser implementado de varias maneras, una de ellas, como fue mencionado en apartados
anteriores mediante el DSP TMS320F28335 de la firma Texas Instruments y ademas
también es posible utilizar el Compac Rio de la firma National Instruments el cual
opera utilizando la plataforma LabView y pone a disposicién de los usuarios médulos
de adquisicion de sefales para voltaje y corrientes, asi como mddulos de expansion para

salidas digitales.

Driver
Celda
Puente-H

FPGA
Nexys 3
(&)

| TX i 3|
Optico

o
IOIOIOK

x
ADCcpo | ADCeom ADCepa | ADCeys | ADCepy
G

Figura 6.1 Plataforma experimental de filtro activo de potencia multinivel con sistema de control
basado en FPGA y CompacRio.
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RESUMEN

RESULTADOS

N
(El presente trabajo muestra el disefio de un esquema para un
controlador de puente-H completo basado en la tecnologia SiC-
MOSFET utilizado para aplicaciones de alta fi iay media
tension. Amodo de cuantificar la eficiencia del disefio se realizaron
mediciones de las pérdidas por conmutacion y las pérdidas por
conduccion que presentan los semiconductores basados en los
resultados experimentales obtenidas en laboratorio con la
\plataforma experimental montada para tal efecto.

INTRODUCCION

Con el desarrollo de la tecnologia de los semiconductores de)
potencia asi como el aumento significativo en la potencia de
computo de los microprocesadores, las capacidades del manejo de
la energia y la velocidad de conmutacién de los dispositivos de
potencia han mejorado considerabl p do mayor
eficiencia a frecuencias mas elevadas.

Actualmente con los avances en fabricacion de nuevos dispositivos
semiconductores basados en tecnologias de carburo de silicio
(SiC), han permitido ampliar las opciones a la hora de seleccionar
los dispositivos de i6n para aplicaciones de p ia. Las
caracteristicas de estos nuevos semiconductores permiten mejorar
la eficiencia del sistema, trabajar bajo tensiones de bloqueo
mayores (del orden de los 1200V en algunos SiC MOSFETs),
ademas tienen como caracteristicas importantes su reducida
pérdida de conduccion asi como la de conmutacion y frecuencias de
conmutacion mas elevadas en comparacion alos IGBT.

El presente trabajo se basa en el desarrollo de una plataforma
experimental formado por un sistema Puente-H completo, sus
circuitos de acondicionamiento de sefiales y controladores,
\utilizando una frecuencia de conmutacion del orden de los 100K hz. )

MATERIALES Y METODOS

J

En la Figura 2 se observa las senales utilizadas para medir los |
intervalos de tiempo de las transiciones presentadas por las sefiales
VDS ¢ ID, ademas se observa los resultados de los calculos de
eficiencia . La imagen termogréfica muestra las temperaturas de

cada sern ductor del puente-H, con los si valores: SP1=
\75,3°C, SP2=72,1°C, SP3=80,6°C, SP4=70,1°C. )
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Figura 2: (Izq. Sup.) Sefiales de salida Vo, To y VGS. (Izq. Inf.) Sefiales VDS e ID de
los SiC-MOSFET. (Der. Sup.) Eficiencia y pérdidas de potencia.
(Der. Inf.) Imagen termogréfica del puente-H.

CONCLUSIONES

Considerando los resultados obtenidos se observan que las)
pérdidas por conmutacion con la fi ia mi

que las pérdidas por conduccion disminuyen con el aumento de la
fi ia. El disefo responde adecuadamente dentro del rango de

1 1)

(En la Figura 1 se observa el sistema experimental i )
para cuantificar la eficiencia de la celda puente-h disefiado. EI
sistema incluye la celda puente-H con sus circuitos de
acondicionamientos, controladores y DC-Link. Para cuantificar la
eficiencia del disefio se procede a medir las tensiones y corrientes
de drenador en los SICMOSFET para diferentes valores de
potencia de salida entregada a la carga . Para las pruebas
experimentales se utilizo una carga tipo RL con valores de R=20
Ohm y L =10uH, el DC-Link se implementé mediante fuentes de

alimentacionde DC.
N J

P ———————

Figura 1: (Izq.) Plataforma experimental utilizada para realizar las mediciones.

fi ias de operacion comprendida entre los 50Khz y 200Khz,
obteniéndose un rendimiento del 98% al 95% conforme aumenta

\la frecuencia. )
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Abstract—There are several control techniques for active
power filter applications. This paper presents a new alternative
of predictive current control for a cascade H-bridge multilevel
converter, where the optimal vector selected by the predictive
controller is used for a modulation stage to obtain a fixed
switching frequency. Simulation results validate the proposal
where almost similar results can be obtained in comparison with
the traditional methods.

Index Terms—Active power filters, cascade H-bridge converter,
fixed switching frequency, predictive control.

I. INTRODUCTION

In recent years, power quality and efficiency issues have
been consolidated as a scientific topic in the field of electrical
engineering due to technical requirements for grid connec-
tion. Actually, power factor (PF), voltage collapse, unbalance,
excessive harmonics, transients and oscillations, have been a
major concern in power transmission and distribution systems.
Non-linear loads normally produce disturbances in power
transmission and distribution systems, causing a high-level
harmonic distortion in the phase currents and voltages. More-
over, reactive loads produce a low PF, causing an excessive
reactive power (VAR) restricting the maximum active power
transfer, adding losses to the power transmission and distri-
bution systems affecting its stability and reliability [1], [2].
Nowadays, several developments of flexible AC transmission
system controllers, such as VAR compensators, have suc-
cessfully been implemented to overcome the aforementioned
drawbacks [3], [4]. Recently, multilevel converters have be-
come a popular alternative to overcome the technological
restrictions of the actual semiconductors devices that have
limited power ratings [5]. Among all multilevel topologies,
the cascaded H-bridge (CHB) multilevel converter is often
considered as one of the most suitable configuration for high-
power static synchronous compensator STATCOM, especially
useful for reactive power compensation [6]. CHB converter-
based STATCOM systems have been widely used in high-
power applications due to its inherent advantages such as: re-
duced switching losses, higher conversion efficiency, modular
structure, scalability to extended to more levels and higher
number of redundant switching states [7]-[10]. Furthermore,
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in terms of control strategies, the CHB converter topology
increases the degrees of freedom due to its modular feature
which allows to impose an asymmetric control approach. In
the mentioned control method certain cells could compensate
the PF associated with the fundamental frequency and other
cells could control the current harmonic distortion [11], [12].

This paper proposes a simple and efficient predictive control
technique applied to the three-phase 7-level CHB converter-
based STATCOM system in combination with a modulation
stage. The predictive model is obtained from the dynamic
equations of the compensation system. Simulation results
are analyzed and compared with the obtained by using the
conventional predictive control approach.

This work is organized as follows. Section II describes the
three-wire CHB multilevel STATCOM topology. Section III
introduces the proposed predictive control technique including
the CHB STATCOM duty cycles calculation approach. A
comparative analysis of the proposed control technique with
a conventional predictive control approach based on variable
switching frequency are discussed in Section IV. Finally,
the main feature of the proposed predictive-fixed switching
frequency technique are summarized in Section V.

II. CHB STATCOM TOPOLOGY

Fig. 1 shows the proposed three-phase 7-level CHB
converter-based STATCOM topology, consisting in three
cascade H-bridge cells per phase. The different H-bridge
cells have an independent DC-link. Each cell contains four
switching devices, resulting in a total of 36 power switches.
Consequently, four switching signals (Sy,;) are needed to
control each cell, where f represents the phase (a, b and c), ¢
the cell number in the corresponding phase (1, 2 or 3) and j
the switching device corresponding to the cell (1, 2, 3 or 4),
respectively. Table I shows the allowed combinations of activa-
tion signals and the respective output voltages corresponding
to the Cell; of the phase “a”, where Cy. is the voltage of
the capacitor. Similar allowed combinations are defined for
the other cells. Other possible combinations are not permitted
because they cause a short circuit in the DC-link of the cell. To
avoid this, only two activation signals and they complementary
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Fig. 1. Three-phase 7-level CHB converter-based STATCOM system.

TABLE I
ALLOWED COMBINATIONS OF ACTIVATION SIGNALS
Sai1 [ Saiz | Saiz | Saws v
1 0 0 1 +Clc
1 1 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 1 0 —Clc

levels are used as shown in Fig. 1 for the particular case of
Cell;.

A. CHB Converter-based STATCOM model

The dynamic model of the circuit configuration (Fig. 2) can
be obtained by using Kirchhoff’s circuit laws. For modeling
purposes, it is assumed that the three-phase voltage sources are
balanced and all modules have the same capacitance and vol-
tage in their DC side. The CHB converter-based STATCOM is
connected at the point of common coupling (PCC). Applying
Kirchhoff’s voltage law for the AC side of the STATCOM, the
following equations are obtained:

R T
dt Ly Ly* Ly
dugfe _ Sy, o
dt — Cac Ri4cCac

where n. is the number of cells, R, is a resistor connected
in parallel to the capacitor Cy. that concentrates the overall
losses in the DC side, Sy, is the commutation function
and the resistor R is the parasitic (series) resistance of the
inductor Lj.

B. Predictive model

For multilevel STATCOMs, the differential equation that
models the AC side is [13]:

i PCC i Ry Ly
il Ry Ly,
ic i< Ry Ly,

i | i

c c e Reactive load

Electric power

grid Ly ¢ Ly

Ry

Ve

S
e vl |

STATCOM
based
7-level CHB

Fig. 2. CHB converter-based STATCOM connection.

digbe
dt

(3)

The predictive model can be obtained by using a forward-
Euler discretization method from the continuous time-domain
model represented by (3), which provides the following equa-
tion:

i9(k+1) = <1 - %) iﬂ""(k)Jr% {vﬁ"“(k) - vﬁ""(k)}

! f @

being 7T, the sampling time, & the actual sample and i*°(k +

1) the prediction of the STATCOM phase currents made at
sample k.

Moreover, the dynamics of the DC side, considering the

ideal case (R4, = 00) can be model by the following equation:

T,Sy,, (k)ig™(k)
Cac
III. PROPOSED CONTROL TECHNIQUE

e (k +1) = v (k) + (©)

Fig. 3 shows the proposed scheme applied to the three-
phase 7-level CHB converter-based STATCOM system. In the
proposed predictive control technique the predicted errors are
computed for each possible voltage vector as:

eie(k+1) =% (k4+1) — i (k + 1) (6)
evge(k 4+ 1) = 03 (k+ 1) — v3e(k + 1) (7

being ei.(k+1) and evg.(k+1) the STATCOM current errors
in the AC side and the capacitor voltage errors in the DC side,
respectively. After performing the prediction of (6) and (7), a
defined cost function is computed recursively at each sampling
period. The cost function provides the ability of incorporating
different control objectives. This function has been typically
defined as a quadratic measure of the predicted error, which
can be defined as [14], [15]:
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being A the weighting factor that gives priority to the control
objectives.

A. Reference generation

The instantaneous active and reactive power references are
obtained from the Clarke transformation approach in o — f3
reference frame by using the following transformation matrix:

1 -1 1
=2 0 4 5 9
S I @
V2 V2 V2

Applying (9), the a — 3 current references in the AC side
of the STATCOM are obtained from:
; &

[ ] "~ (vsa)?+ (vsp)? [ Q:
where the superscript (*) denotes the reference variables and
P} and Q} are the instantaneous active and reactive power
references, respectively. In order to allow an unitary power
factor at the grid side and considering which ideally the
STATCOM do not absorb any active power, the instantaneous
power references can be written as:
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*

Q= 12)

being ()7, the instantaneous reactive load power to be compen-
sate by the H-bridge converter-based STATCOM system. The
STATCOM phase currents references used in the optimization
process are:

. = —QL = VsalLs — VspiLa

[T

where the superscript (') indicates the transposed matrix.

B. Optimization process

The optimization is performed by exhaustive search over
all possible switching vectors of the control action. If n is the
number of H-bridge cells per phase (f), then each vector Sy,
consists in 2n choice signals, where j = 1, ..., ¢; being ¢ the
number of phases. Moreover, the number of possible switching
vectors per phase can be defined as ¢ = 22", During the
optimization process, both, the cost function and the predictive
model must be computed 64 times at each sampling period
to guarantee optimality, since there are 64 possible switching
vectors for the case study. These switching vectors represent
all possible output voltages of the STATCOM, v, v% and v¢,
connected at the PCC. The output voltages can be represented
by the following equation:

ve Vel
| = ve2 | vac 14
e Ve3

where v.1, v.o and w.3 are the optimal levels of the
three-phase 7-level CHB converter-based STATCOM system
(—3,-2,-1,0,1,2,3). The first 15 switching vectors for one
phase (a) are shown in Table II.



TABLE I
FIRST 15 SWITCHING VECTORS FOR A THREE-PHASE 7-LEVEL CHB
CONVERTER-BASED STATCOM SYSTEM

Sa,

I Saii | Sais | Saar | Sazs | Saai | Sass } 7| ver value
0 0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1|2 a
0 0 0 0 1 0 3 1
0 0 0 0 1 1|4 0
0 0 0 1 0 0o | s q
0 0 0 1 0 1| s 2
0 0 0 1 1 0o |7 0
0 0 0 1 1 1| s a1
0 0 1 0 0 0o |9 1
0 0 1 0 0 1 10 0
0 0 1 0 1 0o | n 2
0 0 1 0 1 1|2 1
0 0 1 1 0 0 |13 0
0 0 1 1 0 1 14 -1
0 0 1 1 1 0o |15 1

Finally, the optimization algorithm selects the optimum vec-
tor S°P* that minimizes the defined cost function represented
by (8). Algorithm 1 summarizes the optimization process.

Algorithm 1 Optimization algorithm

1. Initialize J¢ := oo, J¥ := 00, JS := 00,7 := 0
2. Compute the STATCOM reference currents. Eqn. (13).
3. while » < e do

4. S]”<—S}’UVi&j:1,2,3

5. Calculate the STATCOM prediction currents. Eqn. (4).
6. Compute the dynamics of the DC side. Eqn. (5).
7. Compute the errors. Eqns. (6) & (7).

8. Compute the cost function. Eqn. (8).

9. if J¢ < JS then

10. Jg e JY, St S,

11.  end if

12. if J® < J° then

13. Jh = I S S,

14. end if

15. if J¢ < JS then

16. JS e J¢, St S,

17. end if

18. n=n+1

19. end while
20. Compute the duty cycles. Eqn. (15).

C. CHB STATCOM duty cycles calculation

The CHB STATCOM duty cycles calculation of the pro-
posed algorithm proceeds as follows. For a desired instanta-
neous active and reactive power references, the control algo-
rithm determine the optimal vector (S}"’ ') that minimizes (8).
The optimal vector provides the optimum voltages (v2:°P*,
wloPt &0ty in terms of the CHB STATCOM current and
voltage errors, respectively. Instead of applying the selected
voltage vector to the CHB STATCOM during the whole
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Fig. 4. CHB STATCOM transient response: (upper) reactive power compen-
sation, (bottom) currents evolution.

switching period, which is the standard procedure in con-
ventional predictive control schemes, the proposed algorithm
uses S;"" to calculate the duty cycles by using the following
equation:

Ta 1 ,
7 | = gt oot o] (as)
Te

where 7y is the duty cycles vector and the subscript f = a.b,c
are associated with the CHB STATCOM phase voltages and
are normalized between -1 and 1. The calculation of the duty
cycles is proposed as an optimization problem aimed to mini-
mize the prediction error. This procedure can be considered as
a systematic application in one sampling period of the optimal
combination of more than one vector to minimize the CHB
STATCOM current errors in the AC side and the capacitor
voltage errors in the DC side, respectively.

IV. SIMULATION RESULTS

A MatLab/Simulink simulation environment has been de-
veloped to analyze the performance of the proposed PfSF
control technique applied to the three-phase 7-level CHB
converter-based STATCOM system, assuming the parameters
shown in Table III. Numerical integration based on Runge-
Kutta method has been used to calculate the evolution of the
variables step by step in the time domain. The performance
of the proposed predictive-fixed switching frequency (PfSF)
method is compared with the results obtained by a conven-
tional predictive variable switching frequency (PvSF) control
technique considering a 15 kHz of sampling frequency and
setting 114 V of the DC side.

The cost function defined in (8) with A 0.001 is
used to evaluate the dynamic performance of the PfSF and
PvSF methods under steady-state and transient conditions.
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TABLE III
PARAMETERS DESCRIPTION

7-Level CHB STATCOM

PARAMETER SYMBOL  VALUE UNIT
Electric frequency of the grid Je 50 Hz
Voltage of the electric grid Vs 310.2 \%
Filter resistance Ry 0.09 Q
Filter inductance Ly 3 mH
DC-link voltage Vde 114 \
Load parameters
Load resistance Ry, 232 Q
Load inductance Ly, 55 mH
Predictive control parameters
Sampling time Ts 66 s
Active power reference P} 0 w
Ideal Reactive power reference M -Qr VAR

Fig. 4 (bottom) shows a transient response when the 7-level
CHB STATCOM is connected in t = 0.05 s, as it is shown in
Fig. 4 (upper). It can be observed from the simulation results
that the phase of grid current (i¢) represented in red color,
suddenly changes to compensate the reactive power showing
a fast dynamic response during the transient. Next, in order

[T

to compare quantitatively both controllers the mean squared
error (MSE) and the total harmonic distortion (THD) are used
as figures of merit. The equations are represented by (16) and
(17), respectively as:

MSE(¥) = (16)

THD = (17)

where N is the number of vector elements, i, is the amplitude
of the fundamental frequency of the analyzed current, and i;
are the current harmonics.

Fig. 5 shows a comparative analysis of both control sys-
tems considering (upper) the phase voltage evolution at PCC,
(middle) the grid current and (bottom) the THD of the grid
current. Simulation results show a better performance in terms
of lower THD using the proposed PfSF method. This feature is
associated to the fixed switching frequency produced by mo-
dulation process that yield a well-defined discrete current and
voltage spectra in contrast to the simulation results obtained
by the PvSF method. The THD improvement is quantified
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about 8% (a drop from 4.85% to 4.54%) using the PfSF
method, considering the interval where the reactive power is
compensated (after 0.05 s).

Furthermore, the predictive current control loop is analyzed
in detail in order to quantify the improvements obtained using
the proposed control algorithm in terms of MSE. Fig. 6 shows
the dynamic response obtained when a step in the reference
reactive power (Q.) from 3,000 to 1,500 VAR at t = 0.05 s is
applied. Under these operating conditions the propose PfES
method introduces improvements in terms of lower MSE,
from 0.3945 (PvSF) to 0.3771 (PfSF). Moreover as observed
from the simulation results, the current reference tracking of
the proposed PfFS method is very good, being even able to
reduce the THD of the currents without affecting the dynamic
response during the transient, which is however very fast.

V. CONCLUSION

In this paper, an alternative predictive current control tech-
nique with a modulation stage is applied to a three-wire CHB
multilevel STATCOM converter. The theoretical results show
that it is possible to combine the use of predictive control with
modulation techniques to obtain better performance than a
classic predictive control approach. Simulation results confirm
that maintaining the modulation technique avoids the variable
switching frequency inherent in conventional predictive con-
trollers, easing the switch selection and providing a more ade-
quate harmonic profile. Furthermore, the proposed technique
proved to be viable in the field of instantaneous reactive power
compensation.
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Model Based Predictive Control with Switcher of
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Abstract—Conventional model based predictive control for
cascade H-bridge multilevel STATCOM produces a different
switching pattern for different cells. As a consequence, stresses,
DC-link imbalance and active power losses are generated among
the cells. To solve the aforementioned issues, this paper proposes
to include a switcher of redundant vectors on the conventional
model based predictive method. Additionally, improve the per-
formance in terms of total harmonic distortion and remain focus
the reactive power compensation. Simulation results are analyzed
to verify the effectiveness of this proposal.

Index Terms—Active power filters, cascade H-bridge converter,
predictive control, switcher of redundant vectors.

I. INTRODUCTION

New generation of power electronic systems, e.g., static
synchronous compensators (STATCOMs), which aims to im-
prove the power quality in electrical systems, and its control,
is mainly due to the evolution of power semiconductor devices
joined to the advancement of digital signal processors (DSPs),
with the purposes of control in power converters, their ad-
vantages are beginning to be exploited [1]. Low power factor
(PF), voltage collapse, unbalance loads, excessive harmon-
ics generated by nonlinear loads, transients and oscillations
are the mainly problems which affect the power quality in
distribution systems [2]-[3]. One of the main topologies of
STATCOMs and active power filters (APFs) to overcome the
aforementioned drawbacks are the cascaded H-bridge (CHB)
multilevel converters-based [4]. The advantages of CHB con-
verters include low harmonic distortion, reduced number of
switches, suppression of switching losses, modularity and
good scalability [5]-[6]. In order to provide a good trade-off
among good tracking of references variables, harmonic per-
formance, switching frequency, commutation losses and the
balancing of the DC-link voltages, several control and mod-
ulation techniques can be applied to CHB converters, such
as: pulse width modulation (PWM), space vector modulation
(SVM), phase shift carrier - PWM (PSC-PWM) and model
based predictive control (MBPC) [7]-[9]. MBPC has recently
gained the attention of the research community like a control
technique in power converters and drives [1], mainly because

M. Rivera
Department of Electrical Engineering
Universidad de Talca
Curicé, Chile

the advantage of it focuses on its flexible feature, since it is
possible to adapt to different control requirements modifying
only a cost function.

This paper proposes a novel DC-link balance technique for a
7-level CHB converter-based STATCOM system with MBPC,
using for this purpose a switcher of redundant vectors (SRV)
and the equations that represent the dynamics of the system,
additionally to achieve a reactive power compensation and
decreased current harmonics. In order to illustrate the benefits
of the proposed control a series of simulations have been
carried out. The simulation results have been analyzed and
compared with the obtained using a conventional MBPC.

This paper is organized as follows: Section II presents
the three-phase three-wire 7-level CHB multilevel STATCOM
topology. In Section III is discussed the proposed MBPC
technique with SRV for DC-link voltage balance. Section IV
discusses the simulation results and provides a comparative
analysis with the conventional MBPC technique. Finally, con-
cluding remarks are presented in the last section of the paper.

II. DESCRIPTION OF THE CHB STATCOM TOPOLOGY

Fig. 1 shows the three-phase three-wire 7-level CHB
converter-based STATCOM topology studied. Three cascade
H-bridge modules per phase, called cells, with an indepen-
dent DC-link per cell compose the STATCOM system. Since
each cell contains four switching devices, four switching
signals (s¢;;) are needed to achieve the desired output voltage
(1;? = Ff’z;dc) for each cell, where ¢ represents the
phase (a, bor c), ¢ the cell number in the corresponding
phase (1, 2 or 3), j the switching device corresponding to
the cell “3” (1, 2, 3 or 4), va. the voltage of the capacitor
and F; the switching function. Because of there are com-
binations that cause a short circuit in the DC-link of the
cells, only two activation signals and their complementary

levels are used, i.e., if s¢;; = 1, then s¢1o = 0 and
if s¢;1 = 0, then s¢p;2 = 1, similarly for s¢;3 and
s¢is. One switching state (n € {1, 2, ... ,e}) of one

phase in particular, where ¢ is the total of possible switching
states, which depends of the number of cells per phase (n.),

978-1-5090-2532-9/16/$31.00 © 2016 IEEE
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is represented by a switching vector (S}) that contains 27,
activation signals (s¢;;) of such phase (note that the capital
“S” is related to the vector and the small “s” is related to
the signal). Finally, the output voltage for each phase of the
STATCOM is v = Fvg,, where F? = Y% F? denotes
the switching function for each phase.

A. Continuous time-domain model
Fig. 2 shows one phase (¢) of the CHB converter-based
STATCOM connection. The dynamic model of the circuit
configuration can be obtained by using Kirchhoft’s circuit
laws. It is assumed, for modeling purposes, a balanced electric
power grid. Applying Kirchhoff’s voltage law for the AC side
of the STATCOM, the following equation is obtained:
% — ﬁ _ &l? _ ﬂ )
dt Ly Ly Ly
where Ry is the parasitic (series) resistance of the inductor L.

B. Discrete-model for predictive control

Forward-Euler discretization method is used to obtain the
predictive model from the continuous time-domain model
represented by (1), which provides the following equation:

itthe1) = (1= BLE )it + 7 (o200 =029} @

where k£ identifies the actual discrete-time sample, T is the
sampling time, and i¢(k + 1) are the predictions of the
STATCOM phase currents made at sample k.

III. PROPOSED MODEL BASED PREDICTIVE CONTROL WITH
SWITCHER OF REDUNDANT VECTORS

Fig. 3 shows the block diagram of the proposed model

based predictive control with SRV applied to the three-phase

three-wire 7-level CHB converter-based STATCOM system.

The current references are generated for reactive power com-

pensation from the measured variables, as will be shown next.

STATCOM R/ 77777 L,
based :
7-level CHB

205

777777777 Electric power
: L+ rid

iLy, : ¢
Reactive!
load !

Shunt power
filter

Fig. 2. STATCOM, load and electric grid connected through the PCC.

A. Reactive power compensation

The instantaneous active and reactive power references are
obtained from the Clarke’s transformation approach in o —
reference frame by using the following transformation matrix:

1 -1 1

Zlo S5 o
T=4/2] 0 ¥ &
30 1 1 4P
V2 V2 V2

Applying (3), the a — 8 current references at the AC side
of the STATCOM are obtained as follows:
I[&
Q:

{ ign } _ 1 [ Vsa
s | (vsa)? + (vsp)? | vss
where the superscript (*) denotes the reference variables and
P} and Q) are the instantaneous active and reactive power
references, respectively. In order to allow an unitary power
factor at the grid side and considering which ideally the
STATCOM do not absorb any active power, the instantaneous
power references can be written as Py = 0 and Q} =
—QL = VsalLg —VspiLa, being Q the instantaneous reactive
load power to be compensate by the CHB converter-based
STATCOM system. Finally, the STATCOM phase currents
references used in the optimization process are:

Vsg ] @

—Vsa

i it i) =T, it 0] ®
where the superscript () indicates the transposed matrix.

B. Cost function and optimization process

The cost function is defined as a quadratic measure of the
predicted error, as follows:

g =l ei(k+1) | ©)

being eif (k+1) the STATCOM current errors at the AC side.

The optimization is performed by search over the 7 possible
levels of the control action and selects the optimal level or
switching function Fs"’ (=3, =2, =1, 0, 1, 2 or 3) that mini-
mizes the defined cost function represented by (6). During the
optimization process, both the cost function and the predictive
model must be computed 7 times at each sampling period to
guarantee optimality. Then, the first optimal vector is applied.
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C. Switcher of redundant vectors

An obvious solution to the voltage balancing problem is
to commute the cells that are charging capacitors and those
that are discharging capacitors [8], while maintaining the same
optimal level (voltage output). Each optimal level has an
amount of redundant vectors (r), which is variable depending
of the level, as is shown in Table I.

TABLE I
AMOUNTS OF REDUNDANT VECTORS FOR EACH LEVEL
[ Voltage output (Xvge) | 3 | 2 | -1 | 0 | 1T [2 ]3]
| Redundant vectors (r) | T | 6 [ 15 [20 | 15 | 6 [ 1 |

In order to charge and discharge all capacitors simultane-
ously, for one phase in particular, all redundant vectors for
such phase are sequentially applied during a period until the
next sampling instant, with a duty cycle given by the following
equation:

b _

T

*‘,,H

()]

To simplify the algorithm, is selected r = 20 for all levels,
thus, the vectors of the levels with fewer amount of redundant
vectors are reapplied until to complete a sampling period.

IV. SIMULATION RESULTS

A MatLab/Simulink simulation environment has been deve-
loped to analyze the performance of the proposed control tech-
nique applied to the three-phase 7-level CHB converter-based
STATCOM system, considering the electrical parameters
shown in Table II. The performance of the proposed control
technique is compared with the results obtained by a conven-
tional MBPC, in both cases considering a 20 kHz of sampling
frequency.

Fig. 4 shows a simulation results of the proposed con-
trol technique under steady-state and transient conditions.
Fig. 4 (upper) shows a step in the instantaneous reactive power
reference where it is possible to notice the effect of reactive
power compensation (from 3,000 to 1,500 VAR after 0.04 s).
Moreover, Fig. 4 (bottom), shows the tracking current dynamic
performance for a step change of the reactive power reference.
It can be observed from the simulation results a fast dynamic
response during the transient.

TABLE II
PARAMETERS DESCRIPTION

7-Level CHB STATCOM

PARAMETER SYMBOL VALUE UNIT
Grid frequency fe 50 Hz
Grid voltage Vs 310.2 A%
Filter resistance Ry 0.09 Q
Filter inductance Ly 3 mH
DC-link voltage Vde 114 v
DC-link capacitance Cle 21 mF
Load parameters

Load resistance Ry, 23.2 Q
Load inductance Ly, 55 mH

Predictive control parameters
Sampling time Ts 50 oS
Active power reference P} 0 w
Ideal reactive power reference Qr —-QL VAR
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Fig. 4. CHB STATCOM steady-state and transient response: (upper) reactive
power compensation, (bottom) tracking current.

Fig. 5 shows a comparison analysis between the proposed
predictive control and the conventional MBPC considering;
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Fig. 5. Comparison performance considering: (upper) the voltage evolution on the capacitors, (middle) the grid current and (bottom) the THD of the grid

current.

(upper) the voltages on the capacitors of the phase a (middle)
the grid current of the phase a and (bottom) the THD of
the analyzed grid current. As shown in Fig. 5 (b) a better
performance is obtained in terms of voltage ripple and a
simultaneous charge/discharge process on the capacitors. Fur-
thermore, the improvement obtained in the THD performance
parameter is about 30% (a drop from 7.71% to 5.43%)
using the proposed method, considering the interval where the
reactive power is compensated (after 0.04 s).

V. CONCLUSION

In this paper, a MBPC with SRV applied to the three-phase
three-wire 7-level CHB STATCOM has been proposed. The
simulation results confirm the capability of the proposed
control technique to compensate the instantaneous reactive
power and shows that it is possible to increase the performance
in terms of THD, compared with the results obtained by
the conventional MBPC. A comparative simulation results
performed with reference to the conventional MBPC also show
improvements relative to balance voltages in the DC-links.
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Abstract—In this paper, a scheme for reactive power compen-
sation and neutral current elimination based on model predictive
control strategy is proposed. In this context, a H-bridge four-wire
two-level active power filter is presented. The main feature of the
proposed method focuses on the compensation of reactive power
and neutral current elimination for unbalanced load in order
to improve the power factor. This approach predicts the future
behavior of the control actions considering all possible switching
states. The proposed method selects the optimal switching vector
by using an optimization process considering a defined cost
function. The effectiveness of the proposed control approach is
evaluated through simulations.

Index Terms—Active power filters, H-bridge converter, predic-
tive current control, neutral current elimination.

I. INTRODUCTION

In the last decades, the use of electronic-based power
loads increased greatly and consequently the contamination
of the distribution systems. In order to solve the various
problems of power quality in distribution systems, active
power filters (APF) and multilevel static synchronous com-
pensators (M-STATCOM) are considered one of the best
and the most popular solution [1]. The purpose of using a
four-wire APF, is to perform the suppression of harmonic
current, reactive power compensation, power factor correc-
tion and neutral current elimination [2], [3]. This can be
achieved by the injection of currents at the point of common
coupling (PCC) [4]. This type of APF usually requires four
H-bridge voltage source inverters (VSI) which provides neutral
current through the fourth H-bridge [5], or three H-bridge VSI
with star configuration and accessible neutral-wire [6].

As main contribution, and complementing previous works,
ie. [7], a method for power compensation and neutral
current elimination applied to a three-phase four-wire H-bridge
two-level APF is proposed by using predictive current control.
Predictive model is obtained from the dynamic equations of the
compensation system. Simulation results have been analyzed
in order to verify the effectiveness of the proposed method.

This paper is organized as follows: Section II describes
the three-phase four-wire H-bridge APF topology. Section III
discusses the proposed model-based predictive control (MPC)
strategy. Section IV discusses the effectiveness of the proposed
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method considering the simulation results. Finally, concluding
remarks are summarized in Section V.

II. THREE-PHASE FOUR-WIRE H-BRIDGE APF TOPOLOGY

Fig. 1 shows the proposed three-phase four-wire two-level
H-bridge APF topology, consisting in one H-bridge cells
per phase. The different H-bridge cells have an independent
DC-link (Cjg.). Each cell contains four switching devices,
resulting in a total of 16 power switchers. Consequently, four
switching signals (Sy,;) are needed in order to controlled
each cell, where f represents the phase (a, b, ¢ and n), i the
cell number in the corresponding phase (1, 2, 3 or 4) and j
the switching device corresponding to the cell (1, 2, 3 or 4),
respectively.

Table I shows the allowed combinations of activation signals
and the respective output voltages corresponding to the Celly
of the phase “a”, where v, is the voltage of the capacitor.
Similar allowed combinations are defined for the other cells.
Other possible combinations are not permitted because they
cause a short circuit in the DC-link of the cell. To avoid this,
only two activation signals and they complementary levels are
used as shown in Fig. 1 for the particular case of Cell;.

A. Two-level H-bridge APF model

The dynamic model of the circuit configuration (Fig. 2) can
be obtained by using Kirchhoff’s circuit laws. For modeling
purposes, it is assumed that the three-phase voltage sources
are balanced and all modules have the same capacitance and
voltage in their DC side. The two-level H-bridge APF is
connected at the PCC. Applying Kirchhoff’s voltage law for
the AC side of the APF, the following equations are obtained:

sabce ben
AT Ry e meSp
dt Ly Ly ¢ Ly
dogien _ Spigtn ughen o
dt Clec RacCac

where n, is the number of cells, R is a resistor connected
in parallel to the capacitor Cy. that concentrates the overall
losses in the DC side, Sy, is the commutation function
and the resistor Ry is the parasitic (series) resistance of the
inductor Lj.
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Fig. 1. Three-phase four-wire two-level H-bridge APF.

TABLE 1
ALLOWED COMBINATIONS OF ACTIVATION SIGNALS

Say | Saiz | Saiz | Saia va
T 0 0 T | Foa
1 1 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 1 0 | —va

III. PREDICTIVE CONTROL STRATEGY

For two-level H-bridge APFs, the differential equation that
models the AC side is [8], [9]:

diaben _ yoben yaben R jaben o
dt Ls Ly Ly

The predictive model can be obtained by using a forward
Euler discretization method from the continuous time-domain
model represented by (3), which yields to the following
equation:

jaben () 4 1) — (1 B RL/ZE) joben () 4

% {U;Lb(:n<k) _ vz.bcn(k)}

where k£ identifies the actual discrete-time sample, T is the
sampling time, and 72°"(k + 1) are a prediction of the APF
phase currents made at sample k.

Fig. 3 shows the proposed scheme of the predictive
current control technique applied to the three-phase four-wire
two-level H-bridge APF system. In the proposed control the
predicted errors are computed for each possible voltage vector
as:

()

et (k1) = i (k+ 1) — i (k+1)  (5)

being ei. the APF current errors in the AC side, respectively.
For each of them a cost function is evaluated. The cost function
has been typically defined as a quadratic measure of the
predicted error, which can be defined as [7]:

J(k + 1) =|| ess®(k +1) ||? ©6)

PCC i} Ry Ly
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" i Rin
> e T
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Electric power
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STATCOM
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Fig. 2. Two-level H-bridge APF connection.

A. Reference generation

The instantaneous active and reactive power references are
obtained from the Clarke transformation approach in a —3—0
reference frame by using the following transformation matrix:

1 -1 _1
2o 4 Th .
T=4/2] 0 ¥ -8
I !
V2 ooV2 V2

Applying (7), the a — 3 — 0 current references in the AC side
of the APF are obtained from [10]:
[
Q@

i | _ 1 Vsa
ing (Vsa)?2 + (vsp)? | s

and i, simplified is:

i ] ®

“Usa

ip =1irLo )

where the superscript (*) denotes the reference variables
and P}, Q} are the instantaneous active and reactive power
references and the PJ is the zero sequence instantaneous
power, respectively. In order to allow an unitary power factor
at the grid side and considering which ideally the APF do not
absorb any active power, the instantaneous power references
can be written as [11]:

Pr=0 (10)
Qf = —Qr = VsalLs — Uspira 11
Py = —Pro = —iLovso (12)

being @ the instantaneous reactive and Pr is the zero
sequence instantaneous power, in the load power to be
compensate by the two-level H-bridge APF system. The
STATCOM phase currents references used in the optimization
process are:
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where the superscript (') indicates the transposed matrix.

B. Optimization process

The optimization is performed by exhaustive search over
all possible switching vectors of the control action. If n is the
number of H-bridge cells per phase (f), then each vector Sy,
consists in 2n choice signals, where j =1, ..., ¢; being ¢ the
number of phases. Moreover, the number of possible switching
vectors per phase can be defined as ¢ = 22". During the
optimization process, both, the cost function and the predictive
model must be computed 4 times at each sampling period
to guarantee optimality, since there are 4 possible switching
vectors for the case study. These switching vectors represent
all possible output voltages of the STATCOM, v¢, v2, v¢ and
v, connected at the PCC point. The output voltages can be
represented by the following equation:

v Vel
b
v Ve
c ¢
= v 14
ve Veg de a5
ve Vea

where ve1, Ue2, ves and wveq are the optimal levels of
the three-phase four-wire two-level H-bridge APF system
(=1,0,1).

IV. SIMULATION RESULTS

The proposed control strategy was simulated using
MATLAB/Simulink considering 40 kHz of sampling
frequency and 342 V of the DC side [12]. The electrical
parameters as well as the MPC parameters are shown in
Table II. Numerical integration using Runge-Kutta method
has been applied to compute the evolution of the variables
step by step in the time-domain.

N
u
1
Y
v;“:iT

Algorithm 1 Optimization algorithm

1. Initialize J¢ := o0, J% = 00, J¢ 1= 00, JI' := 00,7 := 0
2. Compute the STATCOM reference currents. Eqn. (13)

3. while < € do

4 S_fueS.?qu':l,Z,3,4&]’:172,3,4

5. Compute the STATCOM prediction currents. Eqn. (4)
6. Compute the errors. Eqn. (5)

7 Compute the cost function. Eqn. (6)

8 if J* < J¢ then

9. J& = Je, St S,
10.  end if
11 if J* < J. then

J e b S Sy,
13. end if
14, if J¢ < JS then
15. JE e Je, St S,
16. end if
17. if J* < J} then
18. Jp = Jn, S S,
19. end if
20. ni=n+1

21. end while

Fig. 4 (upper) shows the active and reactive power on the grid
side. The active power remains constant load balanced, when
the unbalance occurs to 0.04 s, oscillates due to impedance
variations and current circulating in the load. While the
reactive power is maintained in the near average zero before
and after the load unbalance. In Fig. 4 (bottom) 47, i¢ and
¢ currents are observed, respectively.

On the hand Fig. 5 system behavior in balanced load is
observed during the first 0.04 s. At that moment the load is
changed in the phase “a”, which makes the load is unbalanced.
The dynamics of the system tracks the reference current i%*,
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Fig. 5. Dynamic response evolution of v, i¢ and current tracking considering
a reactive power step with a load change in the phase “a”.
TABLE II
PARAMETERS DESCRIPTION
Two-Level CHB STATCOM
PARAMETER SYMBOL VALUE UNIT
Electric frequency of the grid fe 50 Hz
Voltage of the electric grid Vs 310,2 v
Filter resistance Ry 0,09 Q
Filter inductance Ly 3 mH
DC-link voltage Vde 342 v Wi |
Load parameters B S 7 R B A B v
Load resistance Ry 232 Q Time (s)
Neutral load resistance Rpn 1 Q
Change load Ry, 40 Q i . . . . L
Load inductance Lr 55 mH ig. 6. . Dynamic response evolution of i, ig and current 1{ackmg considering
a reactive power step with a load change in the phase “a”.
Predictive control parameters
Sampling time Ts 25 /s
Active power reference Py 0 w
Ideal Reactive power reference M -Qr VAR
Zero sequence instantaneous power P} —Pro w

even if the load imbalance occurs, the system has performed
well by injecting reactive power. ! ! g
Then, in Fig. 6 the current in phase “a” of the APF, i? and ! ! !

to unbalance load occur, as current monitoring occurs. o S0T 00z 005 00T o050 007 o0 008 ol

i* .
Moreover, Fig. 7 system dynamics is observed in the neu- Time (s)

tral charge i}, as the injected current 4] and reference 4 *
STATCOM. Even at 0.04 s. the system has load balancing
and load current 77 is zero, the neutral current injected by the
APF. When the load unbalance occurs, the current injected by
the APF and the neutral current of the load 180 degrees so that
compensate. It can observed that the neutral current of the i
source it is on average approximately zero, which meets the
parameters of calculation and design of active filter.

Fig. 7. Dynamic response evolution of iy, i7" and i7 neutral current in the
load and injection current compensating filter neutral load with a load change
in the phase “a”.



V. CONCLUSION

In this paper, a predictive current control technique for a
two-level H-bridge APF has been proposed and analyzed. It
has been shown that it is possible to compensate the reactive
power and instantaneous neutral current in unbalanced load
for improving the power factor of the mains. The simulation
results confirm the ability of the proposed technique in the
field of instantaneous reactive power compensation and neutral
current for unbalanced load.
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Model Based Predictive Current Control for a
Three-Phase Cascade H-Bridge Multilevel
STATCOM Operating at Fixed Switching Frequency
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Abstract—The absence of modulator in model based predictive
control technique for different converter topologies generates
a variable switching frequency that produces high frequency
harmonics and higher stress on the power semiconductor devices.
In this paper, a novel model based predictive control strategy with
a fixed switching frequency applied to a three-phase cascade
H-bridge multilevel STATCOM is introduced with the aim to
increase the performance of classical model predictive control.
Simulation results show increased performance of the proposed
control method in terms of current waveform total harmonic
distortion.

Index Terms—Cascade H-bridge converter, fixed switching
frequency, model based predictive control.

NOMENCLATURE

CHB Cascade H-bridge.

MBPC Model based predictive control.
MSE Mean squared error.

pPCC Point of common coupling.

STATCOM Static synchronous compensator.
THD Total harmonic distortion.

I. INTRODUCTION

The major reasons for the growing interest in the use of
MBPC technique are the evolution of data processing capa-
bilities of the digital signal processors, its nonlinear operation,
fast dynamic response and simplicity to represent different
control objectives by a cost function. Classical MBPC method
consists in use a precise mathematical model of the system to
have an accurate prediction of the behavior of the controlled
variables, where the prediction is carried out for each possible
switching state, that in power converters, there are always
a limited number of valid switching states. Next, an opti-
mization process uses this information to evaluate a defined
cost function for each prediction to provide the control action
that minimizes such cost function. Then, the control action
selected is applied in the next sampling time [1]. The classic
MBPC has the particularity to provide a variable switching
frequency, due to the absence of modulator. In terms of power
quality, not only the spread spectrum and the high frequency
harmonics are shown in the output waveforms but also the

M. Rivera
Department of Electrical Engineering
Universidad de Talca
Curico, Chile

high stress on the power semiconductor devices. In order to
solve these issues, a novel approach for different topologies
and its applications has been presented: three-phase active
rectifier [2], two-level voltage source inverters [3]-[5], direct
matrix converters [6], [7], active power compensators [8],
neutral pointed clamping converters [9] and 7-level CHB
back-to-back converter [10]. Of all of the different topologies
and their applications, the CHB multilevel converters-based is
one of the most commonly used and an attractive topology
due to their modularization, extensibility, control simplicity
and high-quality output [11], [12].

The purpose of this paper is to use a MBPC strategy with
fixed switching frequency, in order to control a three-phase
CHB 7-level STATCOM. Noteworthy that the proposal is not
innovative, however, still now is not recorded in the literature
neither simulations results nor experimental results of this
control technique applied to three-phase CHB 7-level converter
for STATCOM applications. The proposed control approach
consists in to include a modulation stage in the optimization
algorithm of the classical MBPC, to generate the duty cycles
for two active switching states and one null switching state
which are applied to the CHB 7-level STATCOM using a
switching pattern procedure. An optimization process con-
sidering a defined cost function allows calculating the duty
cycles of each switching state.

II. CHB CONVERTER-BASED STATCOM MODEL

Fig. 1 shows the three-phase 7-level CHB converter-based
STATCOM coupled to the power grid and the load through
a shunt power filter (Ly-Ry), connected in the PCC. The
STATCOM is composed by three cells H-bridge per phase
with an independent DC-link for each cell. All DC-link buses
have the same voltage vq. and the same capacitance Cy.
values. Each cell contains four switching devices which are
activated with digital signals s¢;;, being ¢ the corresponding
phase (a, b or ¢), ¢ the cell number (1, 2 or 3) and j the
switching device (1, 2, 3 or 4). With the purpose of avoiding
a short-circuit in the DC-link, the signals s¢;; and s¢;3 are
complementary to s@;2 and s¢;4 respectively. Then, to adjust

978-1-5090-5339-1/17/$31.00 © 2017 IEEE
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Fig. 1. Three-phase 7-level CHB converter-based STATCOM system connection.

the output voltage v?, only 2n. = 6 signals are needed. Each
phase have n, = 3 number of cells and ¢ = 22" = 64
possible switching states. Furthermore, each switching state
corresponds to a switching function F¢ = Y7, F, where
F? is the switching function for the cell i, whose possible
values are shown in Table 1.

TABLE I
SWITCHING FUNCTIONS FOR THE CELL 3"
s¢i1 ‘ spi3 ‘ SPiz ‘ spia | FY
1 0 1 +1
1 1 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 1 0 -1

The output voltage can be synthesized as a function of the
DC-link voltage vg. and the switching function F? as:

v? = Ffuge

(€]
Using Kirchhoff’s circuit laws, the continuous time-domain
model of the CHB converter-based STATCOM is:
di¢ v Ry,
e =8 Ty
dt Ly Ly*

"o
_Ye

Ly

2

where ¢ is the current injected by the CHB converter-based
STATCOM and v¢ the grid voltage.

The discrete time-domain model is obtained by using the
forward-Euler discretization method:

T\ .
i(k+1) = (17—RLf ‘)z
s

being 7, the sampling time, k identifies the actual
discrete-time sample and i?(k + 1) are the predictions of the
STATCOM phase currents made at sample k.

¢
c

(k) + f—f {02 (k) — 02 (0)} 3

III. PROPOSED PREDICTIVE CONTROL WITH FIXED
SWITCHING FREQUENCY
The classical MBPC technique uses the predictive model
represented by (3) to predict the behavior of the future states

of all possible switching states. Then, the predicted errors for
current tracking are calculated as follows:

cil(k+1) =i (k+1) —i%(k+1)

where the superscript (*) indicates a reference variable.
The cost function (for each phase ¢) is defined as a quadratic
measure of the predicted error, as follows:

)

9° = eit(k+1) |
where || . || denotes the magnitude of the variable.
Finally, the switching state that generates the minimum
value of the defined cost function is selected by an opti-
mization process clearly described in the Algorithm 1. This
optimum switching state is applied in the next sampling time
during the whole switching period.

(5)

Algorithm 1 Optimization algorithm of the classic MBPC

1. Initialize g5, = oc.,ggm =00, g 1= 00,1 :=0
2. Compute ¢ (k4 1), i% (k +1) and i€ (k + 1)
3. while < € do

4. Compute i%(k +1), i%(k + 1) and i¢(k + 1)
5. Compute eil(k + 1), ei’(k + 1) and eil(k + 1)
6. Compute g%, g and g¢

7. if g* < g5, then

8. Gopt = 9% Fopr < Féy

9. end if

10.  if g* < g5, then

11. y(b)pt g Fsb.npt «~ Fsb.,q

12.  end if

13, if g° < g, then

14. Gopt < 9% Fop — Foy

15. end if

16. n:=n+1

17. end while

A. Classical vs. proposed MBPC

The main difference between the proposed method and the
classical MBPC, is that the proposed method proceeds as
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Fig. 2. Block diagram for: (a) the classic MBPC, (b) the proposed MBPC at fixed switching frequency.

space vector modulation. In space vector modulation, each
sector is defined by two adjacent vectors (and one null vector),
nonetheless, in this work, the “sectors” are defined by two
consecutive active (or no-null) states and one null state (please
refer to Appendix). For simplicity, always n = 1 is used
as null state (where 7 is the state number, defined in the
Appendix). Then, the first sector is the one between switching
state number 7 2 and switching state number n = 3,
the second sector, the one between switching state number
1 = 3 and switching state number 7 = 5, and so on. The two
optimum states are chosen by an optimization process that
evaluates the predicted errors separately for each prediction
and are applied during specified times, being their duty cycles
inversely proportional to the respective cost functions.

The block diagram of the classic MBPC method and the
proposed method are shown in Fig. 2, where the switching
pattern block is highlight.

B. Cost function optimization

The new cost function (for each phase ¢) for the proposed
method is defined as the sum of the cost functions gfs_z defined
by (5) whose respective weighting factors are the duty cycles
TI»,E for the two active states, leaving the equation as:

g =109l + 7595 ©)

The switching state that generates the lowest value of the
cost function must be applied higher time, i.e., the duty
cycle must be inversely proportional to the cost function. The
duty cycles for the two active switching states and one null
switching state are calculated by solving:

= K/t
o =K'g )
= K9/}
T+ 7'1¢ + 7'2“’ =1
where TGb correspond to the duty cycle of a null state which

is evaluated only one time and K is the constant of propor-
tionality.

The expressions of the duty cycles for each switching state
are given solving (7) for K¢ as:

5 =919/ (9597 + 9793 + 9098
)

=092/ (9097 + 9t 9% + 909t

5 =gi9t/ (9597 + 9798 + a8

()

Being the turn-on times (T¢, Tf and Tf) the products of
multiplying the duty cycles (‘r{,b, Tf’ and 75“) by the sampling
time, respectively.

Finally, the optimization process (for each phase ¢) is
illustrated in Algorithm 2.

Algorithm 2 Optimization algorithm of the proposed method

. Initialize gf;"pt =o00,7:=0
. Compute i (k + 1)
. Compute ¢ (k + 1)
. Compute eif(k+ 1)
. Compute g§ = g (k + 1)
while » < o do
Compute ¢, (k + 1) and i%,(k + 1)
Compute ei¢, (k+ 1) and ei?,(k + 1)
9. Compute g¢ = gP(k+1) and g¢ = g2(k +1)
10.  Compute 7, 7¢ and 75
1. Compute g* = 7¢% + 75 g3
12 if g* < g, then

PN U AW —

13. .‘]prz —g®

14. Compute Ty, Tld’ and T2¢

15. Ffl,op: A E:)l.u’ E:)Z.opt A Fj)Z,r]
9. end if

10 n=n+1

11. end while

C. Switching pattern

At the end of the optimization process, the two optimum
active switching states (Fsolﬁm and F?Z.opt) and the one null
switching state are applied during their respective turn-on



times using the switching pattern procedure that is shown in
Fig. 4, similar to [3], [4].

1

0

@ 1

slopt

& 1 ! 1
Floop o1

)
s2,0pt

Fig. 3. Switching pattern for the optimal switching states.

D. Current reference generator

Using the following Clarke’s transformation matrix:

1 -1 _1
2 /A %
T=4/=| 0 ¥ ©)
3] 1+ 1
V2 V2
the instantaneous « — 3 current references are:
i 1 v P P
o | =——m———1| % s < 10
{ i? ] w0+ @) [ o g } [ Q: } ao

where the instantaneous active and reactive power references
ideally are:

=0
Qi=-Qr

being Q1 = vsairp — VspiLa the instantaneous reactive load
power to be compensate.

Finally, the STATCOM phase currents references used in
the optimization process are:

an

i i

i =T e i o) (12)

where the superscript (') indicates the transposed matrix.

IV. SIMULATION RESULTS

In order to validate the effectiveness of the proposed
method, simulation results in Matlab/Simulink environment
were carried out, considering the electrical parameters shown
in Table II. The performance of the proposed method are
compared with the results obtained with the classical MBPC
implementation, in both cases considering a 25 kHz of sam-
pling frequency.

A good current tracking is presented in Fig. 4 (upper),
having a reduction in the MSE from 0.4206 A to 0.3207 A.
Moreover, in Fig. 4 (bottom) it is possible to notice how the
instantaneous reactive power is compensated (Q. = —Qp).
The big spikes are consequence of the application of the null
vector in the switching pattern.

TABLE II
PARAMETERS DESCRIPTION

Electric power grid

PARAMETER SYMBOL VALUE UNIT
Grid frequency fe 50 Hz
Grid voltage Vs 310.2 \
7-Level CHB STATCOM
Filter resistance Ry 0.09 Q
Filter inductance Ly 3 mH
DC-link voltage Vde 154 \4
Load parameters
Load resistance Ry, 232 Q
Load inductance Ly, 55 mH

Predictive control parameters

Sampling time Ts 40 s
Simulation step - 1 us

A comparison analysis between the proposed method and
the classical MBPC is shown in Fig. 5 considering; (upper)
the switching pattern, (middle) the output voltages of the
STATCOM and (bottom) the THD of the analyzed output
voltage. As shown in Fig. 5 (b) a more sinusoidal output
voltage v¢ is obtained with respect to the output voltage than in
Fig. 5 (a) due to the switching pattern procedure. Furthermore,
the operation at fixed switching frequency produces a more
concentrated spectrum in exchange of a higher THD parameter
of the output voltage (due to the way in which the sectors were
defined).

Additionally, considering the interval 0.05 to 0.09 s, Fig. 6
shows the improvement obtained in the THD performance
parameter of the grid current, that is about 65% (a drop from
6.61% to 2.32%) using the proposed method.
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Fig. 4. CHB STATCOM response: (upper) current tracking, (bottom) reactive
power compensation.
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V. CONCLUSION

In this paper, a MBPC operating at fixed switching fre-
quency applied to the three-phase CHB 7-level STATCOM
has been proposed. From the simulation results it is possible to
confirm a good capability of the proposed control technique to
compensate the reactive power and better performance in terms
of THD and MSE, compared with the results obtained by the
classical MBPC. A comparative simulation results performed
with reference to the classical predictive control also show
improvements relative to the output voltage waveform.
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ABSTRACT

Several new high-performance power semiconductors has appear during the last
decade, being the silicon carbide (SiC) MOSFETs the most promising to be
commercialized as an alternative of Si IGBT. This letter presents the performance
analysis of a controller for a full H-bridge based on SiC MOSFET technology used
for high frequency and medium voltage applications. The switching performance
of the proposed modular H-bridge is analyzed and the efficiency/losses and tem-
perature dissipation are measured in order to help engineers to design and develop
circuits using this type of device.

KEYWORDS
Modular H-bridge, Sic-Mosfet, Efficiency analysis.

1. Introduction

Silicon carbide (SiC) MOSFETSs have been attracted as a superior alternative for
power switching devices because they offers several advantageous electrical character-
istics such as lower on-resistance, higher temperature durability, higher speed switching
performance and lower switching losses compared to Si IGBT Mukunoki (2015). These
features allow the use of SiC MOSFETSs for the development of more efficient systems
that have been applied in recent years in many applications such as matrix conver-
ters Safari (2015), multilevel converters Wu (2015), inverters Gurpinar (2016) and
DC/DC converters Nakakohara (2016). To exploit the capabilities of SiC MOSFET
designers must know the technical limitations of the device because of the efficiency of
power devices has a significant impact on the final implemented system. For instance,
a high switching frequency produces lower total harmonic distortion values while the
switching losses increase significantly.

Although published results show the interest of the use of SiC MOSFET devices
in several applications, they do not present a detailed performance analysis of the
device. Few comparative study between SiC-MOSFET and IGBT can be found in
Trentin (2015) and Trentin (2015) applying to matrix converters. In this context, the
main contribution of this letter is the experimental efficiency/losses and thermographic
analysis of the power device SiC MOSFET, using a modular H-bridge as a case study.
Furthermore, a comparison between SiC MOSFET and Si MOSFET is also presented.

Corresponding author: J. Rodas. Email: jrodas.ing.una.py



2. Description of the full H-bridge topology and experimental system

The block diagram of the proposed H-bridge is shown in Fig. 1(a). The control signals
for the H-Bridge scheme are sent by two fiber-optic links whose signals are processed by
the HFBR-2521Z fiber optic receiver [Fig. 1(b)]. Then, the two electrical PWM signals
are sent to a block in charge of generating the complementary PWM signals necessary
for the control of each branch of the H-bridge. This circuit also implements the nec-
essary dead time between each PWM and its complement PWM, which is performed
by using XOR 74HC86 gates and resistive and capacitive elements. The driver for SiC
MOSFETs is implemented using the IR2110S integrated circuit, as shown in Fig. 1(c).
For the assembly of the power stage of the design, the SiC MOSFET SCH2080KE,
shown in Fig. 1(d) is used. In order to achieve the modularity of each H-bridge cell,
they have their own independent power source (VCC; and VCC3) implemented by
the galvanically isolated DC/DC converter CC10-1212SF [Fig. 1(e)].

Optical
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) Fiber Optic '
AP hecavr : e
Ao ®) © @ ©
i i e
PWM, PWM =799 g \iospeT 7 2 2 .
and Dead Time : ) : H-bridge @
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Figure 1. Block diagram of the H-bridge driver and its components.
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(b)
Figure 2. Experimental system: (a) Measurement test rig setup, (b) H-bridge driver.

Fig. 2(a) shows the experimental platform used for the tests. A RL load with values
of R =20 Q2 and L = 10 pH was used for the analysis. Voltage measurements were
performed with a Tektronix P5210A voltage differential probe, while the currents
were measured using a Tektronix TCPA300 current probe. A variable DC-link was
implemented by using several DC power sources Minipa model MPL-3305M, to capture
the signals used a Tektronix digital oscilloscope model TDS3034C. The test signal was
obtained from an EX Digital generator model FG-8002. Fig. 2(b) shows the final design
of the modular H-bridge.



3. Experimental results

First, the PWMs signals and dead time are analyzed. Fig. 3 show the PWM and PWM
signals, where the dead time value is 1 us for a frequency 100 kHz. This dead time
is obtained by a circuit composed of logic gates 74HC86 and resistive and capacitive
elements.

dead time
. — e
J—
| -+ i
|- . : Ch1 Freq
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_— Ch1 Pk-Pk
] 6.00V
PWM |
.......... L Ch4 Pk-Pk
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. ; PWM
chi 5.00V | P2.004s A Ch1 J 270V

Figure 3. PWM and PWM signals and dead time (Chl: PWM voltage-5 V/div; Ch2: PWM voltage— 5
V/div).

The output voltage (V,) and output current (I,) are shown in Fig. 4. Note that
I, has a slower transitions between high and low levels compared with V, due to the
inductive nature of the load.
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Figure 4. Output voltage (V) and output current (I,) delivered to the RL load at 1 kW (Chl: output
voltage—100 V/div; Ch2: output current— 5 A/div).

In order to calculate the efficiency of the proposed modular full H-bridge the follow-
ing equations are used for the conduction losses [Eq. (1)] and switching losses [Eq. (2)]
presented by the SiC MOSFET:

Pey = Vps Iprms = RDS(DTL) I%rms (1)
Vpp I
Py, = Dg K (ton +tors)fs @)



being fs the operating frequency, Ip,ms the drain current root-mean squared (rms),
Rps(on) the drain source resistance, Vpp the DC-link voltage, ton, and t,fy the state
transition time intervals, turn-on and turn-off, respectively. It is therefore necessary
to measure the variables in (1) and (2) (see Fig. 5).
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Figure 5. Modular H-bridge switching characteristics at 1 kW (Chl: drain-source voltage—100 V/div; Ch2:
drain current— 5 A/div).

Then, some tests have been carried out varying the output power (0.5 kW and 1 kW)
as well as the switching frequency (from 50 kHz to 200 kHz). According to the obtained
results (Fig. 6) the overall losses increase with frequency whereas the conduction losses
decrease with increasing frequency. Notice that the efficiency is more than 95.5% for
all analyzed cases, being at 50 kHz the highest 98.5% efficiency for 1 kW of output

power.
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Figure 6. Efficiency (red lines) and power losses (blue lines) regarding the switching frequency.

Then, it is interesting to make a thermal quantification of the SiC MOSFETs. Fig. 7
shows a photograph obtained by a thermal imaging camera, being the temperatures
on the SiC MOSFETs SP, = 75.3°C, SP, = 72.1°C, SP; = 76.3°C, SP; = 69.4°C.
By a thermographic analysis it is possible to predict failure or malfunction points
by non-uniform temperature as well as noting points of overheating. In this case the
heating of each SiC MOSFET are approximately 7°C difference between the lower
heating point with respect to greater heating. These measurements are important in
determining the points of greatest stress with respect to the power dissipation in the

modular H-bridge design.
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Figure 7. Thermographic image obtained from the H-bridge implemented with SiC MOSFETs.

To conclude the efficiency analysis, a comparative study between the SiC MOSFET
and the Si MOFSFET IRLB3034PBF is performed. For this test, DC current flowing
in the H-bridge driver is plotted in Figure 3 against PWM frequency; (Fpwm) and duty
cycle. The black and gray lines indicate currents of SiC MOSFET and Si MOSFET
H-bridge drivers, respectively. The load was the solar linear motor connected to each
H-bridge driver by the same condition. Then the cause of the difference of the current
is attributed to the device. The currents at Fpwm = 156 kHz and duty cycle = 25 %
is 1.1 A and 2.0 A for SiC MOSFET and Si MOSFET, respectively. Temperature rise
of each device is plotted in Figure 4 similar to Figure 3. The temperature at Fpwm =
156 kHz and duty cycle = 25 % was 39 and 76 for SiC MOSFET and Si MOSFET,
respectively. There is a big difference in temperature rise at high PWF frequencies

4. Conclusion

In this letter, the design and efficiency analysis of a modular H-bridge based on SiC
MOSFET is presented. Experimental results show that the switching losses increase
with frequency while conduction losses decrease with frequency. Switching losses in
its transition from low to high represents the 92% of losses, while the transition from
high to low represents the 2%. The conduction losses accounted for 6% of total losses.
The design responds appropriately within the range of operating frequencies ranging
between 50 kHz and 200 kHz, yielding an efficiency of 98% to 95% with increasing
frequency.
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