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RESUMEN

Las tecnologias de conversion de corriente continua a corriente alterna (DC-AC) han
alcanzado altas calidades de voltajes y corrientes utilizando inversores multinivel. Estos
inversores pueden generar un gran nimero de niveles de voltaje, reduciendo la distorsién
de las ondas de voltaje alternas generadas. Sin embargo, los voltajes de salida son siempre
discretos, por lo que siempre hay un contenido armoénico remanente imposible de eliminar.
Esta distorsion se puede minimizar aumentando el nimero de niveles de voltaje generados
por el inversor multinivel, sin embargo esto implica aumentar la cantidad de semiconduc-

tores requeridos y disminuir la confiabilidad del dispositivo.

La presente investigacion propone una nueva modulacién vectorial continua (C-SVM),
que permite generar un voltaje sinusoidal de alta definicion, reduciendo la distorsién arméni-
ca (THD) por debajo del 1 %. Se requieren para esto dos fuentes de voltaje variables, pero
puede ser implementada en topologias simplificadas de inversores. Es mas, la modulacion
continua propuesta permite implementar una nueva topologia de inversores multinivel con

una baja cantidad de semiconductores.

La asimetria variable requerida se obtiene operando dos conversores DC-DC con ci-
clos de trabajo variable, introduciendo el concepto de modulacién DC. El ciclo de trabajo
variable sigue un patrén definido, el cual es una secuencia de hemiciclos sinusoidales po-
sitivos. Esta sefal es modulada por ancho de pulso (PWM) y posteriormente filtrada, de
modo de operar como fuente DC variable controlada para los inversores del sistema. Es-
to conlleva, sin embargo, un problema de corrientes circulantes en los moduladores DC y
pérdidas energéticas. Existe un trade-off entre la calidad de la onda trifdsica generada por

el sistema y la eficiencia energética.

Los resultados reales y de simulaciones muestran que las ondas de voltaje generadas

son altamente sinusoidales. Sin embargo, el problema de las pérdidas energéticas debera ser

XVI



resuelto en investigaciones futuras, con miras a aplicaciones en la industria y en sistemas

de potencia.

Palabras Claves: Modulacién de inversores multinivel, Space Vector Control, Modu-
lacion vectorial, Inversores multinivel en cascada, Conversor Buck

sincronico.
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ABSTRACT

DC to AC conversion technology has succeeded in obtaining high power quality (vol-
tages and currents) using multilevel inverters. These inverters can generate several levels
of voltage that reduce the harmonic distortion of the generated sine waves in the AC side.
However, the output voltages are always discrete, so a non-negligible harmonic distortion
remains. This distortion can be reduced by increasing the number of voltage levels genera-
ted by the multilevel inverter, but this results in a reduction of the reliability and increases

the number of semiconductors.

This research proposes a novel continuous space vector modulation (C-SVM) that ge-
nerates continuous AC voltages, reducing the total harmonic distortion (THD) in the volta-
ge under 1 %. This proposed modulation requires two variable power sources (e.g. DC-DC
converters) but can be implemented in simplified three-phase cascaded multilevel conver-
ters. Moreover, this continuous modulation allows the implementation of a novel cascaded

multilevel inverter with a reduced topology.

The required variable asymmetry is obtained by operating two DC-DC converters with
a variable duty cycle. This allows us to introduce the concept of DC modulation. The va-
riable duty cycle follows a defined pattern, which is a sequence of positive sine half-cycles.
This signal is modulated with PWM and filtered so that it works as a controlled variable-DC
voltage for the inverters of the system. The latter causes problems with resonant currents
and power losses. There is a trade-off between the quality of the generated three-phase sine

wave and the power losses.

Real and simulated results show the system working under inductive loads. The quality
of the generated sine waves is highly sinusoidal. However, the problem of power losses has

yet to be solved in future researches, regarding applications in industry and power systems.
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1. INTRODUCCION

En una sociedad basada en un creciente consumo energético, la energia eléctrica re-
salta por su alta flexibilidad de uso y controlabilidad. Sin embargo su almacenamiento y
generacion suelen implicar altos costos. Ademads, en muchos casos, proviene de fuentes
contaminantes [Weiss, 2014]. Asi, se han ido desarrollando tecnologias que permitan ge-
nerar energia eléctrica de manera mas sustentable, ya sea a través de fuentes renovables
como optimizando las tecnologias ya existentes. Y es gracias a la flexibilidad de manejo
de la energia eléctrica que se han podido incorporar estos avances a la sociedad. Es necesa-
rio manejar la potencia eléctrica para adaptarla a los distintos requerimientos existentes. Y
precisamente dicha flexibilidad es debida, en gran medida, a los conversores de potencia,

los cuales juegan un papel fundamental en el manejo de la potencia eléctrica.

El manejo de potencia eléctrica es esencial para abastecer los consumos de la socie-
dad. Y este proceso va desde la generacion de la energia eléctrica hasta el consumo final.
En la industria es necesario alimentar grandes motores que funcionan con distintas frecuen-
cias eléctricas, o simplemente con corriente continua. Asimismo, en generacion de energia
eléctrica, y en mayor medida desde la década de los 80 en adelante, la incorporacion de
fuentes renovables no convencionales ha aumentado el uso de convertidores de potencia
para conectar estas fuentes a la red eléctrica. Los aerogeneradores necesitan ajustar la fre-
cuencia eléctrica para conectarse a la red eléctrica. Por su parte, los paneles solares generan
en corriente continua. En todos estos casos, el manejo de potencia debe ser 1o més eficiente

posible, y, por cierto, econdmicamente factible [Jamil et al., 2009, Cipriano et al., 2012].

Ahora bien, resulta atractivo modelar los conversores de potencia como cajas negras,
pero es necesario comprender como funcionan y de qué manera se construyen. La electroni-
ca de potencia ha desarrollado convertidores en base a semiconductores. Tedricamente,
en base a interruptores y valvulas unidireccionales ideales es posible manejar la potencia
eléctrica. En la prictica esto es llevado a cabo por diodos y transistores de potencia operan-

do en modo de corte y saturacion (como interruptores en on-off).
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FIGURA 1.1. Convertidores de potencia

Los convertidores deben manejar potencia segin sea la necesidad. Un conversor DC-
DC (de corriente continua a corriente continua), o chopper, debe convertir valores conti-
nuos de voltaje (idealmente como un transformador de corriente continua). A su vez, un
conversor AC-AC debe modificar la frecuencia eléctrica de una onda de voltaje alterna a
un valor deseado. Estos convertidores deben operar de acuerdo a procesos de control que
pueden llegar a ser bastante complejos segun sean los requerimientos, y desde luego que
avances en técnicas y estrategias de control representan un factor clave en el desarrollo
tecnoldgico en el ambito de la electrénica de potencia [Ahmed et al., 2013]. La Figura
1.1 muestra los convertidores de potencia existentes. Su utilizacion depende de los reque-

rimientos concretos de manejo de potencia.

Dentro de los convertidores de potencia estin los inversores. Estos dispositivos con-
vierten corriente continua en alterna a una frecuencia y amplitud determinada por el sistema
de control. Los inversores pueden ser utilizados para reemplazar un generador en sistemas
aislados, o como parte de un sistema variador de frecuencia del tipo AC-DC-AC (corriente
alterna - corriente continua - corriente alterna). En traccion eléctrica, el uso de inversores
es indispensable, ya que se deben alimentar motores, que en muchos casos funcionan con
corriente alterna, desde bancos de baterias (corriente continua). Desde luego que resultaria

optimo poder conectar dichos motores a un generador capaz de proveer toda la potencia
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activa y reactiva necesaria, pero en la practica esto resultaria inviable. Asimismo, existen
muchos més casos en los cuales los inversores juegan un rol esencial. Por esto, es impor-
tante resaltar que el estudio de topologias de inversores, asi como metodologias de control
y conexidn es un ambito de vanguardia en la investigacion cientifica actual [Panagis et al.,

2008].

1.1. Inversores de Potencia

Los inversores de potencia, al igual que los demds convertidores de potencia eléctrica,
operan en base a semiconductores, como se ha mencionado previamente. Dichos semicon-
ductores operan como interruptores, o valvulas, por lo que es posible estudiar los converti-
dores de potencia como sistemas binarios. Los inversores generan una onda AC desde una
fuente DC. Esto implica que, basicamente, se estd emulando la onda de voltaje generada
por una maquina rotatoria (generador eléctrico), o, en su defecto, de una barra infinita ideal.
Desde luego que esto no es asi en la practica. Sin embargo, un inversor genera una onda de
voltaje es lo mds ideal posible. Y estas posibilidades vienen dadas por la complejidad del
inversor. Ya sea si el inversor opera como una fuente de corriente eléctrica o de voltaje para
alimentar una carga, la calidad de su desempeiio depende de la cantidad de semiconducto-
res que contenga, asi como de su control y modulacién. Por ende, cabe realizar una breve

resefia de las topologias basicas de inversores.

1.1.1. Topologias de Inversores

La Figura 1.2 ilustra el conversor DC-AC mds bdsico concebible. Considérese que
los dos transistores no conducen al mismo tiempo, ya que esto implicaria un cortocircuito.
Cuando conduce T1, el voltaje de salida es Vpc. A su vez, si conduce T2, el voltaje de salida
es la referencia (tipicamente O V). En la Figura, los transistores han sido representados
como interruptores ideales bidireccionales. Para mejor comprension, considérese dichos
transistores como componentes de encendido y apagado instantdneo. Esta practica resulta

beneficiosa para analizar sistemas mds complejos.

Este inversor permite generar una onda cuadrada monofésica de voltaje en la carga.
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FIGURA 1.2. Convertidor DC-AC mas basico (unidad inversora monofasica)
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FIGURA 1.3. Voltaje de la unidad inversora monofésica

Este inversor es monofésico y, por cierto, la onda de salida dista de ser una sefal alterna
sinusoidal. Cuando T1 conduce (1 16gico) el voltaje tiene el valor dado por la fuente DC
y el cero l6gico (conduccion de T2) da el cero. En otras palabras, es un inversor de dos
niveles, dados por los dos transistores que utiliza. Aumentar la cantidad de transistores,
asi como la cantidad de unidades bésicas inversoras en paralelo, permite crear inversores
de mds niveles y/o més fases. Esto permite introducir dos de las topologias de inversores

mas utilizadas.

El inversor puente H permite generar los niveles 1, 0y -1 (desde luego ponderado por
el valor del voltaje DC de alimentacién). Esta sefial presenta una mejor calidad (menor

contenido arménico) que la generada por la unidad bésica. Por su parte el inversor trifasico
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FIGURA 1.4. (a) Puente H (b) Inversor trifasico de dos niveles

de dos niveles convencional consiste en tres unidades inversoras en paralelo con sus respec-
tivas cargas apropiadamente balanceadas. Resulta evidente que la conexion de n unidades
inversoras permitiria generar un inversor de dos niveles n-fasico. Ahora bien, como se ha
mencionado previamente, los inversores operan como sistemas discretos. El encendido o
apagado de los transistores que lo componen entregan combinaciones binarias de estados
que generan voltajes en la salida (ya sea monofésica o polifdsica). La conexién de inverso-
res en serie, asi como la cantidad de transistores utilizados, permiten aumentar la cantidad
de niveles generados de acuerdo a la combinatoria de todos los estados binarios posibles
en los transistores. La combinacion de estos factores, asi como los valores de los voltajes
DC utilizados (asimetrias de voltaje) permiten aumentar considerablemente el niimero de
niveles generados en la salida [Pereda and Dixon, 2013]. Por ende, el estudio de estos fac-
tores, asi como el de las nuevas técnicas de control, sienta un area de estudio en el ambito
de la electrénica, de gran interés cientifico. El estudio de inversores multinivel, utilizando

celdas (sub-inversores) en serie (cascada), es la base de la presente investigacion.

1.1.2. Inversores Multinivel

Los inversores multinivel son, en esencia, conversores DC-AC que generan més de dos

niveles de voltaje por fase. Puede concebirse un inversor multinivel conectado inversores
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pequeios en serie. También puede concebirse un inversor Unico polifdsico que utiliza una
gran cantidad de semiconductores. En realidad, cabe mantener en consideracion que los
inversores presentados previamente, asi como la unidad inversora monofésica, son la base
para la construccién de inversores mas complejos. Asi como se construye el inversor trifasi-
co de dos niveles con tres unidades basicas monofasicas, inversores de mayor complejidad
pueden construirse de la misma manera con los componentes mencionados previamente.
La Figura 1.5 ilustra un inversor monofasico de 243 niveles compuesto por cinco puentes
H. El hecho de que entregue 243 niveles depende de la relacion matematica entre los volta-
jes de las 5 fuentes DC (optimizacion de asimetrias), el cual se distribuye en potencias de

3 para este caso.

Asi como el inversor de 243 niveles, se pueden obtener ondas de buena calidad en
inversores trifasicos. Las técnicas de control de conmutacion de los transistores, tales como

las modulaciones vectoriales, optimizan el uso de los inversores.

Por estas razones, hoy en dia la conversiéon DC-AC a través de inversores multinivel
es ampliamente utilizada en sistemas de potencia (SEP), en la industria y aplicaciones en
general que requieran frecuencias y/o amplitudes variables de voltaje y/o corriente. Esto se
debe a las grandes ventajas que presenta, tales como la alta calidad de potencia convertida,
alto rango de manejo de potencia, tolerancia a fallas y el uso de semiconductores estandares
en alta tension, entre otras. Sin embargo, estos conversores de potencia presentan un trade-
off entre la distorsién armoénica de su onda de salida (THD) versus su costo, confiabilidad y
complejidad. Como se analiz6 en la Seccion previa, una mejor calidad de la onda de salida
implica un sistema con més componentes. Desde luego que esto incrementa la complejidad
de construccion, de control y el costo. En muchos casos este problema se resuelve aceptan-
do altos niveles de THD [Abu-Rub et al., 2010, Pereda and Dixon, 2012]. Sin embargo,
hay aplicaciones que no pueden funcionar bien bajo altos niveles de THD, y son, desde
luego, mas interesantes para la industria por cuanto menor es su costo monetario. Asi, un
inversor multinivel de una gran cantidad de niveles (alto nimero de transistores) no siem-

pre es utilizado en la industria [Malamaki and Demoulias, 2013]. Es mas, la calidad de
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FIGURA 1.5. Inversor monofasico de 243 niveles




potencia de los conversores convencionales decrece con el indice de modulacion m, por lo

que el punto de operacién 6ptimo se alcanza solamente en régimen de operacién nominal.

Mencion especial requiere la competitividad de los inversores multinivel en sistemas
de alto voltaje, donde los inversores convencionales requieren de un gran nimero de se-
miconductores en serie, lo que conlleva un alto costo sin un beneficio de disminucién de

THD.

1.1.3. Inversores Multinivel en Cascada

Los inversores multinivel han resuelto en gran medida los problemas presentados pre-
viamente. Estos utilizan inversores convencionales conectados en serie (cascada) y opti-
mizan la cantidad de niveles de voltaje generados sin utilizar grandes cantidades de semi-
conductores cuando operan con asimetrias de voltaje 6ptimas [Pereda and Dixon, 2013].
Sin embargo, hay que tomar en cuenta que si bien el uso de asimetrias disminuye el nlime-
ro de switches, mantiene el voltaje de bloqueo total del conversor, lo que puede significar
que se requiera la misma superficie semiconductora que sin asimetria cuando se utilizan

semiconductores en su voltaje nominal.

Los inversores multinivel en cascada, o en serie, se han utilizado en diversas areas,
especialmente en aplicaciones de alto voltaje como accionamientos eléctricos de motores
AC, transmision HVDC, traccion eléctrica, procesos industriales y mineros y generacion
de energia eléctrica, entre otros. Adicionalmente, resaltan aplicaciones como la conexion
de paneles solares a la red, tanto a gran escala como a nivel doméstico. Y es precisamente
en el nivel doméstico donde se hace esencial la disminucién de THD sin incurrir en altos
costos econdmicos (sobre todo considerando las proyecciones a futuro de incorporacion de
pequeiios medios de generacion distribuida (PMGD)). Esto es pues altos niveles de distor-
si6n implican el uso de grandes filtros, pérdidas térmicas y degradacion de la calidad de
potencia. De hecho, la inyeccién de armoénicos a la red y el bajo factor de planta siguen
siendo desventajas de la generacion de energia solar en comparacion a otras fuentes con-

vencionales [Jayaraman et al., 2013]. Estos problemas se han ido resolviendo mediante la
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FIGURA 1.6. Vectores de estado del inversor basico monofasico

utilizacion de filtros arménicos [Bahrani and Grinberg, 2009] y topologias de inversores

multinivel [Pereda and Dixon, 2011].

En esencia, los avances recientes han apuntado hacia topologias y técnicas de control

que permitan mejorar la salida del inversor, optimizando la cantidad de circuiteria utilizada.

Por ende, los inversores multinivel, ya sean comprendidos como unidades de inversores
en cascada, o como inversores de mayor tamafio, permiten enormes ventajas como se ha
mencionado en esta Seccidén. Pero un punto clave es el proceso de conmutacién de los
switches con el cual se maneje, por lo que cabe ahondar en el concepto de la modulacion

vectorial de inversores y vectores de voltaje.

1.2. Vectores de estado para representar voltajes

Los inversores operan como sistemas discretos. Los estados binarios, dados por el
corte y saturacion de los semiconductores permiten identificar cada estado del inversor. En
otras palabras, cada inversor tiene un nimero finito de estados, entregados por todas las
combinaciones de conduccién o no conduccion de sus transistores. Considérese el inversor
basico monofésico de la Figura 1.2. Este inversor tiene dos estados binarios posibles. El
1 16gico (conduccién de T1) entrega un estado (switching). A su vez, de igual modo, la
conduccion de T2 entrega el estado cero. La Figura 1.6 muestra las combinaciones posibles
del inversor basico monofasico. Son dos vectores de estado. Si se considera la fase unica de
este sistema monofdsico como la fase a, la Figura 1.6 muestra las dos posibilidades en la
Unica fase de este sistema. En otros términos, el vector cero implica un voltaje de amplitud

cero V en la fase a, y el vector uno implica un voltaje de tamafio Vpc en dicha fase.



Ahora bien, es posible hacer este mismo andlisis para inversores polifdsicos. Con-
sidérese el inversor trifasico de la Figura 1.4(b). Dicho inversor estd compuesto por tres
unidades monofésicas de dos niveles. Este inversor puede generar un voltaje trifasico cuya
forma es una onda cuadrada para cada fase. Desde luego que cada fase estard desfasada en
120 grados sexagesimales con respecto a las otras dos. La Figura 1.7 muestra una combi-
nacion del inversor trifasico. La rama correspondiente a la fase a esté en el estado uno, la
rama correspondiente a la fase b también estd en el estado uno y la rama de la fase c estd en
el estado cero. El esquema vectorial de la Figura 1.7 muestra la base vectorial trifasica
abc. Las combinaciones posibles de este inversor trifdsico permiten moverse en esta base
vectorial (la magnitud Vpc de la fuente de alimentacién ha sido omitida por simplicidad
de andlisis). Las posibilidades de combinaciones de este inversor basicamente estan com-
puestas por tres segmentos como los mostrados en la Figura 1.3 desfasados en 120 grados
sexagesimales entre si. Por ende, es claro que la cantidad de estados posibles del inversor
trifisico de dos niveles viene dado por la combinatoria de estos segmentos, es decir 2",
donde n representa la cantidad de fases del inversor. En este caso son 3. Ademas, al ser tres
fases, cada vector de estado estd definido por la posicion de cada una de sus fases. Asi, los
vectores de estado tendran una cantidad de componentes dada por la cantidad de fases del

inversor (tres componentes en el caso de un inversor trifasico).

La Figura 1.8 muestra las posibilidades de combinaciones, o vectores posibles, del
inversor trifasico de dos niveles. Nuevamente no se ha considerado la magnitud Vpc de

la fuente de alimentacion por simplicidad de andlisis. Ademas, esta Figura considera el

Voo

FIGURA 1.7. Ejemplo de combinacién vectorial para un inversor trifdsico de dos niveles
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FIGURA 1.8. Combinaciones vectoriales de voltaje posibles en un inversor trifasi-
co de dos niveles

tiempo. Es importante considerar que en sistemas trifasicos, los voltajes que se estin repre-
sentando son fasores discretos. Esto es, los vectores de estado son variables en el tiempo, y,
desde luego, esto depende de la frecuencia eléctrica del sistema trifasico y de la modulacién

utilizada.

Analizando la Figura 1.8 se observa que todos los vectores de voltaje posibles del in-
versor implican una suma de los vectores de cada fase (considerando que cada fase tiene su
estado cero y uno respectivo). Asi, surge un estado redundante. El origen de esta base vec-
torial abc, que es compartida por los estados (0,0,0) y (1,1,1). Esto implica que el voltaje
de salida del inversor serd el mismo para estos dos estados. El efecto de la redundancia de
niveles se hace relevante al considerar inversores de mayor tamafio o sistemas complejos
de varios inversores en cascada. Desde la perspectiva del voltaje de salida de un inversor, la
redundancia de niveles implica que hay combinaciones vectoriales que no entregan nuevas
posibilidades, o sea, mds niveles de voltaje. En el caso del inversor trifasico de dos niveles,
la redundancia de los niveles (0,0,0) y (1,1,1) es inevitable. Sin embargo, en sistemas com-
puestos por inversores en cascada, la correcta eleccion de las asimetrias de voltaje permite

minimizar las redundancias de estados [Dixon et al., 2010].

Entonces, al ir aumentando el tamaiio de los inversores, o al ir conectando inversores

en serie, aumentan las posibilidades de combinaciones, o niveles de voltaje, y, por ende,
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FIGURA 1.9. Sistema multinivel de dos inversores trifasicos de dos niveles conec-
tados en serie

crecen las posibilidades vectoriales en el plano abc. La Figura 1.9 muestra dos inversores
trifasicos en serie (cascada), conectados a una carga (representada en la Figura como un
motor con devanados abiertos). Los transistores de la Figura son MOSFET's, pero podrian
ser perfectamente de otro tipo. Los valores de las fuentes de alimentacion (fuentes DC
aisladas) definen las asimetrias de voltaje. Esto es, ahora existen mas combinaciones de
vectores, y la forma de estos puntos en el plano abc viene dada por estas asimetrias. La
Figura 1.10 muestra las combinaciones posibles del sistema presentado en la Figura 1.9 en
tres casos diferentes de asimetria de voltaje. Se observa que en el caso de la Figura 1.10(a),
la asimetria de (2:1), que implica que Viin = 2V, conlleva redundancias de niveles no

presentes en las Figuras (b) y (c).

La cantidad total de vectores, o combinaciones posibles de conmutacion de los transis-

tores del sistema de la Figura 1.9 es:

Ntmero de vectores = (2")", (D

donde n es el nimero de fases, en este caso 3, y k es la cantidad de inversores en serie
por fase. Por ende se tienen 64 vectores posibles para el sistema de la Figura 1.9. Ahora
bien, la ecuacion (1) solamente entrega las posibilidades de acuerdo a los disparos de los
transistores de los inversores. La calidad de la onda de salida (en el caso de la Figura 1.9
en las bobinas del motor trifasico presentado) va a depender del control y de la modulacién

del sistema.
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FIGURA 1.10. Asimetrias de (2:1), (2,4:1) y de (3:1) respectivamente en un siste-
ma de dos inversores trifasicos de dos niveles en serie

En otras palabras, la calidad del voltaje trifasico de salida va a depender de como se
conmuten los transistores de los inversores para moverse a través de los estados posibles en

el tiempo.

La cantidad de vectores de estado crece de manera exponencial en funcién de los inver-
sores conectados en serie (considerando que cada topologia de inversores tiene su cantidad
determinada de vectores de estado por si misma). Es posible conectar diferentes topologias
de inversores entre si. Es comun conectar inversores monofasicos de tres niveles tipo puen-
tes H (Ia misma cantidad para todas las fases) para aumentar la cantidad de niveles. Un
aumento de la cantidad de vectores de voltaje implica topologias mds grandes, y por tanto

mads complejas y costosas.

1.3. Modulacion de inversores

La modulacién vectorial de inversores comprende las técnicas y metodologias de se-
leccién de vectores de voltaje a lo largo del tiempo para obtener una referencia deseada.
A diferencia de técnicas como la modulacion por ancho de pulso, o PWM por compara-
cién con alguna sefial de referencia, la modulacidn vectorial se basa en el anélisis desde
la perspectiva de los vectores de estado. En buenas cuentas, se estudian las posibilidades

de combinaciones, o vectores de voltaje posibles, para decidir de qué manera obtener una
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salida en el inversor (o sistema de inversores en cascada). De este modo, el inversor de-
be seguir una referencia de funcionamiento. Los inversores pueden operar como fuente de
corriente o de voltaje. En el caso de la presente investigacion se estudian los inversores
operado como fuente de voltaje, por lo que en adelante se considerara el funcionamiento

de los inversores siguiendo una referencia de voltaje.

En el caso de los inversores trifasicos, es necesario establecer en el plano abc una
referencia. Considérese el sistema de inversores en serie de la Figura 1.9. Al operar como
fuente de voltaje, se busca que el voltaje en la carga sea una onda trifasica sinusoidal.
Desde luego que esto no es posible ya que los inversores son sistemas discretos, pero la
modulacién vectorial debe acercar en la mayor medida posible el voltaje de salida a la

onda trifasica ideal.

1.3.1. Transformada de Clarke

Considérese una onda trifasica sinusoidal perfecta (THD = 0). Las ondas seran, para
las fases a, b y c, respectivamente, sin(wt), sin(wt — 27) y sin(w¢ — 37). Por simplicidad
no se ha considerado la magnitud de las sinusoides, la cual, por cierto, es igual para las tres
fases en un sistema apropiadamente balanceado. En el plano abc dichas ondas seran tres
sefales en cada uno de los ejes, cuya suma vectorial es, por cierto, cero. El comportamiento
de sistemas trifdsicos es descrito por sus ecuaciones de voltajes y corrientes eléctricas.
Estas ecuaciones estdn definidas por coeficientes variantes en el tiempo. En el caso de la
referencia de voltaje planteada para un inversor trifasico, resultaria 6ptimo poder definir un
eje comun en el cual representar la referencia y los vectores de voltaje del inversor. Una
solucién Optima a esta situacion es alcanzada a través de la utilizacion de la transformada
matemadtica de Clarke, o transformada «3+. Esta transformada vectorial de sefiales en el
dominio temporal permite referencia variables desde un sistema natural trifdsico (plano

abc) en un sistema estacionario bifasico cartesiano ().

La Figura 1.11 muestra tres fasores de voltaje, U,, U, y U.. En el plano abc, los ejes

estacionarios de cada fase (a, b y c) estan desfasados en 120 grados sexagesimales. En
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dicha Figura se observan también los ejes cartesianos o y 3, desfasados en 90 grados sexa-
gesimales. La onda trifasica sinusoidal, U,, U, y U,, que es variable en el tiempo, puede ser
transformada algebraicamente a un sistema cartesiano bifésico. Esto implica que , U,, U, y
U, estaran representadas como, U, y Ug, onda bifésica variable en el tiempo. Para esto, se

introduce la siguiente matriz de transformacion.

-1 -1
|t T T

Toure = 5 [0 5 =2 (2)
11
2 2 2

A su vez, la transformada inversa desde el sistema de coordenadas a3 a abc es mostrado

en la ecuacién (3):

1

-1 N )
TClarke - | 9

1
1 3)
1

|
o =

Considérese un sistema trifdsico de voltajes balanceados en el sistema de coordenadas

trifasicas abce, U,, U, y U..

U, Upag cos(wt)
Up| = | Umag cos(wt + 2%) ; 4)
U. Unag cos(wt — &)

donde Upy,e €s la magnitud de los voltajes sinusoidales de este sistema trifasico balanceado.

Al aplicar la transformada de Clarke, de acuerdo a (2) se tiene que:

U, U,
U,B = TClarke Ub (5)
U, U,

Reemplazando de acuerdo a (2) y (4), desarrollando algebraicamente, se llega a que:
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1 3 3 Upag cos(wt) Upag cos(wt)

2

310 */73 | Unag cos(wt 4+ Z) | = | Unag sin(wt) (0)
11 1 Unag cos(wt — 27) 0

Al ser un sistema balanceado, la tercera coordenada del sistema cartesiano oy se es
cero, por lo que no es considerada en este caso. Cabe destacar que la componente cero de
la transformada de Clarke es 1a misma que la componente de secuencia cero de la transfor-

mada de componentes simétricas (%(Ua + Uy + UL)).

Ahora bien, como se ha mostrado en (6), al transformar el sistema trifasico U,, U, y U,

al plano cartesiano, queda un sistema bifésico.

Si se considera este sistema trifdsico balanceado como una referencia para un inver-
sor trifasico, es conveniente poder representar ambos elementos en un mismo grafico. Al
graficar la referencia, luego de aplicar la transformada de Clarke, a lo largo del tiempo se
estard graficando la componente coseno en el eje de las abscisas («) y la componente seno
en las ordenadas ((3). En otros términos, se ira trazando una circunferencia, en donde los
360 grados sexagesimales representan un ciclo completo de la referencia. Desde luego que

el radio de dicha circunferencia depende de la magnitud de la onda trifésica.

FIGURA 1.11. Sistema de coordenadas trifasico versus el sistema bifasico o3
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La Figura 1.12 muestra una referencia de tensidn para un sistema de dos inverso-
res trifdsicos de dos niveles en cascada (Figura 1.9). Una referencia de mayor magnitud
serd una circunferencia de mayor didmetro, y viceversa. Por su parte, la Figura 1.13 mues-
tra tres referencias de voltaje de diferentes magnitudes para un inversor multinivel como el

de la Figural ..

1.3.2. Space Vector Control

La Figura 1.12 es el punto de partida para la elaboracién de una modulacioén vecto-
rial. Evidentemente que tanto los vectores del inversor presentado en dicha Figura, como
la referencia estdn referenciadas en funcién de los ejes o y 5. Por ende la transformada de
Clarke ha sido aplicada a la referencia y a los vectores de estado del inversor (en el caso
de la Figura, a un sistema de dos inversores trifdsicos en serie como el de la Figura 1.9).
Como se ha hecho énfasis previamente, la modulacion, en esencia, busca que el inversor
se acerque a la referencia en la mayor medida posible. En cada instante de tiempo (cada
punto de la circunferencia), el inversor debe estar conmutando de tal manera que el voltaje
de salida sea lo més cercano posible a la referencia. Una opcidn es realizar una modulacién
PWM entre los vectores de voltaje més cercanos a la referencia en cada instante de tiempo.
Tipicamente se seleccionan los tres vectores mds cercanos a la referencia, y se conmutan
entre si de modo de que el valor promedio sea la referencia en dicho instante. Esta modula-
cién es conocida como Space Vector Modulation (SVM), o modulacion espacial vectorial.
Recuérdese que en la prictica la modulacién es llevada a cabo por un microcontrolador,
que opera con tiempos discretos. Si se considera que el microcontrolador separa el ciclo
completo de la referencia en n muestras, la modulacion SVM selecciona los vectores del

inversor de tal forma que:

tinvector| 4 tyavector, + ty,vectors = Ref,, (7

donde Ref, es la referencia de voltaje en el periodo de muestreo n'y ., ton y t3, son los
tiempos de operacion en cada uno de los tres vectores mds cercanos a la referencia en el

periodo de muestreo n (vector;, vector, y vectors). Por ende, se tiene que:
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FIGURA 1.12. Referencia de voltaje para el sistema de la Figura 1.9 y una asi-
metria de (2,4:1)

FIGURA 1.13. Tres referencias de voltaje de diferentes magnitudes para el sistema
de la Figura 1.9 y una asimetria de (2,4:1)

k=p

Z(tk’nvectork) = Ref,, Vn, (8)

k=1
donde p = 3. Evidentemente la calidad de la onda de salida sera mejor conforme menor sea

el periodo total de conmutacion de vectores (Z;, + ton + t3,), lo cual, por cierto, depende

de una alta capacidad de procesamiento del dispositivo controlador del sistema.
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La ventaja de la modulacion SVM es que en cada instante n entrega un voltaje promedio
igual a la referencia. Sin embargo requiere de grandes capacidades de célculo del controla-
dor. Ademads, puede implicar una mayor frecuencia de conmutacion de los transistores, lo

cual conlleva pérdidas de energia.

Una modulacién que permite evitar los problemas mencionados previamente es la mo-
dulacién Space Vector Control (SVC), o control espacial vectorial. La modulacién SVC en
el caso particular de la modulacién SVM cuando p = 1. Este caso particular de la ecua-
cion (8) es basicamente la seleccion del vector mas cercano a la referencia de voltaje en
todo instante n. Es claro que en este caso (p = 1), no hay PWM, sino que la conmutacion
del inversor multinivel es fija durante todo el periodo ¢,. Entonces, la seleccion del vector
mads cercano a la referencia en todo instante genera un voltaje, desde luego, diferente a la
referencia en la salida. Sin embargo, la frecuencia de conmutacion del inversor multinivel
es baja y la implementacion es simple (no requiere grandes capacidades de procesamiento
del controlador). La Figura 1.14 muestra la trayectoria de la modulacién SVC para una re-
ferencia de voltaje determinada en el sistema de dos inversores trifdsicos de dos niveles en

serie de la Figura 1.9.

A

FIGURA 1.14. Trayectoria de la modulacién SVC para el inversor multinivel de la
Figura 1.9, siguiendo una referencia de voltaje trifasica
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Voltaje de salida para una referencia de
voltaje de magnitud creciente
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FIGURA 1.15. Voltaje en la carga del inversor multinivel de la Figura 1.9 para una
referencia de voltaje creciente de acuerdo a la Figura 1.13
El desempeiio de esta modulacion varia segin la amplitud de la circunferencia de re-
ferencia. Esto significa, en otras palabras, que el indice de modulacion determina la THD
total de la onda de salida. Si bien este es un problema presente en cualquier modulacion
convencional, la modulacién SVC no puede amortiguar este efecto a través de PWM, como
es el caso de la modulacién SVM. La Figura 1.15 muestra el voltaje de salida del sistema
de la Figura 1.9 para una referencia de magnitud creciente de acuerdo a la Figura 1.13. En
dicha Figura se muestra el voltaje de salida para una onda trifasica de 50 Hz durante tres
ciclos completos. La referencia crece cada ciclo de acuerdo a la Figura 1.13. Se observa que
con la referencia de mayor tamafio, los resultados son mejores. La asimetria entrega posi-
bilidades de voltajes de salida de mayor amplitud, limitando las trayectorias de referencia

que generan resultados aceptables [Pereda and Dixon, 2013].

En buenas cuentas, la modulacién SVC es una alternativa simple de operacién de in-
versores como fuente de voltaje. La modulacién es, por si misma, solamente un método de

generar un voltaje en funcién de una referencia de voltaje.

Esta referencia puede ser variable en el tiempo, como parte de un lazo de control de
mayor nivel (por ejemplo en un accionamiento de control de velocidad de un motor eléctri-

co).
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2. MODULACION VECTORIAL CONTINUA

La presente investigacion tiene como punto de partida la modulacion SVC. Resulta
claro que el contenido arménico de la onda trifdsica de salida de un inversor multinivel
modulado con SVC no puede ser eliminado. Topologias de mayor tamafo permiten mini-
mizar la distancia de la referencia a algin vector de voltaje del sistema en todo instante
(debido a un aumento de la resolucién del espacio vectorial), pero no pueden eliminarla.
La Figura 1.14 muestra la referencia de voltaje (circunferencia de color negro) y el volta-
je trifasico de salida en el plano cartesiano a3 (trayectoria en color naranjo). Es posible
aumentar la similitud de ambas curvas aumentando la cantidad de vectores de estado del
inversor multinivel, en desmedro de su complejidad y costo total. Sin embargo, dado que
los espacios vectoriales de los inversores son intrinsecamente discretos (debido al uso de
los semiconductores en corte y saturacion), es imposible generar un voltaje de salida per-
fectamente sinusoidal. Otro enfoque que permite entregar luz a este andlisis es el estudio
del voltaje de salida. La Figura 1.15 muestra los voltajes de salida para tres referencias de
voltaje. En todos los casos, las sinusoides de salida estdn distorsionadas, pues son ondas
escalonadas. Esto es por la naturaleza discreta de la operacion de inversores. Un aumen-
to de la cantidad de transistores (niveles) del inversor multinivel permite disminuir dichos

escalones, pero no eliminarlos.

Ante lo anterior surge la interrogante de qué tan factible resultaria disminuir la dis-
torsion del voltaje de salida de un inversor modulado con SVC sin aumentar los costos

considerablemente.

Resultaria posible disminuir la THD de la onda de salida de un inversor multinivel
modulado con SVC si se pudieran ajustar los escalones de voltaje mencionados previamente
de manera dindmica. En otros términos, la tnica salida posible a la disyuntiva presentada

previamente es una asimetria variable entre las fuentes DC del inversor multinivel.
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FIGURA 2.1. Voltaje de salida de un prototipo real implementado en laboratorio
de un sistema de la Figura 1.9 modulado con SVC con una asimetria de voltaje de
3:1)

2.1. Asimetria Variable

Considérese el sistema de la Figura 1.9 modulado con SVC. La Figura 2.1 muestra el

voltaje de salida de la implementacién en laboratorio del sistema con asimetria de (3:1).

Los escalones de voltaje de la Figura 2.1 representan los niveles de voltaje del inversor.
Esto es, las posibilidades que éste entrega. Si se hace tender a infinito la cantidad de niveles,
se esta llevando la THD a cero. En otros términos, se esta convirtiendo la onda de salida

del inversor en una sinusoide de voltaje perfecta.

El voltaje de la Figura 2.1 se obtiene desde la Figura 1.14. El voltaje de salida, repre-
sentado por la linea punteada de color naranja en el plano o3, es la combinacién lineal de
dos vectores. En otras palabras, es la suma vectorial de dos vectores de voltaje, uno por
cada inversor. La ecuacion (1) entrega la cantidad de vectores de un sistema de inversores
en cascada en funcién del niimero de fases y del ndmero de inversores en serie. Pues bien,
dichos vectores son alcanzados combinando los vectores de voltaje de los distintos inver-
sores que componen el sistema. Por ende, en cada instante de tiempo, el voltaje de salida
del inversor modulado con SVC viene dado por la suma vectorial que minimiza la distancia
a la referencia. Entonces, dicha suma implica la seleccién de un vector de voltaje por cada

inversor del sistema. Para el caso de la Figura 1.9 modulado con SVC:
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‘/Salida(t) - VMain (n> + VAux(n)a (9)

donde V4. (%) es el voltaje de salida del inversor de la Figura 1.9 modulado con SVC en
el tiempo Yy Vinin(n) ¥ Vaux(n) son, respectivamente, los vectores de voltaje del inversor
principal (mayor voltaje DC de alimentacidn) y del inversor auxiliar que permiten alcanzar

la minima distancia a Ref, en el instante de tiempo n.

Ahora, si se considera una asimetria variable, esto es, que depende del tiempo, es posi-
ble generar una suma vectorial de vectores de voltaje para alcanzar Ref, exactamente. Por
independencia lineal algebraica, dos vectores linealmente independientes, apropiadamente
ponderados, pueden alcanzar cualquier punto del plano que los contiene. Y si esos vectores

son vectores de voltaje, dichas variaciones de magnitud suponen una asimetria variable.

La Figura 2.2 muestra dos vectores de voltaje ponderados para alcanzar una referencia
de voltaje en tres puntos diferentes (P, P, y Ps) para algin inversor multinivel genérico
compuesto de dos inversores en cascada. Para los tres casos Fi(n) = Ref,. Los respecti-
vos vectores de voltaje de los inversores se ponderan en cada caso para que se cumpla la
igualdad mencionada previamente. La Figura 2.2 no hace referencia a alguna topologia en
particular. Sin embargo, una extrapolacion al sistema estudiado (Figura 1.9) implicaria una
ponderacion de los vectores de voltaje del inversor para alcanzar la referencia de voltaje en
todo instante. En otras palabras, los inversores se modulan con SVC, pero las magnitudes
de tensién cambian. De este modo es posible establecer una modulacién SVC variable, por

lo que se reescribe la ecuacion (9) para este caso:

Visatida(t) = A1 (£) Vatain + A2(t) Vauxs (10)

donde \(t) y A\x(t) son los ponderadores matematicos de los vectores de voltaje de los
inversores. Si se analiza el sistema desde la perspectiva del microcontrolador, se reescribe

(10) de la siguiente manera:

Ref, = A\ (1n) Vatain + A2(n) Vaux (11)
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FIGURA 2.2. Ponderacion de la magnitud de vectores de voltaje para alcanzar una
referencia
El proceso de seleccion de vectores de estado para cada instante n es el mismo que en
la modulacion SVC convencional. Sin embargo, se considera también el calculo de los pon-
deradores matematicos \;(n) y A\»(n). De este modo, se introduce la modulacién vectorial

continua o C-SVM.

2.2. Implementacion de la Modulacion Vectorial Continua

Se han introducido los conceptos de modulacion vectorial continua y de asimetria va-
riable desde una perspectiva grafica. Sin embargo, cabe aterrizar dichos conceptos en una
topologia real. La Figura 1.14 muestra la secuencia de la modulacién SVC en la topologia
ilustrada en la Figura 1.9. La asimetria variable, a través de la ecuacién (10), permite elimi-
nar la diferencia entre la linea punteada y la circunferencia (referencia) de la Figura 1.14.
En otras palabras, se consigue ajustar la combinacion seleccionada de vectores a la refe-
rencia de voltaje. Asi, en esencia se tiene la misma modulaciéon SVC que produce la onda
mostrada en la Figura 2.1, en donde se pondera cada vector seleccionado para alcanzar la

referencia.
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Voltaje variable de alimentacién de los
inversores trifasicos modulados con C-SVM
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FIGURA 2.3. Voltaje de alimentacion de los inversores de la topologia 1.9 modu-
lados con C-SVM

La Figura 2.3 muestra los voltajes de alimentacion variables de los inversores trifasicos
de la topologia 1.9 modulados con C-SVM (considerando una referencia a 50 Hz). La forma
de estas ondas corresponde a la grafica de A;(t) y de A\»(¢) (en por unidad). La conmutacion
de los inversores (seleccion de la suma vectorial 6ptima) tiene 12 niveles diferentes. Esto
es, se generan 12 combinaciones 6ptimas por ciclo. Esto es observable en la Figura 2.3, en

donde cada fuente de alimentacién cambia 12 veces por ciclo.

El sistema expuesto anteriormente, desde el punto de vista de la secuencia de conmu-
tacion de los transistores de la topologia de la Figura 1.9, es simple. Basicamente los 12
estados de conmutacién por cada ciclo suponen que, en el plano o3, habran 12 regiones de
conmutacion. La Figura 2.4 muestra dicha secuencia de conmutacién. Por simplicidad no
se han dibujado los hexdgonos de voltaje de los inversores. Refiérase a los vectores de la

Figura 1.8 para ver cada combinacién en especifico.
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FIGURA 2.4. Secuencia de conmutacion de los transistores de los inversores de la
Figura 1.9 modulados con C-SVM. Por simplicidad, se han dibujado los vectores
de cada inversor durante la secuencia sin indicar qué posicidn representan. Sin em-
bargo, representan los vectores de voltaje del inversor trifdsico de dos niveles de la
Figura 1.8

Entonces, recapitulando las ideas expuestas previamente, utilizando la topologia de la
Figura 1.9, alimentando los inversores con un voltaje variable de acuerdo a la Figura 2.3
y siguiendo la secuencia de conmutacion de la Figura 2.4, es posible obtener una onda
trifasica de salida perfectamente sinusoidal, como la que se observa en la Figura 2.5. Las
simetrias observadas en la Figura 2.4 muestran que cada fase de los inversores conmutan

de igual manera, desfasados en un doceavo del ciclo.
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_ Voltaje trifasico de salida deun
sistema de dos inversores trifasicos en serie
modulados con C-SVM
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FIGURA 2.5. Voltaje de salida para la topologia de la Figura 1.9 modulada con
C-SVM considerando la alimentacién DC variable de la Figura 2.3

2.3. Nueva Topologia

Si se considera la Figura 1.10, es claro que siempre se van a encontrar vectores de
voltaje para cumplir con la ecuacion (11) en la modulacion C-SVM. Sin embargo, en dicho
caso se tienen 64 vectores de voltaje (dados por todas las combinaciones lineales posibles),
de los cuales no es necesario utilizar todos (ver Figura 2.4). En otros términos, la topologia

de la Figura 1.9 no estd optimizada para la modulaciéon C-SVM.

Considérese la Figura 1.14. La linea punteada ilustra la seleccion en el tiempo de la
combinacién que permite alcanzar la minima distancia a la referencia (modulacién SVC).
Ahora bien, al considerar la asimetria variable, el espacio vectorial cambia en el tiempo.
En otros términos, se adapta. Por ende, si bien el criterio de seleccion es el mismo que el
de la modulacién SVC, la secuencia de seleccion varia. La secuencia de conmutacion de
la Figura 2.4 implica una seleccion de vectores basada en la modulacién SVC original. Sin

embargo esta dltima secuencia no es la misma que en el caso base (Figura 1.14).
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Al poder modificarse la geometria del espacio vectorial, las secuencias de seleccion
de vectores varian. En funcién de la asimetria variable, pueden haber muchas opciones

posibles.

Ahora bien, la modulaciéon C-SVM necesita, para cada instante de tiempo, una dupla
de vectores de voltaje linealmente independientes en el plano «/3 (uno por cada inversor,
considerando la topologia de la Figura 1.9). La Figura 2.2 muestra dos vectores (uno en
el eje a y el otro desfasado en 60°) linealmente independientes, ponderados en tres ca-
sos diferentes para alcanzar una referencia de tension (por simplicidad, cabe abstraerse del
ejemplo concreto de la topologia de la Figura 1.9). De hecho la Figura 2.2 muestra una
situacion meramente geométrica, en donde dos vectores en el plano cartesiano son ponde-

rados numéricamente (ecuacién (10)).

Considérese solo el cuarto de ciclo de la referencia mostrado en la Figura 2.2. Los dos
vectores mostrados permiten alcanzar % de dicho cuarto de ciclo (puesto que la direccion y
sentido de estos vectores no varia. Uno de ellos esté sobre el eje a y el otro en un dngulo de
60° con respecto a dicho eje). A su vez, si se analiza la referencia en coordenadas polares, es
posible no considerar la magnitud y centrarse solo en el angulo. Por ende, entre los 0° y 60°,
los vectores mostrados en la Figura 2.2, apropiadamente ponderados, permiten modular
con C-SVM (independientemente de la topologia de inversores utilizada). La Figura 2.6
muestra cuatro vectores de voltaje en una topologia genérica (en efecto, diversas topologias
de vectores contienen dicho espacio vectorial, sin embargo para efectos del andlisis del
problema es irrelevante). Bdsicamente son los mismos vectores linealmente independientes
de la Figura 2.2 con sus respectivos sentidos opuestos (manteniendo fija su direccién). En
la Figura 2.6 se ha separado el plano af3 en cuatro regiones, que representan las cuatro
combinaciones lineales de los vectores de voltaje para poder implementar la modulacién

C-SVM de acuerdo a la ecuacion (11).

Ahora bien, la situacién anterior, como ha sido presentada, es meramente concep-
tual. Se ha expuesto una situacién desde un enfoque geométrico, abstrayendo el anélisis

de ejemplos concretos de topologias de inversores. Dicho analisis, basado en el concepto
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FIGURA 2.6. Cantidad minima de vectores de voltaje para implementar la modu-
lacién C-SVM en inversores multinivel trifdsicos

de independencia lineal de dlgebra lineal, tiene como punto de partida la Figura 2.2. Luego
se estudio el espacio vectorial presentado en la Figura 2.6, en donde es posible generar
combinaciones vectoriales lineales para alcanzar toda la circunferencia. Asi, cabe aterrizar
dicho analisis a casos concretos de inversores. En el ejemplo analizado utilizando la topo-
logia de la Figura 1.9 modulado con C-SVM, se estan utilizando mds vectores de voltaje que
los mostrados en la Figura 2.6. Los cuatro vectores que componen el espacio de la Figura
2.6 son un subconjunto del espacio vectorial de la topologia de la Figura 1.9 (Figura 1.10).
Por ende, es evidente que existe una opcion de optimizacion de la topologia utilizada para
la modulacién C-SVM. Dado que la topologia de la Figura 1.9 tiene 64 posibles vectores
de voltaje y que la Figura 2.6 plantea la necesidad de solamente cuatro de dichos vectores,
es posible reducir la cantidad de transistores de la topologia de dos inversores trifasicos en
serie a una topologia reducida. Esto es porque hay vectores de voltaje innecesarios, que

nunca se utilizan, lo que supone circuiteria innecesaria.

Diferentes topologias de inversores tienen distintos espacios vectoriales de voltaje. El

inversor trifasico de dos niveles tiene 8 vectores de voltaje posibles, lo que se ve en la Figura
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FIGURA 2.7. Vectores de voltaje de un inversor trifasico de dos niveles numerados

1.8. La Figura 2.7 muestra dichos vectores numerados del 1 al 8. Es mas fécil establecer una
numeracion Unica para dichos vectores que identificarlos por su terna de combinaciones
trifasicas o por sus coordenadas en el plano «3. Resulta provechoso, entonces, basar el
andlisis utilizando la numeracién de vectores de voltaje de la Figura 2.7. Se observa, asf,
que los vectores 3 y 6 representan, respectivamente, los vectores 3 y 4 de la Figura 2.6. A

su vez, los vectores 2 y 5 de la Figura 2.7 representan los vectores 1y 2 de la Figura 2.6.

Sin embargo, existe un factor clave que debe tenerse en consideracion. Ya se han iden-
tificado los vectores de la Figura 2.6 en la Figura 2.7. Sin embargo, cabe notar que los
vectores 1y 2, y los vectores 3 y 4 de la Figura 2.6 estan en la misma direccion (difieren
unicamente en su sentido). Los vectores 1 y 2 de la Figura 2.6 estdn en la direccion del eje
a en el sistema de coordenadas trifasicas (Figura 1.11). A su vez, los vectores 3 y 4 de la

Figura 2.6 estdn en la direccion del eje b en el sistema de coordenadas trifasicas.

Considérese el inversor tipo puente H de la Figura 1.4(a). Este inversor puede generar
en su carga tres niveles de voltaje, el nivel 1, el O y el -1 (desde luego ponderados por su
voltaje DC de alimentacion). La Figura 2.8 muestra los vectores de voltaje de este inversor.
Se ha ilustrado al inversor a lo largo del eje de las abscisas («), que coincide con la fase a
(pero puede estar en cualquiera de las otras dos fases). Los vectores 1 y -1 representan los

vectores 1 y 2 de la Figura 2.6. Ahora, si se considera la conexién en serie de un inversor
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FIGURA 2.8. Vectores de voltaje de un inversor puente H numerados

tipo puente H en la fase b de una carga trifasica, se puede conseguir que los vectores 1y
-1 de dicho inversor sean los vectores 3 y 4 de la Figura 2.6. Precisamente esto permite

generar un nexo con el andlisis realizado en el parrafo anterior.

La Figura 2.9 muestra la topologia optimizada, cuyo espacio vectorial contiene a los
vectores de la Figura 2.6. Ademads, tiene una cantidad de vectores de voltaje menor que la
topologia de la Figura 1.9. Las asimetrias variables estdn representadas como fuentes de
voltaje DC variables (de igual forma que en la Figura 2.3), las cuales permiten ponderar los
voltajes de alimentacién de los dos inversores de acuerdo a la ecuacién (11) y a la Figura
2.6. Es sumamente interesante recalcar que esta topologia fue obtenida desde el estudio
de los vectores de voltaje. En otras palabras, se realiz6é un analisis meramente geométrico,
que fue aterrizado mediante el desarrollo de una nueva topologia de inversores en cascada.
Es mas, se ha desarrollado un nuevo inversor trifasico utilizando solamente dos inversores

monofasicos.

Asi, cabe entonces realizar un andlisis del funcionamiento de la nueva topologia pro-
puesta. El lugar geométrico de los vectores de estado del inversor de la Figura 2.9 se mues-
tra en la Figura 2.10. El puente H tiene tres niveles, y el correspondiente al cero no se
utiliza en la modulacion C-SVM, como se observa en la Figura 2.6, en ninguna de las dos
unidades inversoras. De este modo, es posible reestructurar el esquema de la Figura 2.6, de
acuerdo a la topologia optimizada. Consecuente con las numeraciones de la Figura 2.8, se

obtiene el esquema mostrado en la Figura 2.11. Se han identificado 4 zonas en el plano a3,
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FIGURA 2.9. Topologia de inversores en cascada optimizada para la modulacién C-SVM

lo cual, como se estudi6 previamente, implica cuatro combinaciones de vectores de voltaje

a lo largo de un ciclo de la referencia.

El puente H conectado en la fase a se identificard como puente H 1, mientras que el

otro se identificard como puente H 2.

Cabe notar que las zonas 1y 2, y las zonas 3 y 4 implican el mismo vector de voltaje
para el puente H 2 respectivamente. Lo mismo sucede en el puente H 1 con las zonas 1 y

4,y las zonas 2 y 3 respectivamente.

Lo anterior establece la base del funcionamiento de la asimetria variable en la nueva
topologia propuesta. Esto es, cada inversor tiene dos estados de conmutacién por ciclo.
Ademads, cada inversor utiliza dos vectores de voltaje. La Figura 2.12 muestra la conmuta-
cion de los inversores de la Figura 2.9 modulados con C-SVM, donde se aprecia la asimetria

variable a lo largo de medio ciclo de la referencia de voltaje.

El anélisis de las Figuras 2.11 y 2.12 permite establecer la secuencia de asimetria
de voltajes de alimentacion de los inversores de la topologia 2.9. Cada inversor tiene dos
estados de conmutacién, uno por cada medio ciclo de la referencia, y estdn desfasados en

60°.
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FIGURA 2.10. Vectores de voltaje de la topologia de la Figura 2.9

En el limite entre la zona 1 y la zona 2, el vector de voltaje del puente H 1 (vector 1
segtn la Figura 2.8) estd ponderado por magnitud cero. Esto es observable en la secuencia
de la Figura 2.12. A su vez, por simetria de operacion, entre la zona 3 y la zona 4, el vector
de voltaje del puente H 1 (vector -1 segun la Figura 2.8) también estd ponderado por cero. Y
alcanza su maxima magnitud en los limites entre la zona 2 y 3 y las zonas 4 y 1, que son los
casos cuando el vector de voltaje del puente H 2 estd ponderado por cero. Lo mismo ocurre
para el caso del puente H 2. De este modo, en cada zona de conmutacion, los inversores
describen una trayectoria de semicircunferencia, que es basicamente la mitad del ciclo de
la referencia. El puente H 1 describe un hemiciclo desde los 60° hasta los 240° (zonas 2 y
3), y otro desde los 240° hasta los 60°(zonas 4 y 1). El puente H 2 lo hace, por su parte,
desde los 0° hasta los 180° (zonas 1 y 2) y desde los 180° hasta los 0° (zonas 3 y 4).

Un hemiciclo de la referencia de voltaje sinusoidal es la mitad de una onda sinusoidal.
Esto es, en cada zona de conmutacion, el voltaje DC variable es un hemiciclo sinusoidal. Se
introduce, entonces, el concepto de modulacion DC. En esencia, esto es un voltaje DC va-
riable de manera periddica, de acuerdo a un patrén de cambio. Y precisamente la asimetria
variable necesaria para la implementacion de la modulaciéon C-SVM se alcanza mediante

una modulacion de las fuentes de alimentacion DC de los inversores.
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La Figura 2.13 muestra la modulacion DC de los voltajes de alimentacion de los inver-

sores de la Figura 2.9 modulados con C-SVM.

La Figura 2.14 muestra la onda trifdsica de salida, en por unidad, para el inversor
de la Figura 2.9 modulada con C-SVM durante dos ciclos completos. La referencia tiene
una frecuencia eléctrica de 50 Hz. La carga es un banco trifdsico balanceado de resistores

(factor de potencia 1).

El voltaje de la Figura 2.14 es igual al de la Figura 2.5. Esto confirma que la optimiza-

cion geométrica de vectores de voltaje realizada, es aplicable a sistemas de inversores.

Ahora bien, si se compara la onda trifasica de la Figura 2.14 con la de la Figura 1.15
se observa que la reduccion de contenido arménico es sustancial. Es mas, es posible afir-
mar que la modulacién DC y la modulaciéon C-SVM han logrado alcanzar el objetivo de
reducir los escalones de voltaje sin aumentar la cantidad de circuiteria requerida en los in-
versores (mds niveles de voltaje). De hecho, la modulacién DC permite llevar la THD de la
onda de salida de la Figura 2.14 a cero, si se desprecian las no linealidades asociadas a la

conmutacion de los semiconductores de los inversores.

En resumen, en el capitulo 2 se present6 la modulacién vectorial C-SVM como una op-
timizacion de la modulacién SVC, minimizando la distorsion armonica de la onda trifasica
de salida de un sistema de inversores multinivel, sin aumentar la cantidad de transistores.
Se estudid, desde el plano a3, de qué manera una asimetria variable permitiria alcanzar
una referencia de tension trifasica en inversores multinivel operando como fuente de vol-
taje. Se explicd, entonces, el modus operandi de 1la modulaciéon C-SVM, introduciéndose la
modulacién DC como medio para alcanzar la asimetria variable. La Figura 2.14 muestra la
salida del inversor de la Figura 2.9 modulado con C-SVM asumiendo una modulaciéon DC
ideal como la de la Figura 2.13. Ademds, se introdujo una nueva topologia pasada en dos

puentes H monofésicos, idealmente optimizada para la modulaciéon C-SVM.
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FIGURA 2.11. Secuencia de conmutacion de la modulacién C-SVM en la topologia
de la Figura 2.9. La Figura especifica qué vectores de voltaje se utilizan en cada uno
de los inversores puente H en las diferentes zonas del plano a8. Ademas se muestra
el sistema de coordenadas trifisicas, de modo de ilustrar que los vectores de voltaje
de los inversores puente H 1 y puente H 2 estén en las fases a y b respectivamente

35




(a) (b) (c)

B B B
/ ;
] | ]
(d) (e) (f)
B B B

A 4 A Z v

(8) (h) (i)

FIGURA 2.12. Secuencia de la modulacién C-SVM en la topologia de la Figura
2.9 para medio ciclo de la referencia
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FIGURA 2.13. Voltaje de alimentacién variable de los inversores de la Figura 2.9
modulados con C-SVM para una referencia de voltaje a 50 Hz

Voltaje trifasico de salida de la topologia
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FIGURA 2.14. Voltaje de salida para la topologia de la Figura 2.9 modulada con
C-SVM considerando la modulacién DC de la Figura 2.13
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3. MODULADOR DC

Hasta ahora se ha considerado a la modulacion DC como una fuente de voltaje continuo
de magnitud variable en el tiempo de modo controlado. Esto es, siguiendo la forma de
onda de hemiciclos sinusoidales de la Figura 2.13. Se estd alimentando a los inversores
con voltajes variables, en funcién del punto de operacién de la modulacién C-SVM que
corresponda a cada instante de tiempo. Cabe tener en cuenta que la onda de la Figura
2.13 no es alterna propiamente tal, y, por cierto, resulta conveniente considerarla como una
alimentacion DC (aunque sea variable en el tiempo), por cuanto los inversores se alimentan

con tension continua.

No resulta posible obtener la onda de la Figura 2.13 desde una fuente de alimentacion
DC convencional. Idealmente se requiere de un bloque capaz de generar el voltaje de la
Figura 2.13, modulando un voltaje DC desde una fuente convencional (fija). La Figura
3.1 muestra un bloque modulador DC ideal. Este bloque se alimenta desde una fuente
de voltaje continua y genera en su salida una onda con forma de hemiciclos sinusoidales
monofésicos positivos. Este bloque recibe una referencia de voltaje sinusoidal como input.
De este modo puede obtenerse la magnitud de la circunferencia de referencia en el plano a3
y la frecuencia, lo cual determinard, respectivamente, la amplitud y frecuencia de la onda
de salida del modulador DC. Una gran ventaja de este bloque es que permite controlar la
magnitud y frecuencia de la onda trifdsica de salida de los inversores en tiempo real, lo cual
permite la incorporacion de la modulacion C-SVM a sistemas de control mas complejos en
aplicaciones tales como accionamientos eléctricos, entre otros. Es importante considerar
que la potencia eléctrica requerida por el inversor, entregada por la fuente DC, fluye a

través del modulador.

Como se explicé previamente, el modulador DC es monofésico, por lo que el sistema
de la Figura 2.9 requiere de dos moduladores DC. Esto es, un modulador DC por cada
puente H. Para obtener la onda trifasica de la Figura 2.14 se requiere que los moduladores
DC operen en sincronia, de modo de que sus respectivas ondas de salida estén desfasadas

en 60°, como se observa en la Figura 2.13.
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FIGURA 3.1. Bloque modulador DC ideal
3.1. Implementacion del modulador DC

El modulador DC es en esencia un transformador de voltaje continuo con razén de
transformacion variable. En la practica, los conversores DC-DC son utilizados como trans-

formadores DC.

Existen diversas topologias de conversores DC-DC. Muchas de estas topologias han
sido desarrolladas para cumplir con requerimientos especificos. Tipicamente, se han utili-

zado los conversores DC-DC para controlar motores de corriente continua.

Ahora, dependiendo de los voltajes y corrientes manejados, se determina el cuadran-
te de operacion de los convertidores DC-DC. Esto es, existen convertidores que generan
voltajes positivos y negativos. A su vez, existen otros que manejan corrientes en ambos

sentidos. Esto se ve en la Figura 3.2.

Entonces, los convertidores DC-DC permiten obtener voltajes y corrientes de ambos
signos. Algunas de las topologias existentes son ampliamente utilizadas en la industria.
Uno de los conversores DC-DC mas utilizados es el convertidor Buck, o step-down. Este
convertidor es capaz de generar voltajes positivos de magnitud igual o menor a su fuente de
alimentacion. La Figura 3.3 muestra un chopper Buck estandar. el voltaje de salida de este
convertidor es siempre positivo y de magnitud igual o menor al voltaje DC de alimentacion.

Este convertidor opera en el cuadrante I de la Figura 3.2.
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A
Cuadrante II Cuadrante I
Operacion regenerativa Operacién directa como motor
V>0,I<0 V,I>0
|
Cuadrante III Cuadrante IV
Operacién como motor en Operacion regenerativa
reversa inversa
VI<O V<0,1>0
v

FIGURA 3.2. Cuatro cuadrantes de operacion de los convertidores DC-DC

Otro convertidor es el convertidor Boost. Este chopper también opera en el primer
cuadrante de la Figura 3.2. Su voltaje de salida es siempre mayor o igual al voltaje de
alimentacion. Es especialmente util para elevar tensiones continuas en aplicaciones tales
como MPPT conectado a sistemas fotovoltaicos [Nakayama and Koizumi, 2013], entre

otros usos. La topologia de este convertidor se ve en la Figura 3.4.

Existen a su vez convertidores capaces de alcanzar las funcionalidades de los conver-
tidores Buck y Boost, conocidos como choppers Buck-Boost. Existen diversas topologias.
La Figura 3.5 muestra una de las topologias mas conocidas y utilizadas con convertidores

Buck-Boost. Permiten operar en dos cuadrantes de corriente y voltaje.

Otros convertidores permiten invertir la polaridad del voltaje de salida, como los con-

vertidores Flyback y Criik, mostrados en las Figuras 3.6 y 3.7, respectivamente.
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FIGURA 3.4. Convertidor DC-DC tipo Boost

En realidad las clasificaciones de los convertidores se traslapan entre si (ya que, por
ejemplo, el convertidor Ciik es un chopper Buck-Boost que invierte la polaridad del voltaje
de salida). En esencia, el convertidor DC-DC responde a requerimientos especificos deter-
minados por el disefio de sus aplicaciones [Singh and Williamson, 2014]. En el caso de la
presente investigacion, se requiere que un convertidor DC-DC opere como modulador DC.
De esta manera, se requiere un convertidor que puede ir ajustando el voltaje de alimenta-
cion de manera controlada. De esta forma, en un primer approach a la nueva modulacion
propuesta, principalmente por su simplicidad de control e implementacion se elegira al con-
vertidor Buck para implementar al modulador DC [Wu, 2013, Zhou et al., 2014, van der
Broeck et al., 2015].
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FIGURA 3.5. Convertidor DC-DC tipo Buck-Boost
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FIGURA 3.7. Convertidor DC-DC tipo Ciik

3.1.1. Convertidor Buck

El convertidor Buck es tremendamente simple, tanto en su implementacion como en
su control. Precisamente, la sefial de control es una onda binaria PWM que controla el
encendido y apagado del transistor 7". Cuando dicha sefal es un 1 16gico, el transistor

conduce, y cuando es cero no lo hace. Bisicamente el transistor genera la sefial PWM en el
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nodo Vi, con magnitud dada por Vpc. Asi, es posible reducir la comprension del chopper
Buck a un inversor monofédsico de dos niveles como el de la Figura 1.2 seguido de un
filtro pasabajos de primer orden. Este conversor tiene dos modos de operacion dados por
los estados de conmutacién del transistor. Cuando 7' conduce (Ildmese modo switching),
la corriente eléctrica comienza a crecer, induciéndose una tension de polaridad inversa en
el inductor, el cual almacena energia en forma de campo magnético en este estado. El
voltaje en V; es Vpc. Cuando la sefial PWM es cero (modo freewheel) T', por tanto, no
conduce y el voltaje en N; es cero (la referencia en funcidén a V). El voltaje de salida es
entregado por el inductor en dicho instante (17), el cual entrega la potencia hacia la salida
del convertidor. Si el inductor es demasiado pequefio, la energia almacenada en el modo
switching no sera suficiente para impedir que el voltaje V| no caiga a cero durante el modo
freewheel. Cuando este fendmeno no sucede, el convertidor Buck deja de operar en modo

continuo.

3.1.2. Operacion del convertidor Buck en modo continuo

Un convertidor Buck opera en modo continuo cuando la corriente a través del inductor
(Ip) no cae a cero. Despreciando la caida de tension en el transistor, el voltaje en el inductor
serd Vpc — Vsaiga €n €l modo de switching. Si se considera este estado en régimen continuo,
es decir, el interruptor cerrado durante todo el periodo, la corriente alcanzara un valor esta-
ble y el inductor serd un cortocircuito. Ahora, en el instante transitorio la corriente a través
del inductor crece linealmente. Esto induce un voltaje de polaridad inversa en el inductor.
Ademads, cabe considerar que como el voltaje de N; es igual a Vpc, el voltaje del citodo

del diodo es mayor al del 4nodo, por lo que este no conduce.

La Figura 3.8 muestra la malla del modo de switching del chopper Buck. Como se

expreso previamente, el voltaje en el inductor viene dado por la siguiente expresion.

VL = Vbc — Vsalida (12)
Ademads se tiene que:
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FIGURA 3.8. Modo switching de operacién del convertidor Buck en modo continuo

FIGURA 3.9. Modo freewheel de operacion del convertidor Buck en modo continuo

di*t
VL= LE (13)

El voltaje inducido en el inductor serd opuesto a la derivada de la corriente eléctrica, la cual
crece de manera lineal. Cabe observar que la polaridad con la que se mide el voltaje del
inductor, mostrada en la Figura 3.3, es inversa a la de la fuente de alimentacion Vpc. Con

(12) y (13) se tiene que:

VDC - ‘/Salida _ dl+

L (9

Ahora bien, en el periodo freewheel, cuando T' no conduce, la corriente decrece. En

régimen permanente la corriente decreceria hasta ser cero, al desconectarse la fuente de
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alimentacion. Sin embargo, esto no sucede durante un ciclo de conmutacion si el conver-
tidor opera en modo continuo. La Figura 3.9 muestra la malla del convertidor en el modo
de freewheel. Entonces, el voltaje inducido en el inductor, de acuerdo a lo expuesto previa-

mente, queda expresado en la siguiente ecuacion:

di~
W=—-L—r 15
L 7 (15)

La ecuacion (15) permite observar que en el modo de freewheel el voltaje en N, es positivo,
ya que la corriente decrece linealmente. El diodo se polariza directamente y, despreciando

la caida de tension en este, se tiene que:

VL = —Vsalida (16)

La Figura 3.10 muestra los voltajes del diodo, del inductor y de salida del convertidor
Buck. Ademas, se exponen la corriente del inductor y la sefial PWM de control de T'. Los
tiempos Zencendido Y Tapagado dan cuenta de la proporcion del periodo de conmutacion en que

el transistor 7' conduce. Por ende se tiene que:

tencendido + Zfapagado = TConmutacién (17)

La proporcién entre fencendido Y tapagado define €l ciclo de trabajo ((6) del convertidor

Buck en operacion continua.

t .
encendido 5 ( 1 8)
tencendido + 2fapagado
Es claro que  puede tomar valores entre O y 1. Si 6 = 0, se tiene que tepcendisco = 0, con

lo cual se tendrd la malla de la Figura 3.9 permanentemente. El voltaje de N, serd cero
(la referencia de Vpc) y por ende Vs,iqa serda nulo. Por su parte, si 6 = 1, se tiene que
tapagado = 0, con lo que se tendrd permanentemente la malla de la Figura 3.8. En este caso

el inductor serd un cortocircuito y Vsaiga = Vbe.
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FIGURA 3.10. Gréfica de operacién del chopper Buck en modo continuo. Se expo-
nen los voltajes de salida )Vsgiida), del diodo (Vpiedo) y del inductor (V1.). Ademas se
muestra la corriente del inductor (1) y la sefial PWM. Cabe notar que la polaridad
con que se mide V1, es consecuente a la mostrada en la Figura 3.3

Ahora bien, si se considera que la energia almacenada en cada componente al final
de un ciclo de conmutacion, de duracion 7conmutacion, €8 1gual a la del comienzo, se puede
asumir que la corriente /; al comienzo de un ciclo tiene el mismo valor que al final. De este

modo, utilizando (14), (15) y (16) se llega a la siguiente expresion matematica:

‘/éalida

VDC - ‘/Salida -
- tapagado I

tencendido I

19)
Ordenando (19) y considerando que L es diferente de cero, se obtiene la siguiente expre-
sion:
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tencendidOVDC = (tencendido + tapagado)‘/Salida (20)

Asi, es posible llegar a la ecuacion que expresa el funcionamiento del convertidor Buck
en funcién de su ciclo de trabajo y voltaje de alimentacién Vpc, en régimen de operacion

estacionario.

t .
Vsaiga = —— - ——Vpe = Ve 21
tencendido + tapagado

La ecuacion (21) es la clave para comprender el funcionamiento del convertidor Buck. El
voltaje de salida de este convertidor serd una fraccion del voltaje de alimentacion, dado por

el ciclo de trabajo de la sefial PWM que controla la conmutacion de 7.

3.1.3. Convertidor Buck sincronico

La Figura 3.11 muestra la topologia del convertidor Buck sincrénico. En dicha to-
pologia, a diferencia del convertidor Buck estindar, el diodo D es reemplazado por otro

transistor (15).

El convertidor Buck sincrénico puede operar en dos cuadrantes de voltaje y corrien-
te (cuadrantes I y II en la Figura 3.2). Como se estudiard mas adelante, las aplicaciones
de convertidores DC-DC de esta investigacion contemplan el manejo de corrientes eléctri-
cas positivas y negativas. Ademads, el uso de este convertidor es propicio para aplicaciones
de gran interés, como energias renovables [ChittiBabu et al., 2011]. Sin embargo cabe
analizar una breve resefia sobre las posibles ventajas y desventajas de reemplazar al chop-
per Buck estandar por uno sincrénico. Estas diferencias estdn en la sustitucién del diodo
Flyback por un transistor. Desde el punto de las pérdidas energéticas, ahi estdn precisa-
mente las diferencias [Nowakowski and Tang, ]. 75 reemplaza al diodo D del convertidor

estandar. Las pérdidas en D son del tipo:

Por su parte las pérdidas en 75 seran:
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FIGURA 3.11. Topologia del chopper Buck sincrénico

PT2 - IE}%DSON(1 - 5) + 2tDelayfconmutaci(’)n]DT2 VForward (23)

En la ecuacién anterior, el primer componente comprende las pérdidas en el transistor,
mientras que el segundo comprende las pérdidas en el diodo interno del MOSFET de po-
tencia 75. Esta ecuacion evidencia que hay diversos factores que influyen en las pérdidas
en 75 [Nowakowski and Tang, ]. Como se estudiara en las Secciones posteriores, factores
como la carga, ciclo de trabajo y frecuencia de conmutacion jugardn un papel clave en el
andlisis de la eficiencia del convertidor Buck sincronico como modulador DC. De todos
modos, en el convertidor Buck sincronico las pérdidas son inversamente proporcionales al
voltaje de salida, como se aprecia en la ecuacion (23). Y precisamente la modulacién DC
conlleva variar dicho voltaje entre un 0 y un 100 % del voltaje de alimentacién DC del

chopper [Fratta et al., 2000].

Un punto clave a considerar también es la resistencia de conduccion, Rps,,, de 1.
Un disefio apropiado conlleva la utilizacion de transistores de potencia que minimizan las
pérdidas por conduccion. 75, al reemplazar al diodo del convertidor Buck estandar, entrega

un camino de menor resistencia para la corriente eléctrica [Hiraoka et al., 2001].

Cabe mencionar, a modo de resefia, que el chopper Buck sincrénico puede operar tam-
bién como un convertidor del tipo Buck-Boost (Vsaliga § Vbe) cuando T} y 15 no operan

negados entre si (modo de operacion sincronico reductor de voltaje). Tipicamente estas
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aplicaciones operan con controles locales insertos en maquinas de estado en funcion del

punto de operacion.

3.1.4. Convertidor Buck sincroénico con ciclo de trabajo variable como modulador DC

La ecuacion (21) entrega una relacion entre el voltaje de salida de un convertidor Buck,
el ciclo de trabajo y su voltaje de alimentacion. La incorporacion de la topologia del chop-
per Buck sincrénico permite minimizar las pérdidas al incorporar un nuevo transistor al
sistema. Sin embargo, el andlisis de este convertidor viene dado por la necesidad de im-
plementacién de un circuito que cumpla con la funcién de modulador DC. La Figura 2.13
muestra los voltajes de alimentacion de los inversores de la topologia de la Figura 2.9 mo-
dulados con C-SVM. Se propone, por tanto, al chopper Buck sincrénico como modulador
DC. De acuerdo a la Figura 2.13, si se considera a Vpc como 1 p.u. en la topologia del
convertidor Buck sincrénico, de acuerdo a (21), Vsaiga puede tomar cualquier valor entre O
y 1 p.u. dependiendo de ¢. Por lo tanto, se requiere que el chopper Buck sincrénico opere

con un ciclo de trabajo variable en el tiempo.

Visatidak (t) = ViModulador bk (£) = 0k () Ve, k = 1,2 (24)

La ecuacion (24) considera al chopper Buck sincrénico de la Figura 3.11 conectado como
modulador DC en la topologia de la Figura 2.9, por lo que Vsuiaa(%), es el voltaje de ali-
mentacion del inversor k£ (donde £ = 1 representa al puente H 1 y k& = 2 representa al
puente H 2). Ademds, Vs,iiga(t), representa una variable que cambia en el tiempo, por lo
que se introduce el voltaje variable Vijodutador pc () como la alimentacion variable necesaria
para generar la asimetria variable de la modulaciéon C-SVM. VSanda(t)k tiene la forma de
hemiciclos sinusoidales positivos (Figura 2.13), cuya frecuencia y magnitud es entregada
por la referencia de voltaje. Como en un convertidor Buck el voltaje de salida es directa-
mente proporcional a J, se tiene la siguiente expresion para el ciclo de trabajo variable en

el modulador DC:
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d(t) = sin(2m ft)sgn(sin(2n ft)) = |sin(27 ft)| (25)

Asi, se expresa el voltaje de alimentacion de los inversores de la topologia optimizada de
la Figura 2.9 en funcién de sus voltajes de alimentacion (Vpcy) y de la frecuencia de la

referencia de voltaje:

VModulador DCk (t) = |sm(27rft + 60k)‘ VDCk7 k= 17 2 (26)

Ahora bien, como se observa en la grafica de la Figura 2.13, ambos inversores son

alimentados con hemiciclos sinusoidales de la misma magnitud, por lo que se tiene que:

1

VModulador DC1 (t) = vModulador DC2 (t - —> (27)
6 f Referencia

Voer = Vber = Vbe (28)

Esto se puede observar también en las secuencias de las Figuras 2.11 y 2.12, en donde se
ve que la variacion de las magnitudes de los vectores de voltaje de ambos inversores es la
misma, pero estdn desfasados en 60° eléctricos. Cabe mencionar, de (28), que, si bien las
dos fuentes de alimentacion de los moduladores DC del sistema son de igual magnitud,
deben estar aisladas eléctricamente entre si, es decir, son dos fuentes de voltaje totalmente

independientes.

3.1.5. Implementacion del ciclo de trabajo variable

En aplicaciones estdndares de convertidores Buck, el ciclo de trabajo entrega el por-
centaje del voltaje de alimentacién que se desea en la salida y su valor varia levemente para
eliminar errores. Sin embargo, para un ciclo de trabajo variable, de acuerdo a (25), se re-
quiere de una onda PWM variable. La Figura 3.13 muestra el método para generar la sefial
de control para los transistores del modulador DC. Por cierto que la frecuencia del PWM es

la frecuencia de la sefial diente de sierra, la cual debe estar varios 6érdenes de magnitud por
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FIGURA 3.12. Funcién 6(¢) para la modulacién C-SVM

sobre la frecuencia de la sefial 0(¢). Mientras mayor sea la frecuencia, mayor serd precision
de la modulacién DC. Sin embargo esto va en desmedro de las pérdidas en los transistores
y componentes del chopper. La Figura 3.14 muestra el funcionamiento de la comparaciéon
de la Figura 3.13. La sefial PWM generada se conecta al transistor 7 del convertidor Buck
sincrénico de la Figura 3.11. Por su parte los disparos de 75 estdn negados l6gicamente con

respecto a los de 7.

La sefial PWM de la Figura 3.14 es una onda cuadrada de ciclo de trabajo variable.
Dicha Figura muestra, a modo de simplificacion, una portadora cuya frecuencia es de un
orden de magnitud levemente menor a la referencia. Por cierto que en una implementacion
real no funcionara correctamente de esta forma. Por ejemplo, para una frecuencia de 50 Hz
para 6(¢), se deben utilizar frecuencias superiores a los 25 KHz en la portadora. Entonces,
de acuerdo a (21), Vimodulador bk () serd 0x(t)Vpc idealmente. De hecho, tedricamente, (21)
se cumplird exactamente si la frecuencia de la portadora tiende a infinito, con lo cual el ciclo
de trabajo de la sefial PWM de la Figura 3.14 toma en cada instante el valor de dx(t) (en
p-u.). Sin embargo, considerando que la modulacién es implementada por un controlador

y semiconductores con limitaciones, frecuencias que tienden a infinito son imposibles. Sin
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FIGURA 3.13. Generacion de la senial PWM de los moduladores DC
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FIGURA 3.14. Generacién de la sefial PWM de disparo de los transistores del con-
vertidor de la Figura 3.11 como modulador DC. Se obtiene mediante la compara-
cion (Figura 3.13) entre §(t) como referencia y una portadora triangular en p.u.

embargo, frecuencias de la portadora por sobre los 25 KHz generan resultados de alta

calidad.

La modulacién por ancho de pulso con portadora triangular es una opcién simple de
implementar en los controladores comerciales y genera resultados de alta definicion, ope-

rando a frecuencias alcanzables por los transistores de potencia comerciales.
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3.2. Aspectos no ideales de la modulacion DC

En la Seccion previa se expuso la metodologia de implementacion de un ciclo de traba-
jo variable en un convertidor Buck sincrénico. La expresion (21) expresa la relacion ideal
en régimen estacionario entre el voltaje de salida, el ciclo de trabajo y el voltaje de ali-
mentacién de un convertidor Buck (o de un convertidor Buck sincrénico operando como
chopper step-down). Sin embargo, como se discutié al final de la Seccién previa, dicha
ecuacion solo se cumpliria exactamente (con un error del 0 %) con una modulacion PWM
con frecuencia cercana a infinito. La Figura 3.10 muestra las corrientes y voltajes en un
chopper Buck. Se observa que el voltaje de salida depende de la energia almacenada en
el inductor L a lo largo de un ciclo. En realidad, la relacién expuesta en (21) no se cum-
ple de manera instantdnea y depende estrictamente del valor de la inductancia L y de la
frecuencia de conmutacién de los transistores. Para comprender mejor la situacion, resulta
conveniente estudiar al modulador DC como dos bloques. La Figura 3.15 muestra dicho
enfoque. El bloque de modulaciéon PWM es, en esencia, el inversor basico monofasico de
la Figura 1.2 controlado por la sefal 16gica generada en la Figura 3.14. Este bloque reci-
be dicha sefal l6gica y la replica con magnitud Vpc. Posteriormente, el bloque de filtrado
elimina las componentes arménicas de la onda, obteniéndose los hemiciclos sinusoidales
que corresponden al voltaje DC modulado (con el cual se alimenta a los inversores de la

topologia de la Figura 2.9).

Es posible, entonces, introducir la principal problematica enfrentada por la modulacion
DC. Ty y T5 generan la sefial PWM de la Figura 3.14, que es esencialmente la funcion
expresada en (25), amplificada por V¢ y altamente distorsionada (voltaje en el nodo NV; en
la Figura 3.15). Una mayor frecuencia de conmutacion de 7 y 75 permite disminuir dicha
distorsion, pero no puede eliminarla. Por ende, el modulador no puede cumplir con (21) con
exactitud. En otros términos, la misma naturaleza binaria del bloque modulador PWM de
la Figura 3.15 impide eliminar la distorsion armoénica, de la misma manera que un inversor

modulado con SVC no puede generar un voltaje de salida perfectamente sinusoidal.
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FIGURA 3.15. Operacién del modulador DC considerando la etapa de modulacién
PWMy la etapa de filtrado. Se han considerado las sefiales l6gicas alimentadas con
33V
Ademads, otra arista del problema mencionado previamente es el filtro LC mismo. La
expresion (21) depende de la energia almacenada en L a lo largo de un ciclo. En el switching
del chopper, el inductor se carga, y en el freewheel entrega la energia almacenada. A lo
largo de cada ciclo, el sistema va ajustando el voltaje de salida, Vijoqutador pck (£), de acuerdo
al ciclo de trabajo de dicho periodo (voltaje en el nodo N, en la Figura 3.15). Dicho ajuste
no es instantdneo, y depende de los ciclos de descarga de L, que responden a la misma

naturaleza binaria del bloque PWM de la Figura 3.15.

Es posible ajustar el bloque de filtrado de modo de remover el contenido arménico
considerablemente, de forma de que la onda modulada posea un bajo nivel de distorsion.
En otras palabras, el filtro LC debe responder rapidamente a la onda generada por los
transistores del bloque PWM. Por cierto, esto implica un ajuste de L y C' de modo de que
el modulador DC tenga la respuesta dindmica necesaria y que el voltaje no caiga a cero en

los periodos de descarga.

3.3. Filtro LC y factores de diseio

El filtro LC del modulador DC tiene como funcidn eliminar el contenido arménico de

la onda modulada por ancho de pulso. Sin embargo, existen varios factores que influencian
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el desempefio del filtro. Evidentemente, un factor que sale a la luz en primera instancia
es la frecuencia de conmutacion de 77 y 75 en el filtrado. Adicionalmente, al considerar
que el modulador DC maneja toda la potencia eléctrica que va hacia la carga (inversores),
la corriente eléctrica demandada a la fuente DC afecta también al filtrado. En esencia, un
anélisis completo del funcionamiento del filtrado en el modulador DC supone un estudio de
los diferentes factores que influyen en el desempefio del filtro. En esencia, se buscard que
el modulador DC opere lo mas parecido posible a un transformador DC variable ideal (en

funcioén del ciclo de trabajo variable de la Figura 3.12).

En esta Seccion se estudiard como los distintos factores mencionados afectan el fun-
cionamiento del proceso de modulacién DC. Por ende, se expondran distintas pruebas a los
moduladores DC que estdn conectados a los inversores puente H de la Figura 2.9. En dichas
pruebas se utiliza una carga inicial con factor de potencia del 85 % en atraso y de compo-
nente resistiva de 1 ). Ademads, se considera que los moduladores DC estan alimentados
con 300 Vpc y que la resistencia de conduccion de T y T es de 0,025 €2. No se consideran
limitaciones de frecuencia de conmutacion de los transistores, pero por los valores de di-
chas frecuencias, se asume que 7 y T, son MOSFET de potencia (esto es pues transistores

tipo IGBT no pueden conmutar a las frecuencias requeridas por la modulacién DC).

Los resultados de las pruebas son producto de la implementacién de la modulacién
C-SVM en el sistema de la Figura 2.9 utilizando la herramienta computacional Simulink

del software Matlab R2013b, de la compania Mathworks, Inc.

3.3.1. Seleccion del filtro

Se ha propuesto al chopper Buck sincrénico como modulador DC. Dicho convertidor
utiliza un filtro LC estandar. Sin embargo cabe analizar otras opciones de filtros. Es posible
reemplazar el filtro LC de la Figura 3.11 de manera modular, por lo que el filtro utilizado

serd el que tenga mejor respuesta a los requerimientos dados por la modulacién C-SVM.

En esencia, el filtro a utilizar debe ser simple, en la linea del objetivo de la presen-

te investigacion. Topologias y controles complejos mermarian la simplicidad y economia

55



del prototipo propuesto. En la presente investigacion se esta proponiendo a la modulacion
C-SVM como una nueva modulacion vectorial en una nueva topologia, por lo que el modu-
lador DC debe ser lo més simple posible. Asi, existen diversas topologias de filtros pasivos

que son preliminarmente factibles para ser implementados en el modulador DC.

3.3.1.1. Filtro inductivo

El filtro inductivo estd compuesto por una inductancia serie con el convertidor. La Fi-
gura 3.16 muestra al chopper Buck sincrénico con un filtro inductivo puro. El factor de
disefio fundamental de este filtro es la inductancia L. Para valores muy pequeiios, el induc-
tor no sera capaz de filtrar los armonicos. A su vez, si L es grande, durante los cruces por
cero se producirdn distorsiones considerables. De todos modos, el punto mds relevante es
que, como el modulador DC es un chopper que opera con ciclo de trabajo variable, como
se estudiard més adelante, hay componentes armonicas de corriente circulantes en el con-
vertidor. A diferencia del filtro LC, que permite una malla cerrada en el convertidor, el filtro
inductivo puro entrega toda la corriente que pasa por el inductor a la carga. Es mds, como
la onda PWM generada por los transistores tiene componentes de diferentes frecuencias,
existen ciertos puntos en los cuales L es un cortocircuito. Esto genera desbalances en la
carga. Los resultados de las simulaciones de este filtro, implementadas en la herramienta
computacional Simulink del software Matlab R2013b, muestran resultados incoherentes.
Esto permite afirmar que el filtro inductivo puro no es apropiado para ser implementado en

el modulador DC.

3.3.1.2. Filtro capacitivo

El filtro capacitivo puro es en esencia el filtro LC con L = 0. La Figura 3.17 muestra al
convertidor Buck sincrénico con un filtro capacitivo puro. La funcidon de transferencia del
filtro viene dada por la impedancia misma del capacitor. Esto implica que la impedancia
serd relativamente baja frente a la onda PWM proveniente de los transistores. A su vez su

ganancia serd muy grande para frecuencias cercanas a la fundamental.
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FIGURA 3.16. Convertidor Buck sincronico con filtro inductivo
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FIGURA 3.17. Convertidor Buck sincronico con filtro capacitivo

La Figura 3.18 muestra los voltajes y corrientes de salida del modulador DC con filtro
capacitivo puro para dos casos distintos. En la Figura 3.18a, se utiliza un capacitor rela-
tivamente pequefio. En la Figura 3.18b se utiliza un capacitor diez veces mayor. Si bien
el capacitor mayor permite un voltaje relativamente mds estable, ninguno de los dos casos
cumple con los requerimientos establecidos para implementar la modulaciéon C-SVM. El ri-
zado de voltaje es muy alto. Ademas, las corrientes eléctricas son de gran magnitud, lo cual
conlleva ciertamente pérdidas energéticas considerables, como se observa en las Figuras

3.18cy 3.18d.

A fin de cuentas, el filtro capacitivo necesita de un elemento serie que permita amor-
tiguar el efecto de los ciclos de carga y descarga, que conllevan las corrientes de la Figura

3.18. En otros términos, la respuesta en frecuencia de este filtro no permite eliminar los
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(A) Voltaje de salida del modulador DC utili- (B) Voltaje de salida del modulador DC utili-
zando un filtro capacitivo puro con un valor de zando un filtro capacitivo puro con un valor de
C =22uF C =220uF
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(C) Corriente de salida del modulador DC uti- (D) Corriente de salida del modulador DC uti-
lizando un filtro capacitivo puro con un valor lizando un filtro capacitivo puro con un valor
de C = 22uF de C' = 220pF

FIGURA 3.18. Voltajes de salida del modulador DC utilizando un filtro capacitivo puro

componentes de mayor frecuencia, manteniendo controlada la ganancia en frecuencias cer-
canas a la fundamental. Concretamente, un inductor serie permite eliminar gradualmente

este efecto, como se estudiara mas adelante.
3.3.1.3. Filtro LC

El filtro LC es en esencia un filtro pasa bajos. Es el filtro que utiliza la topologia con-
vencional del chopper Buck sincrénico de la Figura 3.11. Como se observa en la Figura
3.15, la onda PWM en el nodo NV; de la Figura 3.11 es un hemiciclo sinusoidal altamente
distorsionado. Precisamente, esa distorsion viene dada por componentes de altas frecuen-

cias.

Cabe analizar entonces la respuesta en frecuencia de lared LC. La Figura 3.19 muestra
un esquema bdsico del circuito del filtro LC. La funcién de transferencia, en base al voltaje

de entrada y de salida (Vengrada Y Vsatida) €8:
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H(jw) = —2C—— (30)
ij -+ Jw_C + R

donde R representa el componente resistivo serie del inductor del circuito LC. Es la mul-
tiplicacién de las funciones de transferencia de los filtros inductivo puro y capacitivo puro.
La Figura 3.20 muestra el diagrama de Bode del circuito LC utilizado como filtro en el
modulador DC (ajustado a 50 Hz). El valor de overshoot observado en su punto de corte

puede ser amortiguado utilizando una red de damping, como se observa en la Figura 3.21.

Ahora bien, considérese la onda PWM generada por los transistores del chopper Buck
sincrénico de la Figura 3.11 (nodo N;). Esta onda de voltaje debe ser filtrada por la red
LC. la Figura 3.22 muestra el andlisis FFT de dicha onda PWM. Como se observa, existen
diversos componentes de frecuencias mayores a la fundamental que deben ser filtrados.
Considérese también el diagrama de Bode de la Figura 3.20. Un filtro capacitivo puro
tendrd ganancias excesivas para frecuencias bajas (problemas de impedancia). Un filtro
inductivo atenuara las frecuencias cercanas a la fundamental, mostrando resultados com-

pletamente incoherentes. Por su parte el filtro LC es capaz de eliminar los componentes
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FIGURA 3.20. Diagrama de Bode del filtro LC utilizado en el modulador DC
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FIGURA 3.21. Red de damping en el filtro LC

innecesarios de frecuencias mayores a la fundamental, al ser en esencia un filtro pasa ba-
jos. la Figura 3.23 muestra el voltaje de salida del filtro LC y su anélisis FFT. En esta linea,

el filtro LC es el mds apropiado para ser implementado en el modulador DC.

Entonces, se ha seleccionado al filtro LC como la mejor alternativa para la modulacion

DC. Este filtro cumple con ser de bajo costo, ademds de ser implementado facilmente. Por
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FIGURA 3.22. FFT de la onda PWM generada por la conmutacién de los transis-
tores del modulador DC

cierto que investigaciones futuras pueden iterar sobre la solucidn propuesta utilizando otros

filtros de mayor complejidad.

Cabe mencionar que la conexién de un inductor en serie a la salida del filtro (obte-
niéndose una red LCL) permite obtener una atenuacién mayor (60 dB por década) para
frecuencias superiores a la frecuencia de resonancia, pero agrega resonancias y estados
inestables al sistema. Por ende, los protocolos de disefio del convertidor son de mayor
complejidad. En esta investigacion se considerd utilizar un filtro LC, sin embargo, como
se verd en la Seccion de trabajo futuro, existen alternativas interesantes de evaluacion de la

modulacién DC utilizando otros conversores y/o tipos de filtrado.

3.3.2. Frecuencia de conmutacion PWM y resonancia del filtro

Habiendo definido la topologia del modulador DC, cabe estudiar los otros pardmetros
de disefio del filtro en funcion de los resultados deseados. Uno de estos parametros es la
frecuencia de conmutacion de los transistores. Este punto es un factor clave y muy rele-
vante. Considérese en la Figura 3.15. El voltaje generado en /N; por la conmutacién de

Ty y Ty es la sefial 6(¢) altamente distorsionada, como se estudi6 en la Seccién previa.
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FIGURA 3.23. Voltaje de salida del modulador DC versus su anélisisFFT

Ahora bien, la cantidad de arménicos de dicho voltaje depende exclusivamente de la rela-
cion entre la frecuencia de la sefial 6(¢) (en adelante f5(¢)) y la frecuencia de conmutacion
de T} y Ty (en adelante, fpyy). Tipicamente, f5(¢) serd 50 Hz. Por ende, se espera que
fpwm > 50Hz = f5(t). Si fpwu es baja, el contenido arménico del voltaje en NV; serd al-
to, recargando mas la tarea del filtro. Un alto nivel de distorsion implica que el inductor
debe filtrar mds armoénicos de corriente, y que el capacitor debe inyectar mas reactivos a
N5 (en funcién de su respuesta dindmica, analizada en la Seccién previa). La Figura 3.24

muestra las corrientes en el inductor, en el capacitor y de salida del filtro del modulador
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(B) Corriente eléctrica en el capacitor del filtro
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(D) Filtro LC del modulador DC

FIGURA 3.24. Corrientes a través del inductor, del capacitor y de salida en el filtro

LC del modulador DC.

DC que se conecta a los inversores puente H de la Figura 2.9. En este caso, los valores de

Ly C son 6pH y 265 F respectivamente. Cabe mencionar que las corrientes 1, € I¢ son

altamente distorsionadas. Sin embargo, la corriente de salida, [g,j4,, tiene una distorsion

despreciable en comparacion a las otras dos (la forma de onda de dicha corriente viene

dada por la carga, que en este caso es la carga inicial descrita previamente). Esto implica

que hay componentes arménicos circulando en el filtro LC que no van a la salida. Estos

componentes se deben al cardcter resonante de la malla LC. Las impedancias del inductor

y del capacitor dependen de la frecuencia, por lo que la impedancia serie de la malla varia

consecuentemente con la frecuencia.

Zy, = j XL = jwL

€1y

(32)
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La impedancia del capacitor es inversamente proporcional a la frecuencia, mientras que la
impedancia del inductor es directamente proporcional a esta. A determinadas frecuencias
la impedancia serie de la malla LC se anula. Esta frecuencia se conoce como la frecuencia
de resonancia (fresonancia)- L-as distintas componentes arménicas de la onda de voltaje del
nodo /Ny del modulador DC tienen diferentes frecuencias propias, por lo que la impedancia
de la malla LC varia para cada una de ellas. La frecuencia de resonancia es la frecuencia

especifica en que | X1 | = | X¢|.

1 esonancia
S (33)

fResonancia = 271_\/@ - o
Para el caso mostrado en la Figura 3.24, donde L = 6puH y C' = 265uF, se tiene que

fResonancia = 3, 99 KHz ~ 4KHz.

Ahora bien, fresonancia S€ debe comparar con fsuiqa Y frwar- Si la frecuencia de reso-
nancia es muy baja, cercana a f;5(t), esta se hard evidente en la onda de voltaje de salida,
Wodulador e (t). De (31) se observa que fresonancia €8 inversamente proporcional a L'y C,
por lo que una frecuencia de resonancia baja implica un filtro lento, incapaz de filtrar los
armonicos generados por la conmutacion de 77 y T5. Por otro lado, si la frecuencia de
resonancia es muy alta, cercana a fpyy, las corrientes arménicas circulantes en la malla
LC serdn muy grandes. La impedancia del filtro para frecuencias cercanas a fpy,, seria
baja. Esto implicaria a su vez peaks de tensién en C' por su carga violenta ante estas altas

corrientes circulantes, que empobreceran por cierto el desempeifio del modulador DC.

Por su parte, si fresonancia > fpwum, 10s arménicos de corriente en la malla LC seran de
menor frecuencia que fresonancia- 31N embargo una frecuencia de resonancia muy alta im-
plica que el producto LC' debe ser bajo. Esto significa que la capacitancia y la inductancia
deben ser bajas. Una inductancia baja en el filtro conlleva una baja capacidad de almacena-
miento de energia durante el ciclo de carga, necesaria para el funcionamiento del chopper.
A su vez, una baja capacitancia implica un voltaje inestable en Ny (Vijodutador pe(t)). Por

ende, se tiene que:
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fé(t) < fResonancia < fPWM (34)

Con respecto a la relacion entre f5(t) y fResonancias COMO la frecuencia de resonancia es la
frecuencia de corte del filtro LC, basta que sea lo suficientemente mayor a f;5(¢) para que el
filtro tenga una respuesta dindmica adecuada (lo suficientemente rdpida en funcién de los

requerimientos de la modulacién DC).

Por su parte, respecto a la relacion entre fresonancia ¥ fpwa»> s€ ha encontrado empiri-
camente que los rangos de operacién adecuados para fpyy, estan entre 10 y 30 veces la

frecuencia de resonancia.

10fResonancia < fPWM < 30fResonancia (35)

Adicionalmente, cabe considerar que una frecuencia de PWM muy alta aumenta las
exigencias de 7} y 75. La Figura 3.25 muestra el voltaje de salida del modulador DC para
f5(t) de 50 Hz en 4 casos distintos de frecuencia de conmutacion de 77 y 7. En la Figura
3.25d se observa Viodulador pc(f) para una frecuencia fpyy de 80 KHz, obteniéndose una
sefal de alta fidelidad en relacion a la sefial §(¢). La Figura 3.26 muestra la comparacion
entre la Figura 3.25d y §(¢). En tal caso se muestra la onda Viodulador pc(f) con un nivel
de distorsion bajo (inferior al 1 % con respecto a la fundamental de dicha frecuencia). Por

ende se establece este caso como criterio ptimo de disefio:

fPWMOptima = 20 fResonancia = 1600f5(t) (36)

Frecuencias de conmutacién superiores a 80 KHz son inviables porque la mayoria de los
transistores de potencia comerciales no operan a frecuencias superiores a los 80-90 KHz.

Ademads, altas frecuencias de conmutacion conllevan pérdidas energéticas.
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FIGURA 3.25. VModulador Dc(t) para distintas frecuencias de conmutacion de 74 y
T5. Se ha ajustado fresonancia €1 4 KHz (L = 6uH y C = 265uF).Vpc = 300V

3.3.3. Nivel de filtrado

De acuerdo a (31), fresonancia depende exclusivamente del producto LC'. El nivel de
filtrado da cuenta de dicha proporcionalidad inversa entre la capacitancia e inductancia
del filtro para una frecuencia de resonancia fija. Un mayor valor de L conlleva un mayor
filtrado de corriente. Esto implica que el contenido arménico en N, es menor, por lo que el
capacitor tiene que entregar una menor cantidad de reactivos hacia la salida, implicando una
menor corriente a través de él. Sin embargo, esto implica un valor bajo de C, con lo cual el
voltaje en N, se vuelve inestable, desestabilizando la corriente de salida del modulador DC.
En otras palabras, la calidad del filtrado decrece con el aumento de L para una frecuencia

de corte determinada.
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(A) Wodulador Dc(t) para fpwy de 80 KHz (B) Sefial 6(t) en por unidad

FIGURA 3.26. Voltaje de salida del modulador DC con fpyys Optima (para f5(t)
de 50 Hz) versus la funcién matematica de referencia o(t)

Por su parte, una disminucion de L y un aumento de C' conlleva una mayor estabilidad
del voltaje en N,, por cuanto el capacitor, en paralelo a la salida del modulador DC, se
opone a los ciclos de carga y descarga. Sin embargo, el filtrado de corriente del inductor se
hace més tenue, obligando al capacitor a inyectar una mayor cantidad de corriente activa
y reactiva hacia N,. De este modo, hay una mayor corriente a través del capacitor, lo cual
acentua las pérdidas de potencia y disminuye su vida util. Por su parte, las ondas de co-
rriente y voltaje de salida tienen un menor rizado, puesto que la capacidad de almacenaje
de energia del inductor es menor. En otros términos, el filtro LC comienza a comportarse

como un filtro capacitivo paralelo ideal.

Asi, recapitulando lo anterior, el nivel de filtrado aumenta por cuanto se disminuye L,

en desmedro de la corriente a través del capacitor. Se puede expresar matematicamente al

c
T

nivel de filtrado como

La Figura 3.27 muestra la comparacion entre el voltaje de salida del modulador DC
para dos niveles de filtrado diferentes. En la Figura 3.27a el inductor posee una inductancia
diez veces mayor que en el caso de la Figura 3.27b. Se observa que el rizado de la Figura
3.27a es mucho mayor al caso de mayor nivel de filtrado de la Figura 3.27b. El voltaje

es mds inestable en N, con la disminucién de C'. Esto implica que la corriente a través

del capacitor es menor. A su vez, la Figura 3.28 muestra la corriente eléctrica a través
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FIGURA 3.27. Voltaje de salida del modulador DC para dos niveles de filtrado diferentes
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(A) Corriente eléctrica, Ic, a través del capa-
citor del filtro LC del modulador DC para el
caso de la Figura 3.27a
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(B) Corriente eléctrica, Ic, a través del capa-
citor del filtro LC del modulador DC para el
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FIGURA 3.28. Corriente eléctrica, Ic, a través del capacitor del filtro LC del mo-
dulador DC para los dos casos nivel de filtrado de las Figuras 3.27a'y 3.27b respec-

tivamente

del capacitor para los dos casos mostrados en la Figura 3.27. Se observa que los peaks de

corriente de la Figura 3.28a son del orden de cinco veces menores al caso de la Figura

3.28b.
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3.3.4. Frecuencia de salida

La frecuencia de salida, f5(t), de acuerdo a (32) y (34), afecta directamente el disefio
del filtro LC. Esto es pues L y C determinan fresonancia- POr ende un aumento de f5(¢)
implica un aumento de fresonancia- A Su vez, (33) implica que un aumento de fRresonancia
conlleva un aumento de fpyy. Asi, al aumentar la frecuencia de salida, se estd exigiendo

en mayor medida al modulador DC.

Supdngase que el filtro LC fuera fijo. Un aumento de la frecuencia de salida empeo-
rard la calidad de la onda Viodutador pc(t) €n No. El Gnico pardmetro controlable, entonces,
para contrarrestar un aumento de f5(t) es fpwy. La Figura 3.29 muestra el voltaje de salida
del modulador DC para el filtro de la Figura 3.28b para dos frecuencias de salida diferentes.
Se ha considerado mantener la proporcion entre f5(t) y fpwam expresada en (34). La onda
de voltaje de la Figura 3.29a es de peor calidad que la de la Figura 3.29b puesto que, al
haber una mayor frecuencia de salida, y por ende de PWM (en funcién de (34)), hay un
mayor contenido arménico que no se estd filtrando. Esto es pues el filtro LC utilizado no
es apropiado para una frecuencia de salida de 150 Hz. Por ende, el modulador DC debe ser
disefiado para una frecuencia de salida 6ptima. Aumentar la frecuencia de salida empeora

la calidad del voltaje de salida.

3.3.5. Carga

La carga conectada a los inversores (Figura 2.9) determinara la corriente de salida de
los moduladores DC. Una mayor carga implicard un mayor flujo de potencia a través de los

moduladores DC.

Si se considera un aumento brusco de la carga, para una frecuencia de salida fija, se
tendrd un aumento de las derivadas de corriente con respecto al tiempo en la salida de los
modulador DC. Como el voltaje inducido en L es directamente proporcional a la derivada
de la corriente, un aumento de la carga implicard mayores voltajes inducidos en el inductor.
Con esto, el voltaje en N, se desestabilizard con respecto a su referencia (funcién §(t)). Esto

implicard un empobrecimiento del desempefio del modulador DC.
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Ti enpo (segundos) Ti enpo (segundos)
(A) VModulador Dc(t) para una frecuencia de (B) VModulador DC(t) para una frecuencia de
salida de 150 Hz para el nivel de filtrado de salida de 50 Hz para el nivel de filtrado de
la Figura 3.28b. Se ha considerado una fre- la Figura 3.28b. Se ha considerado una fre-
cuencia de conmutacién fpy,s de 240 KHz cuencia de conmutacién fpy,s de 80 KHz

FIGURA 3.29. VModulador DC(t) para valores de fs(t) de 100 y 50 Hz respectiva-
mente. Se considera el mismo filtro LC para ambos ajustado a una frecuencia de
corte de 4 KHz y un nivel de filtrado como el de la Figura 3.27

Ademads, considérese que el sistema total estd funcionando como fuente de voltaje. Un
aumento de la corriente demandada por la carga implicard mayores caidas de tension en los
elementos del sistema. Concretamente, en el modulador DC habran mas caidas de voltaje
en los transistores y componentes pasivos, con lo cual |Viodulador bc(tmax)| < Vbe, donde

tmax €8 el instante en que Vijoqutador pe (t) alcanza su maximo valor.

La Figura 3.30 muestra el voltaje de salida del modulador DC para cuatro cargas distin-
tas. A mayores cargas el desempeiio del sistema es peor. La Figura 3.30a muestra un voltaje
de salida inestable. Esto es pues los voltajes del inductor y del capacitor se desestabilizan,
evitando que Vitoaulador pe (t) vaya siguiendo la referencia. La solucién a este problema pasa

por una reduccién de L, aumentando el nivel de filtrado.

3.3.6. Corrientes circulantes en la malla LC

Como se expuso previamente, existe un trade-off entre el nivel de filtrado y las co-
rrientes circulantes en la malla LC. Dichas corrientes no van hacia la salida del modulador
DC, sino que se devuelven hacia 7 y T5. La corriente de salida del modulador DC depende

exclusivamente de la carga.
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(C) Wodulador Dc (t) para la carga utilizada en (D) Wodulador DC (t) para el sistema en vacio
las pruebas anteriores

FIGURA 3.30. VModulador DC(t) para distintas cargas

Las corrientes circulantes en la malla LC dependen del nivel de filtrado, el cual deter-
mina la corriente entregada por el capacitor. La Figura 3.31 muestra la corriente a través del
capacitor para el caso de la carga inicial (factor de potencia de 85 % en atraso y componente

resistiva de 1 2) y en vacio. Ambas corrientes son del mismo orden de magnitud.

Basicamente, las corrientes circulantes son consecuencia de la naturaleza misma del
filtro LC como circuito resonante. Las corrientes de las Figuras 3.31a y 3.31b muestran
un contenido armonico considerable. Como se estudid previamente, un andlisis FFT de
dichas corrientes muestra armonicos de diferentes frecuencias, que responden a diferentes
impedancias en el filtro LC. Por ende, los componentes del modulador DC deben estar

disefiados para manejar estas corrientes, en funcidn del nivel de filtrado seleccionado.
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(A) Corriente a través del capacitor para el sis- (B) Corriente a través del capacitor conside-
tema en vacio rando la carga inicial

FIGURA 3.31. Comparacion de las corrientes a través del capacitor para el sistema
en vacio y con la carga inicial conectada

3.3.7. Voltaje de alimentacion

El voltaje continuo de alimentacion del modulador DC entregard, por cierto, la am-
plitud de Viodutador pe (). Debe considerarse que el voltaje del capacitor, V¢ es igual a
VWModulador e (). Por lo tanto, en los valores minimos de Vijodutador pc(t), €l capacitor es-
tard practicamente descargado. Cuando esto ocurre, la impedancia del capacitor es nula. En
otros términos, el capacitor es un cortocircuito en dicho instante. Esto aumenta la corriente
a través del filtro LC, las cuales atraviesan el inductor. Por ende, al aumentar el voltaje de
alimentacioén Vpc, debe aumentarse el inductor, de modo de poder manejar estas corrientes.
Ast, el inductor y el capacitor deben ser capaces de manejar la corriente maxima entregada

por la fuente de alimentacion, que depende de la magnitud de esta misma.

3.3.8. Criterio de eleccion del inductor y del capacitor

Los factores estudiados en las Secciones previas afectan el desempeno del filtro LC.
La Figura 3.26a muestra la operacion 6ptima del modulador DC de acuerdo a (32), (33) y
(34), para un voltaje de alimentacién de 300 V y una frecuencia de salida de 50 Hz. Las
Secciones previas muestran que el disefio del filtro LC depende del voltaje de alimentacion
y de la frecuencia de salida. La frecuencia de conmutacion debe ser, por su parte, lo su-
ficientemente alta para minimizar el contenido arménico de Vijodutador pe(?). Sin embargo,

frwa €s un parametro facilmente ajustable, y estd mas relacionado con la optimizacion de
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la eficiencia energética del sistema que con la calidad del voltaje Vijoqulador pc(2)- Por lo tan-
to, sin considerar ni la eficiencia ni las limitaciones técnicas de los transistores de potencia,
la frecuencia fpy), no es un factor de disefio fundamental. De este modo, es posible orde-
nar los criterios de eleccion del capacitor y del inductor del modulador DC. Los siguientes

puntos resumen los factores de disefio mds relevantes del modulador DC.

= Al aumentar la carga debe aumentar también el filtrado. Esto es pues a mayor car-
ga, aumenta la corriente a través del modulador DC, lo cual aumenta las derivadas
con respecto al tiempo de la corriente en el inductor, inestabilizando el voltaje en
N (considerando que la frecuencia de salida se mantiene constante). Por ende, si
se considera que la carga es variable, el modulador DC debe estar disefiado para
operar correctamente en condiciones de corriente nominal.

» Lafrecuencia de salida afecta directamente los requerimientos de respuesta dindmi-
cadel filtro LC. Al aumentar la frecuencia de salida, se debe aumentar la frecuencia
de resonancia del filtro de modo de mantener la calidad de la onda de voltaje de
salida. Sino se aumenta la frecuencia de resonancia del filtro, su respuesta dindmi-
ca serd insuficiente, ya que el filtro no serd capaz de responder a la onda de voltaje
generada por la conmutacién de 77 y 75 en Vy.

» La calidad de Vijoqulador pc(t) depende, en esencia, del nivel de filtrado. Como se
observa en la Figura 3.28, existe un trade-off entre el nivel de filtrado y las co-
rrientes circulantes en la malla LC del modulador DC.

= El nivel de filtrado determina las corrientes circulantes en la malla LC. Estas co-
rrientes permiten la formacion de la onda Vijodutador pe (2) en la salida del modulador
DC.

= La corriente demandada por la carga es independiente de las corrientes circulan-
tes en la malla LC. El modulador DC opera como fuente de voltaje, por lo que
independientemente de los requerimientos de potencia, el voltaje de salida es el

mismo.
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4. PERDIDAS Y EFICIENCIA

En la Seccion previa se presento y estudio al chopper Buck sincrénico como el modu-
lador DC requerido para implementar la modulaciéon C-SVM en la topologia de la Figura
2.9. Si bien fueron expuestos algunos aspectos relacionados a la eficiencia energética del
modulador DC, no se hizo énfasis en estas. Este punto es de gran relevancia [Kawamura
et al., 2008, Kabalo et al., 2010]. La presente Seccion introduce el estudio de las fuentes

de pérdidas de energia.

4.1. Pérdidas en el filtro LC

El filtro LC es la piedra angular para el correcto funcionamiento del modulador DC.
Como se expuso en la Seccion anterior, se establecieron diversos criterios de disefio del
filtro en funcién de f5(t) y del voltaje de alimentacién Vpc. Entre esos criterios, el ajuste
del nivel de filtrado es elemental. Esto permite un voltaje Viodutador pe(t) de alta calidad
en desmedro de las altas corrientes circulantes en la malla LC. Dichas corrientes no solo

generan desgastes en el inductor y en el capacitor, sino que conllevan pérdidas energéticas.

4.1.1. Pérdidas en el capacitor

Para un analisis de las pérdidas en el capacitor del filtro LC se deben considerar los
elementos no ideales de este. Esto considera los elementos parasitos, y limitantes fisicas y
constructivas [Huang et al., 2005]. Ademads debe tenerse presente que en régimen alterno
son relevantes las pérdidas dieléctricas y 6hmicas no lineales. Ahora bien, para compren-
der esto, cabe mencionar que en realidad el capacitor no es Unicamente una capacitancia
pura, como se ha considerado en las Secciones previas. Para analizar estos factores resulta
conveniente introducir el modelo equivalente de un capacitor, presentado en la Figura 4.1.

De donde:

» (' es el capacitor ideal.
= [ es la resistencia serie.

= [g es la inductancia serie.
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FIGURA 4.1. Modelo equivalente del capacitor

C Req Ls

FIGURA 4.2. Modelo equivalente simplificado del capacitor

= IR es la resistencia de fuga.
» I3, es laresistencia paralela equivalente (la cual representa las pérdidas dieléctricas

en el modelo).

El esquema de la Figura 4.1 puede simplificarse en el modelo equivalente simplificado
presentado en la Figura la Figura 4.2, donde se expresa el circuito como una rama RLC
equivalente serie. Donde R, es el resistor equivalente total del modelo. Dicho parametro
permite aproximar de manera bastante acertada los efectos producidos por Rs, Rty R,.
Este circuito es, desde luego, mas simple de analizar que el de la Figura 4.1, y por ende

mds conveniente para el presente analisis.

Es posible, entonces, expresar la impedancia total del capacitor.

Ze = \[Req + §(Xc = Xi)?, (37)
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donde X y Xig representan respectivamente las reactancias de los pardmetros C'y Lg
del circuito equivalente simplificado del capacitor. En el modelo simplificado es posible

identificar las fuentes de pérdidas en un capacitor:

» Pérdidas 6hmicas: Suponen primeramente pérdidas por las componentes resisti-
vas mismas de los materiales (Rs en el modelo de la Figura 4.1). Ademas influyen
las pérdidas por efecto Kelvin, o efecto pelicular, en donde la resistencia neta varia
en funcién de la frecuencia de la corriente eléctrica que lo atraviesa. En este caso
se hacen relevantes las componentes armodnicas de alta frecuencia que circulan por
el capacitor en el filtro del modulador DC en funcién de fpwy. El pardmetro R,
del modelo equivalente simplificado del capacitor permite aproximar las pérdidas
6hmicas acertadamente.

» Pérdidas dieléctricas: Son las pérdidas en el dieléctrico mismo (R, en el modelo
de la Figura 4.1) y el factor de no idealidad del capacitor en cuanto a su factor
de potencia. En otras palabras, existe un dngulo de pérdida (¢), complemento del
angulo ¢ (que es idealmente -90°). Tipicamente se expresa el dngulo de pérdida
como ¢, sin embargo en la presente investigacion se utiliza la letra griega zeta (¢)
para evitar confusiones.

» Pérdidas electromagnéticas: Corresponden a pérdidas producidas por corrientes
inducidas en la carcasa metélica del capacitor. Evidentemente esto se aminora uti-
lizando metales no magnéticos como aluminio y es un factor que depende exclusi-

vamente de los modelos comerciales de capacitores disponibles en el mercado.

4.1.1.1. Limitaciones térmicas

Existen limitaciones térmicas en el funcionamiento de un capacitor real. La respuesta
de un capacitor frente a la temperatura es clave en la confiabilidad del dispositivo, por
cuanto la temperatura suele ser una variable no manipulable en lazos y sistemas de control
[Winterborne et al., 2013]. Los dieléctricos funcionan dentro de rangos de temperatura
limitados (tipicamente con temperaturas maximas entre los 70°Cy 180°C). Ademas, la vida

util de dichos dieléctricos disminuye exponencialmente con el aumento de temperatura. La
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temperatura en un capacitor, para una determinada operacion, dependera en gran medida

de la corriente que lo atraviesa, la frecuencia de dicha corriente y del angulo de pérdida (.

Ahora bien, para las frecuencias trabajadas en el modulador DC, tanto de conmutacion
de los transistores como de salida, la temperatura del capacitor dificilmente superard su
limite de operacién. Sin embargo una implementacion en un prototipo real debe considerar

las limitaciones térmicas de los modelos comerciales disponibles.

4.1.1.2. Inductancia serie

La inductancia serie del modelo, Lsg, tiene, evidentemente, una impedancia en funcién
de la frecuencia (de acuerdo a (29)). Adicionalmente, su naturaleza inductiva implica que

variaciones de corriente conllevan caidas de tension transitorias de la forma:

dl,
Vis = Lsd—f, (38)

donde I es la corriente que circula a través del capacitor (considérese el circuito equiva-

lente simplificado).

Ahora bien, debe tenerse también en consideracion el efecto resonante entre los com-
ponentes capacitivos e inductivos del modelo equivalente simplificado. La impedancia total
del circuito equivalente tiene un minimo cuando se cumple la condicidn bésica de resonan-

cia, como se vio en (31):

LsCuw? =1 (39)

Este factor conlleva dificultades cuando la resonancia es cercana a algunos armoénicos de
alta frecuencia. Particularmente, esto ocurre en conversores resonantes de alta frecuencia.
Sin embargo, considerando que Lg es tipicamente pequeiia, la frecuencia de resonancia de
la red LC del modelo equivalente simplificado es mayor a la frecuencia de los armonicos

que circulan a través del filtro LC del modulador DC.

La Figura 4.3 muestra el efecto de la resonancia en la malla del modelo equivalente de

la Figura 4.2.
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FIGURA 4.3. Efecto de la resonancia sobre la impedancia total del modelo simpli-
ficado del capacitor

4.1.1.3. Factor de disipacion

El factor de disipacion (o DF por sus siglas en inglés) es, en esencia una medida
de las pérdidas de energia en el capacitor. Precisamente, en materiales dieléctricos hay
energia disipada. Considérese que un capacitor ideal tiene factor de potencia cero. Esto
es, el angulo ¢ es de -90°. Ahora, como se menciond previamente, existe un angulo de
pérdida ¢ complementario a ¢. Entonces, considerando el circuito equivalente simplificado
del capacitor, es posible afirmar que el dngulo de pérdida, mencionado previamente, viene

dado por la siguiente expresion:

— Req
tan({) = m (40)

Bésicamente, (38) muestra la no idealidad del capacitor en cuanto a su factor de potencia.
Idealmente, R, es cero, con lo cual el dngulo de pérdida es cero, y el factor de potencia es
cero (¢ = —90°). Ademads, considérese que el factor de potencia de X g, por si mismo, es
cero (¢rg = 90°), lo cual se resta a la impedancia a la rama LC del modelo simplificado.
Esencialmente, Lg altera la capacitancia del capacitor. De acuerdo a (30), la impedancia
de un capacitor ideal es inversamente proporcional a la capacitancia, para una frecuencia

determinada. Con esto, Lg reduce la respuesta dindmica del capacitor, almacenando energia
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en esta inductancia parésita que no es util para el capacitor, aumentando la capacitancia

virtual del circuito equivalente total del capacitor.

Es posible, entonces, introducir el factor de disipacion, en funcidn de los factores men-

cionados previamente.

DF = tan(() (41)

Como tipicamente X¢c > X q:

R
DF = tan(() = |X§] (42)

De este modo, considerando que la energia almacenada en un capacitor es 1 C'V:2, es posible
2 C

evaluar las pérdidas de potencia en funcién de la frecuencia (en Watts):

Pe = (%QW fCVZ)DF (43)

La Figura 4.4 muestra la no idealidad del capacitor en relacién a su factor de poten-
cia. Debe tenerse en consideracion que el dngulo de pérdida es cercano a cero (en otros

términos, el factor de potencia del capacitor es cercano a cero), por lo que | X¢| > |Req|.

4.1.1.4. Analisis de pérdidas en el capacitor

Para considerar las pérdidas en el capacitor del filtro LC del modulador DC deben
tenerse presente dos factores muy importantes: la frecuencia de conmutacién de 7 y 75
(fpwm) y el nivel de filtrado. Cabe recordar que la corriente eléctrica que circula por el ca-
pacitor es consecuencia directa del nivel de filtrado. En otras palabras, cuando el inductor
es menor, su funcién como filtro de corriente es mas tenue. Asi, el capacitor debe absorber
y suministrar una mayor cantidad de activos y reactivos, lo que implica una mayor corriente
a través de él. Ademas, esta corriente es altamente distorsionada, con importantes compo-

nentes armonicos. A su vez, los arménicos son consecuencia directa de la frecuencia de
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FIGURA 4.4. Impedancia del capacitor en el modelo equivalente simplificado

conmutacién de 77 y 75 en la modulacion PWM. Acorde a lo anterior, es importante desta-
car entonces que existe un trade-off entre la frecuencia de conmutacién de los transistores

del modulador DC, el nivel de filtrado y las pérdidas en el capacitor.

Ahora bien, evidentemente un elemento clave es el valor del pardmetro R.,. Este
parametro viene, por cierto, dado por caracteristicas constructivas del capacitor. Un ca-
pacitor de alta fidelidad implica una minimizacion de este pardmetro, o, en otros términos,
un dngulo de pérdida muy cercano a cero. De todos modos, las pérdidas en el capacitor
son de menor escala que las pérdidas en los transistores, ya sea por conmutacién o por

conduccion.

4.1.2. Pérdidas en el inductor

Es importante analizar y evaluar las pérdidas en el inductor del filtro LC [Su et al.,
2013]. Los inductores disipan potencia en sus devanados y en su niicleo. La evaluacién de
estas pérdidas viene dada por célculos que son tipicamente complejos y depende en gran
medida de sus componentes magnéticos. Un inductor consiste basicamente en un conduc-

tor enrollado alrededor de un nucleo. Este nicleo puede ser de aire o de algiin material

80



ferroso, lo que permite aumentar su capacidad magnética. En aplicaciones de electronica
de potencia, como es el caso de los choppers, los inductores operan como almacenadores
de energia en forma de campo magnético. En el caso del modulador DC utilizado, el induc-
tor del filtro LC se carga cuando la onda modulada por los transistores es igual al voltaje
de alimentacién (1 16gico), y entrega esa energia cuando dicha onda es cero (cero 16gico),

como se profundizé en la Seccion previa.

Existen dos fuentes de pérdidas energéticas en el inductor. En el nicleo y en los deva-

nados.

4.1.2.1. Pérdidas en el nicleo

Las pérdidas de energia en el niicleo debidas a cambios de campo magnético en un
periodo de conmutacion (1 ciclo de la frecuencia de conmutacion de las vélvulas) son la
diferencia de energia magnética almacenada dentro del nucleo en el periodo de 1 16gico y la
energia magnética consumida durante el cero l6gico. Resulta conveniente, entonces, expre-
sar la energia magnética total en un inductor en un periodo de conmutacién del modulador

DC.

Tconmulacién
E Mo = / VL(t)]L (t)dt 44)
0

De acuerdo a la ley de Faraday (v(t) = nA%Et)) y la ley de Ampére (i(t) = H (t)%), se

puede reescribir (46):

EMtotal - AtlE/H . db (45)

La energia total almacenada en el nucleo en un periodo de conmutacion es el volumen del
nucleo multiplicado por el drea sombreada en la la curva de histéresis del plano B — H

presentado en la Figura 4.5.

El campo magnético decrece cuando la corriente disminuye (descarga). Las curvas no
son las mismas, formandose el area interior, de acuerdo a la direccion de las flechas de la

grifica de la Figura 4.5. La mayoria de la energia va hacia el inversor. La diferencia entre la
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B(t)

P4 > H(

FIGURA 4.5. Lazo de histéresis del inductor en donde la densidad de campo
magnética B(t) estd en funcidn de la intensidad de campo magnético H (t)

energia almacenada y entregada es pérdida. La energia perdida es el drea dentro del lazo de
histéresis multiplicada por el volumen del nicleo. La potencia perdida es, entonces, £ My,
multiplicada por la frecuencia de conmutacion. Naturalmente, estas pérdidas energéticas
dependen del material del nicleo del inductor. Debe tenerse en cuenta que para el modu-
lador DC, donde fluyen corrientes positivas y negativas, se deben considerar también las
areas de densidad de flujo negativo para evaluar las pérdidas. Sin embargo, tipicamente la
curva de histéresis no se recorre completa puesto que la corriente por el inductor del filtro
es alterna, con un offset positivo. Por ende se recorre en general una sub area de la curva de

histéresis presentada. Esto se observa en la Figura 4.6.

Otra fuente de pérdidas en el nicleo son las causadas por corrientes de Foucault. Estas
corrientes eléctricas son inducidas en el nicleo por un flujo variable. De acuerdo a la ley
de Lenz, un flujo variable induce una corriente eléctrica que a su vez induce un flujo que
se opone al flujo inicial. Esta corriente circula en el ndcleo generando pérdidas del tipo

I’R. De este modo, considérese al nicleo del inductor como un elemento resistivo, cuya
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> H()

FIGURA 4.6. Lazo de histéresis para corrientes con offset positivo en el modulador DC

resistencia eléctrica es Ry. Sea Vy el voltaje inducido en Ry. Las pérdidas mencionadas

seran del tipo:

W
Ry

Ahora, por la ley de Faraday, esta tension inducida viene dada por la siguiente expresion:

(46)

P, Foucault —

do(t) dB
o A = Wn(t) (47)

Las pérdidas son proporcionales al cuadrado de la tasa de cambio de flujo magnético en
el nucleo del inductor. Ahora, la tasa de cambio del flujo magnético es directamente pro-
porcional al voltaje aplicado, las pérdidas por corrientes de Foucault crece de acuerdo al
cuadrado del voltaje aplicado al inductor, y de manera directa con el ancho de pulso apli-

cado (periodo de conmutacion de los transistores del modulador DC). Asi:

Ve

R’ (48)

PF()ucault X tON (t)
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donde ton(t) es el periodo de 1 16gico. Es una funcién del tiempo puesto que el modulador

DC opera con ciclo de trabajo variable.

Tipicamente, el nicleo de un inductor tiene alta resistencia, por lo que las pérdidas
por corrientes de Foucault son menores a las causadas por histéresis. De todas formas,
es dificil evaluar las pérdidas en el nidcleo, puesto que no es simple medir variables tales
como el flujo magnético. Adicionalmente, las curvas de histéresis deben ser estimadas, o

entregadas por los fabricantes del nicleo.

4.1.2.2. Pérdidas en los devanados del inductor

Cuando se consideran las pérdidas en los devanados del inductor, el primer factor que
sale a la luz es la resistencia eléctrica del conductor. De este modo, las pérdidas resistivas

en régimen continuo son de la siguiente forma:

PResistivas = I]%MSRDC7 (49)
donde la resistencia Rpc viene dada por la siguiente ecuacion:
Largo del conductor

RDC = pP— 5
Area del conductor

(50)

donde p es la resistividad del material del conductor que forma los devanados. Entonces,
tipicamente inductores con un gran valor de inductancia tienen mayor resistencia serie, al
tener mas devanados. Asimismo, inductores disefiados para el paso de poca potencia son
fisicamente de menor tamaio. Utilizan conductores de menor drea transversal, y, por tanto,

tienen un mayor valor resistivo.

Un factor importante es la frecuencia. A mayores frecuencias, debido al efecto Kelvin,
o efecto pelicular, la resistencia del devanado crece. Esto es causado por una corriente

cambiante dentro del conductor. Como se vio previamente en esta Seccidn, una corriente

do

cambiante induce un cambio de flujo del tipo <,

el cual es perpendicular a la corriente
que lo induce. Entonces, por la ley de Lenz, el flujo variable induce corrientes de Foucault,

las cuales, a su vez, inducen un flujo. Este flujo se opone al flujo inicial. Entonces, las
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corrientes de Foucault son de polaridad opuesta con respecto a la corriente inicial. Lo que
pasa, entonces, es que el flujo inducido es més fuerte en el centro del conductor. Asimismo,
es mas débil en la superficie del conductor. De este modo, la densidad de corriente eléctrica
disminuye en el centro del conductor a medida que aumenta la frecuencia. El aumento de

frecuencia acelera, desde luego, el proceso previamente descrito.

Da acuerdo a lo anterior, el efecto Kelvin produce una densidad de corriente mas alta
en la superficie del conductor que en el centro. Esto produce un aumento de la resistencia
puesto que, si bien la resistividad del material es fija, disminuye el drea efectiva por donde

circula la corriente eléctrica. De acuerdo a (52), la resistencia aumenta.

La resistencia AC, por su parte, se determina de acuerdo a la profundidad a la cual
una corriente circula a una determinada frecuencia. La densidad de corriente cae, en dicho
punto, a % (aproximadamente un 37 %) veces la densidad de corriente que circula en la

superficie. Esta profundidad de penetracion se calcula de la siguiente manera:

Prof = #, (51)

donde u es la permeabilidad del conductor y p es la conductividad. Tipicamente, la pre-

cision de este calculo es mayor cuando el radio del conductor es mucho mayor que la

profundidad calculada o si el conductor es de superficie plana.

Para encontrar la resistencia AC se calcula el drea efectiva de conduccion del cable.
Considérese un conductor en el que el radio es mayor a la profundidad previamente cal-
culada, para una frecuencia determinada (lo cual en la practica debe cumplirse). El area
efectiva de conduccién es, entonces, la superficie de un anillo conductor con un espesor
igual a la profundidad de penetracion. De este modo, el coeficiente entre la resistencia AC

y la resistencia DC es la division de las dos areas.
RAC hr 2

Rpc o — 7(r — Prof)? (52)
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FIGURA 4.7. Circuito equivalente del inductor para ilustrar las pérdidas

En un conversor DC-DC, la resistencia AC actia como un factor de pérdida de energia para

el rizado de corriente que circula a través de €l.

Ahora, corrientes de Foucault pueden ser producidas también por la presencia de otros
conductores cercanos. Este efecto se conoce como el efecto proximidad. Inductores hechos
con una gran cantidad de cables superpuestos pueden generar corrientes de Foucault mucho
mas grandes que las producidas unicamente por el efecto Kelvin. Esto implica que en estos

casos la resistencia AC es considerablemente mas alta.

Es posible, entonces, elaborar un circuito aproximado que representa las pérdidas en

el inductor, el cual se presenta en la Figura 4.7.

Rac y Rpc representen las pérdidas en los devanados, mientras que RC representa las
pérdidas en el nicleo. Rac es producida por el efecto Kelvin y/o por el efecto de proximidad
previamente descrito. Rpc es la resistencia DC de los devanados. A su vez, R¢ se obtiene

a través de cdlculos y estimaciones de pérdidas en el nicleo del inductor.

4.2. Pérdidas en los MOSFET de potencia

Dados los valores que toma fpy, para un correcto funcionamiento del modulador DC,
Ty y T, deben ser transistores tipo MOSFET. El objetivo de esta Seccion es calcular las

pérdidas existentes en los MOSFET.

Los transistores de potencia operan en modo corte-saturacion. Ademads se considera
el diodo en antiparalelo para que el transistor opere como un interruptor bidireccional. De

este modo, las pérdidas pueden ser separadas en tres grandes grupos:
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Pérdidas por conduccion (Feong)

Pérdidas por conmutacion (FPsw)

Pérdidas por fuga (leakage) (Pieax)

Pérdidas por conmutacién en el diodo en antiparalelo (FPp,,)

Tipicamente, las pérdidas por fugas son despreciables, por lo que las pérdidas en los

MOSFET se pueden expresar, a modo general, de la siguiente manera:

Pyvosrer = Peond + Psw (53)

4.2.1. Pérdidas por conduccion

Las pérdidas por conduccién son bastante simples de comprender y de calcular. Basi-
camente, haciendo la analogia del transistor como un interruptor, las pérdidas por con-
duccidn representan la disipacion por los componentes resistivos del interruptor mismo.
En la practica esta es la resistencia drain-source del MOSFET, Rpson). Este parametro es

entregado por los fabricantes.

Asi, la potencia disipada en la conduccion es:

PCond = [gralnRDS(oN)7 (54)

donde, Ip., es la corriente de drenador, o drain. La pérdida de energia total en un periodo
de conmutacion es la integral de la potencia instantdnea FPconq disipada en un periodo de

conmutacion:

TConmulacién TConmulaci(’m
Econd = / Peona(t)dt = / I} ain(t) Rosconydt, (55)
0 0

donde Econg s la energia disipada por conduccion en el MOSFET en un periodo de conmu-
tacion, ¥ 7 conmutacion €S €l periodo de conmutacion. Respecto a la resistencia de conduccion
del MOSFET, un valor mas preciso puede ser obtenido para un modelo especifico de tran-

sistor considerando el efecto de la temperatura.
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o \ D25
Rpson)(17) = RpsoNyyix (2500) <1 + m) ; (56)

donde Tj es la temperatura de juntura, Rpsonyy, Ax(2500) es el maximo valor de Rpson)
a25° Cy a es el coeficiente de temperatura. Estos parametros son entregados por los
fabricantes y estdn disponibles en las hojas de datos de los transistores. Este efecto toma
especial relevancia por cuanto mayores sean las corrientes que circulen por los transistores.
En el caso del inversor propuesto, como toda la potencia que fluye hacia la carga pasa por
los transistores de los moduladores DC, y el filtro LC es un circuito resonante, las corrien-
tes que circulan desde las fuentes DC hacia la carga son altamente distorsionadas, teniendo
peaks relativamente altos. Por ende, las pérdidas por conduccion se hacen relevantes en di-
chos transistores. Ademas, al ser la frecuencia de conmutacion relativamente alta, el efecto
de la temperatura es un factor relevante en el cdlculo de Rpgon) . Por esta razon, sale a la

luz la relevancia de utilizar transistores de bajos valores de resistencia de conduccion.

Los MOSFET de potencia tienen un diodo en antiparalelo. También hay pérdidas por
conduccioén de este diodo en antiparalelo. Dichas pérdidas se pueden estimar de la siguiente

manera:

Up = Upg + Ibiodo LD, (57)

donde vp es el voltaje del diodo en conduccion sin considerar el paso de corriente eléctri-
ca, Ipiodo €s la corriente a través del diodo y Rp es la resistencia eléctrica del diodo en

conduccién. Entonces, la potencia instantdnea disipada en conduccion del diodo es:

PConducci(’)n Diodo — UDg (t)[Diodo (t) + []%iodo RD (5 8)

Nuevamente, la energia disipada en un periodo de conmutacion es:

TC(mmutaci(m TC()nmulacir’m
Epiodo = / Peonduccion Diodo(t)dt = / (o (£) Ibiodo (t) + 1000 Rp)dE (59)
0 0
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FIGURA 4.8. Modelo del MOSFET como interruptor ideal

4.2.2. Pérdidas por conmutacion

Las pérdidas por conmutacion se producen bdsicamente por una superposicion entre el

voltaje Vps del MOSFET vy la corriente p,yiy.

Ahora bien, el producto de voltaje-corriente no es cero puesto que el tiempo de en-
cendido y apagado del transistor no es nulo. En dichos instantes de tiempo intermedios
la corriente y voltaje son diferentes de cero al mismo tiempo, produciéndose pérdidas. Se
debe considerar que existe, entonces, un tiempo de encendido y apagado del MOSFET. Es-
tos pardmetros son entregados tipicamente por los fabricantes. Considérese el modelo del
MOSFET de potencia de la Figura 4.9 para el estudio de las no idealidades del MOSFET

durante la conmutacion.

En primera instancia se evaluardn las pérdidas por conmutacion en el transistor su-
perior del modulador DC. Considérese, entonces, el transistor superior, 77 de la Figura
simplificada del modulador DC de la Figura 4.10. Cuando 7} conduce, la corriente a través
de €l es la corriente que va por el inductor /;. A su vez, cuando no conduce, Vpg es el
voltaje de alimentacion Vpc (sin considerar la caida de tensién en 75). Ahora bien, como
se menciond previamente, el producto de estos elementos no es cero, debido a que el tran-
sistor no pasa de corte a saturacion instantidneamente. De este modo, resulta conveniente
separar el periodo de conmutacién en cuatro periodos de tiempo ¢4, to, t3 y t4. La Figura

4.11 ilustra Vps, Ipin Y Vs durante la conmutacion. Cuando 77 se enciende, comienza a
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FIGURA 4.9. Modelo del MOSFET de potencia

circular corriente hacia el gate del transistor, cargandose su capacitor de entrada. El tran-
sistor no se enciende hasta que Vg alcance el umbral Viy. Por esto, durante ¢; no hay
pérdidas ya que no circula corriente a través del MOSFET. Sin embargo, cuando Vg alcan-
za Vry, la capacitancia de entrada (Cgs+Cpg) se estd cargando y la corriente de drain del
MOSFET comienza a crecer hasta alcanzar el valor de la corriente ;. del inductor. Durante
este periodo de tiempo, el MOSFET esté sosteniendo entre su drain y su source el voltaje
de entrada Vpc. El producto de Vps € Ip,.i, no es cero. La energia en el transistor en este
periodo es, entonces, el drea bajo la curva del producto de dicho voltaje y dicha corriente

en ty:

EtZ = /VDS[Dmindt (60)

Reescribiendo, en funcién de la Figura 4.11:

)ta (61)

Ahora bien, cuando comienza el periodo t3, Vs alcanza Vgyp, voltaje de punto de

conmutacion. Este valor se puede aproximar de acuerdo a la siguiente expresion:
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FIGURA 4.10. Modelo simplificado del modulador DC

t t2 t3 ty

FIGURA 4.11. Vps, Ipmin Y Vgs durante el tiempo de encendido de T}

1
Vswp = Viry + G—L (62)
M

A su vez Vps comienza a bajar. En este momento, la corriente de gate va recargando la

capacitancia C'GD. De igual modo que en ¢, la energia del MOSFET en t;3 es:

)i (63)
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En el instante ¢4, el transistor estd ensanchando el canal hasta obtener su resistencia es-
tacionaria de conduccién Rpson), concorde al voltaje Vs aplicado. Las pérdidas en este

periodo pueden ser despreciadas.

Asi, recapitulando lo anterior, las pérdidas de conmutacion quedan dadas por:

VbclL

PConmutaci(’)n T = ( ) (t2 + 2f3))(fC0nmutacién del MOSFET) (64)

Ahora bien, sin cometer mayor error, es posible expresar ¢, y t3 como un solo periodo de

conmutacion.

tTransicién ~ t2 + Z63 (65)

Sin embargo, cabe hacer la distincion entre las transiciones de encendido y apagado. Por
ende se diferencian los periodos fencendido Y tapagado- LOS tiempos de encendido y apagado
no necesariamente son iguales, y son tipicamente entregados por los fabricantes. De todos
modos, estos valores pueden ser aproximados en funcion del driver de voltaje utilizado y

de la resistencia de gate del MOSFET (Rg).

De este modo, se tienen las pérdidas totales por conmutacién de 77 de acuerdo a la

siguiente expresion matemadtica (considerando ambas transiciones):

VbclL
P Conmutacion T1 Totales ( 2 (tencendido + tapagado) (f Conmutacién del MOSFET) (66)

Cabe destacar que [ representa el valor de la corriente a través del inductor del modulador
DC. Este valor depende del tiempo y no siempre es positivo. Esto entrega relevancia al

estudio de las pérdidas por conduccién en el diodo en antiparalelo.

También existen otras fuentes de pérdidas. Estan las pérdidas de carga del gate del
MOSFET. Estas pérdidas vienen desde la alimentacion del driver de voltaje y dan cuenta
de la energia entregada al gate del transistor para que éste se mueva en el intervalo de

conmutacion (ambos flancos).
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Pgate = QGVDriver(fCOnmutacién del MOSFET)a (67)

donde (g es la carga entregada al gate del transistor durante la transicién y Vp,,., es el
voltaje de alimentacion del driver de voltaje. Cabe notar que no depende de la resistencia

de salida del driver de voltaje.

Adicionalmente, cabe considerar que existen pérdidas de carga de la capacitancia de
salida (Csaiqa = Cps+Chg). Resulta, por cierto conveniente utilizar la Figura 4.9 para el

estudio de estas pérdidas.

2
P ~ C1Salida VDC fConmutaci(’)n del MOSFET 68
Cps ~ 5 (63)

Las pérdidas en el MOSFET 75 son de la misma naturaleza que 77. Sin embargo las
pérdidas por conmutacion son de 6rdenes de magnitud considerablemente menores. Para
comprender este elemento cabe analizar la conmutacion de 75. Cuando 77 conduce 75 no
lo hace. Cuando 77 se abre, idealmente 75 se cierra de manera instantdnea. Sin embargo
esto no es asi. En el caso del modulador DC, el driver de voltaje introduce en las sefiales de
control ciertos retrasos para considerar el tiempo que un transistor demora en encenderse
y apagarse. Evidentemente esto evita que T1 y T2 conduzcan al mismo tiempo. Esto se
observa en la Figura 4.12. En dicha Figura se muestra el efecto magnificado, en donde los
tiempos de encendido y apagado de los transistores no es necesariamente igual. Cuando 77
deja de conducir, existe un tiempo muerto antes de que 7, conduzca. Durante ese tiempo

muerto se tiene, momentdneamente, la malla de la Figura 4.13 en el modulador DC.

La corriente a través del inductor lleva al voltaje del punto entre ambos transistores
(Vsw) a valores cada vez méas pequefios, hasta ser negativo. El diodo en antiparalelo de 75
comienza entonces a conducir (en donde deben considerarse también las pérdidas asociadas
por reverse-recovery que serdn descritas en el siguiente punto). Esto implica que en el
instante en que comienza a conducir (/p,,;, comienza a crecer en 15), el voltaje Vpg de
dicho transistor es del orden de los mili volts. En concordancia con el esquema mostrado

previamente en la Figura 4.11, donde se analizaba la evolucion de la corriente [p,,;, de un

93



Conduce el Conduce el
transistor de arriba transistor de abajo

Sefales del microcontrolador 3'3

™

|
|
|
| Voltaje drain-source de los
I transistores sin drivers (V)
|
|
|

"~ “Zomade

|
|
|
Vps |
|
|
|
L Lcmcigim_ I

transistores con drivers (V)

|
|
|
Vps — :
|
|
|

|
|
|
I Voltaje drain-source de los
|
|
|
|

FIGURA 4.12. Tlustracién de los tiempos muertos introducidos por el driver de voltaje

MOSFET versus el voltaje Vpg durante la conmutacion, en el caso de 75, el drea bajo la

curva de estos dos pardmetros es mucho menor que en el caso de 77.

Ahora bien, como el modulador DC opera con corrientes positivas y negativas con res-
pecto a la carga, a diferencia de la operacion tipica de un conversor DC-DC Buck sincroni-
co, ambos transistores disipan potencia por conduccién. La corriente circula en ambos sen-
tidos tanto en 77 como en 75. A lo largo de un ciclo completo de conmutacion, las diferen-
cias de las pérdidas por conduccion radican en que el ciclo de trabajo del modulador DC
es variable. De este modo, si se considera que la corriente promedio manejada por ambos
transistores a lo largo de un ciclo es similar, las pérdidas por conduccién de T1 representan

aproximadamente un 63,9 % del total de las pérdidas por conduccion de los transistores.
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FIGURA 4.13. Malla momentédnea entre el apagado de 7} y el encendido de 75

4.2.3. Pérdidas por conmutacion en los diodos

Las pérdidas por conmutacion en los diodos se deben al apagado del diodo en anti-
paralelo de 7. Cuando este diodo conduce la corriente a través del inductor, se almacena
carga en la unién PN de dicho diodo. Ahora, cuando 7} comienza a encenderse, una co-
rriente negativa debe fluir primero a través del diodo para descargar la carga almacenada
antes de que el diodo pueda bloquear un voltaje negativo. Durante ese instante, el voltaje
drain-source de T sigue siendo el voltaje continuo de alimentacion, hasta que toda la carga
almacenada en el diodo sea descargada de este, cuando la corriente reversa de recuperacion
alcanza el valor negativo mas alto. Luego, el diodo comienza a bloquear el voltaje negativo,
pero la corriente negativa continua fluyendo para cargar la capacitancia de agotamiento del
diodo. Asi, toda esta carga involucrada se denomina carga inversa de recuperacion (reverse-
recovery charge), (). De este modo, las pérdidas por recuperacién inversa, o conmutacion,

durante el periodo en que 7} conduce se calculan segun la siguiente expresion:

Por = QuVie(fconmutacion del MOSFET) (69)
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4.3. Simulacion de la eficiencia del sistema

Considerando las pérdidas estudiadas previamente, tanto en el filtro LC como en los
MOSFET, se elabor6 una simulacion en la herramienta computacional Simulink del soft-

ware Matlab.

En la implementacién computacional se considera la topologia simplificada para la
modulacién C-SVM de la Figura 2.9. La magnitud de los voltajes de alimentacion es de
150 V, fpwum es de 80 KHz, y se utiliza un nivel de filtrado alto para una frecuencia de
corte de 4 KHz (L = 20puH y C = 79uF’). La carga es un motor de induccién conectado
en estrella de 0,3 KW y 50 Hz sin carga (modelo SE2672-3G de la marca Lucas Niille).
Los pardmetros del motor fueron obtenidos mediante las pruebas en laboratorio de rotor

bloqueado y de vacio.

Ademads, se han considerado modelos comerciales de transistores, inductores y capa-

citores para los cdlculos de pérdidas en los moduladores DC.

La Figura 4.14 muestra el voltaje trifdsico fase neutro en los terminales del motor y la
Figura 4.15 muestra el voltaje de salida de los puentes H. A su vez, la Figura 4.16 muestra
la eficiencia energética de los moduladores DC a lo largo de la simulacién en régimen

permanente.

La Figura 4.17 muestra las pérdidas porcentuales en el sistema de la Figura 2.9, con dos
convertidores Buck sincronicos como moduladores DC, modulados con C-SVM en régimen
permanente. La Figura 4.18 muestra las pérdidas de la Figura 4.17 en watts. Se observa que
las principales pérdidas en el sistema son en los transistores de los moduladores DC. A su
vez, las pérdidas en los puentes H del sistema son principalmente con conduccidn, ya que la
frecuencia de conmutacion es baja (100 Hz). Las pérdidas en los inductores y capacitores
de los filtros fueron consideradas juntas como pérdidas en el filtro LC. Por su parte, la
Figura 4.19 muestra las pérdidas en los transistores de los moduladores DC del sistema
descrito previamente. Se observa que, como se analizé anteriormente, las pérdidas en 75

SOn menores que en Tl.
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FIGURA 4.14. Voltaje trifasico fase neutro en el motor
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FIGURA 4.15. Voltaje en la salida de los puentes H

Se repitieron las simulaciones anteriores para diferentes frecuencias de conmutacion.

La Figura 4.20 muestra las pérdidas en los transistores de los moduladores DC para fre-

cuencias de 20, 40, 60 y 80 KHz.

De las simulaciones realizadas se observa la influencia de la frecuencia de conmuta-
cién en el desempeinio de los moduladores DC. Hay una importante correlacion entre la

frecuencia de conmutacion y las pérdidas en los MOSFET.
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FIGURA 4.16. Eficiencia del sistema de la Figura 2.9 y dos convertidores Buck
sincronicos como moduladores DC, modulada con C-SVM
Se realizaron también otras simulaciones para ver como varia la eficiencia en diferentes

situaciones. La Figura 4.21 se observa el efecto del nivel de filtrado en la eficiencia y en la

THD del voltaje de salida.

Finalmente, se presentan las Figuras 4.22 y 4.23, en donde se observa respectivamente
como la eficiencia del sistema disminuye para ciclos de trabajo menores (menor amplitud

de §(t)) y para mayores frecuencias de salida.
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FIGURA 4.17. Pérdidas porcentuales en el sistema de la topologia de la Figura
2.9 y dos convertidores Buck sincrénicos como moduladores DC, modulada con
C-SVM
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FIGURA 4.18. Pérdidas promedio por ciclo en el sistema de la topologia de la
Figura 2.9 y dos convertidores Buck sincrénicos como moduladores DC, modulada
con C-SVM
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FIGURA 4.19. Pérdidas porcentuales en los transistores de los moduladores DC
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FIGURA 4.20. Pérdidas en los transistores de los moduladores DC para distintas
frecuencias de conmutacién
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FIGURA 4.21. Eficiencia del sistema y THD del voltaje de salida para diferentes
niveles de filtrado
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FIGURA 4.22. Eficiencia del sistema versus la amplitud de §(¢)
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FIGURA 4.23. Eficiencia del sistema versus frecuencia de salida
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5. IMPLEMENTACION

Cuando se implementa un prototipo real de un circuito deben considerarse aspectos re-
lacionados a las no idealidades de los componentes, tanto activos como pasivos. Al disefar
un circuito en un cuaderno, o en una plataforma computacional, aspectos tales como la re-
sistencia de los cables e interferencias electromagnéticas en sefiales de control, entre otros
factores, no son considerados. El presente capitulo busca repasar brevemente los aspectos

mas relevantes en la implementacion de la nueva topologia propuesta.

Los esquematicos presentados en las Secciones previas son meramente conceptuales y
estan incompletos en lo que respecta a su implementacion en laboratorio. Considérese la
Figura 2.9, donde se ve la topologia optimizada para la modulacion C-SVM desarrollada
en esta investigacion. No se contemplan en dicha Figura elementos de proteccion para los
transistores. Tampoco se detallan los mecanismos de disparo de los transistores. Asi, se
presentan a continuacion los factores mas relevantes en el proceso de implementaciéon de

un inversor de potencia.

5.1. Red amortiguadora

Los semiconductores de potencia son un elemento fundamental en el desarrollo de
equipos de electronica de potencia. Los circuitos de amortiguamiento, o snubbers, son ele-
mentos ubicados a través de los semiconductores para su proteccién y mejora de su desem-
pefo. Un inversor tipo puente H, por ejemplo, no puede operar si uno de sus transistores de
potencia falla. Los circuitos amortiguadores ayudan a minimizar los factores que pueden
conllevar dichas fallas. Esta reduccion de riesgo se alcanza a través de la disminucion de al-

di

tos 5 y/o

dv

77> reduccion de pérdidas por conmutacion y la eliminacion de picos de corriente

y/o voltaje, entre otros aspectos.

Una de las principales razones para usar amortiguadores es la presencia de inductan-
cias parésitas en los circuitos, lo que genera peaks de voltaje y resonancia a determinadas

frecuencias. Altos valores de inductancia parasita implica mds carga sobre el circuito de
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FIGURA 5.1. Circuito RCD de amortiguamiento utilizado en transistores de potencia

snubber ademés de mayor disipacion. Existen una gran cantidad de circuitos snubbers di-
ferentes [vom Dorp et al., 2011], sin embargo los mds comunes son las redes RC (resistor

y capacitor) y las redes RCD (resistor, capacitor y diodo).

Para aplicaciones en inversores, la red RCD, mostrada en la Figura 5.1, resulta 6ptima.
Ademads de limitar los picos de voltaje, esta red reduce las pérdidas totales del circuito.
Esto pasa principalmente por reducir las pérdidas por conmutacion. De todos modos cabe
considerar que el diodo en paralelo con el resistor Rg implica que la resistencia efectiva
durante la carga del capacitor Cs es nula. Sin embargo, durante el apagado del semicon-
ductor, el voltaje del interruptor crece controladamente a medida que la corriente decae.
El pico de potencia asociado al mdximo voltaje simultineo con el maximo de corriente
es eliminado. Esto resulta en menores pérdidas por conmutacion y un menor estrés por el
peak de voltaje. Considérese un circuito basico de prueba para la red amortiguadora RCD,
mostrado en la Figura 5.2. A medida que Cs se hace mds grande, el pico de potencia y las
pérdidas por conmutacién disminuyen. Ahora, una mayor capacitancia del capacitor de la
red amortiguadora implica més pérdidas en Rg cuando la valvula se enciende, y, por tanto,
el capacitor se descarga a través del resistor y del interruptor. Por tanto, existe un trade-off

entre la eficacia del amortiguamiento y la eficiencia del sistema.

Es importante recalcar que resulta conveniente referirse al voltaje drain-source del
transistor en el tiempo (Vuin-source(t)) como E en el presente andlisis, de modo de coincidir
con la literatura existente. Asi, el voltaje cuando el transistor no conduce, Viin-sourcepps>

serda Ey.
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FIGURA 5.2. Circuito de prueba de la red snubber RCD conectada a un transistor
de potencia
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FIGURA 5.3. Gréfico de corriente versus voltaje en un transistor de potencia con
red de amortiguamiento

Ahora, dependiendo del valor de Cf, el voltaje del transistor puede alcanzar Ej antes
o después de que la corriente eléctrica alcance el valor cero. El caso en que E alcanza F
en el mismo instante en que / = 0 se define como el amortiguador 6ptimo. En tal caso se

tiene que, de acuerdo a lo observado en la Figura 5.3:
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donde tg es el tiempo que la corriente demora en caer a cero.

(70)

Cuando se usa un capacitor pequefio (Cs < Cg imo)» las pérdidas por conmutacién

ptimo
disminuyen rapidamente. Si C's crece, las pérdidas por conmutacidn crecen, pero en menor

medida del aumento de pérdidas en la red snubber misma.

En los casos en que se requiere disminuir las pérdidas totales de conmutacion, el valor

de Cfs es usualmente la mitad de Cy En tal caso Rg se selecciona para permitir que el

ptimo*
voltaje en Cs caiga a un valor relativamente bajo durante el minimo tiempo de encendido
de la valvula. Esto, por cierto, hace sentido al considerar el PWM variable en el modulador
DC. Entonces, la caida de voltaje mencionada es exponencial. En dos constantes de tiempo
(1 = RsCys) el voltaje serd alrededor del 14 % de FEj. Tipicamente, este valor es aceptable

para transistores de potencia en convertidores. Asi, se tiene entonces que:

2
R=—" (71)
tONanian CS

La seleccion de los componentes debe considerar el alto estrés de corriente eléctrica en el
capacitor, tanto en los valores peak como en el valor RMS. Por su parte, es importante que
el resistor tenga un bajo valor de autoinductancia. La inductancia en [7g va a aumentar el
peak de voltaje en desmedro del desempefio de la red snubber. Cuando la autoinductancia
de Rs es pequeiia, un aumento de C's va a contrarrestar su efecto, reduciendo los peaks de

corriente durante el encendido.

5.2. Aislacion y disparos

Tanto los inversores como los moduladores DC de la presente investigacion basan su
funcionamiento en los transistores que los componen. Se estudid la importancia de las redes
amortiguadoras, pero no se ha entrado en mayor detalle en los mecanismos de disparo de

los transistores.
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Se han considerado transistores tipo MOSFET en esta investigacion, los cuales son
disparados por pulsos de voltaje (Vis). La Figura 2.12 ilustra la secuencia de seleccion de
vectores de voltaje (asi como la modulaciéon DC) para la topologia optimizada modulada
con C-SVM. Esta secuencia de seleccion de vectores depende del dngulo de la referencia. La
Figura 2.12 ilustra dicho proceso para medio ciclo de la referencia. Para el ciclo completo el
proceso es andlogo, y el efecto conjunto de la modulacién DC y la seleccion de los vectores
indicados asegura el éxito de la modulacion C-SVM. La modulacion DC est4, en este nivel,
apropiadamente estudiada y analizada, pero la seleccién de vectores ha sido mencionada
de manera vaga. Esto es por dos razones: primero, el proceso de seleccion de vectores es
sumamente simple en comparacién a la modulacién DC, y, segundo, la relevancia de este

proceso solo sale a la luz al momento de construir el prototipo.

Los vectores de voltaje de los inversores son identificados mediante nimeros, que dan
cuenta de qué transistor conduce y cudl no. En los inversores tipo puente H, los tres vecto-
res posibles son -1, 0 y 1. Sin embargo, yendo a un nivel mas bésico, cada vector de voltaje
depende de la conduccion o no conduccion de los transistores del sistema. Y la conduccion
de un MOSFET depende de Vs. En otros términos, la conduccién de un MOSFET depende
de una variable binaria (donde el 1 16gico corresponde al valor de Vs que dispara al tran-
sistor). Por ende, el controlador del inversor va definiendo dichas variables binarias, para
asegurar los vectores de voltaje en funcion de la modulacion C-SVM. Esta sefales 16gi-
cas (tipicamente de 3,3 0 5 V) son la salida del controlador. Ahora, estas sefiales no estan
conectadas al transistor directamente. El controlador debe estar aislado eléctricamente del
inversor, puesto que de no ser asi el controlador se dafiaria, al manejar niveles de potencia
de diferente orden de magnitud. Por ende, se debe considerar algiin elemento aislante entre
el controlador y le inversor (etapa de potencia). Un elemento aislante utilizado tipicamente
es el optoacoplador, que es en esencia un diodo tipo LED y un fototransistor. Las sefales
binarias son asi transmitidas a la etapa de potencia a través de un haz de luz, aislando

el controlador de la etapa de potencia. Ademds, como se estudid previamente, existe un
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FIGURA 5.4. Secuencia de las sefiales de disparo de los transistores, considerando
la aislacion entre la etapa de control y la etapa de potencia

bloque driver de voltaje que genera retrasos en las sefiales de control para evitar cortocir-
cuitos, considerando los tiempos de encendido y apagado de los transistores. La Figura 5.4

muestra la aislacién y los bloques asociados al disparo de los transistores.

5.3. Otros aspectos a considerar

Un aspecto fundamental a considerar es el nivel del filtrado. Las consecuencias del
nivel de filtrado son las altas corrientes demandadas a las fuentes DC (las cuales circulan
por el filtro LC). Por ende, el dimensionamiento en potencia de los componentes del mo-
dulador DC, asi como de la alimentacién DC (sea un rectificador desde la red eléctrica,
una bateria o una fuente de laboratorio), es diferente al de los inversores. Al disefiar la
placa PCB del modulador DC se deben considerar diversos factores de disefio eléctrico,
como la disposicién geométrica de los componentes, corrientes eléctricas que circulardn e
interferencias electromagnéticas en senales de control [Shah et al., 2008]. Ademas, debe
considerarse que las pistas de cobre soportardn una corriente eléctrica mayor a la deman-
dada por la carga (corrientes circulantes en la malla LC). Se propone una lista de factores
de disefio a considerar para la presente investigacion. Esto es pues el disefio eléctrico de un

proyecto determina el éxito de este.
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Las corrientes circulantes en la malla LC, provenientes de las fuentes DC, imponen
una capacidad mayor de manejo de corriente en los moduladores DC y las fuentes
de voltaje continuo.

Las fuentes de voltaje continuo, a su vez, deben manejar corrientes bidireccionales,
en funcién de las corrientes circulantes en la malla LC (Figura 3.24).

De acuerdo al andlisis de pérdidas en el modulador DC, debe considerarse el ca-
lentamiento de los transistores. Por ende se deben dimensionar los disipadores
térmicos apropiados para evitar dafar el circuito [Albina, 2005].

El disefio de la de la red snubber de los transistores de los moduladores DC debe
considerar el alto valor de fpy), y las corrientes circulantes.

La disposicion de los componentes, el disefio de la placa PCB 'y la presentacion del
prototipo deben cumplir con el estindar ECMA-287. Esto contempla un analisis de

las fuentes de voltaje a utilizar, el nivel de aislamiento y las protecciones presentes.
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6. RESULTADOS EXPERIMENTALES

Se implement6 la topologia de la Figura 2.9 en laboratorio. Los moduladores DC uti-
lizados fueron dos choppers Buck sincrénicos. Debido a las altas corrientes circulantes en
las mallas LC de los moduladores DC, se utilizaron dos fuentes continuas de 20 V cada

una. La carga utilizada fue un banco trifasico de resistencias de 20 ).

En los moduladores DC se utilizé un filtro con frecuencia de corte de 4 KHz (un
inductor de 68 pH y un capacitor de 22 pF'). El controlador utilizado en el prototipo fue
el modelo dsPIC33FJ12GP 202 de la compaiia Microchip. El osciloscopio utilizado para
obtener estas mediciones fue el modelo Fluke 190-104/S ScopeMeter®, de la marca Fluke,

y las imagenes fueron capturadas a través del software FlukeView.

El objetivo de esta implementacion en laboratorio es demostrar que es posible generar
una onda de voltaje sinusoidal trifasica con la modulaciéon C-SVM en la nueva topologia
propuesta. Las siguientes Figuras muestran los resultados obtenidos, en donde se observa
que se consiguio el objetivo: el sistema de la Figura 2.9, modulado con C-SVM, operando
como fuente de voltaje en lazo abierto, es capaz de generar una onda de voltaje trifasico
sinusoidal de alta calidad. Estos resultados se observan en las Figuras 6.3 y 6.4. Es més, los
rizados de voltaje son practicamente despreciables, lo cual se observa en la Figura 6.5. Se
observan ademas las corrientes circulantes, y los voltajes en los moduladores DC y en los

puentes H (Figuras 6.6, 6.1 y 6.2).

La Figura 6.7 muestra el voltaje y corriente en la fase a de la carga, donde puede verse

el factor de potencia de esta.

Luego, en base al prototipo armado, se construyd un prototipo auxiliar compuesto so-
lamente por los moduladores DC. En este caso, manteniendo la frecuencia de corte, se
reemplazaron los componentes del filtro LC de modo de disminuir el nivel de filtrado (un
inductor mas grande y un capacitor mas pequefio). En primera instancia se utiliz6 un induc-
tor y un capacitor de 140 ;1 y 11 pF' respectivamente. Los resultados obtenidos muestran
un voltaje de salida (hemiciclos sinusoidales, Vijodulador pc(t)) de peor calidad que en el caso

anterior, con un nivel de rizado de voltaje mayor.
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FIGURA 6.1. Voltaje en la salida de los moduladores DC (Vijodulador e (£))
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FIGURA 6.2. Voltaje en la salida de los puentes H

Posteriormente, se volvio a modificar el filtro LC del prototipo auxiliar, disminuyendo
nuevamente el nivel de filtrado, utilizando un inductor de 250 p/{ y un capacitor de 6 pF'.
El voltaje de salida present6 un rizado considerablemente mayor que en los casos previos

y la corriente circulante en la malla LC fue, por su parte, bastante menor. Los resultados de
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FIGURA 6.3. Voltaje en la fase a de la carga trifasica
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FIGURA 6.4. Voltaje trifdsico en la carga
las pruebas al prototipo auxiliar se observan respectivamente en las Figuras 6.8, 6.9, 6.10 y
6.11.

Una breve contraposicion de los tres niveles de filtrado probados en laboratorio se
observa en la Figura 6.12, en donde se expone el rizado de Viiodulador pc(t) medido en cada

caso, en funcién de la amplitud del voltaje de alimentacién DC (el primer caso corresponde
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FIGURA 6.6. Corrientes circulantes en uno de los moduladores DC. El méaximo
peak medido fue de 2,2 A

al nivel de filtrado ma4s alto, utilizado para implementar la topologia completa de la Figura
2.9). Notar que las corrientes circulantes en la malla LC decrecen conforme disminuye el

nivel de filtrado, lo cual es consecuente al trade-off estudiado en las Secciones previas.

Finalmente, las Figuras 6.13 y 6.14 muestran, en base a los resultado obtenidos en
laboratorio, el trade-off estudiado entre el nivel de filtrado y las corrientes en la malla LC.

Se observa claramente coémo un nivel de filtrado alto requiere de una corriente alta (peak
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FIGURA 6.7. Voltaje y corriente en la fase a de la carga
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FIGURA 6.8. Voltaje en la salida de los moduladores DC (Vijodulador e (t)), con un

nivel de filtrado intermedio (inductor y capacitor de 140 uH y 11 pF respectiva-
mente)

de mds de 2 A), mientras que al aumentar el inductor la corriente disminuye a menos de

200 mA. Por su parte el rizado pasa de ser despreciable, a superar el 40 %.
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FIGURA 6.9. Corrientes circulantes en uno de los moduladores DC, con un nivel
de filtrado intermedio (inductor y capacitor de 140 H y 11 pF respectivamente).
El méximo peak medido fue de 850 mA aproximadamente
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FIGURA 6.10. Voltaje en la salida de uno de los moduladores DC

(VModulador DC(t)), con un nivel de filtrado bajo (inductor y capacitor de 250 uH
y 6 pF respectivamente)
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FIGURA 6.11. Corrientes circulantes en uno de los moduladores DC, con un ni-
vel de filtrado bajo (inductor y capacitor de 250 uH y 6 pF' respectivamente). El

maximo peak medido fue de 120 mA aproximadamente

Peakde
Inductor Capacitor corriente Méximo rizado de
(1H) (1F) (mA) voltaje (%)
Caso 1 68 22 2200 1,5
Caso 2 140 11 850 5
Caso 3 250 6 120 43

FIGURA 6.12. Tabla comparativa de resultados para los tres niveles de filtrado
implementados en laboratorio
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7. CONCLUSIONES

7.1. Comparacion con topologia equivalente

De acuerdo a los resultados obtenidos, cabe realizar en primera instancia una breve
comparacion con una topologia equivalente que pueda obtener resultados similares. Esta
investigacion se centrd en el control de inversores por medio de vectores de voltaje. Sin
embargo, es posible concebir una topologia que permita obtener voltajes cuasi sinusoidales
de manera bastante simple, como se observa en la Figura 7.1. En dicha Figura, se observa
un inversor trifasico de dos niveles con un filtro LC por fase conectado a la carga. Este
prototipo es relativamente simple y de bajo costo. Por ende, cabe realizar una comparacion

con el prototipo desarrollado en la presente investigacion.

= E] prototipo desarrollado en la presente investigacion utiliza dos filtros (uno en
cada modulador DC), mientras que el prototipo de la Figura 7.1 utiliza tres.

= Los filtros LC del prototipo de la Figura 7.1 deben manejar voltajes negativos (a
diferencia de Vijodulador pc(t), que es siempre positivo). Por ende, no se pueden
utilizar capacitores electroliticos, lo que implica utilizar capacitores de tamafio
considerablemente mayor.

= E] prototipo de la Figura 7.1 solamente puede generar un voltaje de salida de mag-
nitud fija, mientras que en el prototipo desarrollado en la presente investigacion es
posible modificar este pardmetro (dentro de un margen que depende del disefio en
cada caso).

= El prototipo de la Figura 7.1 no presenta el problema de pérdidas energéticas des-
crito en el presente trabajo. Por ende, en primera instancia es mas atractivo para
aplicaciones industriales. Sin embargo, el prototipo desarrollado en el presente tra-
bajo tiene un potencial de desarrollo futuro considerable que puede hacerlo com-
petitivo a nivel industrial, como se vera en la Seccion de trabajo futuro propuesto.

Esto tltimo se debe principalmente a la novedad de la solucién propuesta.
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FIGURA 7.1. Topologia compuesta por un inversor trifdsico de dos niveles y una
etapa de filtrada compuesta por tres filtros LC

7.2. Conclusiones y trabajo futuro propuesto

Los resultados obtenidos en la presente investigacion, tanto en simulaciones compu-
tacionales como en el prototipo real, muestran que es posible modular inversores como
fuente de voltaje obteniendo una onda sinusoidal de bajo contenido armonico. La piedra
angular de esta investigacion es el modulador DC. La modulacién vectorial (conmutacion
de los transistores de los inversores tipo puente H) es relativamente simple, y depende ex-
clusivamente de la alimentacion variable, es decir, de los moduladores DC. La principal
variable de decision en el disefio es el conversor DC-DC a utilizar. En esta investigacion
se utilizaron convertidores Buck sincronicos, donde la principal variable de disefio fue el

nivel de filtrado en funcién de la magnitud del voltaje de salida del inversor. Esto es porque
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el nivel de filtrado determina el estrés sobre los moduladores DC (como se observa en las
Figuras 6.12, 6.13 y 6.14). En segunda instancia, se debe considerar la frecuencia de con-
mutacion de los transistores, la cual determinaré las pérdidas por conmutacién, que son la

principal fuente de pérdidas energéticas.

El principal problema encontrado durante el presente trabajo fue la eficiencia. La mo-
dulacién DC implicé operar los choppers Buck sincronicos en zonas de bajo ciclo de trabajo
y baja eficiencia. Ademas, el nivel de filtrado acrecent6 esta disminucién en la eficiencia
del sistema. Potenciales aplicaciones del prototipo construido requeriran, desde luego, una
solucidn a este problema. En otras palabras, la baja eficiencia (cercana al 80 %) es sola-
mente aceptable para un prototipo de laboratorio con finalidad meramente cientifica. Esto
implicé importantes complicaciones en el proceso de implementacién del prototipo, razén

por la cual se tomé la decision de trabajar con un nivel de potencia relativamente bajo.

Ahora bien, en esencia se ha cumplido con el objetivo de la investigacién. Se par-
tié desde la modulacién SVC en la topologia de la Figura 1.9, donde el sistema propuesto
operaba como fuente de voltaje en lazo abierto. Ahora, como se estudi6 en los capitulos
previos, la principal limitante de este prototipo es su misma naturaleza discreta. La Figura
1.14 muestra los 64 vectores de voltaje posibles para la topologia de la Figura 1.9. Esto se
traduce en un voltaje sinusoidal escalonado en la carga. La modulacién DC permiti6 redu-
cir dichos escalones en desmedro de las corrientes en los choppers y de la eficiencia. Sin
embargo, la presente investigacion abre las puertas a futuros trabajos en donde se podrian
atacar los trade-off previamente descritos. Se propuso la topologia de la Figura 2.9 como un
sistema optimizado para la modulacion C-SVM, puesto que permite minimizar la cantidad
de circuiteria requerida. Esta optimizacion parti6é de la base del sistema de dos inverso-
res trifasicos conectados en serie de la Figura 1.9. Sin embargo, una investigacién futura
podria optimizar dicha topologia en cuanto a la minimizacién de sus pérdidas energéticas o
del desgaste de los componentes del sistema. Como se mencioné en las Secciones previas,
esto podria pasar en gran medida con una variacion de la topologia de los moduladores
DC, sobretodo de los filtros. Redes LCL, asi como filtros activos, permitirin mejorar los

resultados obtenidos.
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FIGURA 7.2. Ciclo de desarrollo Plan-Do-Check-Act propuesto para desarrollos
futuros en base a la presente investigacion

Adicionalmente, y no menos importante, investigaciones futuras pueden también apor-
tar una estructura de avances. Esto es, tomando la presente investigacion como punto de
partida, es posible elaborar un plan de desarrollo y mejoramiento continuo basdndose en
metodologias ya existentes [Mesh and Hawker, 2013]. Una metodologia especialmen-
te atractiva en este caso es el ciclo PDCA (Plan-Do-Check-Act), también conocido como
Rueda de Deming [Ning et al., 2010, Apetrei et al., 2011]. Esta metodologia permite es-
tablecer un protocolo de optimizacion de procesos, en base a un sistema de mejoramiento
continuo en funcién de metas concretas. Como punto de partida podrian tomarse las co-
rrientes circulantes en el modulador DC, considerando la presente investigacién como un
estado inicial de desarrollo. De este modo se podria ir avanzando en pos de la generacion
de un prototipo de electrénica de potencia altamente atractivo para la industria y para la
comunidad cientifica, en base a un desarrollo continuo y metddico. La Figura 7.2 muestra

un esquema del plan de trabajo propuesto.

En buenas cuentas, el trabajo propuesto queda a disposicion de futuros investigadores
en el laboratorio PECLAB del Departamento de Ingenieria Eléctrica de la Pontificia Uni-
versidad Catolica de Chile, asi como a interesados de otros centros de estudio, tanto dentro

como fuera de Chile. Asi, se puede sentar la base para importantes avances en aplicaciones
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de energias renovables, como paneles solares y aerogeneradores, entre otras aplicaciones
industriales [Xu and Chao, 2014]. La modernizacién de los sistemas eléctricos, que ac-
tualmente (2015) constituye un tema de alto interés econémico y cientifico, tanto en Chile
como en el resto del mundo [Ahmad and El Chaar, 2011], se veria altamente potenciada
con avances como el propuesto en el presente trabajo [Wirasanti et al., 2012, Berrie et al.,

2011].
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8. ANEXOS
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BUWL 10kH= —<F
<00 1

FIGURA 8.1. Imagen original de osciloscopio del voltaje de salida de los modula-
dores DC
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FIGURA 8.2. Imagen original de osciloscopio del voltaje de salida de los puentes-
H del sistema
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FIGURA 8.3. Imagen original de osciloscopio del voltaje en la fase a de la carga
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FIGURA 8.5. Imagen original de osciloscopio del voltaje de salida de un Modula-
dor DC con un nivel de filtrado de 0,02
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FIGURA 8.6. Prototipo utilizado para la implementaciéon de la investigacion. El
alumno trabajé sobre el prototipo que desarroll en el curso de disefio eléctrico, de
pregrado de ingenieria UC, durante el primer semestre de 2014. Dicho prototipo
era originalmente un inversor multinivel compuesto por dos inversores trifasicos
de dos niveles en serie, como el inversor de la Figura 1.9. Se realizaron los cam-
bios pertinentes para implementar la nueva topologia desarrollada. Por su parte, los
moduladores DC fueron conectados aparte

E

|
\ -
T fixuA Iﬁn\.ﬂ e

DRSOy

llinwd_2dogoT

v~
AbTwd" zorrioT r;o)éu'mﬂ«
ooinosle ofieeid AN _"/

8108 .me2 I

FIGURA 8.7. Imagen trasera del prototipo utilizado
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FIGURA 8.8. Imagen de la etapa de control prototipo utilizado, encargada de im-
plementar la modulacién C-SVM
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FIGURA 8.9. Imagen de uno de los puentes-H del prototipo
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