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Resumo

Visando a eletrificagdo de aeronaves e sua consequente reducdo na emissdo de
poluentes, o projeto EPOWERDRIVE, desenvolvido pelo Institut de Recherche Technologique
Saint-Exupéry, um instituto francés de pesquisa, propos uma topologia de conversor Flying
Capacitor de 70 kVA utilizando dispositivos de Nitreto de Galio (GaN), que atende aos
requisitos de eficiéncia e emissGes eletromagnéticas definidos pelas aplicagGes aeroespaciais.
Com o intuito de dar continuidade a esse trabalho, em parceria com pesquisadores do
EPOWERDRIVE e o CEFET-MG, foi desenvolvida uma metodologia para reducdo de peso do
conversor proposto, por meio da aplicagdo de uma técnica de modulagdo otimizada. Uma
rotina de otimizacdo que gera uma modulante otimizada foi elaborada. Essa rotina se
fundamenta na redugdo da ondulagdo de tensdo dos capacitores flutuantes do conversor e na
diminuicdo do pico da corrente dos indutores de saida. Tais componentes foram escolhidos
como objetivo da otimizagdo porque representam a maior parte do peso do conversor
proposto. Foram desenvolvidas, também, formas de se estimar o peso de cada componente do
conversor, para permitir a avaliagdo do impacto do novo método de modulagdo desenvolvido.
Os resultados apresentados neste trabalho consideram tanto simulagdes quanto ensaios
praticos. Foram avaliadas as influéncias de parametros como: indice de modulagdo, fator de
poténcia, corrente de carga e frequéncias de comutacdo e fundamental. Apesar de os métodos
otimizados FCPWM e ILPWM obterem, respectivamente, 6,4% e 5,2% de redugao do peso total
do conversor e 4,4% e 7,8% de reducdo das perdas em comparagdo com o método SPWM,
para o ponto de operagdo nominal definido no trabalho, a técnica que apresentou o melhor
resultado de densidade de poténcia (kW/kg), dentre os métodos PWM avaliados, foi a
DPWM3, alcancando 8,94 kW/kg, que representa um aumento de quase 8% em relacdo a
SPWM que obteve densidade igual a 8,23 kW/kg. Essa técnica ainda manteve alta eficiéncia
energética (98,94%), sendo pouco abaixo daquela que se mostrou ser a mais eficiente nos
testes realizados, a DPWM2, que obteve 98,98%. Os parametros variados ao longo dos testes
apresentaram muita influéncia nos resultados e, por isso, a escolha da melhor técnica estd
condicionada ao ponto de operagdo e a aplicagdo desejada.

Palavras-chave: Flying Capacitor Converter; Redugao de peso de conversores; Modulagdo
otimizada; Eletrificacdo de aeronaves.



Abstract

Aiming at the electrification of aircraft and its consequent reduction in the greenhouse
gases emissions, the EPOWERDRIVE project, developed by the Institut de Recherche
Technologique Saint-Exupéry, a French research facility, proposed a 70 kVA Flying Capacitor
converter topology using Gallium Nitride devices (GaN), which meets the requirements for
efficiency and electromagnetic emissions defined by aerospace applications. In order to
continue this work, in partnership with researchers from EPOWERDRIVE and CEFET-MG, a
methodology for weight reduction of the proposed converter was developed, through the
application of an optimized modulation technique. An optimization routine that generates an
optimized modulant was elaborated. This routine is based on reducing the voltage ripple of the
converter's flying capacitors and decreasing the peak current of the output inductors. Such
components were chosen as an optimization objective because they represent the majority of
the weight of the proposed converter. Some methods were also developed to estimate the
weight of each component of the converter, to allow the assessment of the impact of the new
modulation method. The results presented in this work consider both simulations and
experimental tests. The influence of parameters such as modulation index, power factor, load
current and switching and fundamental frequencies, were evaluated. Although the optimized
methods FCPWM and ILPWM obtain, respectively, 6.4% and 5.2% reduction in the total weight
of the converter and 4.4% and 7.8% reduction in losses compared to the SPWM method, for
the nominal operating point defined in the work , the technique that presented the best result
of power density (kW / kg), among the evaluated PWM methods, was DPWM3, reaching 8.94
kW / kg, that represents almost 8% increase in relation to SPWM, that achieved a density
equal to 8.23 kW/kg. This technique still maintained high energy efficiency (98.94%), being
slightly below what was shown to be the most efficient in the tests carried out, the DPWM?2,
which obtained 98.98%. The parameters varied throughout the tests had a lot of influence on
the results and, therefore, the choice of the best technique is conditioned to the point of
operation and the desired application.

Keywords: Flying Capacitor Converter; Converter weight reduction; Optimized modulation;
Aircraft electrification.
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1 Introducao

1.1 Motivagao e relevancia

Na ultima década, registrou-se um aumento de 60% no trafego aéreo, sendo este
responsavel por 2% das emissdes globais de CO,. Visando prevenir o impacto desse aumento
no ambiente, autoridades governamentais tém imposto novos limites para emissdes de
diéxido de carbono. Com isso, empresas do ramo aeroespacial buscam uma maior eletrificagdo
das aeronaves e redugdo de peso, visto que uma diminuicdo de 1% neste ultimo representa
uma economia de até 1,5% de combustivel (ACARE, 2010).

Nas aeronaves atuais, hd uma tendéncia pela substituicdo de sistemas hidrdulicos e
pneumaticos por elétricos, visto que estes sdo geralmente mais leves que os seus equivalentes
mecanicos. Além disso, os sistemas elétricos sdo mais confidveis, duradouros e eficientes,
contribuindo com a redugdo do consumo de combustivel e das emissdes de poluentes. Muitos
desses novos sistemas elétricos sdo compostos por um inversor trifasico, cabos, filtros e uma
maquina elétrica responsavel pelo acionamento, como ilustrado na Figura 1.1. Tal sistema
pode ser usado em diversos tipos de carga numa aeronave, como ar condicionado, controle de
pressdo de cabine, ventilagdo de sistemas de arrefecimento ou partida de turbinas (GIRAUD,
2014; MORENTIN ETAYO, 2017).
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Figura 1.1 — Representagdo esquematica do circuito de acionamento de um sistema elétrico de
uma aeronave (SATHLER, H. H. et al., 2020).

Com o intuito de atender aos padrdes rigorosos que regem as aplicacdes
aeroespaciais, o dominio da Eletronica de Poténcia tem sido incentivado a desenvolver
dispositivos e técnicas para permitir a eletrificacdo desse novo tipo de aeronave. Como a
reducdo de peso implica economia de combustivel e redugdo na emissao de poluentes, ela é
fundamental em aplicagGes aeroespaciais. Vale ressaltar que, em 2007, o custo do combustivel
por unidade de massa, durante a vida Util de uma aeronave, era de cerca de 2.000 €/kg
(KAUFMANN, 2007). Portanto, torna-se evidente que otimiza¢Ges multicritérios sdo essenciais
para o projeto de conversores embarcados (GUACCI; BORTIS; KOLAR, 2018; SATHLER, H. H. et
al., 2020).



Nesse contexto, encontra-se o projeto EPOWERDRIVE, desenvolvido pelo Institut de
Recherche Technologique (IRT) Saint-Exupéry, um instituto francés de pesquisa, que tem
diversos trabalhos focados na industria aeroespacial. O projeto citado é patrocinado pela
Airbus, AKKA, Apsi3D, ELVIA, Liebherr, Meggit, Nidec, Safran e a Agéncia Francesa de Pesquisa
(ANR).

Visando a continuacdo do projeto, com base em estudos desenvolvidos por
pesquisadores do EPOWERDRIVE, como (COUGO et al., 2018) e (SATHLER, H. H. et al., 2020), o
presente trabalho busca a reducdo de peso e de perdas de um conversor do tipo Flying
Capacitor (FC) de sete niveis por meio da aplicagdo de uma técnica de modulagdo otimizada.
No trabalho de (COUGO et al.,, 2018), foi desenvolvido um método de otimizacdo para
construir uma componente de sequéncia zero a fim de reduzir o fluxo em InterCell
Transformers (ICTs), utilizados para associar bracos de conversores em paralelo, enquanto
(SATHLER, H. H. et al., 2020) criou uma rotina de otimizagdo para definir a melhor topologia
em termos de densidade de poténcia e eficiéncia energética para uma aplicagdo aeronautica
de 70 kVA.

1.2 Objetivos

O objetivo principal desta dissertacdo de mestrado é desenvolver um método PWM
otimizado através da adicdo de uma componente de sequéncia zero, buscando aperfeicoar o
conversor de forma que este ndo apenas mantenha suas caracteristicas e vantagens, mas
também tenha seu peso e perdas reduzidos.

Além disso, este trabalha visa confrontar os resultados de densidade de poténcia e
eficiéncia obtidos em (SATHLER, H. H. et al., 2020), uma vez que tal referéncia determina a
topologia 6tima para a aplicagdo considerada nesta dissertagdo de mestrado.

1.3 Organizagao do texto

O texto do presente trabalho é composto por cinco capitulos e suas respectivas se¢ées
e subsecoes.

Este capitulo contém a introducdo do trabalho: contextualiza o problema e apresenta a
motivagdo para a realiza¢dao da pesquisa, os objetivos e a organizagao do texto.

O Capitulo 2 apresenta a revisado da literatura sobre a tematica de redugdo de peso de
conversores e a teoria necessdria para a estimacdo de peso e perdas dos componentes do
conversor, sendo esse ponto fundamental para a obtencdo dos resultados.

O Capitulo 3 apresenta a metodologia adotada. Introduz a concepg¢do tedrica do
método de otimizagdo usado para a constru¢do da componente de sequéncia zero da nova
modulante e descreve a montagem feita em laboratdrio.

O Capitulo 4 apresenta os resultados obtidos pela aplicagdo da nova modulante, os
pesos estimados de cada componente e do conversor como um todo, considerando técnicas ja
conhecidas e a técnica 6tima desenvolvida.



As principais conclusdes do trabalho sdo apresentadas no Capitulo 5. Nele, também
sao relacionadas as principais dificuldades encontradas, as eventuais contribuicdes e propostas
de continuidade e ampliacdo da pesquisa.

1.4 Publicagdes do trabalho

A partir dos resultados obtidos neste trabalho foram submetidos e aprovados os
seguintes artigos:

o “Optimized PWM Technique for Flying Capacitor Voltage Ripple and Weight
Reduction”, IECON 2020 - The 46th Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics
Society, Singapura. (Artigo aceito, porém retirado antes do congresso devido a decisdao
do IRT Saint-Exupéry).

e  “Impact of PWM Techniques in Efficiency and Power Density of a 70kVA Multilevel
Inverter for More Electric Aircrafts”, EPE 2021 ECCE Europe - 23rd European Conference
on Power Electronics and Applications. Congresso online devido a situacdo sanitdria.
(Artigo aceito aguardando para ser apresentado em setembro).



2 Estimativas de peso e perdas do conversor

Este capitulo apresenta uma revisdo de trabalhos existentes na literatura que tratam
da redugdo de peso em conversores. Ademais, é exposto um método de estimativa de peso e
perdas de componentes de um inversor, de forma que seja possivel avaliar o impacto de
diferentes técnicas de modulacdo e de condi¢cbes de operagdo nos valores estimados. Sdo
calculados os pesos e perdas dos semicondutores, dissipadores de calor, indutores para
associar os bracos em paralelo, capacitores flutuantes, drivers e Printed Circuit Board (PCB) e
filtros de entrada e saida.

2.1 Estratégias de reducdo de peso em conversores

Entre os parametros de projeto de conversores, o peso dos filtros é um dos mais
desafiadores, visto que este representa até 70% do peso do conversor para um inversor
bidirecional de 45 kW (GAMMETER; KRISMER; KOLAR, 2016). De acordo com os resultados
apresentados em (GAMMETER; KRISMER; KOLAR, 2016), uma topologia trés niveis pode
reduzir em 33% a massa do conversor, quando comparado com um inversor de dois niveis.
Enquanto, em (SATHLER, H. H. et al., 2020), é indicada uma diminuigdo de 13% para uma
aplicacdo de 70 kVA. Dados os resultados apresentados nesses trabalhos, tem-se a indicativa
de que conversores multiniveis sdo promissores para a aplicagdo estudada neste trabalho.

Existem diversas topologias de conversores multiniveis, cada uma com suas
particularidades e vantagens. Em (ANDERSON et al., 2017), é feita uma andlise visando a
reducdo do tamanho de componentes magnéticos dos filtros presentes em um conversor,
sendo consideradas diferentes topologias e combinag¢des do tipo Neutral Point Clamped (NPC).
Em (CHENCHEN WANG; YONDONG LI, 2009), sdo comparadas diversas topologias existentes e
propostas novas topologias, visando a diminuigdo do nimero de componentes ativos e
passivos, que também implicam uma reducdo do peso. J4 em (KOMOVSKIY, 2016), comparam-
se topologias multiniveis embarcadas em aeronaves e conclui-se que para aplicagdes de baixa
tensdo (400 V) a topologia FC de trés niveis permite uma maior reduc¢do de peso e volume
guando comparada com uma topologia NPC, apesar de apresentar menor eficiéncia e maior
custo.

Em (MODEER et al., 2020), constata-se que a otimizacdo do projeto de montagem de
um inversor FC permite a redugdo da indutancia da malha de comutac¢do, o que resulta em
eficiéncia e densidades de poténcia mais altas. A referéncia (SATHLER, H. H. et al., 2020)
apresenta um estudo da densidade de poténcia e eficiéncia para diferentes topologias e
frequéncias de comutacgdo. Os inversores considerados nesse estudo devem atender a critérios
da industria da aviagdo. Cada componente é otimizado individualmente e a solugdo
apresentada indica que a topologia FC é interessante quando associada a transistores Wide
Bandgap (WBG). Visto que essa topologia foi apresentada e justificada como melhor solugdo
para o problema em analise, em (KOMOVSKIY, 2016; SATHLER, H. H. et al., 2020) e (MODEER
et al., 2020), este trabalho foca na aplicagdo de um conversor do tipo FC, introduzido pela
primeira vez em (MEYNARD; FOCH, 1992).



Todos os trabalhos citados até entdo consideram a otimizacdo de topologia e
componentes, porém ndo analisam a possibilidade de melhoria no inversor através da
modulac¢do e controle.

Tomando o sistema de acionamento da Figura 1.1 como referéncia, pode-se definir
como sistema dtimo aquele que possui filtros de entrada e saida, conversor e carga otimizados
de acordo com um determinado objetivo, como a minimizacdo do volume, peso, preco ou
perdas. Muitos parametros do sistema podem influencid-lo de maneiras diferentes, sendo um
desses parametros o método Pulse Width Modulation (PWM), usado para controlar as células
de comutacdo (COUGO et al., 2018).

Uma avaliagcdo sobre o aprimoramento de um conversor através do aprimoramento de
sua modulagdo mostra que esta é uma técnica consolidada. Diversos estudos sdao encontrados,
tanto para aplicagdes em conversores de corrente continua (c.c.) quanto de corrente alternada
(c.a.). Tais estudos tratam da diminuicdo da ondulagdo de corrente de carga (BELOUSOV;
SAMOSEIKO; SAUSHEV, 2019; BENDRE; VENKATARAMANAN, 2006; MARCHESONI, 1992;
ZHUOQIANG LI et al., 2016); da redugdo da Total Harmonic Distortion (THD) dos sinais de saida
(CHUNHUI WU; QIRONG JIANG; CHUNPENG ZHANG, 2005; MCGRATH; HOLMES; MEYNARD,
2006; OZPINECI; TOLBERT; CHIASSON, 2005); ou do balanceamento de tensdes em capacitores
de barramento (CORZINE; KOU, 2003; GUAN; DOKI, 2017; LEON et al., 2007; MARCHESONI;
TENCA, 2002; POURESMAEIL; SKANDARI; TAVAKOLI BINA, 2014).

Os métodos PWM podem ser classificados como baseados em portadora ou por
injecdo de sequéncia zero. Embora ambos sejam aplicados em conversores multiniveis e em
suas otimizacgoes, este trabalho foca na aplicagdo dos métodos por injecdo de sequéncia zero.
Tais métodos foram criados para atender aos requisitos de diferentes aplicagbes e otimizar
parametros, como simplicidade na implementagdo, eficiéncia computacional, faixa de
linearidade em alta tensdo, distor¢do de tensdo de saida, redugdo de perdas de comutacao,
etc (COUGO et al., 2018; HAVA; KERKMAN; LIPO, 1998).

De acordo com a literatura, em conversores multiniveis série, a sequéncia zero pode
ser usada para aumentar a faixa linear de operacdo em métodos continuos. Outra
possibilidade é a construgdo de periodos em que a modulante satura, de forma que ndo
existam comutagGes na tensdo de saida nesse periodo, criando assim os métodos
descontinuos (EL BADSI; EL BADSI; MASMOUDI, 2016; LI et al., 2016; WU; HE; XU, 2019). Além
disso, a injecdo de sequencia zero é usada também para reduzir o desequilibrio de tensdo em
capacitores e no ponto neutro de conversores NPC (PULIKANTI; AGELIDIS, 2009; WANG RAN et
al., 2009; ZHOU; LU, 2018).

J4 para os conversores em paralelo associados através de indutores acoplados
magneticamente, esse método é usado para diminuir a recirculacdo de corrente entre os
bragos associados (WANG, B.; ZHANG; CAOQ, 2020; ZHU et al., 2017) e o fluxo em ICTs (COUGO
et al., 2018; COUGO; MEYNARD; GATEAU, 2011). Esta ultima referéncia desenvolve um
método de otimizagdo que busca, dentro dos limites estabelecidos, um offset de modo comum
que ao ser somado a senoide modulante, resulta em uma técnica de modulagdo que cria o
menor fluxo nos ICTs que associam dois conversores em paralelo.



Em (SATHLER, H. H. et al., 2020) uma rotina define a topologia mais adequada para
uma aplicagdo aerondutica de 70 kVA. Sdo considerados nesse estudo um barramento de
540V, uma carga de 50 kW, fator de poténcia de 80%. Além disso, filtros passivos de entrada e
saida sdo incluidos. O resultado obtido indica que uma topologia Flying Capacitor de sete
niveis, obtidos através da associagdo em paralelo de trés bragos de trés niveis por fase, é a
mais vantajosa em termos de densidade de poténcia e eficiéncia energética. Esse estudo
estima o peso do conversor adotado para frequéncias de comutacdo entre 10 kHz e 70 kHz.
Para 10 kHz, 63% do peso do conversor concentra-se somente nos capacitores flutuantes e nos
indutores desacoplados magneticamente usados para associar os bracos em paralelo. Ja para
40 kHz, 36% do peso provém desses mesmos dois componentes. Portanto, mostra-se
necessaria uma otimizacdo que busque diminuir o peso desses componentes.

Tendo isso em vista, a reducdo de peso desses componentes se mostra necessaria,
uma vez que uma redugdo nos mesmo poderia criar um impacto significativo na densidade de
poténcia do conversor. Buscando a diminuigdo da massa dos capacitores flutuantes, existem,
na literatura, trabalhos que buscam sua redugdo por um rearranjo na topologia e/ou pelo
aumento do numero de niveis (DARGAHI et al., 2012; DODO et al., 2016) ou, ainda, pela
diminuicdo do estresse de corrente no componente (DUNG LE; LEE, 2020). Em (TSOUMAS;
SCHWEIZER; PATHMANATHAN, 2017), a modulacdo é usada na diminuicdo do tamanho do
componente em um NPC ativo em cascata com um FC, porém ndo considera a inje¢do de
sequéncia zero. Ja para os indutores de associa¢cdo de conversores em paralelo, os ja citados
(COUGO et al., 2018) e (COUGO; MEYNARD; GATEAU, 2011) buscam, por meio da modulagao,
a reducdo do fluxo nos ICT, o que pode resultar na reducdo do tamanho dos componentes.
Entretanto, o indutor adotado nesses estudos é do tipo acoplado, enquanto este trabalho
considera indutores desacoplados.

Diante disso, percebe-se que ainda é insuficiente a bibliografia que trata da otimiza¢do
de capacitores flutuantes e indutores desacoplados para associar conversores em paralelo,
principalmente quando o método para alcancar tal reducdo seja pela injecdo de componentes
de sequéncia zero na modulante.

2.2 Topologia adotada

Conforme mencionado anteriormente, esta dissertagdo desenvolve uma adaptagdo do
método de obtencdo de uma modulante otimizada criado por (COUGO et al., 2018) para que a
densidade de poténcia e perdas do conversor com topologia e caracteristicas definidas por
(SATHLER, H. H. et al., 2020) possam ser aprimoradas. Sendo assim, a topologia adotada é a
definida em (SATHLER, H. H. et al.,, 2020) e é mostrada na Figura 2.1. Suas caracteristicas,
definidas no escopo do projeto EPOWERDRIVE, sdo dadas na Tabela 2.1.

Tabela 2.1 — Caracteristicas do conversor adotado

Parametros nominais
Vi [V] I, [Arms] Poténcia [kVA] fsw [kHz] fr[Hz]
540 130 70 40 240
T, [°C] Mi FP AVec Aal
70 0,94 0,80 5% 80%




Na Figura 2.1 é mostrada associagdo de trés bragos por fase através de indutores ndo
acoplados. Nas saidas de cada fase e na alimentagdo estdo os filtros indicados na Figura 1.1.
Cada um dos bracgos é detalhado na Figura 2.2, onde é possivel ver que cada interruptor
eletrdnico indicado na Figura 2.1 é na verdade uma associagdo de quatro interruptores em
paralelo. Este detalhe é importante uma vez que apresenta impacto direto nas perdas por
conducdo e comutagdo do conversor.

-

l
Vi
Vde/2
V2
kel §2
V3
Vde/2
N
.

Figura 2.1 — Representagdo esquematica da topologia do conversor adotado.

Conforme mostrado em (MEYNARD; FOCH, 1992), os trés niveis de tensdo na saida de
um brago em relagdo ao ponto de terra (Voa, Vog € Voc Na Figura 2.1), em um periodo da
fundamental, sdo criados a partir das seguintes combinacdes de estado de comutacdo dos
interruptores:

e V,/2:5;eS,conduzindo, S; e S, abertas.

e 0:S5; e S;conduzindo, S, e S, abertas. Nessa situacdo a tensdo de saida é zero uma vez
que o capacitor flutuante apresenta tensdo igual a V,./2. Além disso, nesse instante o
capacitor carrega se l, > 0 ou descarrega caso I, < 0.

e -V,/2:S;eS,conduzindo, S; e S, abertas.

e 0:5,eS,conduzindo, S; e S; abertas. Nessa situacdo a tensdo de saida é zero uma vez
que o capacitor flutuante apresenta tensdo igual a V,./2. Além disso, nesse instante o
capacitor descarrega se l, > 0 ou carrega caso l,< 0.

Célula
externa—
(Cell) Célula
interna
(Cel2)

Figura 2.2 — Representagdo esquematica de um brago do conversor.



Os interruptores utilizadas sdo as de Nitreto de Galio (GaN) da GaN Systems GS66516T
(650 V, 60 A, 25 mQ).

2.3 Peso e perdas nos interruptores eletronicos do conversor estudado

Nesta secdo, é feita uma explanagcdo acerca da estimativa do peso e das perdas
associadas aos dispositivos semicondutores que constituem o conversor.

2.3.1 Peso dos componentes

Considerando a topologia mostrada na Figura 2.1, esta dissertacdo utiliza quatro
transistores de GaN em paralelo, uma vez que isso permite a elevagdo da capacidade de
corrente e a diminuicdo da resisténcia de conduc¢do. Ademais, de acordo com o fabricante,
devido ao encapsulamento desses transistores, eles apresentam menores indutancias
parasitas, o que implica redugdo da energia de comutagdo (SATHLER, H.; COUGO, 2017).

Tendo em mente o exposto na Figura 2.1 e na Figura 2.2, é possivel verificar que o
conversor proposto possui 18 células de comutacdo, e cada célula possui oito transistores
devido a associacdo de quatro dispositivos em paralelo por interruptor, totalizando 144
transistores. Esse niUmero é importante para a estimativa de peso e para o calculo de perdas
dos semicondutores.

De acordo com (GAN SYSTEMS, 2020) (datasheet disponibilizado pelo fabricante do
interruptor adotada), cada componente tem massa de 1,79 g em média, totalizando 257,76 g
em dispositivos semicondutores empregados no conversor. Esse peso é constante e ndo sofre
influéncia de nenhum parametro que possa ser modificado, visto que corresponde a massa
dos transistores utilizados.

2.3.2 Perdas nos interruptores

Um transistor nao ideal tem a maior parte das suas perdas ocasionadas por comutagdo
e por conducdo. Vale ressaltar que as perdas devido a corrente de fuga sdo muito baixas e
normalmente sdo desprezadas.

Considerando que a topologia adotada, quando operando como inversor, permite uma
distribuicdo igual das perdas entre interruptores de uma mesma célula de comutagdo
(MEYNARD; FOCH, 1992), é necessario calcula-las somente para um dos componentes de cada
célula. Entdo, o primeiro passo é calcular a corrente /jpeypior que passa por cada uma desses
interruptores. Ela é obtida através da multiplicagdo da corrente de saida de um brago, /; por
um vetor, S;, que contém os estados de conducdo de um interruptor para um periodo da
fundamental. Os indices i e j representam, conforme a Figura 2.3, o numero do interruptor que
varia de 1 a 4 e o numero do brago entre 1 e 3, respectivamente. O grafico da corrente obtida
através da Equacdo (2.1), para um interruptor qualquer é ilustrado na Figura 2.3.

IChave,i =S Ij (2.1)
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Figura 2.3 — Corrente em cada interruptor, linterruptor-

E importante ressaltar que é considerada a condugdo reversa do préprio dispositivo
GaN, o que elimina a necessidade de adicionar um diodo antiparalelo externo. De posse da
corrente linterruptor, Calcula-se seu modulo, para, a partir dele, obter os valores temporais em
que ocorrem bordas de subida e descida, assim como os valores da corrente em cada um
desses pontos. O resultado dessa etapa € ilustrado na Figura 2.4.
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Figura 2.4 — Correntes nos instantes de ligamento e desligamento dos interruptores.

Um arquivo contendo os dados de medi¢des de energia de comutagdo E,, e E s do
dispositivo GS66516T foi gentilmente fornecido pela GaN Systems (fabricante do dispositivo
adotado neste trabalho) ao IRT Saint-Exupéry. Este arquivo pode ser visto no Anexo A desta
dissertacdo. Os dados mostrados na planilha foram obtidos de forma semelhante a dada em
(GAN SYSTEMS, 2018). De forma a obter uma funcdo que descreve o comportamento das
energias de comutacdo, é fornecido a planilha de calculo a tensdo em que os interruptores irdo
operar (270 V, uma vez que a topologia trés niveis de cada brago reduz a metade a tensao
maxima de cada interruptor), a temperatura de jungdo definida pela aplicagdo (7;= 135 °C) e as
resisténcias externas ao componente para as comutagbes de ligar e desligar (Rys.on = 6 Q €
Rgsoff = 1 Q, respectivamente). Com isso, foi possivel obter uma curva que determina uma
fungdo entre a corrente que circula pelo interruptor (/interruptor) € as energias de comutagdo. Tais
curvas de E,, e E,¢ sdo mostradas na Figura 2.5.
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Figura 2.5 — Curvas de E,, (a) e Eo (b) em fungdo da corrente lipterruptor, Obtidas através das
medi¢des do fabricante, para Vyson = 6 V, Vgsof = -3V, Rgs.on = 6 Q, Rgsop = 1 Q,
V4 =270V e T;=135°C.

Tais curvas de E,, e E,s mostradas na Figura 2.5 apresentam valores de energia ndao
nulos para zero de corrente. Isso acontece pois mesmo que ndo haja corrente de carga, as
capacitancias intrinsecas ao componente exigem certa energia para sua carga e descarga, com
isso, a energia de comutacdo é diferente de zero para zero de corrente.

O passo seguinte consiste no equacionamento polinomial das curvas de energias de
comutacdo E,, e Eqy exibidas na Figura 2.5. A funcdo polinomial obtida permite estimar E,, e
E. a partir da corrente linterruptor- Conhecidos os valores das energias e da frequéncia de
comutacdo f;,, as perdas por comutagdo (P..m,) sdo calculadas através da Equacdo (2.2), para n

comutagbes em um periodo da fundamental.

P = fou Z (Eon(x) + Eoff(x))

n (2.2)

x=1

Para calcular as perdas por condugdo, a curva de resisténcia Ryson) disponivel em (GAN
SYSTEMS, 2020) e mostrada na Figura 2.6, é linearizada em fungdo da temperatura de juncdo
T,, de forma a corrigir o valor dessa resisténcia de acordo com a temperatura de operagdo do

interruptor.

Rds(on) Normalizado

-55 -5 45 95 145
Temperatura de Jungdo [°C]
Figura 2.6 — Curva de Rys0n) em fungdo da temperatura de jungdo T, disponivel no datasheet do

componente adotado (GAN SYSTEMS, 2020).
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Sendo assim, as perdas por condugdo (P.ng), para um periodo da fundamental T, sdo
dadas pela Equagdo (2.3), onde At(x) é o tempo em que o interruptor estd em condugdo,
conforme mostrado na Figura 2.4.

n 2
Rds(on) Ipn(x) + Ioff(x)
Pcond - T Zl 2 At(x) (2.3)
xX=

Todo esse procedimento é feito apenas para um interruptor de cada célula de
comutagdo do mesmo brago. Sendo assim, considerando o nimero total de interruptores do
conversor mostrado na Figura 2.1 e na Figura 2.2 sendo igual a 144, e sabendo que metade
desses interruptores se encontra nas células mais externas dos bracos e o restante nas células
mais internas, as perdas totais nos semicondutores Pipermpior S80 dadas pela Equagdo (2.4).

Pchave =72 (Pcomu(cell) + Pcond(cell)) +72- (Pcomu(celz) + Pcond(celz)) (2.4)

2.4 Dissipadores de calor

O projeto do dissipador de calor é obtido a partir de uma resisténcia térmica
equivalente com base no modelo de circuito mostrado na Figura 2.7. A resisténcia Ri-pase
representa a resisténcia térmica da placa de base do dissipador de calor. As resisténcias R-cond
descrevem o fend6meno de conduc¢do nas aletas, enquanto as resisténcias Ry.con descrevem o
fendmeno da troca convectiva entre as aletas e o fluxo de ar entre elas. Essa troca de calor foi
modelada por uma rede de dez mddulos composta de resisténcias Ri.cond COM resisténcias
R:n-conv €M paralelo. Isto permite considerar o efeito do gradiente de temperatura que existe ao
longo das aletas e modelar o dissipador de calor como uma resisténcia térmica equivalente
Ru.0s (CASTELAN, A. et al., 2015).

Base do
dissipador
i Aleta
Fonte de Run Tempe.ratura
calor -cond ambiente
L a —\W\——-- _-NV\_"—\/VV\'I
d d

th-conv

p.
== JRth-base % %
ra]- R
T = % %Rth-conv %

. WA S

Rth—cond

F3
%

Figura 2.7 — Representagdo esquematica do circuito térmico de um dissipador de calor.

O inversor considerado no presente trabalho é construido com componentes
discretos, o que o caracteriza como um sistema com diversas fontes de calor (T; a Ty),
conforme apresentado na Figura 2.8, onde T; é a temperatura de jung¢do, Ry € a resisténcia
térmica entre a jungdo e o encapsulamento, Ry,,: € a resisténcia térmica da interface térmica
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entre o encapsulamento e o dissipador. O dimensionamento do dissipador de calor foi
embasado na metodologia proposta em (CASTELAN, A. et al., 2015; CASTELAN, Anne, 2017), na
qual se aplica uma pré-selecdo de ventiladores. Neste trabalho, considera-se apenas um
dissipador por fase. Ao variar as caracteristicas fisicas do dissipador, como o nimero e o
tamanho das aletas, a espessura da placa de base e as distancias entre as aletas, varias
solugdes sdo obtidas, resultando em uma curva de R, em relagdo ao peso minimo do
dissipador, vista na Figura 2.9.

I, T

SSS Material de SSS
interface térmica
Tj j Semicondutor [4J T,

§ % K

Dissipador

Figura 2.8 — Representacdo esquematica do circuito térmico com multiplas fontes de calor.

A resisténcia térmica equivalente necessaria para a aplicacdo é estimada a partir da
resisténcia de jungdo do semicondutor, da temperatura de jungdo desejada, da temperatura
ambiente e das perdas do semicondutor, estas ultimas calculadas com base nas informacgdes
do datasheet do componente adotado. Com essa resisténcia equivalente, o peso do dissipador
é estimado por meio da curva da Figura 2.9. Nesta figura, os pontos em azul representam
todas as solugbes possiveis de dissipadores consideradas no trabalho, obtidas através de
variacGes de parametros como, espessuras da base, nimero de aletas e espagamento entre
elas e velocidade do vento que passa pelo dissipador. Foram considerados os valores de Ry;.c e
Rin-ine dados nos manuais do fabricante. Porém, devido a associagdo em paralelo dos
dispositivos, esse valor reduz significativamente para Ry, = 0,006 °C/W € Ry,.ine = 0,0285 °C/W.

O uso de ventiladores n3o foi avaliado.
1 T T 1 T T T T

0.8

0.2

Solugdes mais leves para
determinado Ren

0 L 1 1 L 1 L
02 025 03 035 04 045 05 055

Massa (kg)

Figura 2.9 — Massa dos dissipadores em funcgdo resisténcia térmica equivalente.
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2.5 Peso e perdas nos capacitores flutuantes

A escolha da tecnologia de capacitores depende da aplicagdo desejada, e alguns
parametros devem ser considerados para a selecdo adequada de capacitor, tais como:
resposta em frequéncia, tensdo e corrente (BEAUGER, 2007; MOURIES, 1995).

Os capacitores de ceramica tém a maior densidade especifica de capacitancia e
apresentam baixa Equivalent Series Inductance (ESL), mas normalmente estdo disponiveis
somente em baixa capacitancia. O volume do capacitor e seus elementos parasitas sdo
caracteristicas cruciais para aplicacdes que devem atender a padrdes de Interferéncia
Eletromagnética (EMI), como é o caso de aeronaves. Além disso, uma ampla faixa de
capacitancia e a possibilidade de associar capacitores em série e/ou paralelo sdo
caracteristicas importantes para o presente estudo, que visa obter um capacitor otimizado em
relagdo ao peso. Com isso, a familia de capacitores TDK CeralLink® FA (TDK ELECTRONICS, 2019)
se mostra promissora. Esse tipo de capacitor também é indicado para aplicagGes que possuem
semicondutores de comutagdo rapida, amplamente utilizados em projetos de More Electrical
Aircrafts (MEA) (BIELA et al., 2011; WANG, R. et al., 2013). Neste trabalho, a familia de
capacitores citada é considerada para o projeto do capacitor flutuante, de forma que seja
possivel estimar seu peso e perdas de acordo com os parametros de projeto de entrada:
capacitancia desejada C, tensdo maxima V,,,, e corrente eficaz /,s.

Escolha dos
capacitores
ntrada: C, Vi L,

TDK CeraLink
Base de dados
de capacitores

Carrega a base de dados:
(500V, 700V ¢ 900V)

Proximo capacitor
da base de dados

Carrega capacitor Cjda base de dados

Calcula-se NCS/NCP com C,,
baseado em V.. e C

C., satisfaz a limitagio de 1,,,,2

j=j+

Salva como uma possivel solugao

Peso/Volume/ ESR/ ESL/
NCS /]\ICP/ C.,
Nao

— j= total 2
\(

LVeriﬁca—se a solugdo mais leve

para CL,,, proximo de C

Resultado
Melhor combinacio de
capacitores

Figura 2.10 — Fluxograma para escolha do capacitor flutuante e estimativa de seu peso.
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O fluxograma da Figura 2.10 representa um algoritmo que fornece as combinac¢des de

capacitores que, além de constituirem a capacitancia desejada, atendem aos critérios de

projeto determinados. A combinac¢do de capacitores mais leve é entdo selecionada dentre esse

conjunto de solugdes. Para chegar a esta solugcdo, o fluxograma utiliza o passo a passo

mostrado a seguir:

C C
NCP, = ENCS, se ENCS >1, senao NCP, = 1.

NCP, =

O valor de capacitdncia desejada é obtido através da Equagdo (2.5), sendo I a
corrente de regime permanente que circula pelo capacitor e V,,, a tensdo maxima
sobre o componente. Conhecidas as correntes que circulam nos interruptores, como
mostrado na Figura 2.3, e as combinacdes de estados de condugdo que fazem a
corrente circular pelo capacitor flutuante, é possivel obter a corrente /s, cujo valor
eficaz utilizado no projeto corresponde a /,,;.

1
= f I at (2.5)

Vmax
O numero de capacitores conectados em série (NCS) para lidar com a tensdo

estabelecida pela aplicagdo é dado pela Equagdo (2.6), em que V; é a tensdo nominal
do capacitor retirado do banco de dados.

Vm ax

NCS = ——

7 (2.6)

O numero de capacitores em paralelo (NCP,) para respeitar a capacitancia nominal é
dado pela Equagdo (2.7), sendo C; a capacitancia retirada do banco de dados.

2.7
] ’ (2.7)
No entanto, o numero de capacitores em paralelo também deve suportar a corrente
nominal de cada brago. Por isso, NCP,, obtido na Equagdo (2.8), representa o nimero
de capacitores em paralelo para lidar com essa corrente.

I rms

I (2.8)

Em que /; é a corrente tolerada por cada capacitor do banco de dados.

Seguindo essas restrigbes de tensdo e corrente, o valor de NCP é dado pela condigdo
apresentada na Equagdo (2.9). Caso o nimero de capacitores em paralelo pelo critério
da tensdo for maior que o nimero pelo critério da corrente, automaticamente esta
condicdo garante também a adequacdo ao nivel de corrente.

NCP = max(NCP,, NCP,) (2.9)

Sendo assim, a capacitancia equivalente C,, é calculada para cada combinagdo de
capacitores do banco de dados por meio da Equagdo (2.10). Se o valor de C,, obtido
para determinada combinagdo é igual ou superior ao da capacitdncia desejada, seu
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codigo de referéncia é salvo e ao final, dentre os cddigos salvos, a solugdo mais leve é

selecionada.
G
Ceq = mNCP (2.10)

As perdas nos capacitores sdo calculadas a partir da Equivalent Series Resistance (ESR),
que representa as perdas 6hmicas no dielétrico, conexdes e materiais utilizados na construgdo
do capacitor. E possivel obter os valores de ESR a partir da multiplicagio entre as reatancias
capacitivas, calculadas no dimensionamento dos capacitores, e os fatores de dissipacgdo,
obtidos a partir dos datasheets dos componentes considerados. De posse da ESR, basta
multiplica-la pelo quadrado da corrente que passa pelos capacitores, resultando na poténcia
dissipada por eles. E importante ressaltar que o valor de ESR adotado desconsidera variagdes
na resisténcia devidas as varia¢des de frequéncia e temperatura.

2.6 Indutores para associar bracos do conversor em paralelo

Nesta secdo, é explicada a metodologia adotada para estimar o peso e as perdas dos
indutores para associag¢dao de bragos do conversor.

2.6.1 Peso dos indutores

A associacdo de bracos multiniveis em paralelo aumenta o nimero de niveis de tensao
do inversor e alguns problemas podem ser mitigados, como sobretensdo nos terminais do
motor e ondulagdo maxima da corrente de saida. Por outro lado, hd um aumento do nimero
de drivers e por consequéncia, um aumento da quantidade de portas demandadas do
controlador para acionar tais drivers. Além disso, deve ser implementado um controle para o
balanceamento de corrente entre os bragos, garantindo a divisao igual das correntes. Esta
funcdo aumenta a complexidade do controle, que exige que sensores de corrente sejam
colocados na saida de cada brago (CAPELLA FRAU, 2015), elevando ainda mais a complexidade
do conversor. Tais fatores também estdo diretamente relacionados a um aumento de peso do
inversor.

Cada fase do conversor resulta da associagdo em paralelo de N bragos. Ao associar N
indutores em paralelo na saida do conversor, cada brago com seu respectivo indutor fica
responsavel por conduzir 1/N da corrente de saida. A modulante é a mesma para cada braco,
porém as portadoras sdo defasadas de 2ri/N na frequéncia de comutagdo. Dessa forma, os
bracos possuem a mesma perda, visto que, ao final de um periodo da fundamental, terdo
realizado os mesmos ciclos de trabalho.

A principal vantagem das células de comuta¢do em paralelo é a reducgdo da corrente
em cada semicondutor, o que facilita o projeto do sistema de resfriamento, bem como uma
menor ondulacdo da corrente de saida, parametro este que pode ser uma forte restricdo na
aplicacdo do conversor. Dessa forma, a fim de diminuir os efeitos negativos causados pela
ondulagdo da corrente de fase, as indutancias do filtro, com suas impedancias (Z4, Z, e Z3),
devem ser projetadas para reduzirem grande parte das ondulagdes de corrente. Na Figura
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2.11, é apresentada a associacdo dos indutores de saida para uma das fases do conversor
adotado, que considera trés bragcos em paralelo.

Vl.—m:
Zl |1
v Vo~ Vi
—
2> Tz> lo <L
V3.—NY\—
—
Z3 |3

Figura 2.11 — Representa¢do das divisdo das correntes nos indutores em paralelo para uma
fase com trés bragos associados em paralelo.

A partir da Figura 2.11 é possivel obter algumas equag¢des que sdo utilizadas para
calcular o valor dos indutores.

IO :II+12 +I3 (211)
Vo:ZD'ID:Vl—Zl‘Il:V2—22'12:V3—Z3'I3 (212)
3Vo:V1+V2+V3—(Zl‘Il +Z2‘12 +Z3I3) (213)

_V1+V2+V3 (Z1-1W+Zy -1, +Z3-1I3)

2.14
3Z, 3Z, (2.14)

I,

Como Z;, Z, e Z; sao usadas somente para a conexdao dos bragos Z, >> Z,, e
consequentemente, (V5, V, e V3) >> Z,1,, onde o indice x representa um dos 3 bracos
associados em paralelo, a Equacdo (2.14) pode ser simplificada para calcular o valor dos
indutores, conforme indicado na Equagdo (2.15).

Vi+V,+V;5 Vi+V,+V;5
IO = VD =
3Z, 3 (2.15)
Devido ao formato multinivel das tensdes V;,3 e V,, I, apresenta baixa ondulagdo, o
que significa que as componentes de alta frequéncia das correntes I;,3 circulam
principalmente nos indutores Z;, Z, e Z3, € ndo em Z,. Com isso, a corrente I, de cada um dos
indutores pode ser calculada para um conversor com 3 bragos em paralelo, como na Equacdo
(2.16), onde L, representa o valor da indutancia de cada brago.

Para maximizar o valor de I,, V, assume o maximo valor possivel, a tensdo do

barramento, V..
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1 12
Ix = Zf(Vx - Vo) dt = ng Vdcdt

(2.16)
O que resulta em:
_ 3Lydl,
T (2.17)
Onde, em um periodo de comutagdo:
dl, = Al,
(2.18)
dt=D-T
(2.19)
1
T=—"——7—
(K = Dfsw (2.20)

Em que K representa o nimero de niveis da tensdo de saida, D o ciclo de trabalho e f;,,
a frequéncia de comutagdo. Com isso, a Equagdo (2.16) pode ser reescrita como na Equagdo
(2.21).

ar =2 VacD

A indutancia L, que garante a maxima ondulagdo de corrente é calculada considerando
Dpmax, O ciclo de trabalho que cria a maxima ondulagao.

L =E Vchmax
¥ 3 Alygmaxy (K = Dfsw (2.22)

E importante salientar que o indutor projetado deve resultar em uma ondulag¢do
maxima inferior ao limite de uma dada aplicacdo. Dessa forma, para avaliar a condicdo em que
a ondulacdo de corrente seja maxima, considera-se D igual ao valor do ciclo de trabalho que
cria essa ondulagdo maxima. A Figura 2.12 mostra, a partir das tensdes V,, V, e V3 que a
ondulagdo de corrente maxima ocorre para D = 0.33. Isso ocorre porque, para este valor de
ciclo de trabalho, a tensdo sobre um dos indutores de saida tem apenas dois niveis e com isso
apresenta o maximo valor de dv/dt possivel nesta aplicagdo. Com isso, este valor de D leva a
maior ondulac¢do de corrente.

Sendo assim, a definicdo do valor da indutancia de um dos bragos associado em
paralelo é dada pela Equacdo (2.23).

2 Vac
L,=—=
* 9A1x(max) (K = Dfsw (2.23)
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Figura 2.12 — Ondulagdo da corrente nos indutores para diferentes faixas de ciclo de trabalho.

Conhecido o valor de L,, o processo utilizado para obter o peso e as perdas dos

indutores é mostrado no fluxograma da Figura 2.13. No projeto dos indutores, os nucleos de

p6 Magnetics® das familias KoolMu, MPP e HighFlux foram usados.

O fluxograma da Figura 2.13 utiliza como parametros de entrada a indutdncia L,,

calculada através da Equacdo (2.23), a frequéncia de comutacdo f;,, a temperatura ambiente

Tumbiente € @ corrente maxima que passa pelos indutores, I,. A partir das areas dos nucleos

disponiveis na base de dados, o nimero de espiras necessarias para constituir a indutancia

necessaria é calculado. Caso o nucleo nao sature, o fio a ser utilizado na constru¢do da bobina

é definido. Com isso, sabe-se a quantidade de fios, seu didmetro e comprimento, o que
permite calcular sua massa. Somando a massa dos fios a massa do nucleo adotado, que estd

disponivel na base de dados criada, é obtido o peso dos indutores.
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Saida:
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Figura 2.13 — Fluxograma para projeto de indutores e estimativa de seus pesos e perdas.

2.6.2 Perdas nos indutores

As perdas no cobre dos indutores sdo obtidas a partir do produto entre a resisténcia
dos enrolamentos e o quadrado da sua corrente. Essa resisténcia é estimada a partir do
dimensionamento dos indutores que retorna o numero de espiras e as dimensdes do nucleo
escolhido. Dessa forma, obtém-se o comprimento do cabo e, conhecida sua bitola, é possivel
calcular a resisténcia dos enrolamentos, considerando a resistividade do cobre. Para facilitar a
estimacgdo destas perdas, foram desconsideradas perdas por efeito pelicular.
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Por fim, para calcular as perdas no nucleo sob excitagdo senoidal, existem trés
métodos bem conhecidos: por histerese, por separacdo de perdas e pela equacdo de
Steinmetz (SE). O primeiro método requer grande esforco computacional e medi¢des para
obtencao da histerese. O segundo método exige informacgdes e parametros que ndo costumam
estar disponiveis em catalogos e datasheets dos fabricantes de ntcleos. No terceiro método, é
calculada a densidade de perdas por uma equagdo empirica, as quais dependem somente da
frequéncia de excitacdo e da mdxima densidade de fluxo (REINERT, BROCKMEYER; DE
DONCKER, 2001; YUE et al., 2017), como mostrado na Equagdo (2.24).

Plsg=k-f* Bb (2.24)

Em que k, a e B sdo os parametros de Steinmetz dependentes da frequéncia.

Como esse método é amplamente utilizado devido a sua simplicidade, normalmente
esses parametros sdo dados pelos fabricantes. A Equacdo (2.24) fornece a densidade de
perdas, por isso ela deve ser multiplicada pelo volume do nicleo adotado de forma a se
obterem as perdas totais no ferro.

Embora esse método considere somente excitagdes senoidais e isso seja um problema
para aplicacdes em Eletrénica de Poténcia (REINERT; BROCKMEYER; DE DONCKER, 2001), as
perdas dos filtros sdo pequenas comparadas com o restante do conversor. Portanto, o erro
devido ao tipo de magnetizagdo ndo é significativo nas perdas totais.

2.7 Drivers e PCBs

Para definir o peso dos drivers e PCBs, foram pesadas as placas ja construidas para
outros conversores disponiveis no laboratério do IRT Saint-Exupéry. A partir dessa pesagem,
foi possivel obter uma fung¢do que calcula o peso dos drivers e PCBs de acordo com a massa de
outros elementos fixados na PCB, como os indutores em paralelo, os semicondutores e os
filtros. Vale ressaltar que o peso desses componentes ndo é considerado junto ao da PCB, mas
servem como base para a estimativa de peso das placas.

2.8 Peso e perdas nos filtros

O objetivo desta segdo é identificar solugdes de filtros que atendam aos seguintes
critérios, definidos pelo projeto EPOWERDRIVE:

e Padrdo de qualidade de energia Airbus HVDC (0 — 150 kHz);

e Padrdo de emissdes conduzidas DO-160 (150 kHz — 152 MHz) - Categorias L, M e H;

e  Sobretensdo maxima nos terminais do motor: 750V / 850V / 1000 V;

e Taxa de distor¢do harmonica da corrente de saida (THDi): 5% / 7% / 10%;

e Ondulagdo da tensdo de entrada do inversor igual a 5% da tensdo nominal do
barramento c.c.;

e Valor mdximo dos capacitores de modo comum igual a 150 nF (WF5A - impedancia
100 Q para 10 kHz);
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Conforme mostrado na Figura 1.1, sdo considerados filtros de modo comum e
diferencial de entrada e saida no sistema de acionamento. Uma revisao bibliografica permite
concluir que o uso de apenas filtros passivos é coerente, visto que existe uma grande
quantidade de trabalhos existentes que buscam filtragem para compatibilidade
eletromagnética (CEM) (HELDWEIN, M.L.; NUSSBAUMER; KOLAR, 2004; LOBO HELDWEIN,
2008), modelagem de corrente de modo comum do sistema de poténcia (DOS SANTOS, 2019;
LABROUSSE, 2011) e diminuicdo de sobretensdo (AKAGI; MATSUMURA, 2010; CHANG; GE;
ZHANG, 2014; HE et al., 2011; LAURENTATIU CAPITANEANU, 2002).

Cada filtro é dimensionado individualmente, por isso, possiveis acoplamentos entre
eles ndo sdo considerados. Foram utilizados apenas filtros LC de segunda ordem, sendo que o
filtro diferencial de entrada é associado em paralelo a um circuito de amortecimento RL, como
feito em (ERICKSON, 1999).

Topologias tradicionais de filtros de modo diferencial de saida sdo apresentadas em
(LAURENTATIU CAPITANEANU, 2002) e divididas em dois grupos:

e Senoidal: frequéncia de ressonancia na ordem da frequéncia de comutagdo, o que gera
tensdes quase senoidais nos terminais do motor.

e dV/dt: frequéncia de ressondncia maior que a frequéncia de comuta¢do, mas abaixo
da ressonancia do cabo. Esses filtros sdo construidos para reduzir os niveis de
sobretensdo, mas também podem atenuar a corrente de modo comum.

Um filtro de saida quase senoidal foi considerado a fim de respeitar os critérios de
THDi e evitar altas perdas nos resistores de amortecimento caso uma frequéncia de corte alta
tenha sido escolhida para filtrar apenas dV/dt. Os indutores deste filtro sdo os proprios
indutores que associam os bragos em paralelo, portanto ndo serdao considerados nesta segao,
uma vez que ja tiveram seus pesos e perdas calculados na sec¢do anterior.

O filtro de modo comum de saida geralmente é composto de apenas um indutor, uma
vez que o uso de filtros de segunda ordem é dificultado devido a corrente de modo diferencial
que circula por C,. A topologia hibrida apresentada em (GAMMETER; KRISMER; KOLAR, 2016) e
mostrada na Figura 1.1, usa o ponto comum da conexdo dos capacitores de filtro senoidal C,
para conectar o capacitor C,. Assim, é possivel o uso de um filtro de modo comum de saida de
segunda ordem, reduzindo a indutancia deste filtro.

As massas dos filtros sdo estimadas considerando informacgdes retiradas de datasheets
de nucleos magnéticos e capacitores, além de restrigdes, como saturagdo do nucleo, fator de
utilizacdo da janela, niveis de tensdo e corrente para associacdes em série e paralelo de
capacitores, de forma andloga ao que foi feito para os capacitores flutuantes e indutores de
associacdo de bracos em paralelo conforme descrito pelos fluxogramas da Figura 2.10 e da
Figura 2.13. Dessa forma, é possivel obter uma estimativa mais precisa de peso e volume dos
filtros. Elementos parasitas tém uma grande influéncia na resposta de frequéncia, portanto, a
estimativa da capacitancia do enrolamento e a indutancia de fuga sdo consideradas de forma
semelhante as apresentadas em (AYACHIT; KAZIMIERCZUK, 2017; HAN et al., 2016; HELDWEIN,
Marcelo Lobo; DALESSANDRO; KOLAR, 2011; HENSGENS et al., 2012; NAVE, 1991; PASKO;
KAZIMIERCZUK; GRZESIK, 2015).
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Assim como em (SATHLER, H. H. et al., 2020), diferentes materiais magnéticos foram
utilizados de acordo com a aplicacdo do filtro (LOBO HELDWEIN, 2008). Para filtros de modo
diferencial, os nucleos de pé Magnetics® foram usados; enquanto para os filtros de modo
comum, os nucleos nanocristalinos VAC® foram considerados, implicando altas impedancias
para um pequeno numero de voltas e, consequentemente, reduzindo efeitos parasitarios. Os
capacitores considerados para o barramento c.c. sdo de filme da familia EPCOS® MKP (450 V a
1100 V). Ja os capacitores para os filtros de modo comum e de modo diferencial de saida sdo
das familias MKP Y2 (300 Vc.a.) e MKP X2 (305 Vc.a.), respectivamente.

Muitas variaveis sdo consideradas de forma a atender as restri¢des do sistema e da
aplicacdo proposta. Além da topologia do inversor, a frequéncia de comutac¢do também é uma
variavel de projeto e influencia diversas caracteristicas, como seg¢do e satura¢do do nucleo
magnético, perdas de enrolamento e perdas de semicondutores. Sendo assim, é considerada a
mesma frequéncia de comutagdo dada como melhor opgdo em (SATHLER, H. H. et al., 2020),
gue corresponde a 40 kHz.

O calculo das perdas nos filtros pode ser dividido em trés partes: perdas nos
capacitores, no cobre e nos nucleos. A perda total é dada pela soma das trés parcelas,
considerando que a mesma metodologia de estimativa de perdas foi utilizada para todos os
filtros do conversor.

Assim como nos capacitores flutuantes, os capacitores dos filtros possuem suas perdas
calculadas a partir da ESR e da corrente que circula pelo componente. J& as perdas de
conducdo, equivalente as perdas dos enrolamentos, e dos nucleos, por histerese e Foucault,
sdo calculadas de forma andloga a realizada nos indutores em paralelo, conforme apresentado
anteriormente.

2.9 Consideragoes finais

Na primeira se¢cdo deste capitulo, observa-se a necessidade do desenvolvimento de
técnicas, em particular através da modulagdo, que permitam a reducdo de peso de
conversores. A metodologia utilizada na estimativa de peso é apresentada para os
interruptores eletrénicos, dissipadores de calor, filtros de entrada e saida, indutores para
associar os bragos em paralelo, capacitores flutuantes, drivers e PCBs.

De forma geral, as estimativas de peso e perdas dependem de parametros elétricos do
conversor, como tensdo e corrente que circula pelos componentes, as quais sdo diretamente
alteradas de acordo com a técnica de modulagdo adotada. Com isso, é possivel compreender
que os métodos PWM apresentam impacto no peso e/ou nas perdas dos elementos.

Tendo em vista o exposto, o préximo capitulo apresenta a metodologia utilizada para
obter técnicas de modulagdo que busquem otimizar os capacitores flutuantes e indutores de
saida, os quais, como visto em (SATHLER, H. H. et al., 2020), representam a maior parte do
peso do conversor proposto.
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3 Obtencao da Técnica PWM Otimizada

O objetivo principal deste capitulo é apresentar o método de otimizacdo desenvolvido
para obter as componentes de sequéncia zero, também conhecidas como offset de modo
comum ou common mode offset (CMO). Tais componentes, ao serem somadas com a
referéncia senoidal, resultam na modulante 6tima para reduzir o peso dos componentes
desejados. Essa modulante, ao ser comparada com as portadoras triangulares, definem os
estados de comutac¢do impostos sobre os interruptores, que por sua vez, criam as tensdes de
saida. S3o calculados os offsets para reducdo de peso dos capacitores flutuantes e indutores
de saida do conversor. Por fim, apresentam-se as montagens de laboratério a partir das quais
sdo obtidos os resultados praticos.

3.1 Equacionamento

Tendo como objetivo a reducdo de peso dos indutores de saida e dos capacitores
flutuantes do conversor por meio da técnica de modulagdo, busca-se definir algum parametro
elétrico que esteja diretamente relacionado a massa desses componentes.

Visando a redugdo dos indutores de saida, a partir da Equagdo (2.23) é possivel
perceber que a indutancia de saida estd associada a ondulacdo de corrente. Nesse caso, a
ondulacdo considerada é obtida em situagGes nas quais o ciclo de trabalho (D) causa
ondulagdo mdaxima. Esse valor de D, para um conversor de trés niveis, ocorre nas faixas em que
o ciclo de trabalho estd entre 1/6 e 1/3 e entre 2/3 e 5/6, valores correspondentes aos
instantes em que o valor absoluto da modulante é 1/3. Isso pode ser observado na Figura 3.1,
obtida a partir do célculo da ondulagdo para um variagdo linear do ciclo de trabalho entre 0 e

1, considerando a Equacdo (2.22).
]5 T T T T

Ondulacéo de corrente [A]

0 0.1666 0.3333 0.5 0.6666 0.83333 1
Ciclo de trabalho [p.u.]
Figura 3.1 — Comportamento da ondulacdo de corrente em func¢do do ciclo de trabalho.

Como a operacdo no ponto nominal adotado no presente trabalho é feita em alto
indice de modulagdo, o conversor tem momentos em que opera no ciclo de trabalho de
maxima ondulac¢do (1/6 < D < 2/3 e 2/3 < D < 5/6) independentemente da técnica de

23



modulac¢do adotada. Sendo assim, o valor da ondulagdo maxima da corrente é o mesmo para
todas as técnicas e, por consequéncia, o valor da indutancia desejada também.

Dessa forma, conforme mostrado no fluxograma da Figura 2.13, o projeto do indutor
depende dos enrolamentos e do nucleo escolhido. Os enrolamentos sdo definidos pela bitola
do cabo, pelo numero de fios em paralelos e pelo nimero de espiras. O nucleo é determinado
pela sua saturacdo e pelo aumento de sua temperatura. Como ambos os parametros estdo
relacionados a corrente maxima do indutor, a diminuicdo desta é o objetivo da otimizacao,
uma vez que a redugdo dessa corrente ocasiona um impacto nas espiras e no nucleo e,
portanto, uma redugao no peso.

A corrente do indutor é formada pela soma da ondula¢do na frequéncia de comutagao
e da componente senoidal da corrente de saida. Ainda que as ondulagbes apresentem
amplitudes iguais, cada técnica de modulagao, a ser discutida nas proximas se¢des, possui um
valor de corrente maxima distinto, uma vez que a ondulagdo maxima ocorre em instantes
diferentes para cada modulante.

Por fim, tendo em vista a reducdo do peso dos capacitores flutuantes, o primeiro
parametro a ser otimizado é o valor da capacitdncia. A partir de algumas consideragdes,
apresentadas no desenvolvimento das Equagdes (2.18) a (2.20), e da Equagdo (2.5), é possivel
relacionar o valor da capacitancia com a ondulacdo de tensdo no capacitor flutuante. Essa
relacdo é dada pela Equacdo (3.1), em que AV, é o valor maximo de ondula¢do desejado.

— IFC
AVmax

DT (3.1)

C

Como o valor da capacitdncia, principal fator que determina o peso do componente,
estd associado a ondulacdo maxima de tensdo neste, a reduc¢do desta ondulagdo é o objetivo
da otimizagdo, uma vez que a diminui¢do desta impacta diretamente no peso do capacitor.

3.2 Constru¢ao da modulante otimizada

A secdo anterior demonstra que o ondulagdo de tensdo nos capacitores flutuantes e o
valor maximo da corrente nos indutores de saida devem ser diminuidos para se alcangar a
reducdo de peso destes componentes. Nesta se¢do, apresenta-se em detalhes o método
utilizado para gerar a componente de sequéncia zero otimizada, adaptado do criado por
(COUGO et al., 2018) e (COUGO; MEYNARD; GATEAU, 2011). A Figura 3.2 mostra o fluxograma
gue sumariza o passo a passo do processo de otimizagdo, cujas etapas, numeradas de 1 a 11,
sdo detalhadas a seguir. E importante ressaltar que a modulante 6tima criada sé é aplicada
somente em situagOes de regime permanente, portanto ndo sdo aplicaveis em transitérios.
Isso significa que o sistema ndo permite a construcdo de valores instantdneos de tensdo na
saida do conversor, como ocorre em controles vetoriais de motores elétricos.

Pela Figura 3.2, observa-se que a otimizacdo se da em quatro loops, que variam de
forma a se obter a componente de sequéncia zero 6tima. O loop mais interno, de nimero 4,
representa a varia¢do do offset somado na referéncia senoidal. O loop 3 indica a variagdo do
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angulo da referéncia, de forma a percorrer os 360° da senoide. Sendo assim, o loop 4 varia o
offset entre valores que, ao serem somados a referéncia senoidal em determinado angulo,
resultam em um ciclo de trabalho minimo (0) ou maximo (1). Os dois lagos em conjunto sdo

responsaveis por identificar os offsets que geram a modulante 6tima.

Cria portadoras
Calculo da referéncia senoidal para cada fase e
Soma um offset em todas as 9
referéncias
Calculo das comutagdes de cada chave através da comparagdo e
entre as referéncias modificadas e as portadoras
Calculo da corrente no capacitor flutuante / e
Tensao no indutor de saida

Calculo da ondulagao de tensdo no capacitor/
Ondulagio de corrente no indutor (T N
I
I
. )
o Identificagdo do pico da ondulagdo de Para cada
tensdo / pico da corrente dos indutores ok
poténcia
Identificagdo da fase com maior valor de pico 9
Identificagdo do menor valor de pico e do offset e
relacionado a ele
Composi¢ao do sinal de sequéncia @
Z€ero

Sinal de
sequéncia zero
6timo

Figura 3.2 — Fluxograma do método de otimizagdo desenvolvido para se obter a componente
de sequéncia zero 6tima.

Ja o loop de nimero 2 ocorre com a variagdo do indice de modulagdo. Enquanto o
loop 1, o mais externo, representa a variagdo do fator de poténcia (FP). Uma mudanga em
qgualquer um desses loops implica uma componente de sequéncia zero diferente.

O primeiro passo do método de otimizagdo é a construcdo das portadoras usadas na
modulacdo. Somente através da comparacdo entre a modulante e tais portadoras que é
possivel determinar o estado de conducdo de cada interruptor e, assim, definir as correntes
gue passam pelos componentes do conversor. Como a topologia adotada utiliza bragos de trés
niveis, e cada brago possui duas células de comutagdo, sdo necessarias duas portadoras na
modulagdo.
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As portadoras sdo construidas na técnica Phase Shift (PS). Essa metodologia é adotada
visto que, em comparagdo com outras técnicas conhecidas, como Phase Disposition (PD) e
Phase Opposition Disposition (POD), ela apresenta periodos de comutacao de cada interruptor
distribuidos simetricamente ao longo do tempo, o que permite o balanceamento natural da
tensdo do capacitor flutuante (FENG; LIANG; AGELIDIS, 2007; GHIAS et al., 2016). A Figura 3.3

ilustra as portadoras geradas.

1

Portadora 1
Portadora 2

e
[
T

(D),

Amplitude [p.u.]
[«)

o
(o))

0 5 10 15 20 25
Tempo (us)
Figura 3.3 — Etapa 1 do fluxograma: exemplo de criagdo das portadoras para frequéncia de

comutacdo a 40 kHz.

Apds a criacdo das portadoras, as referéncias senoidais sdo construidas. Conforme
apresentado anteriormente, o loop 3 é responsavel pela variacdo do angulo da senoide. Os
pontos marcados na Figura 3.4 representam os valores das modulantes trifasicas para
determinado angulo. Dentre os trés pontos, seleciona-se aquele de maior valor positivo e, a
partir desse valor, define-se o complemento positivo que, em maddulo, levaria aquela
referéncia a 1 p.u. Em seguida, a mesma coisa é feita para a modulante de menor valor e
determina-se o complemento negativo que levard esta modulante a -1 p.u. Esse complemento
é o que determina a faixa de variacdo do offset no loop 4. Por exemplo, para um instante de
tempo em que a maior referéncia é 0,8 p.u. e a menor -0,84 p.u., a faixa de variagdo positiva

do offset é de + 0,2 p.u. e a negativa de -0,16 p.u.
1 .

<
wn

Amplitude [p.u.]
(=)

]
<
(4

Referéncia A
Referéncia B

\\/)C—e 0.16 p.u. Referéncia C
0 100 X 200 300
Angulo (°)
Figura 3.4 — Etapa 2 do fluxograma: criacao das referéncias senoidais.

A mesma faixa de variacdo de offset é aplicada nas trés referéncias, sendo que o
mesmo valor é somado simultaneamente nas trés senoides. O resultado dessa soma é
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mostrado na Figura 3.5. Entdo é realizada a comparacdo de tais pontos, que ja contém a adicdo
dos offsets, com um periodo das portadoras. Essa comparacdo é possivel porque a
amostragem é sincrona com a fundamental, ou seja, as senoides sdo amostradas com um
numero de pontos igual a razdo entre a frequéncia de comutagao e a frequéncia fundamental,
0 que garante que cada ponto do loop 3 seja comparado com a um periodo completo das

portadoras.
| —
)
— 05 : 1
=
k=
[}
20
=]
Z
03 —— Referéncia A
° — Referéncia B
N Referéncia C
-1 — L L L
0 100 200 300

Angulo (°)
Figura 3.5 — Etapa 3 do fluxograma: adicdo do offset nas referéncias senoidais.

O resultado da comparac¢do entre os pontos marcados é o estado de condugdo dos
interruptores. A Figura 3.6 (a) ilustra um braco do conversor e indica as células de comutacdo e
a nomenclatura dos interruptores. Ja a Figura 3.6 (b) mostra o estado de condugdo de S; e S,
em um instante no qual estes interruptores ndo conduzem simultaneamente. Isso significa
que, nesse instante, a senoide de referéncia da fase A imp&e um ciclo de trabalho menor que
0.5 (MEYNARD; FOCH, 1992). Ainda na Figura 3.6 (b), 1 p.u. representa a metade da tensdo do
barramento.

= Célula externa
Célula External a1 f f
] s
|, — 205
| =
£ 0 : - : :
| < 0 5 10 15 20 25
Vee —— | VJ Tempo (us) @
T | - Célula interna
I

Amplitude [p.u.]
e
wn

0 5 IIO 1‘5 26 25
Tempo (us)
(a) (b)

Figura 3.6 — (a) Brago de trés niveis de um conversor FC e (b) Etapa 4 do fluxograma: estado de

conducgdo de células de um mesmo braco.

A partir desses estados de conducdo e, conhecendo-se as combinag¢bes que garantem
a circulacdo de corrente pelo capacitor flutuante, apresentadas na Secdo 2.2, é possivel
estimar a corrente que passa pelo capacitor, ilustrada na Figura 3.7 (a).
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A corrente que passa pelo capacitor é dada pela Equacdo (3.2), conforme definido em
(MORITZ; BATSCHAUER, 2017), em que S, é o estado de condugdo do primeiro interruptor da
célula interna; e S5, do primeiro interruptor da célula externa. O indice j indica o brago
considerado, que varia de 1 a 3, visto que existem trés bracos em paralelo, enquanto I, € a
corrente que sai de um dos bragos do conversor. Vale ressaltar que o processo é idéntico para
todas as fases, assim como para bracos em paralelo, uma vez que é considerada a divisdo ideal
de corrente entre estes.

IFC,]' = (SZj - Slj) : Ifase,j (3.2)

Ademais, é necessario obter a tensdo sobre os indutores de saida. Pela Figura 2.11,
observa-se que a queda de tensdo sobre esses componentes é dada pela diferenca entre V, e
V;, V,ou Vs Pela Equagdo (2.15), define-se o valor de V, em relagdo as tensdes de saida de
cada brago. Portanto, é necessario definir a tensdo de saida de apenas um brago, uma vez que
para os demais o procedimento é analogo. A Equacgdo (3.3) indica o calculo necessario para
obter tal tensdo em p.u., de acordo com o exposto em (MORITZ; BATSCHAUER, 2017).

(81 = 52j)
2

Vi =8+ [p.u.] (3.3)

0.6

041

027

Amplitude [p.u.]
o
Amplitude [p.u.]

0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
Tempo (us) Tempo (us)
(a) (b)
Figura 3.7 — Etapa 5 do fluxograma: (a) corrente no capacitor flutuante e (b) tensdo no indutor
de saida.

Considerando o exposto nas Equagdes (2.15) e (3.3), a tensdo sobre um indutor de
saida em um periodo de comutag¢do é mostrada na Figura 3.7 (b). Vale ressaltar que a corrente
sobre o capacitor e a tensao sobre o indutor podem ser geradas temporalmente a partir da
concatenacgdo de cada um dos pontos de calculo considerados no periodo da fundamental.

O passo seguinte, de acordo com o fluxograma, é a obtencdo das ondulagdes de
tensdo e de corrente sobre o capacitor e o indutor, respectivamente. Para isso, é necessario
utilizar as Equacgdes (2.16) e (2.5). A partir da primeira, a corrente sobre o indutor é obtida
através da integral da tensdo. Pela segunda, é possivel obter a tensdo sobre o capacitor a
partir da integral da corrente neste. Em ambas as equagdes, os valores do capacitor e do
indutor sdo indiferentes, ja que sendo estes constantes e ndo implicam nenhuma mudanga nos
valores calculados ao longo do tempo, porém isso faz com que o resultado dado nas equagdes
seja em funcdo da capacitancia e indutancia. Entretanto, os resultados dessas integrais
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representam as varidveis elétricas completas e ndo somente a ondulagdo. Por isso, é
necessario subtrair o seu valor médio, de forma que somente a componente oscilatdria seja
obtida. As formulas consideradas s3do indicadas nas Equacgdes (3.4) e (3.5).

VFC,j = JIFC,]' dt — média (J IFC,]' dt) [VF] (3.4)
L= f v,y dt — média f Vi de) [4.H] (35)
100 : T : . . T .

©

501

Amplitude [p.u.]
S
Amplitude [p.u.]

=50 +

-100 ' ; '
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25

Tempo (us) Tempo (us)
(a) (b)
Figura 3.8 — Etapas 6 e 7 do fluxograma: célculo e identificagdo da maxima ondulagdo de (a)
tensdo sobre o capacitor flutuante e (b) corrente no indutor de saida.

Feito isso, as ondulagbes obtidas, exemplificadas na Figura 3.8, tém seus valores
maximos armazenados para cada valor de offset considerado em um determinado angulo da
fundamental. Esses valores sdo apresentados na Figura 3.9, para um exemplo considerando a

ondulagdo de tensdo no capacitor flutuante.

‘ I — Ondulagio Fase A
— Ondulagdo Fase B
Ondulagdo Fase C
— 150 ’
=
A= A
3 1001 Minimo:
2 Offset 0.19998
TED- Ondulagdo: 129.7542
< s0p —
ok L L . |
-0.2 -0.16 -0.1 0 0.1 0.2

Offset [p.u.]

Figura 3.9 — Etapas 8 e 9 do fluxograma: identificagdo da fase com maior ondulagdo e o offset
que causa a menor ondulacdo em tal fase (Exemplo para FP = 1 e angulo de 30° na
senoide).

Para o processo de otimizacdo do capacitor flutuante, é escolhida dentre as trés fases

a que apresenta maior ondulagdo. Dela é retirado o valor do offset que garante a sua minima

ondulagdo, resultando no grafico da Figura 3.9, correspondente a etapa nove do fluxograma. O

processo é feito dessa forma para garantir que, em todos os instantes, as fases tenham a

menor ondulacdo possivel, pois, ao escolher o ponto de minimo da fase que possui maior

ondulagdo, as outras sempre apresentardao ondulagdes menores do que esta.
O processo é analogo para os indutores de saida, porém o valor considerado na

obtengdo do offset é o pico da corrente que circula nestes. A ondulagdo de corrente obtido é
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somado a corrente de saida distribuida pelos indutores que associam os bragos em paralelo.
Considerando que as correntes sejam balanceadas entre os bracos, a Equac¢do (2.11) mostra
gue cada indutor é responsavel por conduzir um tergo da corrente de saida.

Uma vez obtido o valor de offset que garante a menor ondulagdo para um
determinado angulo amostrado, armazena-se esse valor em uma varidavel. Entdo, esse
procedimento se repete para os angulos seguintes da referéncia senoidal, determinado por
passos iguais a razao entre a frequéncia de comutacdo e a fundamental, até completar 360°,
completando assim o loop 3 do fluxograma da Figura 3.2.

Um fator importante a ser considerado é a dificuldade de construgdo das componentes
de sequéncia zero obtidas no Digital Signal Processor (DSP) e a sua aplicacdo pratica. Para
evitar ou, a0 menos, minimizar esse problema, sdo armazenados os offsets que causam um
aumento de, no maximo, 2% na ondulacdo. A partir desses pontos, indicados na Figura 3.10, o
software seleciona aqueles que ndo possuem variagGes bruscas, para evitar que o conversor
tenha uma operagdao com grande estresse sobre os interruptores.

1 ‘ 1
— 05" — 0.5
= 5
S ™ PV VN =
Qo o
2o R
TEJ‘ RN H‘\" M g‘
<05 < o5t
-1 - ‘ ‘ -1 . - :
0 100 200 300 0 100 200 300
Angulo [°] Angulo [°]

(a) (b)
Figura 3.10 — Pontos de offsets 6timos obtidos com variagdo de 2% na ondulagdo minima para
o (a) capacitor flutuante e (b) indutor de saida.
Considerando o indice de modulagdo 0.94 e fator de poténcia 0,80, definidos na Seg¢do
2.2, a rotina de otimizacdo resulta nas componentes de sequéncia zero ilustradas na Figura
3.11, em que (a) representa a componente para a otimizagdo do capacitor; e (b), para o

indutor.

1 : 1 ; ; ‘
_ 05¢ 1 05F ]
= =
= =
% ]
ER 120 1
= =
S £
< 05t 1 <05

-1 . . . 1 . I |

0 100 200 300 0 100 200 300
Angulo [°] Angulo [°]

(a) (b)
Figura 3.11 — Etapa 10 do fluxograma: composicdo das componentes de sequéncia zero
otimizadas para o (a) capacitor flutuante e (b) indutor de saida.
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Na Figura 3.12, sdo apresentadas as componentes de sequéncia zero obtidas para uma
variacdo do indice de modulagdo entre 0,1 e 0,9, e fator de poténcia de 0,8. A Figura 3.13 e a
Figura 3.14 mostram a mesma variacao de Mi, porém para outros fatores de poténcia.
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Figura 3.12 — Componentes de sequéncia zero para uma variacdo de Mi entre 0,1 e 0,9 com
fator de poténcia de 0,8 para otimizacdo do (a) capacitor flutuante e (b) indutor

de saida.
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Figura 3.13 — Componentes de sequéncia zero para uma variagdo de Mi entre 0,1 e 0,9 com
fator de poténcia unitario para otimizacdo do (a) capacitor flutuante e (b)

indutor de saida.
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Figura 3.14 — Componentes de sequéncia zero para uma variagdo de Mi entre 0,1 e 0,9 com
fator de poténcia de 0,5 para otimizagdo do (a) capacitor flutuante e (b) indutor
de saida.
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Por fim, a Figura 3.15 apresenta as modulantes otimizadas, para o ponto de aplicacdo
considerado neste trabalho. Tal ponto consiste em um indice de modulagdo de 0,94, fator de
poténcia de 0,80, frequéncias de comutacdo (f,,) e da fundamental (f;) de 40 kHz e 240 Hz,
respectivamente. A tensdo de barramento considerada é de 540 V e a corrente de carga é de
130 A,s. Os parametros citados indicam uma carga de 50 kW. Os limites estabelecidos para as
ondulagGes de tensdo de um capacitor flutuante e de corrente de cada brago sdo 5% e 80%,
respectivamente. E importante salientar que a ondulacdo de 80% n3o é a mesma da carga,
uma vez que, ao associar os bracos em paralelo, a ondulagdo de corrente na carga diminui
consideravelmente devido ao aumento de niveis do conversor e ao defasamento entre as
portadoras de cada braco.

Vale ressaltar que as frequéncias de comutacdo e fundamental ndo influenciam nas
componentes de sequencia zero 6timas, pois essas frequéncias apresentam impacto somente
no nimero de pontos de amostragem das referéncias senoidais e portadoras triangulares.

——Referéncia | |
— Offset
Modulante

——Referéncia| |
— Offset
Modulante

<o
9

Amplitude [p.u]
(e}
Amplitude [p.u]

0 9I0 X léO 2%0 0 96 A léO 2%0
Angulo (°) Angulo (°)
(a) (b)
Figura 3.15 — Modulantes obtidas para indice de modulacédo 0,94 e fator de poténcia 0,8, para
(a) capacitor flutuante e (b) indutor de saida.

3.3 Meétodos PWM considerados

A fim de obter os resultados necessdrios para verificar e comparar as melhorias
resultantes das modulantes étimas, que aqui serdo chamadas de Flying Capacitor PWM
(FCPWM) e Inductor Current PWM (ILPWM), indicadas na Figura 3.15 (a) e (b),
respectivamente, também sdo aplicadas as técnicas de modulagdo continuas: Sinusoidal PWM
(SPWM) e Space Vector PWM (SVPWM) (VAN DER BROECK; SKUDELNY; STANKE, 1988). Além
disso, sdo implementados os seguintes métodos PWM descontinuos: Maximum (DPWMMAX)
(KENJO, 1990), Minimum (DPWMMIN) (TANIGUCHI; OGINO; IRIE, 1988), 0 (DPWMO), 1
(DPWM1), 2 (DPWM2) e 3 (DPWM3) (J. SCHORNER, 1975).

E importante ressaltar que para a construgdo dessas técnicas, diferentemente das
otimas, o fator de poténcia ndo as influencia. Sendo assim, o Unico parametros que as modifica
é o indice de modulagdo. Outra observacdo importante é que, nas técnicas descontinuas, os
offsets sdo feitos de forma a criar periodos na modulante nos quais ndo ocorram comutagées
no conversor (J. SCHORNER, 1975). Esse comportamento é observado nas ondulagbes
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calculadas. As modulantes de cada uma das técnicas utilizadas neste trabalho s3o ilustradas da

Figura 3.16 a Figura 3.19.

Lr Referéncia | | Ir ——Referéncia| |
—— Offset — Offset
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(] [}
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0 90 180 270 0 90 180 270
Angulo (°) Angulo (°)

(a)

(b)

Figura 3.16 — Componente de sequéncia zero e modulante para (a) SPWM e (b) SVPWM,
Mi = 0,94 (VAN DER BROECK; SKUDELNY; STANKE, 1988).
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Figura 3.17 — Componente de sequéncia zero e modulante para (a) DPWMMAX e
(b) DPWMMIN, Mi = 0,94 (KENJO, 1990; TANIGUCHI; OGINO; IRIE, 1988).
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Figura 3.18 — Componente de sequéncia zero e modulante para (a) DPWMO e (b) DPWM1,

Mi = 0,94 (J. SCHORNER, 1975).
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Figura 3.19 — Componente de sequéncia zero e modulante para (a) DPWM2 e (b) DPWMS3,
Mi = 0,94 (J. SCHORNER, 1975).

3.4 Consideragoes finais

Na primeira se¢do deste capitulo, foram descritas e justificadas as varidveis elétricas
cuja redugdo permitem a diminuicdo do peso dos capacitores flutuantes e indutores de saida.

Conhecidas tais variaveis elétricas, na segunda se¢do, desenvolve-se um método que
busca reduzi-las ao maximo. O método consiste na construcdo de uma componente de
sequéncia zero, que, ao ser somada com uma referéncia senoidal, resulta em uma modulante
6tima para a reducdo dos parametros desejados.

Em seguida, sdo citadas as outras técnicas PWM continuas e descontinuas
consideradas neste estudo, a serem comparadas coma as duas técnicas otimizadas.

Tendo em vista o exposto, o préximo capitulo apresenta os resultados simulados e
obtidos em laboratdrio considerando a aplicacdo das modulantes desenvolvidas. Sdo também
estimados os pesos dos componentes com essas novas técnicas, de forma a avaliar o impacto
gue estas apresentam no conversor como um todo.
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4 Resultados de Simula¢cao e Experimentais

O objetivo principal deste capitulo é apresentar os resultados obtidos a partir da
aplicagdo das modulantes resultantes do método de otimizagdo desenvolvido. Ademais, sdo
realizadas comparagGes das duas novas modulantes obtidas no capitulo anterior, FCPWM e
ILPWM, com técnicas PWM existentes.

Todas as modulantes sdo implementadas no DSP da bancada de ensaios, que também
serd apresentada neste capitulo, para obtenc¢do dos resultados praticos. Por fim, é feita uma
andlise dos pesos obtidos para o conversor, de forma a determinar a melhor técnica para a
aplicagdo e o objetivo considerados neste trabalho.

4.1 Resultados de simulagao

A primeira parte dos resultados consiste nos resultados de simulag¢do de ondulagdo de
tensdo no capacitor flutuante e das correntes nos indutores de saida. Esses valores sdo
calculados considerando as modulantes mostradas no capitulo anterior, de acordo com as
Figura 3.15 a Figura 3.19. Elas sdo aplicadas conforme o fluxograma mostrado na Figura 4.1.

2
[ Calculo da referéncia senoidal para cada fase ] @

[ Soma o offset em todas as referéncias] @

Calculo das comutagdes de cada chave através da comparagio @
entre as referéncias modificadas e as portadoras

v

@ Calculo da corrente no capacitor flutuante / ST T N o gmm N T N
Tensio no indutor de saida : Loop 4 : Loop 3 : : Loop 1 :
¢ N N ’ N ’
i ~ ~ . Para cada| Para cada Para cada

@ Célculo da ondulag@o de tensao no capacitor/ n 1 indice d técnica d
Ondulag@o de corrente no indutor anguto LTS ~e ecnica ~e
n _) modulacao modulag¢io

) 4
Composi¢ao da ondulagdo para um
periodo da fundamental

. I

Ondulacao
calculada

Figura 4.1 — Fluxograma do método de calculo da ondulagdo de tensdo nos capacitores ou de
corrente nos indutores.
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4.1.1 Capacitores flutuantes

Para o célculo da ondulagdo de tensdo nos capacitores flutuantes, ndo foi considerado
um valor especifico de capacitancia, de forma a verificar a reducdo da ondulagdo de tensdo no
capacitor sem a influéncia do seu valor. E por essa razdo que os valores apresentados est3o em
funcdo da capacitancia, resultando na unidade mV.F. Os resultados sdo apresentados em
fungdo dessa variavel para ndo haver contradigdo com um dos objetivos do trabalho, que é
obter um capacitor otimizado para a aplicagdo. Isso significa que cada método PWM poderia
ter valores diferentes de capacitancia e, ainda assim, respeitar os limites de ondulacdo
estabelecidos. Caso o mesmo valor de capacitancia seja considerado para todas as
modulantes, isso implicard os mesmos pesos dos capacitores.

Da Figura 4.2 a Figura 4.6, sdo mostrados as ondulagGes de tensdo obtidas nos
capacitores flutuantes através da equacdo (3.4), considerando o ponto de opera¢do adotado
como nominal neste trabalho, ou seja, Mi = 0,94, PF = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.

= Z? ‘ Eo.z ﬁVﬁ=q.452
_ b W ~ wmw ] W W i WMMMNW

Figura 4.3 — Ondulagdo de tensdo para (a) DPWMMAX e (b) DPWMMIN, Mi = 0,94, PF = 0,.80,
ff= 240 Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.4 — Ondulagdo de tensdo para (a) DPWMO e (b) DPWM1, Mi = 0,94, PF = 0,80,
ff=240Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.5 — Ondulagdo de tensdo para (a) DPWM2 e (b) DPWM3, Mi = 0,94, PF = 0,80,
ff=240Hz, f,,= 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.6 — Ondulacdo de tensdo para (a) ILPWM e (b) FCPWM, Mi = 0,94, PF = 0,80, f; = 240

Hz,
fsw=40kHz e 70 kVA.
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Algumas observac¢des podem ser feitas em relagdo as figuras acima. Uma delas é o fato
de que as ondula¢des de tensdo no capacitor seguem os padrdes das modulantes de cada
técnica de modulagdo (Figura 3.15 a Figura 3.19), porém com um atraso devido ao fator de
poténcia. Esse defasamento é justificado pela relagdo direta entre a corrente que circula nos
capacitores e a corrente de carga. Outro ponto importante a ser destacado s3o os valores
maximos de ondulacdo de cada uma das técnicas. Para o ponto de aplicacdo considerado, a
Figura 4.7 compila os valores obtidos de ondulagdo maxima.

06 T T T T T T T T T
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Técnica de Modulagéo

Figura 4.7 — Ondula¢do mdaxima para cada técnica de modulacdo no ponto de operacao
nominal: Mi = 0,94, PF = 0,80, f;= 240 Hz, f, = 40 kHz e 70 kVA.

Na Figura 4.7, é possivel perceber que, para o ponto de operagdo dado, a técnica
desenvolvida com o objetivo de reduzir as ondulagdes no capacitor flutuante foi eficaz,
apresentando 19% de reducdo em comparagao com uma modulagdao senoidal tradicional. Em
relacdo as técnicas DPWMMIN, DPWM1, DPWM2 e ILPWM, a redugdo é ainda maior, sendo de
aproximadamente 26%. Os métodos FCPWM e ILPWM apresentam resultados préximos do
DPWM3 e DPWM2, respectivamente, devido a semelhanga entre as modulantes das técnicas.

O capitulo anterior mostra, entre a Figura 3.12 e a Figura 3.14, os CMOs obtidas para
variagcoes no indice de modulagdo e no fator de poténcia. Essa andlise é importante porque
permite observar se as técnicas desenvolvidas apresentam melhorias em todos os pontos de
operagdo comuns para um inversor. Por exemplo, a variagdo de Mi, quando associada a
variagdo na frequéncia da fundamental, é de extrema importancia na operagdo de uma
maquina elétrica, pois em momentos de partida, estes sdo parametros que mudam
constantemente. Ja a variagdo de fator de poténcia é importante para verificar se a
metodologia utilizada ainda seria valida para cargas diferentes.

Sendo assim, a Figura 4.8 e a Figura 4.9 mostram o comportamento da ondulagao de
tensdo no capacitor flutuante para as técnicas criadas, considerando variagcdes no indice de
modulagdo associadas a mudangas na frequéncia da fundamental, de forma a simular uma
operacdo de maquina com controle V/f constante, e no fator de poténcia, respectivamente. E
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considerada uma faixa ampla de variagdo, com Mi variando entre 0,10 e 0,94 e frentre 25 Hz e
240 Hz; e FP entre 1 e 0, ou seja, entre os angulos 0° e 90° de defasamento tensdo-corrente.
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Figura 4.8 — Ondulagdo maxima para cada método PWM sob uma variagdo de Mi entre 0,10 e
0,94 e f;entre 25 e 240 Hz. O fator de poténcia adotado é 0,80, f,, = 40 kHz.
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Figura 4.9 — Ondulagdo maxima para cada método PWM sob uma varia¢do de FP indutivo
entre 1 e 0 (0° a 90°). O indice de modulagdo adotado é 0,94, f,, = 40 kHz, f; = 240
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Ao analisar a Figura 4.8 e a Figura 4.9, observa-se que, para toda a faixa considerada
nas variagdes de Mi e FP, a técnica FCPWM apresentou o menor valor de ondulagdo maxima.
Portanto, a técnica PWM otimizada para reduzir a ondulagdo de tensdo no capacitor flutuante
se mostra efetiva. Além disso, devido a proximidade dos pontos da técnica FCPWM em rela¢do
as demais, a medida que o indice de modulagdo aumenta, é possivel perceber que para baixos
valores de Mi a técnica criada se assemelha a DPWM2. Para indices de modulagdo préximos de
0,5, a FCPWM é mais semelhante a SVPWM; enquanto para valores mais altos, aproxima-se da
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curva referente a técnica DPWM3, conforme indicado também na Figura 4.7. O impacto dessas
técnicas e variagdes sobre a massa do componente é ilustrado na Figura 4.10 e na Figura 4.11,

calculados para uma ondulagdo maxima de 5% na tensdo dos capacitores.

Massa dos Capacitores [kg]
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Indice de Modulagdo
Figura 4.10 — Massa dos capacitores flutuantes para cada método PWM sob uma variacdo de
Mi entre 0,10 e 0,94. O fator de poténcia adotado é 0,80, f, = 40 kHz, f;= 240 Hz
e ondulagdo maxima de 5% para a tensdo.

——SPWM DPWMI1
—DPWMMIN ——DPWM2
DPWMMAX —+—DPWM3
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—=—DPWMO FCPWM

20

30

40 50 60 70 8 90
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Figura 4.11 — Massa dos capacitores flutuantes para cada método PWM sob uma variacdo de
FP indutivo entre 1 e 0 (0° a 90°). O indice de modulagdo adotado é 0,94, f,,, = 40
kHz, fr= 240 Hz e ondulagdo maxima de 5% para a tensdo.

Os pesos exibidos na Figura 4.10 e na Figura 4.11 sdo calculados segundo as

consideragbes apresentadas no Capitulo 2. Observa-se que, para toda a faixa considerada nas
variacoes de Mi e FP, a técnica FCPWM apresentou também o menor peso. Por essas figuras,
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também é possivel confirmar o que foi exposto no Capitulo 3, sobre a relacdo direta da
ondulagcdo de tensdo com o peso do componente. Essa comprovacdo é possivel devido ao
formato semelhante das curvas de ondulacdo (Figura 4.8 e Figura 4.9) e massa dos
componentes (Figura 4.10 e Figura 4.11).

Por fim, na Figura 4.12 é possivel perceber que, para o ponto de operagdo dado, a
técnica FCPWM apresentou 17% de redugdo na massa dos capacitores flutuantes do conversor
em compara¢do com uma modulag¢do senoidal simples. A reducdo é ainda maior quando
comparada com outras técnicas, tais quais, SVPWM, DPWM1, DPWM2 e ILPWM, cuja reducdo
foi de aproximadamente 23%. Mais uma vez, nota-se a relagdo direta entre ondulagdo e
massa, uma vez que uma reducdo de 19% na ondula¢do implica uma redugdo préxima (17%)
no peso.
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Técnica de Modulagédo
Figura 4.12 — Peso dos capacitores flutuantes para cada técnica de modulagdo comparada no
ponto de operagdo nominal: Mi = 0,94, PF = 0,80, f; = 240 Hz, f,, = 40 kHz e
70 kVA.

4.1.2 Indutores de saida

No capitulo anterior, é justificada a necessidade de otimizar a corrente de pico que
passa pelos indutores de saida. Uma vez que se busca reduzir esse valor maximo, que depende
das ondula¢des de corrente, é necessdrio o uso de um valor de indutancia, pois tais
ondulagbes ndo podem estar em valores relativos.

A consideracdo de um valor fixo para o componente que estd sendo otimizado é uma
contradi¢cdo para os capacitores, mas isso ndo ocorre no caso dos indutores, ja que, como a
ondulacdo de corrente maxima é igual para todas as modulantes, o valor da induténcia
considerado também é o mesmo. A diferenca de peso decorre do projeto do indutor, devido a
mudanc¢a do nimero de fios em paralelo, da bitola dos fios e do nucleo adotado, mas nao do
valor da indutéancia.
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Na Figura 4.13, sdo indicados as ondula¢des de corrente obtidos através do script que
reproduz o fluxograma da Figura 4.1. Observa-se que para todas as técnicas, inclusive para as
otimizadas, os valores maximos sdo iguais, mudando apenas os instantes em que eles
ocorrem. A Figura 4.13 tem apenas o intuito de exemplificar a ondulac¢do de corrente, uma vez
que esta ndo é a variavel que a otimizagdo busca minimizar, e, portanto, ndo é apresentado
para todas as técnicas. J4 as correntes que passam por um dos indutores de saida, sdo
mostradas para todas as técnicas PWM consideradas, da Figura 4.14 a Figura 4.18.
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Figura 4.13 — Ondulagdo de corrente para SPWM, SVPWM, ILPWM e FCPWM, Mi = 0,94,
PF = 0,80, f; = 240 Hz, f,,,= 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.14 — Corrente de saida para (a) SPWM e (b) SVPWM, Mi = 0,94, PF = 0,80, f; = 240 Hz,
fsw =40 kHz e 70 kVA.

42



80 . ‘ .
Urmaxl = 73.08 A
50 50 F
> >
20 1 20
8 g
= 0r 18 O0f
= =
2 20 1 20t
o o
250 F =50+
[ILmax] = 73.08 A
-80 - ' : : -80 : ' : '
0 1 2 3 4 0 1 2 3 4
Tempo [ms] Tempo [ms]
(a) (b)
Figura 4.15 — Corrente de saida para (a) DPWMMAX e (b) DPWMMIN, Mi = 0,94,
PF = 0,80, f; = 240 Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.16 — Corrente de saida para (a) DPWMO e (b) DPWM1, Mi = 0,.94, PF = 0,80,
ff=240Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.
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Figura 4.17 — Corrente de saida para (a) DPWM2 e (b) DPWM3, Mi

f;= 240 Hz, f,,,= 40 kHz e 70 KVA.

0,94, PF = 0,80,
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Figura 4.18 — Corrente de saida para ILPWM (a) e FCPWM (b), Mi = 0,94, PF = 0,80, f; = 240 Hz,
fsw =40 kHz e 70 kVA.

Algumas observagbes podem ser feitas em relagdo as figuras acima. Uma delas é o fato
de que as ondulag¢des de corrente nos indutores seguem os padrdes das modulantes de cada
técnica de modulagdo (Figura 3.15 a Figura 3.19), porém com um atraso devido ao fator de
poténcia. Devido a esse defasamento, a modulante obtida para otimizar o indutor apresenta
um intervalo de tempo sem comutagdes justamente no pico da componente senoidal da
corrente de saida. Esse comportamento é semelhante ao método DPWM2 (Figura 4.17 (a)), o
qual apresenta o segundo melhor desempenho na reducgdo do pico da corrente.

E importante ressaltar que, em outros fatores de poténcia e indices de modulagdo, a
técnica ILPWM apresenta CMOs que removem as comutac¢des do pico da corrente senoidal.
Por exemplo, para um fator de poténcia unitario, o pico da corrente estaria em fase com a
tensdo, e, dessa forma, a técnica otimizada se assemelharia a DPWM1. Para o ponto de
operagdo considerado, a Figura 4.19 sumariza os valores obtidos de pico de corrente.
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Figura 4.19 — Corrente maxima para cada técnica de modulagdo comparada no ponto de

operagdo nominal: Mi = 0,94, PF = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz e 70 kVA.
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Na Figura 4.19, é possivel perceber que, para o ponto de operacdo dado, a técnica
desenvolvida com o objetivo de reduzir a corrente maxima no indutor de saida foi eficaz,
apresentando 10% de redugdo, se comparada a uma modulacdo senoidal tradicional. A
reducdo é ainda maior quando comparada com outras técnicas, como DPWMMIN,
DPWMMAX, DPWMO e DPWM1, onde a reducgao foi préxima de 12%.

E importante verificar se, quando considerados os CMOs obtidos a partir de variagdes
no indice de modulacdo e no fator de poténcia, também ha reducdo na corrente de pico dos
indutores. A Figura 4.20 e a Figura 4.21 mostram o comportamento da maxima corrente de
saida para as técnicas simuladas, considerando variagdes no indice de modulagdo e no fator de
poténcia, respectivamente. Sdo consideradas as mesmas variagbes utilizadas na simulacdo do
capacitor flutuante.

Ao analisar a Figura 4.20 e a Figura 4.21, nota-se que, para toda a faixa considerada
nas variacdes de Mi e FP, a técnica ILPWM apresentou o menor valor de pico para a corrente.
Com isso, é possivel confirmar a eficacia do método de otimizagdo desenvolvido também para
os indutores de saida. O impacto das variagées de Mi e de FP no peso do componente, para
cada técnica de modulagdo, é mostrado na Figura 4.22 e na Figura 4.23, respectivamente.
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Figura 4.20 — Corrente maxima para cada método PWM sob uma variagdo de Mi entre 0,10 e
0,94. O fator de poténcia adotado é 0,80, f, = 40 kHz, f;= 240 Hz.
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Figura 4.21 — Corrente mdxima para cada método PWM sob uma variacdo de FP entre 1 e 0 (0°

a 90°). O indice de modulag¢do adotado é 0,94, f,,, = 40 kHz, f;= 240 Hz.

Pela Figura 4.22 e pela Figura 4.23, observa-se que nas variagoes de Mi e FP, a técnica

ILPWM apresentou também a menor massa. Em algumas situa¢des, outras técnicas tem

massas iguais. Isso acontece porque, apesar do projeto necessitar do valor de pico da corrente

para calcular a massa dos indutores, outros parametros também sao levados em conta, como

0 aquecimento do nucleo, limitado a 125 °C. Por isso, mesmo com correntes maiores, outras

técnicas apresentam menores perdas, o que resulta em um menor aumento de temperatura

do nucleo e, consequentemente, em um nucleo mais leve.
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Figura 4.22 — Peso dos indutores de saida para cada método PWM sob uma variagdo de Mi

entre 0,10 e 0,94. O fator de poténcia adotado é 0,8, f;, = 40 kHz, f; = 240 Hz.
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Por fim, na Figura 4.24 sdo comparadas as massas dos indutores de saidas obtidas para
o ponto nominal de operagdo. Por ela observa-se que, ao comparar a técnica ILPWM com a
SPWM, tem-se uma reduc¢do de 9% na massa, para uma reducdo de 10% na corrente de pico.

Esta redugao

€ a maior dentre todas as técnicas comparadas neste estudo. A principio a

reducdo de 10% obtida pode parecer pouco, mas é importante ressaltar que ela estd
relacionada com o limite de ondulacdo de corrente imposto. Sendo assim, caso o limite de
ondulagBes fosse muito baixo, quase ndo haveria ganho no uso da ILPWM. Porém, caso o
limite fosse mais alto que os 80% considerados, a redu¢do que o método ILPWM trouxe seria
mais significativa.
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Figura 4.24 — Peso dos indutores de saida para cada técnica de modula¢do comparada no

ponto de operagdo nominal: Mi = 0,94, PF = 0,80, f; = 240 Hz, f,, = 40 kHz e
70 kVA.
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4.2 Ensaios de laboratorio

Nesta secdo, sdo apresentadas a bancada de testes, suas configuragdes e os resultados
de medic¢Bes obtidos através dela. Todos os ensaios foram feitos no laboratério de Eletronica
de Poténcia do IRT Saint-Exupéry.

4.2.1 Descricao da bancada de testes

A bancada de testes utilizada é disposta conforme mostrado no diagrama da Figura

4.25.
DSP _ _| Interface de
TMDSDOCK28379D | - "| Controle

Fonte c.c.

TTi EL302RT : oHE

.
Ajustado em:

4.5V Fonte c.c.
TTi EL302RT
Ajustado em:
7.5V

Fonte c.c. —
EA PSI 9750-60 | [i— _ | Carga RL com
Ajustadoem: | | FP ajustavel

540V r\}
Y
i Osciloscdpio
Medicdo de corrente R
(Hioki 3276 e 3274) e
tensdo (Hameg HZ115) e
! 500MHz

Figura 4.25 — Diagrama de blocos da bancada de testes do laboratdrio.

Os equipamentos presentes na bancada e seus ajustes sdo dados a seguir:

e Fonte de alimentacgdo c.c.: TTi EL302RT Triple Power Supply, 130 W, 30 V/2 A (Ajustada
em 4,5V para alimentagdo dos emissores e receptores dticos e 7,5V para os drivers) e
EA PSI 9750-60, 15 kW, 750 V/60 A (Ajustada em 540 V para o barramento c.c.).

e DSP: Texas Instruments TMIDSDOCK28379D.

e Sensores de corrente: Hioki Clamp On Probes 3276 (30 A) e 3274 (150 A) e Hioki Power
Supply 3269 (para alimentagdo dos sensores de corrente).

e Sensores de tensdo diferencial: Hameg Instruments Differential Probe HZ115.

e Osciloscépio: Tektronix MSO58, 500 MHz.

e Carga RL trifasica com fator de poténcia ajustavel: Indutancias associadas em estrela
de 663 pH, 600V, 130 A. Em série a elas, resisténcias externas de 10 Q (20 A).

A montagem completa é apresentada na Figura 4.26, na qual se observam os
componentes citados anteriormente. Além disso, é possivel observar o uso de toroides que
atuam como filtros de modo comum na alimentagdo das placas e nas pontas de prova.
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Figura 4.26 — Bancada de testes e montagem.

A principio, o conversor a ser utilizado na bancada de testes seria o de sete niveis com
dispositivos GaN. Um protétipo deste conversor foi confeccionado e permitia a associacdo de
dois bracos em paralelo, conforme mostrado na Figura 4.27. Foram construidas PCBs
individuais para os bragos a serem associados em paralelo, para a placa de poténcia e para a
placa de controle, de forma a possibilitar a modularizagdo do conversor, facilitando
manutencdes. A simplificacdo dos processos de reparo é essencial, visto que se trata de um
projeto P&D, que demanda constantes alteracdes e melhorias.

No protdtipo da Figura 4.27 é possivel anexar apenas dois bracos do conversor. Esse
protétipo é suficiente para alguns ensaios em operagdo inversora € COmo Um CONVersor c.c.-
c.c.. Além disso, é possivel fazer testes térmicos e medir componentes parasitas das placas,
gue sdo importantes para futuras medi¢cGes de CEM e para caracterizar as comutacgodes.

Receptores oticos

vl

Interruptores

Figura 4.27 — Protétipo do conversor GaN com dois dos nove bragos necessarios.
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A versdo final do conversor nao foi concluida a tempo de obter os resultados para este
trabalho. Sendo assim, foi utilizado um conversor de trés niveis de Carbeto de Silicio (Silicon
Carbide (SiC)). A troca da topologia e dos interruptores utilizadas ndo influencia na obtencao
dos resultados para os capacitores flutuantes, uma vez que as ondulagGes de tensdo nestes
dependem do nimero de niveis de um Unico brago, o que ndo foi alterado. No entanto, essa
troca inviabiliza os resultados praticos para os indutores de saida, uma vez que esse conversor
ndo possui bragos em paralelo e, consequentemente, ndo possui tais indutores.

A topologia do conversor utilizado é de um conversor Flying Capacitor trifasico de trés
niveis convencional, onde cada uma das fases é igual a mostrada na Figura 3.6 (a). O conversor
construido é mostrado nas vistas superior e lateral, na Figura 4.28 e na Figura 4.29,
respectivamente.
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Figura 4.29 — Vista lateral do conversor trifasico SiC de 6 kVA utilizado nos ensaios.

Os MOSFETSs utilizados nessa placa sdao os C3M0016120K, de 1200 V, 115 A e 16 mQ
da Cree (CREE, 2019). O conversor mostrado é conectado a uma carga trifasica que permite a
variacdo de sua reatancia, para, dessa forma, simular o efeito que a variagdo do fator de
poténcia teria nos valores medidos. E importante citar que esta carga permite testar o
modulador, porém apresenta limitagGes, uma vez que ndo possui for¢a contra eletromotriz
que estaria presente caso uma maquina elétrica fosse utilizada. Os capacitores utilizados,
tanto para o barramento c.c. quanto para os capacitores flutuantes sdo de filme da TDK
Electronics, com capacitancia de 30uF e tensdo nominal de 1100 V (TDK ELECTRONICS, 2019).

Sdo utilizados drivers IXYX IXDI609SI, projetado para acionar MOSFETSs ultrarrapidos e
com capacidade de fornecimento/absorcdo de até 9 A (IXYS, 2017). Os drivers sdo acionados
por fibras oticas e o sinal de comando é proveniente de um circuito que converte sinais
elétricos em 6ticos. Esse circuito, por sua vez, recebe os pulsos de comando de um DSP
TMDSDOCK28379D da Texas Instruments. Nele, sdo implementadas todas as técnicas de
modulagdo consideradas.
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Mod Index 1st Leg/External:Value ) , : o
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. q 50 60 g
A]llSte de Ml 40 70 _ﬂw 40k ~
30 80
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Temp() ao 1luc
50e-9 -
20 A/ S 90 morto
Method: Value
10 100 Método
SVPWM =
: 1o PWM
94 Run/Stop: Value
Data send ot =

Figura 4.30 — Interface gréfica de controle do conversor.

Uma interface grafica que permite o controle do DSP é construida no
Simulink/MATLAB. Através dela é possivel variar, em tempo real, pardmetros como frequéncia
de comutacdo, indice de modulagdo, tempo morto e a técnica de modulagdo adotada. Essa
interface é ilustrada na Figura 4.30.

Considerando todo o apresentado, a subsecdo seguinte apresenta os resultados
obtidos através de medic¢des feitas na bancada de testes descrita.

4.2.2 Resultados experimentais

A segunda parte deste capitulo consiste nos resultados obtidos em laboratério.
Conforme mencionado na seg¢do anterior, a versado final do conversor de sete niveis ndo foi
concluida a tempo de se realizarem os ensaios, por isso, utilizou-se um conversor de trés
niveis. Sendo assim, foram obtidos apenas os resultados de ondula¢do no capacitor flutuante,
visto que esses ndo sofrem impacto pela redugdo de niveis, uma vez que era impraticavel a
medigdo para os indutores de saida, ja que estes eram inexistentes no conversor utilizado.
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Utilizando a bancada de testes mostrada na Figura 4.26, foram medidos diversas
variaveis do conversor, como tensdo de barramento, correntes e tensdes de saida e tensdes
sobre os capacitores flutuantes. Estas ultimas foram obtidas com pontas diferenciais, devido
ao fato de que a referéncia para essa medicdo é diferente da utilizada nas medi¢des das
tensdes de saida. A Figura 4.31 ilustra uma medi¢do realizada nos ensaios praticos. Nela, estdo
indicadas em azul e em verde, a tensdo de trés niveis (350,3 Vrys) € a corrente na saida do
braco do conversor (16,04 Agys), respectivamente. Em amarelo e rosa, sdo dadas, em ordem, a
tensdo (542,0 V) e a corrente do barramento (15,51 A). J& em laranja, tem-se a ondulagdo de
tensdo sobre o capacitor flutuante (16,83 Vpcp¢). A escala horizontal é de 4 ms/div. Os sinais
sdo amostrados com 16 bits a 10 MHz. S3o mostrados as medi¢cdes para a técnica de
modula¢do SPWM, frequéncia de comutagdo e fundamental de 20 kHz e 220 Hz,
respectivamente, fator de poténcia unitario e indice de modulacdo de 0.94.

Applications _ Utility _ Help Tektronix

Vic =

20 V/div

Vcc =100 V/dIV

Figura 4.31 — Medicdo vista no osciloscépio para as seguintes condi¢cées: SPWM, Mi = 0,94,
FP =1, f;= 220 Hg, f,, = 20 kHz.

A fim de que os valores medidos da ondulagdo de tensdo sejam maiores, o que poderia
diminuir os erros de medi¢do devido a precisdo da ponta diferencial, uma frequéncia de
comutagdo de 20 kHz é utilizada. Esse valor mais baixo dobra o valor da ondulagdo em
compara¢do ao conversor operando sob frequéncia nominal de 40 kHz. Este aumento da
ondulagdo do capacitor ocorre porque, a cada comutagdo, ele possui mais tempo de carga e
descarga, atingindo assim maiores ondula¢des em sua tensao.

O sinal de maior interesse na medicdo é a ondulagdo da tensdo no capacitor flutuante.
Porém, a obtencdo desse sinal em uma representacdo confidvel requer um tratamento dos
dados, visto que as medigdes contém ruidos de alta frequéncia, que impedem uma avaliagdo
mais rigorosa do sinal. Dessa forma, apds a coleta dos dados, um filtro passa faixas digital é
implementado, tendo como frequéncias de corte inferior e superior, a frequéncia da
fundamental e a de comutacgdo aparente, respectivamente. Esta Ultima é definida como o
dobro da frequéncia de comutagdo. A frequéncia de corte inferior é necessaria para retirar da
medi¢cdo ondulagbes de baixa frequéncia que ndo deveriam compor o sinal de tensdo e que,
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com isso, podem impedir uma medicdo mais fidedigna. Como exemplo para o impacto do
filtro, a Figura 4.32 mostra os sinais medidos antes e apds o tratamento para a técnica SPWM.

— A%
FC
Z. 10 ' ‘ ' '
18 *
I e i
—§ -10 . ‘ .
S 1 2 3 4 5
Tempo [ms]
— VFC com filtro passa-faixa
2. 10 '
o . I
zg 0 ‘J‘U“*“\V”V”{‘l‘lr".‘m i MwmmM [WV‘\ HW W JHM i MAVWW\M“H” WM/ i
=R . | :
5 1 2 3 4 5
Tempo [ms]

Figura 4.32 — Sinal medido de tensdo no capacitor antes e apés a filtragem do sinal para as
seguintes condi¢des: SPWM, Mi = 0,94, PF = 1, f;= 220 Hgz, f, = 20 kHz.

O efeito visto na Figura 4.32 é semelhante para todas as outras técnicas de modulacdo
consideradas. Devido as limitagGes das cargas passivas disponiveis, foram considerados apenas
trés angulos de defasagem entre tensdo e corrente, 0°, 30° e 52°. J& para os indices de
modulac¢do, foram considerados os valores 0,60 e 0,94. Da Figura 4.33 a Figura 4.36, sdo
apresentadas as medig¢Ges tratadas para cada um dos métodos PWM, no ponto de operagdo
medido mais préximo do nominal, definido com Mi = 0,94 e PF = 0,80 e f;= 60 Hz. E importante
ressaltar que para criar o defasamento de 30°, a frequéncia da fundamental é de 60 Hz. Isso
ndo impacta na geracdo das modulantes 6timas nem no nivel de ondula¢do obtido, apenas
muda a impedancia da carga RL de forma a permitir este defasamento.

Os filtros inseridos para tratar os dados dos ensaios praticos causam ondulagdes no
comeco do periodo medido, sendo assim, os resultados apresentados entre a Figura 4.32 e a
Figura 4.36 sdo retirados de um momento em que a tensdo do capacitor flutuante ja esta em
equilibrio. Nessa condi¢cdo, o periodo de comutacdo que apresenta o maximo valor de
ondulacgdo é selecionado para cada técnica e seu valor é considerado e mostrados nas figuras.

10 10
AVp=11.50V AVp=13.05V

— — 5
= >
[} o
E}, 0 l§ 0 Ww
= =
< s}
s - = -5
S 7 S

10 -10

15 20 25 20 25 30 35
Tempo [ms] Tempo [ms]

(a) (b)
Figura 4.33 — Ondulagdo de tensdo medido em um capacitor flutuante para (a) DPWMMIN e
(b) DPWMMAX e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, PF = 0,86, f; = 60 Hz,
fow =20 kHz.
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Figura 4.34 — Ondulagdo de tensdo medido em um capacitor flutuante para (a) DPWMO e
(b) DPWM1 e as seguintes condigdes: Mi = 0,94, PF = 0,86, f; = 60 Hz,

fsw =20 kHz.
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Figura 4.35 — Ondulagdo de tensdo medido em um capacitor flutuante para (a) DPWM2 e
(b) DPWM3 e as seguintes condi¢gdes: Mi = 0,94, PF = 0,86, f; = 60 Hz,

fsw =20 kHz.
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Figura 4.36 — Ondulagdo de tensdo medido em um capacitor flutuante para (a) SVPWM e
(b) FCPWM e as seguintes condigdes: Mi = 0,94, PF = 0,86, f; = 60 Hz,

fow = 20 kHz.
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Em comparacdo com Figura 3.8 (a), a ondula¢cdo medida em um periodo da frequéncia
de comutagdo ndo apresenta um comportamento trapezoidal exato, como o simulado. Isso
ocorre porque a tensdo Vi ndo é medida exatamente nos terminais dos capacitores
flutuantes, como visto na Figura 4.37. Sendo assim, existem resisténcias, indutancia e até
mesmo capacitancias parasitas resultantes das trilhas e contatos de soldagem nas PCBs do
conversor. As capacitancias e indutancias parasitas sdo mais dificeis de estimar do que as
resisténcias, portanto, apenas resisténcias sdo consideradas neste trabalho e indicadas em azul
na Figura 4.37.

Terminais de
medicdo

Figura 4.37 — Resisténcias parasitas da PCB para um brac¢o do conversor.

Com isso, hd uma resisténcia equivalente entre os capacitores e os terminais de
medicdo, a qual, apesar de possuir um valor muito baixo, impacta nas medi¢bes. Portanto,
com o intuito de verificar esse impacto, uma resisténcia parasita é estimada e adicionada na
simulagdo, de forma a aproximar o formato da ondulac¢do calculada a da medida.

A Equacdo (4.1) descreve o cdlculo inserido nas simulagdes para obter a ondulagédo de
tensdo do capacitor considerando a resisténcia parasita. Nela, C-c é o valor da capacitancia, /¢¢
a corrente que circula pelo capacitor, R, a resisténcia parasita e Is; e ls3 as correntes que
circulam através dos interruptores S1 e S3, respectivamente.

1 .
(—C JIFC'j dt—RP'ISI,jr lfIFC,j = 0
FC,j 1

C_fIFC'j dt - RP'IS3,j ) lf IFC,j <0
FC

(4.1)

A Figura 4.38 compara a ondulagdo simulada, caso uma resisténcia de 50 mQ seja
considerada, e um trecho da ondula¢cdo medida. Nela é possivel perceber a semelhanga entre
as duas, principalmente devido ao fato de que essa resisténcia insere um salto nos momentos
das comutagoes.
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Figura 4.38 — Impacto da resisténcia parasita na ondulagdo de tensdo do capacitor flutuante (a)
simulado e (b) medido.

Assim como na simulac¢do, foram consideradas nas medigdes outras condi¢des de fator
de poténcia e de indice de modulacdo. Da Figura 4.39 a Figura 4.42 sdao mostrados os
resultados experimentais obtidos para a ondulacdo de tensdo para ambas as variagdes. Na
Figura 4.39, para Mi = 0,60, FP = 1, f;, = 20 kHz e f; =220 Hz, a técnica FCPWM apresenta 4% de
reducdo em relagdo a SPWM. Quando comparada com a técnica que apresentou a maior
ondulagdo nestas condigdes, DPWM1, a redugdo foi de 31%.

18.46 18.29
16.77

[V]
a8
*

—_
(]

40 maxima

(9]

Ondulag
)

Q\ @ §I\P:I” q@l\ Q@S\ QQN\ QQN\Q’ QQﬁk
0
Técnica de Modulagéo
Figura 4.39 — Ondulagdo de tensdo para cada método PWM para Mi = 0,60, FP =1, f,,, = 20 kHz,

f;=220 Hz.

Na Figura 4.40, para Mi = 0,94, FP = 1, f,, = 20 kHz e f; =220 Hz, a técnica FCPWM
apresenta 9% de reducdo em relacdo a SPWM. Quando comparada com a técnica que
apresentou a maior ondulagdo nestas condi¢cdes, DPWMO, a reducgdo foi de 37%.
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Figura 4.40 — Ondulagdo de tensdo para cada método PWM para Mi
ff=220 Hz.

Na Figura 4.41, para Mi = 0,94, FP = 0,86, f,, = 20 kHz e f;=60 Hz, a técnica FCPWM
apresenta 16% de reducdo em relagdo a SPWM. Quando comparada com a técnica que
apresentou a maior ondulagdo nestas condi¢des, DPWMO, a redugdo foi de 27%.
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Figura 4.41 — Ondulagdo de tensdo para cada método PWM para Mi = 0,94, FP = 0,86,
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Figura 4.42 — Ondulagdo de tensdo para cada método PWM para Mi = 0,94, FP = 0,61,
fsw=20kHz, ff=220 Hz.
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Na Figura 4.42, para Mi = 0,94, FP = 0,61, f,, = 20 kHz e f;=220 Hz, a técnica FCPWM
apresenta 14% de reducdo em relagdo a SPWM. Quando comparada com a técnica que
apresentou a maior ondulagdo nestas condi¢cdes, DPWM2, a reducdo foi de 22%.

Da Figura 4.39 a Figura 4.42, é possivel observar que a técnica desenvolvida para
otimizar a ondulagdo do capacitor flutuante se mostrou efetiva, uma vez que foi a técnica com
menor ondulacdo dentre as comparadas. No ponto de medicdo em condi¢cdes mais proximas
da nominal definida, a reducdo da ondulagdo para a técnica 6tima foi de 16% comparado com
a técnica SPWM. Em comparag¢do com outras técnicas essa reducdo foi mais significativa,
atingindo 27% de redu¢do em compara¢do com o método DPWMO.

4.3 Comparagao entre os resultados experimentais e simulados

Como os resultados das simulagGes apresentados na Seg¢do 4.1 foram obtidos
considerando um ponto de operac¢do diferente daquele utilizado nos ensaios de laboratério,
ndo é possivel fazer uma comparacao direta entre os resultados simulados e praticos. Sendo
assim, nesta sec¢do, sdo comparados os resultados obtidos a partir de uma simulagdo feita com
as mesmas condi¢Oes das medig¢Ges, de forma a verificar se as melhorias e os valores medidos

sdo coerentes.

Antes de simular nessas condi¢Oes, ja é possivel observar a semelhanga entre as
formas de onda das ondulacdes simuladas (Figura 4.2 a Figura 4.6) e medidos (Figura 4.33 a
Figura 4.36). Na Figura 4.43, notam-se diferencas entre as ondulagées simuladas e medidas, as
quais se devem a resisténcia parasita na medicdo e também aos ruidos de alta e baixa

frequéncia.
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Figura 4.43 — Comparagao entre simulagdo e medi¢do da ondulagdo de tensdo para a técnica

FCPWM, Mi = 0,94, FP = 0,87, f,, = 20 kHz, f;= 60 Hz.

Considerando a resisténcia parasita de 50 mQ e as condigGes de operagdo iguais as das
medicGes, a Figura 4.44 e a Figura 4.45 mostram a ondulagdo maxima de tensdo sobre o
capacitor flutuante simulada em comparagdo com as medidas para a técnica FCPWM.
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Figura 4.44 — Comparacdo entre ondula¢gdes maximas de tensdo sobre o capacitor flutuante
simuladas e medidas nos pontos de ensaio estabelecidos, para a técnica FCPWM
sob variagdo de Mi.
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Figura 4.45 — Comparacdo entre ondulagdes maximas de tensdo sobre o capacitor flutuante
simuladas e medidas nos pontos de ensaio estabelecidos, para a técnica FCPWM
sob variacdo de FP.

Pela Figura 4.44 e pela Figura 4.45, observa-se que os valores encontrados sdo
proximos e que o comportamento com as variagdes de Mi e FP consideradas é semelhante, ou
seja, a ondulagdo aumenta com o incremento do defasamento e diminui a medida que o indice
de modulagdo cresce. Nas situagdes apresentadas, ocorre uma maxima diferenca de
aproximadamente 20% entre a simulacdo e a medi¢do, considerando o angulo do fator de
poténcia igual a 52°. Para o angulo de 30°, mais proximo da condi¢do nominal de operacao, a
diferenca é de aproximadamente 10%.

Outro paradmetro importante a ser comparado é a reducdo da ondulacdo relativa a
técnica SPWM, uma vez que esta mostrou ter uma relagdo direta com a redugdo de peso do
componente. A Tabela 4.1 compara as redug¢des nas ondulagdes em relacdo a técnica SPWM
para cada técnica avaliada. Os valores foram obtidos por simulagdo sob as mesmas condi¢gGes
dos ensaios experimentais.
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Tabela 4.1 — Ondula¢do méxima de tensdo sobre o capacitor flutuante e sua
variacdo para Mi = 0,94, simuladas sob as mesmas condi¢Ges dos ensaios

experimentais.

Angulo do fator de poténcia

0° 30° 52°
.. - L. . Variagao . .
Técnica Ondulagdo | Variagdo | Ondulagdo . Ondulagdo | Variagao
PWM maxima relativa ao maxima relativa maxima relativa ao
ao SPWM
(\"] SPWM [%] \"| (%] (\"] SPWM [%]
SPWM 9,88 - 11,24 - 14,49 -
DPWMMIN 11,65 +17,93 11,96 +6,41 15,51 +7,04
DPWMMAX 11,66 +18,01 11,97 +6,49 15,81 +9,16
SVPWM 9,98 +1,08 10,30 -8,41 14,36 -0,91
DPWMO 10,65 +7,86 11,10 -1,19 12,67 -12,52
DPWM1 11,83 +19,76 12,18 +8,32 15,81 +9,16
DPWM2 11,83 +19,78 12,18 +8,34 15,81 +9,16
DPWM3 10,68 +8,18 11,14 -0,91 12,50 -16,67
FCPWM 9,07 -8,17 9,30 -17,23 12,37 -14,62

Comparando os resultados apresentados na Tabela 4.1 com os graficos da Figura 4.40

a Figura 4.42, fica evidente que a reducdo percentual da ondulagdo obtida em ambas as

situagBes é similar, ainda que existam diferencas entre os resultados experimentais e os de

simulagdo. Esses valores de redugdo sao sintetizados na Tabela 4.2.

Tabela 4.2 — Redugdo da ondulagdo maxima para Mi =0,94

Angulo do fator de poténcia
. 0° 30° 52°
Método — - =
Redugdo [%] Redugdo [%] Redugdo [%]
Simulagdo 8,17 17,23 14,62
Medig¢do 9,52 16,31 14,12

Diante de todo o exposto, tem-se a validagdo da metodologia proposta para obter uma

modulante capaz de reduzir as ondulagbes de tensdes nos capacitores flutuantes, uma vez

que, além de apresentar o melhor desempenho nas simulacdes e medicdes, ambos os
resultados sdo proximos. Como a metodologia é analoga para os indutores de saida, apesar da

falta de validagdes experimentais, é considerado aqui que a técnica de modulagdo que reduz a

corrente maxima que circula sobre esses indutores também é valida, de forma que a

estimagdo do peso e das perdas do conversor também possa ser feita considerando a técnica

ILPWM. Com isso, é possivel a continuidade das andlises, de forma a se avaliar os efeitos das

técnicas de modulagdo no peso e nas perdas do conversor.
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4.4 Peso e perdas do conversor

As secOes anteriores mostraram os resultados obtidos em simula¢cdes e ensaios em
laboratério, a partir das foi possivel validar a otimizacdo desenvolvida. O passo seguinte é
avaliar o impacto que as técnicas de modulagdo tém sobre o peso e as perdas do conversor.

Todas as estimativas sdo feitas conforme o conteldo exposto no Capitulo 2.
Primeiramente, sdo mostrados os pesos e perdas estimados para todos os componentes do
conversor, incluindo os indutores de saida e os capacitores flutuantes, considerando todas as
técnicas PWM avaliadas. Esses resultados estdo entre a Figura 4.46 e a Figura 4.55.

Capacitores Dissipadores Semicondutores
flutuantes 1.19 kg 758.12' W
1.49 kg 92%

Filtros e Capacitores
38.28 W
5%

18%
. Filtro DM
D;léel;' e Entrada lndut(');es de
: 1.17 saida
1.40 kg P;sts) ltoktz I 1 40/1:g Perdas totais: 2631 W
16% ) 824.52' W 3%

Filtros CM e
Semicondutores

% Indutores de

saida
2.75kg
6% 32%
(a) (b)
Figura 4.46 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
SPWM e as seguintes condi¢bes: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f;,, = 40 kHz.

Capacitores Dissipadores Semicondutores
flutuantes 1'10350/53 669.73 W Filtros e Capacitores

36.90 W
5%

Driver e

0,
Filtro DM %
Entrada
0.98 kg ‘
PCB Peso total: 12% Indutores de

1.14700/kg 8.30kg Perdas totais: saida
° 733.94 W 26.62 W
0,
/ Indutores de 4%
Filtros CM e saida
Semicondutores 2.75kg

0.51 kg 33%
6%

(a) (b)
Figura 4.47 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWMMIN e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f; = 240 Hgz,
fuw = 40 kHz.
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Capacitores Dissipadores

1.04 kg
flut t
utuantes 12%
Filtro DM
Entrada

1.61 kg
19%

0.51 kg 32%

(a)

fsw =40 kHz.
Capacitores Dissipadores
flutuantes 1.19 kg
1.41 kg 15%
17%
Driver e Filtro DM

Entrada

1.17kg
14%

PCB

1.37kg
17%

0.51 kg
6% 31%

(a)

Semicondutores

Driver e 1.17 kg
PCB Peso total: 14%
1.40 kg 8.48 kg
17%
/ Indutores de
Filtros CM e saida
Semicondutores, 2.75kg

Semicondutores

Peso total:
8.21kg
Filtros CM e / Indutores de
Semicondutores, saida

Filtros e Capacitores

38.66 W
C W

Indutores de
saida
25.96 W
4%

Perdas totais:
733.19 W

(b)
Figura 4.48 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWMMAX e as seguintes condi¢bes: Mi = 0,94, FP = 0,80, f; = 240 Hz,

Filtros e Capacitores
3897W
5%

Indutores de

saida
Perdas totais: 50.78 W
847.40 W 6%

(b)

Figura 4.49 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
SVPWM e as seguintes condi¢bes: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.

Capacitores Dissipadores
flutuantes 1.06 kg
13%

Filtro DM
Entrada

Driver e 1.04 kg
PCB Peso total: 13%
1.40 kg 8.10kg
17%
/ Indutores de
Filtros CM e saida
Semicondutores 2.75 kg
0.51 kg 34%

6%

(a)

Semicondutores

Filtros e Capacitores
37.66 W
5%

Indutores de

Perdas totais: 2 ;azl;h;v
743.27W 4%

(b)
Figura 4.50 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWMO e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.
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Capacitores Dissipadores

flutuantes 1.03 kg Semicondutores Filtros e Capacitores
1.61 kg 658.35 W 38.87W
0, . o
19% Filtro DM 91% 5%
Entrada
Driver e Peso total: 11147"/I.:g . ‘ Indutores de
PCB 8.47 kg Perdas totais: saida
1.40 kg 72421 W 26.25W
17% 4%
Indutores de
Filtros CM e saida
Semicondutores 2.75kg
0.51 kg 32%

6%

(a) (b)
Figura 4.51 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWML1 e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.

Capacitores
flutuantes
1.61 kg
20%

Dissipadores

Semicondutores Filtros e Capacitores
Filtro DM 626.50 W 38.67W
. Entrada 88% 5%
Drivere Peso total: 0.93 kg
e 7.99 kg 12% ‘
1'13770}? Perdas totais: lnd::i);:s de

714.99 W

Indutores de 50-207 w
Filtros CM e saida 7%
i 2.56 kg
Semicondutores, 2%
0.51 kg o
6%

(a) (b)
Figura 4.52 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWM?2 e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.

Dissipadores Semicondutores

1.05kg 674.76 W
91%

Capacitores
flutuantes
1.28 kg
16%

Filtros e Capacitores
38.23 W

’/\% 5%

‘lndutores de

Filtro DM
Entrada

Driver e

PCB Peso total: 01813:./l:g Perdas totais: saida
1.40 kg 7.83 kg 740.14 W 2633 W
18% 4%
/ Indutores de
Filtros CM e saida
Semicondutores, 2.75kg
0.51 kg 35%

7%

(a) (b)
Figura 4.53 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
DPWMS3 e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.
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Capacitores Dissipadores

flutuantes 110350 /kg Semicondutores Filtros e Capacitores
1.61 kg ° 672.33 W 37.04 W
0, 0, 0,
20% Filtro DM g% =%
Entrada
Driver e Peso total: 1.00 kg
PCB 8.07 kg 12% Perdas totais: Indutores de

56 W saida
76056 50.65W

7%

1.36 kg
17%

Indutores de
Filtros CM e saida
Semicondutores 2.49kg
0.56 kg 31%
7%
(a) (b)
Figura 4.54 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
ILPWM e as seguintes condig¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,, = 40 kHz.

Semicondutores Filtros e Capacitores

Capacitores Dissipadores 728.44 W 32.15 W
flutuantes 1.15kg 93% 4%
124 kg 14%
16% Filtro DM lndut(')res de
Entrada saida
Dri 0.92 . 26.48 W
l;éel; ¢ Peso total: lzo/l:g Pe;‘g;lsg t60$ls. 3%
1.40 kg 797 kg .
18%
Filtros CM e S\// Indutores de
Semicondutores saida
0.51 kg 2.75kg

34%

(a) (b)
Figura 4.55 — Distribuicdo de (a) peso e (b) perdas do conversor de 70 kVA para o método
FCPWM e as seguintes condigdes: Mi = 0,94, FP = 0,80, f;= 240 Hz, f,,, = 40 kHz.

6%

Observando os graficos da Figura 4.46 a Figura 4.55, é possivel perceber que técnicas
ILPWM e FCPWM apresentarem os melhores resultados de peso dos indutores de saida e dos
capacitores flutuantes, respectivamente. Entretanto, como modulantes otimizadas impactam
as correntes e tensdes por todo o circuito, elas também influenciam os demais componentes
do conversor. Com isso, apesar da diminui¢do da massa resultante da técnica FCPWM, ela ndo
é a que permite a maior reducdo da massa total quando comparado com o método SPWM. A
técnica com melhor desempenho nesse quesito foi a DPWM3, que implicou uma diminui¢do
de 0,68 kg, o que equivale a aproximadamente 8% do peso total do conversor.

Analisando as perdas, nenhum dos métodos propostos resultou no conversor mais
eficiente dentre as técnicas avaliadas. Nesse quesito, o método PWM com melhor
desempenho foi o DPWM?2, uma vez que nessa técnica ndo ha comutagdes no instante do pico
da corrente de saida, durante o qual tém-se as maiores energias de comutac¢do. Apesar de a
técnica ILPWM gerar um efeito semelhante, como pode ser visto na Figura 3.15 (b) e na Figura
3.19 (a), considerando o defasamento equivalente ao fator de poténcia de 0,80, o periodo de
tempo sem comutac¢des é maior na DPWM2, o que a torna mais eficiente.
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Uma andlise considerando varia¢des de frequéncia de comutacdo é interessante, uma
vez que este parametro também tem um impacto significativo na massa do conversor. A
Figura 4.56 (a) e (b) mostra, respectivamente, o comportamento das massas dos capacitores
flutuantes e indutores de saida diante diferentes frequéncias de comutacdo. Pelas figuras é
possivel perceber que para todas as frequéncias consideradas, as técnicas otimizadas FCPWM

e ILPWM resultam nas menores massas de capacitores e indutores.

—o—SPWM DPWMI —e—SPWM DPWMI
——DPWMMIN ——DPWM2 ——DPWMMIN ——DPWM2
6 DPWMMAX —+—DPWM3 DPWMMAX ——DPWM3
——SVPWM = =ILPWM ——SVPWM = =ILPWM
—=—DPWMO FCPWM —=—DPWMO0 FCPWM

W

(98} -

S8}

Massa dos Capacitores [kg]
Massa dos Indutores [kg]

O 1 L L L L ] 1 1 L
10 20 30 40 50 60 70 10 20 30 40 50 60 70
Frequéncia de Comutagio [kHz] Frequéncia de Comutacdo [kHz]
(a) (b)

Figura 4.56 — Massa dos capacitores flutuantes e indutores de saida para o todos os métodos
PWM propostos e as seguintes condi¢des: Mi = 0,94, FP = 0,80, f=240 Hze f,,
entre 10 e 70 kHz.

As anadlises da eficiéncia e da densidade de poténcia se mostram extremamente
relevantes, uma vez que, a partir delas, é possivel fazer comparagdes mais genéricas com

conversores de outras topologias e poténcias.

Na Figura 4.57 cada curva possui sete pontos, que representam a eficiéncia e a
densidade de poténcia do conversor para uma frequéncia de comutacdo entre 10 kHz e
70 kHz. Pela Figura 4.57, ao considerar todas as técnicas de modulagdo e o conversor
operando na frequéncia nominal de operacdo, na avaliacdo da eficiéncia e da densidade de
poténcia, os melhores desempenhos s3o observadas para a DPWM2 e a DPWMS3,
respectivamente. Isso acontece porque as técnicas otimizadas propostas nesse trabalho,
mesmo tendo apresentado as menores massas dos capacitores e indutores, apresentaram
reducdes menores nos filtros e dissipadores do que outras técnicas de modulagdo, como a
DPWM?2 e DPWMS3,.

Para as frequéncias de comutacdo de 30 kHz e 50 kHz, a técnica ILPWM apresenta os
melhores resultados de densidade de poténcia. Enquanto isso, a técnica FCPWM ndo
apresentou melhores resultados de eficiéncia nem de densidade especifica de poténcia para

nenhuma das frequéncias consideradas.
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Eficiéncia [%]

99.2

99 - |
DPWM2
40 kHz
98.8 98.98% .
8.76 kW/kg
DPWM3
98.6 - 40 kHz |
98.94%
0g.4 - 8:94kWikg  9g8919% FCPWM ]
8.67kW/kg 40 kHz
98.87%
98.2 1 8.78 kW/kg .~ -
—— SPWM DPWMI1
——DPWMMIN ——DPWM?2
98 DPWMMAX —+— DPWM3 209 foo Y60 -
—+—SVPWM == =[LPWM 10 kiz 70 kHz
o7 g ==~ DPWMO FCPWM | | |
3 4 5 6 7 8 9 10

Densidade de Poténcia [kW/kg]

Figura 4.57 — Eficiéncia e densidade de poténcia do conversor de 70 kVA para o todos os

métodos PWM propostos e as seguintes condi¢ées: Mi = 0,94, FP = 0,80,
f=240 Hzef,, entre 10 e 70 kHz.

Por fim, a Tabela 4.3 resume as densidades de poténcia e eficiéncia energética para

todas as técnicas de PWM operando na condigdo nominal do conversor de 70 kVA.

Tabela 4.3 — Densidade de poténcia e eficiéncia energética para Mi = 0,94,

fow = 40 kHz, FP = 0,80 e f; = 240 Hz.

Método PWM

S DMAX | DMIN SV DO D1 D2 D3 IL FC
Densidade
Potiicia 8,23 8,44 8,26 8,53 8,64 8,27 8,76 8,94 8,67 8,78
[kwW/kg]
Eficiéncia
Energética 98,82 | 98,95 | 98,95 | 98,79 | 98,94 | 98,97 | 98,98 | 98,94 | 98,91 | 98,87
[%]

N3o obstante, a andlise para outras frequéncias de comutacdo é necessdria para

certificar a escolha do método de modulagdo. A Tabela 4.4 compila todos os resultados de

densidade de poténcia e eficiéncia energética para a melhor técnica PWM, considerando

outras frequéncias de comutacdo.
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Tabela 4.4 — Densidade de poténcia e eficiéncia energética para Mi = 0,94, FP = 0,80

e fr=240 Hz.
Frequéncia de Comutagdo [kHz]
10 20 30 40 50 60 70
Densidade
de FCPWM SVPWM ILPWM DPWM3 ILPWM DPWM2 | DPWM?2

Poténcia [3,68] [6,10] [7,81] [8,94] [9,25] [9,68] [9,83]
[kW/kg]
Eficiéncia | ppwM3 | DPWM2 | ILPWM | DPWM2 | ILPWM | DPWM2 | DPWM2

Energética | [99,08] | [99,06] | [99,03] | [9898] | [98,87] | [98,79] | [98,65]
[%]

Através dessa andlise foi possivel observar que, para frequéncias de 30 kHz e 50 kHz, a
técnica ILPWM apresentou os melhores resultados de densidade de poténcia e eficiéncia
energética, obtendo 7,81 kW/kg e 99,03% e 9,25 kW/kg e 98,87%, respectivamente para
30 kHz e 50 kHz.

Para frequéncias mais altas, o método DPWM2 obteve os melhores resultados de
eficiéncia (98,79% e 98,65%, para 60 e 70 kHz, respectivamente) e densidade de poténcia (9,68
e 9,83 kW/kg, para 60 e 70 kHz, respectivamente).

A Unica condi¢do em que o método FCPWM obteve o melhor resultado foi para 10 kHz,
onde sua densidade de poténcia foi a maior dentre todas as técnicas de modulagdo,
3,68 kW/kg. Esse resultado é esperado pois a técnica FCPWM é a que mais reduz a massa dos
capacitores flutuantes, que a 10 kHz possuem peso bastante significativo. Esse resultado indica
gue a aplicacdo desta técnica seria ainda mais importante em poténcias mais elevadas.

Conforme a Tabela 4.4, nas condi¢cGes nominais de operacdo, a técnica mais eficiente
dentre todas foi a DPWM2, com 98,98% de eficiéncia energética, o que significa uma reducdo
de 13,3% das perdas em relagdo a técnica SPWM. Ja a técnica DPWM3 apresentou a maior
densidade de poténcia em comparagdo com todas as outras, 8,94 kW/kg, o que representa
uma reducdo da massa de 8% em relagdo ao método SPWM.

4.5 Consideragoes finais

Na primeira secdo deste capitulo, foram apresentados os resultados de simulagdo das
ondulagGes de tensdo e corrente nos capacitores flutuantes e indutores de saida,
respectivamente. Conforme discutido no capitulo anterior, esses parametros estdo
diretamente associados a reducdo do peso desses componentes.

Em seguida, na segunda se¢do, a bancada de testes utilizada para a obtengdo de
resultados de ensaios experimentais é apresentada juntamente as medi¢des obtidas. Ja na
terceira segdo, os resultados de simulagdo e experimentais sdo comparados, de forma a validar
o0 método de otimizagdo proposto e também verificar se as simula¢des resultam em valores
coerentes.
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Por fim, é avaliado o impacto das técnicas de modulacdo no peso e nas perdas do
conversor proposto. A partir desses resultados, obtém-se os valores de eficiéncia e de
densidade de poténcia, parametros estes que sdo utilizados na determinacdo do melhor
método PWM para a aplicacdo aeroespacial em questao.

Conforme discutido na ultima secdo, as técnicas DPWM2 e DPWM3 apresentaram,
respectivamente, melhores resultados de eficiéncia e densidade de poténcia no
dimensionamento do conversor de 70 kVA. Isso indica que as técnicas criadas, apesar de
possuirem as menores massas de capacitores flutuantes e indutores de saida, impactaram o
restante do conversor de forma que outros componentes aumentaram de peso, mitigando os
beneficios que as técnicas tinham proporcionado aos componentes que visavam otimizar.

68



5 Conclusao

Neste capitulo, sdo sumarizadas as conclusGes obtidas ao longo deste trabalho e
apresentadas as conclusdes finais acerca dos resultados de simulagdo e experimentais. A fim
de contribuir com a continuidade do estudo aqui apresentado, sao indicadas, ainda, as
dificuldades encontradas ao longo do desenvolvimento do trabalho. Ademais, sdo propostos
temas de trabalhos para a continuagdo e melhoria do que foi apresentado nesta dissertagdo.

5.1 Conclusoes

A proposta desta dissertacdo consistia no desenvolvimento de um método de
otimizagdo para obter técnicas PWM que resultassem na redugdo da massa dos capacitores
flutuantes e indutores de saida de um conversor trifasico do tipo Flying Capacitor. Trata-se de
uma topologia de sete niveis obtida por meio da associagdo em paralelo de trés conversores
de trés niveis, com poténcia nominal de 70 kVA, o que é coerente com a aplicacdo aeroespacial
pretendida.

No primeiro momento da dissertagdo, foi realizada uma revisdo bibliografica acerca da
reducao de peso de determinados componentes de conversores. Constatou-se uma literatura
ainda insuficiente quanto a otimizac¢do através da modula¢do de um conversor, seja ele c.c. ou
c.a.. Os poucos trabalhos dedicados ao tema tratavam da reduc¢do de fluxo em ICTs, da
mitigacdo de tensdes de ponto neutro em NPCs, ou da redu¢do do desbalanceamento de
tensdo em capacitores flutuantes. Apesar de apresentarem contribuigbes importantes, e até
mesmo utilizadas neste trabalho, ndo contemplavam o objetivo principal desta dissertagao.

Com isso, de forma a dar continuidade ao trabalho de (SATHLER, H. H. et al., 2020),
que foi desenvolvido no IRT Saint-Exupéry, instituto de pesquisa onde parte deste estudo foi
desenvolvido, mostrou-se necessaria a construgdo de novas rotinas computacionais, e o
aprimoramento de algumas ja existentes, que permitissem estimar o peso de componentes de
um inversor com a topologia citada. Tais rotinas dependem de pardmetros elétricos calculados
para todos os componentes a partir do estado de comutacdo dos interruptores do conversor,
sendo esses estados diferentes para cada técnica de modula¢do. Além disso, foram incluidas
nas rotinas as possibilidades de se variar, além do método de PWM, diversos parametros,
como indice de modulagao, fator de poténcia, corrente de carga e frequéncias de comutagdo e
fundamental.

No capitulo trés, as varidveis elétricas associadas ao peso dos componentes cuja
reducdo de peso é o foco deste trabalho foram justificadas. Em seguida, foi apresentado e
explicado o passo a passo do método de otimizacdo desenvolvido. Com esse método, foi
possivel obter uma componente de sequéncia zero que, ao ser somada as referéncias
senoidais trifasicas, resultou em modulantes otimizadas que implicaram redugdo da ondulagdo
de tensdo nos capacitores flutuantes e da corrente de pico dos indutores de saida.

Por fim, as simulagdes cujos resultados foram apresentados no capitulo quatro,
indicaram que as técnicas FCPWM e ILPWM, propostas neste trabalho, em comparagdo com o
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método SPWM, apresentaram, respectivamente, 18,8% e 10,4% de reducdo no mddulo das
ondulagBes de tensdo nos capacitores flutuantes e no pico da corrente dos indutores de saida;
e 16,8% e 9,5% de reducdo na massa dos capacitores flutuantes e indutores de saida, nesta
ordem. Os ensaios praticos, realizados apenas para os capacitores flutuantes devido as
limitagGes do conversor disponivel, confirmaram os valores obtidos e indicaram uma redugdo
de 16,3% nas ondulagdes, valor préximo ao simulado. Com isso, foi possivel validar o método
proposto, pois além de ambas as técnicas terem apresentado os menores valores para as
varidveis elétricas que se buscavam reduzir, os valores medidos nos ensaios foram préximos
daqueles obtidos nas simulagdes.

E importante salientar que enquanto a técnica FCPWM, que busca a diminuicdo da
massa dos capacitores flutuantes, apresentou os melhores resultados de massa quando
comparada com outras técnicas, ela ndo resultou no conversor mais leve nem mais eficiente
dentre todas as técnicas. O mesmo acontece para o método ILPWM, que visa a otimizagdo
reducdo do peso dos indutores de saida, que resultou no menor peso do componente, porém
ndo apresentou o melhor desempenho global. E valido ressaltar que mesmo n3o apresentando
os melhores resultados dentre todas as técnicas, ainda assim os métodos FCPWM e ILPWM
obtiveram, respectivamente, 6,4% e 5,2% de redugdo do peso total do conversor e 4,4% e
7,8% de redugdo das perdas em comparagao com o método SPWM.

Através de uma andlise para outras frequéncias de comutagdo foi possivel observar
gue a técnica ILPWM apresentou os melhores resultados de densidade de poténcia e eficiéncia
energética para 30 kHz (7,81 kW/kg e 99,03%) e 50 kHz (9,25 kW/kg e 98,87%).

O método DPWM2 obteve os melhores resultados de eficiéncia e densidade de
poténcia para 60 kHz (98,79% e 9,68 kW/kg) e 70 kHz (98,65% e 9,83 kW/kg).

A Unica condicdo em que o método FCPWM se destaca em 10 kHz, apresentando a
maior densidade de poténcia, 3,68 kW/kg. Esse resultado é esperado pois a técnica FCPWM é
a que mais reduz a massa dos capacitores flutuantes, que a 10 kHz possuem peso bastante
significativo.

Ja nas condi¢Ges nominais de operacdo, a técnica mais eficiente dentre todas foi a
DPWM2, com 98,98% de eficiéncia energética, o que significa uma redugdo de 13,3% das
perdas em relagdo a técnica SPWM. Ja a técnica DPWM3 apresentou a maior densidade de
poténcia em comparac¢do com todas as outras, 8,94 kW/kg, o que representa uma reducdo da
massa de quase 8% em relagdo ao método SPWM.

Entretanto, nesta condi¢cdo, como as diferengas sdo pequenas entre as duas técnicas
que apresentaram melhores resultados, a escolha do método a ser adotado depende do que o
usudrio pretende priorizar, densidade de poténcia ou eficiéncia energética. Caso opte pela
primeira, o método DPWM3 é mais vantajoso, pois apresenta um aumento de perdas muito
pequeno em relacdo ao DPWM2, obtendo eficiéncia de 98,94%, enquanto é 160 g, ou 2%, mais
leve. Ja se optar pela eficiéncia, o DPWM2 obteve 3,5% a menos perdas que o DPWM3, e
densidade de poténcia de 8,76 kW/kg.
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Ademais, vale ressaltar que, devido a indisponibilidade do conversor final de sete
niveis, a técnica ILPWM nao foi validada por meio de resultados praticos. Sendo assim, antes
de uma aplicacao real, é necessaria a realizacdo de ensaios para certifica-la.

5.2 Propostas de continuidade

O trabalho desenvolvido nesta dissertagdo tem como sequéncia natural a realizagdo de
testes em laboratério com o conversor final de sete niveis, o que ndo foi possivel até o
presente momento. Isso permitira a obtengdo de resultados praticos para os indutores de
saida e a validac¢do da técnica de modulagdo ILPWM, elaborada neste trabalho.

Outros toépicos interessantes para analise em estudos futuros sdo a eficiéncia e a
densidade de poténcia para uma varia¢do de modulagdo e de fator de poténcia. Tais analises
sdo importantes, uma vez que a alteragdo desses parametros implicaria modulantes distintas,
e consequentemente, diferentes técnicas apresentariam um melhor desempenho.

Visando a melhoria da otimizagdo, uma proposta seria a obtengdo de um método de
modulagdo que faga a otimizagdo conjunta dos pesos e perdas dos capacitores flutuantes e
indutores de saida, visando uma reducdo global desses parametros, ja que a estratégia aqui
apresentada atua de forma isolada em cada componente.

Outro ponto importante seria a inclusdo de motor tanto nas simula¢des quanto nos
ensaios experimentais, de forma a incluir os efeitos da forca contra eletromotriz no modulador
desenvolvido. Isto estaria associado também a uma validagdo através de simula¢des no PLECS
ou Simulink do acionamento completo.

Por fim, o desenvolvido de um método que otimiza peso e perdas a partir de valores
instantaneos de varidveis elétricas, permitiria o uso de um controle de alto desempenho para a
magquina do considerada no acionamento.
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Anexos

A. Planilha de calculo de E,, e E; fornecida pela GaN Systems

Eon/Eoff curves @ different Vds, Ids, Tj and Rg

Part_number GS66516 series 3.40E-09
Vds_rated 650 \4 4.40E-09
Id-rated 60 A 13
Rdson 25 mohm
Vgs_on 6 \Y 0.34
Vgs_off -3 \% 478

Eon (uJ) @ Vds=400V, Rg_on=100hm, Tj=25C

Eoff (uJ) @ Vds=400V, Rg_off=20hm, Tj=25C

T [ vasida [ 0o [ 20 [ 30 | 40 [ s0 | 60 [ vasna [ o [ 20 [ 3 [ 40 [ 50 60
25DegC | 400 | 312 | 108 | 1462 | 1889 | 2351 [ 208 25DegC | 400 | 14 | 2045 | 3447 | a3 | s 87
1. Define Vds. Input Vds below

vds 270

2.1. Define Eqoss. Pick or scale the Eqoss based on your Vds
and lookup table below

2.2. Define Eoss. Pick or scale the Eqoss based on your Vds and lookup table

Lookup table
Vds Eqoss (uJ)
500 43.2
400 312
350 256
300 206 Delta X 50 b -7
250 15.8 DeltaY 46
200 1.2 Eqoss 17.84
163 8.2

Facss (W E

below
Lookup table
Vds Eoss (uJ)
500 20
400 14
350 11.6
300 9.4 Delta X 50 b 26
250 74 Delta Y 2
200 56 Eqoss 8.2
163 4.4
Eoss (uJ) _ 8.2 _
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Rg_on I (10 ohm resistance is recommended for Rg_on) Rg_off 1 _Am ohm resistance is recommended for Rg_off)

T Vds/id 0 20 30 40 50 60 T Vds/id 0 20 30 40 50 60
135 270 | 178 | 64 1164 | 1487 | 1827 | 2327 | 135 270 82 18.1 214 264 4038 551
Rg_on_ext Rg_off_ext
6 1
Eon Eoff
250.0 60.0
50.0
200.0
40.0
_ 150.0 =
3 3
s £ 30.0
& 8
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0.0 0.0
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