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RESUMO

Este trabalho analisa as perdas no conversor com neutro
grampeado com conexdo em T. O controle do conversor é realizado em
malha fechada para a corrente de saida, conectado a rede elétrica,
preparado para uma aplicacdo fotovoltaica. As perdas tedricas sdo
calculadas para IGBT com diodo de Silicio, IGBT com diodo de
Carboneto de Silicio, transistor de Nitreto de Galio com diodo de Silicio
e transistor de Nitreto de Galio com diodo de Carboneto de Silicio. No
trabalho é apresentado e calculado o rendimento do conversor para
diferentes configuragBes de interruptores e diodos. S&o obtidos os
resultados experimentais para um conversor de trés quilowatts. E
também apresentado e calculado o rendimento ponderado para
conversores aplicados & geragdo de energia solar fotovoltaica.

Palavras-chave: T-Type, GaN, SiC, perdas, fotovoltaico






ABSTRACT

This work presents the loss analysis in the neutral point clamped
with T-connection, T-Type converter. The converter control is
performed in closed loop to the output current, connected to the grid to
inject energy, as in a photovoltaic application. The theoretical losses are
calculated for IGBT composition with Silicon diode, IGBT with Silicon
Carbide diode, Gallium Nitride transistor with Silicon diode and Gallium
Nitride transistor with Silicon Carbide diode. The work presents the
calculation of losses for different semiconductor compositions.
Experimental results are obtained for a three quilowatt inverter. In the
work is presented and calculated calculated the weighted efficiency for
converters applied to the generation of photovoltaic solar energy.

Key-words: T-Type, GaN, SiC, losses, photovoltaic
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1 INTRODUCAO

Com o aumento da demanda energética e a preocupacao com a
poluicdo gerada pela queima de combustiveis fdosseis, as fontes
renovaveis de energia tém ganhado cada vez mais espago na matriz
energética mundial. Dentre as fontes renovaveis, as que mais se
destacam atualmente sdo a ed6lica, que € a geracdo de eletricidade a partir
da energia mecanica do vento, e a fotovoltaica, que é a conversao direta
de energia solar em eletricidade. A geracdo fotovoltaica tem apresentado
grande crescimento nos Gltimos anos devido a significativa reducdo de
custos proporcionada pelo aumento de sua escala de producdo (ZILLES,
MACEDO, et al., 2012).

A energia solar fotovoltaica ja tem papel importante na matriz
energética mundial, guardadas as propor¢des, quando comparada a
outras fontes energéticas. Igualmente, ela vem sendo cada vez mais
inserida na matriz energética Brasileira, devido aos interesses da
industria, das entidades governamentais e da sociedade civil (ABINEE,
2012). Tendo em vista a importancia dessa fonte e de seu potencial
futuro, o rendimento energético do conjunto gerador fotovoltaico torna-
se fator de grande interesse.

Profissionais de Eletrénica de Poténcia podem desenvolver
inversores com diferentes objetivos de aplicacdo, dentre os quais podem
ser destacados a redugdo do custo do equipamento, reducdo do peso e
volume, aumento da confiabilidade e aumento do rendimento. De acordo
com a aplicagdo do produto e segmento do mercado, diferentes
estratégias de projeto podem ser utilizadas, em funcéo das expectativas e
necessidades dos clientes. Consumidores residenciais, que utilizam
inversores na faixa de até 5 kW, por exemplo, podem ter interesse em
um equipamento com desenho externo moderno, além de preco acessivel
e baixo nivel de ruido audivel. J& investidores em energia fotovoltaica
possuem maior interesse no retorno sobre o investimento, garantia e
suporte técnico, levando ao interesse em baixo custo e confiabilidade.
Desta forma, entre as varidveis que interferem nas expectativas dos
clientes, cabe ao engenheiro do conversor estatico projetar 0s
componentes, a temperatura maxima de operacdo dos componentes,
determinar o tempo médio entre eles tamanho, peso, custo de
manutencdo e, ndo menos importante, o rendimento da conversao
(BELLINASO, 2014).

Com relacgéo a forma de conexdo a rede dos inversores, existem
basicamente trés classificacdes de sistemas fotovoltaicos: autbnomos,
conectados a rede e hibridos (PEREIRA e OLIVEIRA, 2011). Sistemas
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conectados a rede apresentaram elevado crescimento nos Ultimos anos,
sendo mais de 95% da capacidade mundial instalada (IEA, 2013).
Somente na Alemanha existem mais de um milhdo de sistemas
fotovoltaicos conectados a rede, somando mais de 30 Gigawatt-pico de
poténcia instalada (IEA, 2013). No Brasil, a resolugdo 482/2012 da
ANEEL regulamentou essa conexdo com a rede e normatizou o sistema
de compensacdo de energia (ANEEL, 2012).

Os inversores podem ser classificados, ainda, pela quantidade e
configuracdo dos modulos fotovoltaicos que processa a energia. As
classificagOes dadas sdo: i) inversor central, capaz de processar a energia
de um grande conjunto de modulos fotovoltaicos conectados em série e
paralelo; ii) inversor string, capaz de processar a energia de uma Unica
série de modulos fotovoltaicos realizando o rastreamento de méxima
poténcia; iii) inversor multi-string, que processa a energia
separadamente de diferentes séries de mddulos fotovoltaicos conectados
em paralelo; e iv) microinversor, que processa a energia de um Unico
maédulo fotovoltaico e muitas vezes pode ser acoplado diretamente a
este, junto a caixa de conexdo dos cabos.

Inversores podem também ser classificados pela presenca e tipo
de transformador de isolacdo galvanica. Ha os inversores com
transformador de baixa frequéncia (low frequency — LF), com
transformador de alta frequéncia (high frequency — HF) ou sem
transformador (transformerless — TL). Inversores sem transformador
apresentam normalmente maior rendimento que inversores com
transformador.

Ainda com relacdo a escolha da topologia e caracteristica de
isolacdo do conversor, a carcaga de médulos fotovoltaicos necessita ser
aterrada em instalacGes elétricas, de acordo com a norma IEC 60364-7-
712. Esse aterramento gera uma capacitancia parasita entre cada um dos
terminais elétricos dos mddulos fotovoltaicos (positivo e negativo) e o
condutor de protecdo (terra) da instalacdo. Uma corrente de fuga pode
fluir através desse capacitor parasita, pela conexdo de aterramento, pelas
conexdes dos terminais positivo e negativo do médulo fotovoltaico e
fechando circuito pelo inversor. Deste modo, em inversores sem
transformador, a presenca desta corrente deve ser levada em
consideragdo no projeto e escolha da topologia. Nem todas as topologias
de inversores podem ser aplicadas para inversores fotovoltaicos sem
transformador. Enquanto isso, algumas topologias especiais para
inversores fotovoltaicos sem transformador apresentam a caracteristica
de mitigarem a corrente de modo comum que circula pela capacitancia
parasita dos mddulos fotovoltaicos e reduzirem o ruido gerado pelo
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inversor, tendo sido desenvolvidas para este fim. Nao é objetivo deste
trabalho, contido, aprofundar o estudo a respeito da corrente de fuga e
dos seus possiveis métodos de mitigacéo.

Como mencionado acima, outro aspecto importante de um
sistema fotovoltaico e, por extensdo, de um conversor aplicado como
inversor fotovoltaico, € a sua eficiéncia. Neste sentido, o trabalho avalia
um inversor monofasico sem transformador, conectado a rede publica de
distribuicdo de energia elétrica. Para este conversor, as perdas totais sao
avaliadas e seu rendimento é calculado para diferentes configuracGes de
semicondutores e diferentes métodos de célculo de eficiéncia global,
com diferentes abordagens de ponderacéo.

Com relacdo a estrutura do trabalho, no capitulo 2 s&o
apresentados diferentes tipos de semicondutores de poténcia, seus
modelos de perdas e equacionamento relativo. No capitulo 3, apds a
introducédo sobre o conversor T-Type NPC e sua modulagdo, ¢ realizada
a modelagem da planta para o controle da corrente de saida, visando a
injecdo de corrente na rede elétrica, como em uma aplicacdo com
energia solar fotovoltaica. Na sequéncia, este mesmo capitulo apresenta
e define o rendimento ponderado, que consiste em um rendimento médio
ponderado com diferentes pontos de poténcia do conversor
proporcionais a sua poténcia nominal. Posteriomente, nos capitulos 4 e 5
0 rendimento convencional para as diferentes configuragdes de
semicondutores, bem como o rendimento ponderado teérico e
experimental, sdo calculados para o conversor T-Type NPC.
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2 SEMICONDUTORES DE POTENCIA

Os semicondutores de poténcia tem papel fundamental na
sociedade moderna, estando presentes em boa barte dos equipamentos
gue geram e processam a maior parte da energia elétrica consumida no
planeta. Saber a poténcia que € dissipada na forma de perdas nos
semicondutores é de fundamental importancia para o projeto de um
conversor ou para a pesquisa e o desenvolvimento de novas aplicagdes
das diferentes tecnologias de semicondutores.

Os semicondutores de poténcia podem ser diodos, transistores e
tiristores. Eles existem nas mais diversas tecnologias, a medida que a
quimica, a fisica e a ciéncia dos materiais avancam. Este trabalho aborda
alguns tipos de diodos e transistores mais empregados no processamento
de energia.

2.1 TRANSISTOR DE EFEITO DE CAMPO (FET)

Neste trabalho, o equacionamento de perdas no FET, que é
realizado mais especificamente para o transistor do tipo MOSFET
(transistor de efeito de campo metal-6xido-semicondutor), serve de base
para a construgdo do equacionamento de perdas no transistor de GaN
(Nitreto de Galio), devido a similaridades nas suas etapas de entrada em
conducao e bloqueio. Neste sentido, tendo em vista que alguns conceitos
relacionados ao MOSFET séo Uteis para o entendimento do transistor
GaN, é apresentada uma introducéo sobre 0 MOSFET, seu surgimento e
as diferentes tecnologias construtivas.

O transistor de efeito de campo (field-effect transistor — FET)
tem seu nome derivado do proprio principio basico de operagdo. Seu
mecanismo de controle é baseado no campo elétrico estabelecido pela
tensdo aplicada & porta (gate). A conducdo de corrente acontece apenas
por um tipo de portador, elétron ou lacuna, dependendo do tipo, canal -n
ou canal —p, respectivamente.

O conceito basico do FET é conhecido desde a década de 1930,
tendo comecado a ser fabricado, na préatica, por volta de 1960. J& na
década de 1970, comecou a se tornar popular um tipo particular de FET,
0 transistor de efeito de campo tipo MOSFET, por apresentar vantagens
tecnoldgicas de fabricacdo, comparado aos transistores bipolares, e de
integracéo, servindo a aplicacdo em memorias e processadores.

Dentro dos diferentes tipos de MOSFET, o do tipo
enriquecimento (enhancement mode) é o mais utilizado nos dias de hoje.
Este é fabricado sobre um substrato tipo -p, o qual é uma lamina de
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silicio cristalino que serve de suporte para o dispositivo. Duas regies
fortemente dopadas tipo -n sdo criadas no substrato, e vo se tornar,
posteriormente, a fonte e 0 dreno do componente. Uma fina camada de
oxido de silicio (Si0,), um excelente isolante, é crescida sobre a
superficie do substrato, cobrindo a area entre dreno e fonte. Uma camada
de metal condutor é depositada sobre o 6xido para formar o eletrodo de
porta. E o isolamento do eletrodo de porta em relagio ao substrato que
proporciona que a corrente de porta seja extremamente pequena, uma
vez que é formado um isolamento elétrico.

O substrato é, entdo, conectado a fonte, como pode ser visto na
Figura 1 para 0 MOSFET tipo enriquecimento. A corrente flui entre o
dreno e a fonte longitudinalmente, no sentido do comprimento do
componente. Uma tenséo positiva na porta faz com que as lacunas livres,
num primeiro momento, sejam repelidas da regido do substrato sob a
porta, regido de deplecdo, formando uma regido repleta de ligacGes
covalentes de cargas negativas, regido de formacdo do canal. Além
disso, a regido atrai elétrons das regibes n+, da fonte e dreno. O
MOSFET canal n+, ou NMOS, é formado, entdo, em um substrato do
tipo -p. Se uma tensdo for aplicada entre o dreno e a fonte, uma corrente
podera circular. A Figura 1 apresenta a estrutura do MOSFET do tipo
enriquecimento.

Figura 1 - MOSFET do tipo enriquecimento
Dreno (D) Porta(G) SO Fonte (S)

LY

Canal n'

Camada de deplegao
Fonte: (SEDRA e SMITH, 2007).

O valor da tensdo aplicada a porta para o qual o nimero
suficiente de elétrons méveis se acumula na regido para formar o canal é
chamado de tensdo de limiar (threshold). A porta e o substrato, com o
Oxido entre eles, se comportam como um capacitor, que, quando
aplicada tensdo positiva, faz aparecer um campo elétrico no sentido
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vertical, transversal ao sentido de formacdo do canal. E a intensidade
deste campo elétrico que controla a quantidade de cargas no canal, logo,
controlando a sua condutividade e, por fim, controlando a corrente que
circula pelo canal. A operacdo de um MOSFET do tipo enriquecimento é
tal que maior serd a condutividade quanto maior for o numero de
elétrons livre presentes no canal.

Figura 2 - MOSFET de canal n (a) e de canal p (b)

(a) (b)

Fonte: livre dominio

O simbolo adotado para 0 MOSFET representa adequadamente
o dispositivo: uma barra vertical representando a porta, isolada dos
outros trés terminais, que sdo dreno, fonte, e o central, representando o
corpo (substrato), sendo este conectado ao terminal da fonte. A seta
indica a direcdo da corrente para MOSFET canal -n ou canal —p
(SEDRA e SMITH, 2007).

2.1.1 MOSFET modo deplecéo

O MOSFET do tipo deplecdo tem estrutura construtiva similar
aquela do MOSFET do tipo enriquecimento. A diferenca ¢ uma fina
camada de silicio tipo —n, que é depositada imediatamente abaixo da
camada de 6xido isolante, formando um canal condutivo permanente
entre dreno e fonte. Deste modo, quando a tensdo porta-fonte for zero,
uma corrente pode fluir pelo canal, na forma de elétrons livres.

O semicondutor pode ser construido também na forma de canal
-p. No componente tipo -n, uma tensdo negativa aplicada na porta com
relacdo a fonte provoca o efeito de criar uma regido de deplecdo, ou seja,
uma regido de recombinacdo entre elétrons e lacunas, tendo poucos
portadores livres e alta resistividade. Esta regido de deplecéo, por sua
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vez, provoca aumento na resistividade do canal, deixando-o mais
estreito. Se o valor da tensdo porta-fonte for aumentado negativamente,
chega-se ao ponto onde o canal é totalmente depletado, com a corrente
de dreno se reduzindo & zero.

Por todas as caracteristicas mencionadas, os MOSFETS do tipo
deplecdo sdo também conhecidos por serem normalmente ligados, ou
seja, conduzem com tensdo nula ou ausente na porta, a0 passo em que
sdo bloqueados quando ha a acdo da aplicacdo de uma tensdo (no caso,
negativa) na porta com relacdo a fonte. A Figura 3 apresenta a estrutura
de um MOSFET de deplegéo de canal n.

Figura 3 - MOSFET deplecéo canal n

Oxido Porta
Fonte Dreno

Ln+ J—'X l n+ J

pL

Corpo
Fonte: producéo do autor

Como pode ser inferido, 0 MOSFET do tipo deplecdo também
pode, a depender do seu projeto construtivo, operar no modo de
enriquecimento. Isso ocorre quando a tensdo aplicada a porta com
respeito & fonte se torna positiva. Neste modo de operagdo, 0 MOSFET
deplecdo passa a ter seu canal povoado por mais elétrons livres. Quanto
mais positivo for o canal (para um dispositivo canal n), mais largo e com
menor resisténcia ele serd, permitindo um maior fluxo de corrente. Este
tipo em particular de MOSFET possui caracteristicas dinamicas pobres,
gue ndo favorecem sua aplicacdo em alta frequéncia, como uma maior
capacitancia de porta, uma vez que nao é otimizado para modo deplegéo,
ao passo que também n&do é um componente do tipo enriquecimento puro
(SEDRA e SMITH, 2007). A Figura 4 apresenta a simbologia do
MOSFET tipo deple¢do, conforme a sua polaridade e construcao.
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Figura 4 - MOSFET tipo deplecdo e sua simbologia (para tipo p e n)

d d d d
sub sub
k] a g a
s = 3 b3
N P N P
Fonte: imagem da web

2.1.2 MOSFET superjuncéo

Para os MOSFETs de mais alta tensdo, acima de 500V, a
tecnologia evoluiu para componentes de superjuncdo “deep-trench”,
usando um principio de compensacdo de cargas. Esta é a tecnologia
dominante de MOSFET para altas tensGes em fontes de alimentag&o.
Com esta tecnologia, a resisténcia de conducdo do canal pode ser
sensivelmente reduzida. Em 1999 o primeiro MOSFET Superjuncéo foi
introduzido pela Siemens, seguida pela ST Microelectronics.

A Figura 4 mostra a estrutura de um MOSFET convencional de
enriquecimento, para servir de comparagao.

Figura 5 - MOSFET planar convencional (enriquecimento)

Source Source
and Body and Body

Fonte: ST microelectronics

Existem dois principios fundamentais empregados neste
transistor. Primeiro, o caminho principal da corrente é altamente dopado,
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em comparagdo a um MOSFET tradicional do tipo planar, fazendo com
que a resisténcia em condugdo seja reduzida. Contudo, isto naturalmente
reduziria capacidade de bloqueio de tensdo do componente, uma vez que
este sempre foi o0 compromisso na fabricagdo de um MOSFET (menor
resisténcia de conducdo versus maior tensdo de bloqueio), obtendo-se
um MOSFET de baixa tensdo, ao invés de um MOSFET de 500V ou
600V, 0 que ndo era o desejado. Para contornar este problema foram
adicionadas inser¢des em formato de colunas, prolongando a regido tipo
—p para dentro do canal.

Enquanto isso, a Figura 5 apresenta o conceito basico do
MOSFET superjuncao.

Figura 6 - MOSFET superjunc¢éo (enriquecimento)

Source Source
and Body and Body

Fonte: ST microelectronics

Os caminhos da corrente das colunas tipo —p e da regido dopada
tipo —n sdo dimensionados de maneira que, quando o MOSFET é
comandado ao bloqueio, iniciando a desenvolver capacidade de blogueio
de tensdo, a regido de deplecdo resultante é formada com a migracdo dos
portadores das colunas da regido dopada tipo —p, resultando em uma
regido com carga aproximadamente neutra e permitindo uma tenséo de
blogueio elevada.

MOSFETS de superjuncdo podem possuir menor resisténcia em
conducdo simultaneamente com reducéo das capacitancias associadas do
componente, enquanto MOSFETSs do tipo planar tipicamente possuem
uma resisténcia maior por unidade de &rea (que determina a capacidade
de corrente). A reducdo desta resisténcia era obtida nos componentes do
tipo planar através do aumento da éarea do chip, o que gerava perda de
qualidade nas caracteristicas dinamicas, aumentando as cargas
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associadas na comutacdo dreno-fonte e no comando na porta, gerando,
por fim, maiores perdas por comutacao.

Para um MOSFET de alta tensdo (>500V), a resisténcia em
conducdo é, predominantemente, formada pela resisténcia da camada
epitaxial (uma camada cristalina ordenada) depositada sobre o substrato,
sendo a resisténcia do substrato em si e do canal as demais contribuintes.
Isto ocorre porque esta é a camada principal responsavel por permitir
bloqueio de tensdo. Os MOSFETs de superjuncdo podem usar uma
camada epitaxial mais fina do que um componente planar para uma
mesma tensdo de bloqueio. Portanto, conseguem reduzir a resisténcia em
conducdo, para uma mesma tenséo de bloqueio, ou, de outro modo, para
uma mesma resisténcia de conducdo conseguem melhores caracteristicas
dindmicas e de comutacdo, podendo, inclusive, obter melhoria nos dois
pardmetros (FAIRCHILD, 2013).

2.1.3 Calculo de Perdas em MOSFET

O calculo de perdas é uma etapa importante do projeto de um
conversor de poténcia. Aplicacbes como processamento de energia
fotovoltaica para conexdo a rede requerem maximizacdo da geracdo, o
que leva & tendéncia da busca por minimizacdo das perdas no conversor
utilizado. Para isso, é necessario que se tenha procedimentos adequados
e precisos para o célculo de perdas, de modo a saber o real rendimento
de uma estrutura para gque o projeto possa ser otimizado.

Existem, basicamente, trés abordagens para a modelagem de
perdas. Uma é o modelo baseado na construcdo fisica, como a geometria
de construcéo e a densidade de dopagem, onde estes dados sdo utilizados
como entrada em um software de simulagéo de elementos finitos. Neste
caso, o0s resultados conferem com o0s experimentais com excelente
aproximacdo, entretanto, o calculo consome grande quantidade de
processamento e tempo, podendo levar dias para uma simples simulacdo
de um conversor CC-CC com dois semicondutores (REN, XU, et al.,
2006).

O segundo método é o modelo baseado no comportamento do
circuito, que considera pardmetros principais (key parameters) e é
amplamente utilizado por ter uma boa relacdo entre densidade de
processamento e precisdo do resultado. Estes modelos sdo padronizados,
escritos numa mesma linguagem, possibilitando aos fabricantes de
softwares de simulacdo desenvolver ferramentas de simulacdo para sua
analise. A maioria dos fabricantes fornecem algum modelo de simulagédo
nesta categoria, como os modelos PSpice (personal simulation program
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with integrated circuit emphasis). Muitas vezes estes parametros do
modelo s&o obtidos a partir das analises com elementos finitos a partir da
geometria das camadas construtivas do semicondutor.

O terceiro método é o modelo analitico ou matematico, do qual
as expressdes para as perdas sdo derivadas de um circuito elétrico
equivalente do dispositivo que se quer calcular as perdas. Este é o
método mais rapido e melhor adequado quando se quer realizar uma
grande quantidade de célculos e variagdes paramétricas no circuito.

Entre os modelos analiticos para calculo de perdas, o mais
simples trata as formas de onda de entrada em conducdo e bloqueio
como sendo lineares por partes, utilizando uma abordagem assintotica.
Isto ndo considera, na maioria das vezes, as indutdncias parasitas de
dreno e fonte e a ndo-linearidade dos capacitores parasitas presentes no
modelo elétrico do MOSFET.

O modelo matematico pode considerar as capacitancias associadas a
um MOSFET. Entre elas, C, (capacitancia de entrada) é a capacitancia
entre a porta e os terminais de fonte e dreno, C,¢ (capacitancia de saida) é a
capacitancia entre o dreno e os terminais de porta e fonte, €, (capacitancia
de transferéncia reversa) é a capacitancia entre o terminal de dreno e de
porta. A inclusdo da ndo-linearidade da capacitancia porta-dreno (gate-
drain), Cy4q, pode ser computada através de uma linearizagdo da sua
variagdo. A capacitancia C,4 € um importante parametro relacionado as
perdas por comutacdo, junto com a capacitancia porta-fonte (gate-
source) Cgys. Por sua vez, Cys € variavel com a tensdo dreno-fonte do
MOSFET. Construtivamente, C,; € inversamente proporcional a
resisténcia direta em conducdo, Rps,,. Portanto, no projeto de um
MOSFET, ou na sua utilizagcdo por um engenheiro, o balanco adequado
entre os dois pardmetros na hora da escolha do dispositivo é necessario
para garantir a otimizacdo na soma das perdas de condu¢do e comutacao,
guando o objetivo é o de aumento do rendimento global. A capacitancia
de saida (output capacitance), C,ss, € outro importante pardmetro em
MOSFETs modernos, responsavel por parte das perdas de comutacdo
(NXP SEMI, 2014).

Desta forma, para o calculo de perdas em MOSFETS, de forma a
melhorar 0 modelo analitico, a ndo-linearidade das capacitancias pode
ser considerada no equacionamento. Neste sentido, a ndo linearidade da
capacitancia Cy4 € considerada neste trabalho. Uma aproximacdo linear
da variacdo desta capacitancia no MOSFET resulta no pior caso de
perdas de comutacao.
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2.1.3.1 Perdas de Comutagéo — Entrada em Condugéo

Na entrada em conducdo, inicialmente, a tensdo de gatilho fornecida
pelo driver sobe de zero até o seu valor nominal, sendo aplicada no
terminal do resistor de porta, quando, entdo, a tensdo porta-fonte cresce
até a tensdo de limiar (threshold) com constante de tempo definida pelo
resistor de porta e pela capacitancia equivalente de entrada do MOSFET,
que é Ciss = Cgp + Cis. Até que a tensdo entre porta e fonte atinja a
tensdo de limiar, o interruptor ndo comega a conduzir corrente entre o
dreno e fonte. Quando a tenséo de limiar é atingida a corrente de dreno
comeca a crescer até chegar ao valor da corrente de carga. O tempo de
subida da corrente de dreno entre zero e a corrente hominal pode ser
encontrado na folha de dados do componente (para uma dada condigéo
de ensaio), sendo representado comumente por t,.. Contudo, este tempo
de subida depende da carga que o conversor estd alimentando, da
topologia do conversor e do valor de pico da corrente que sera atingida
ao término da comutag&o.

Durante o tempo de subida da corrente no MOSFET, um diodo de
roda livre continua conduzindo corrente (no caso de um conversor com
configuracdo em ponte, este componente pode ser o diodo em
antiparalelo de outro MOSFET) e a tensdo dreno-fonte ainda é a tensédo
de blogueio. Para que o diodo deste outro MOSFET, que é comumente e
aqui adotado como um diodo bipolar de silicio, seja desligado, €
necessario que os portadores minoritarios armazenados no componente
sejam removidos, cessando o campo elétrico, através de uma corrente
reversa. Esta corrente é chamada de “corrente de recuperagao reversa” e
encontra caminho de conducdo pelo MOSFET que esta entrando em
conducédo, somando-se a corrente de carga e causando perdas adicionais.
Os valores maximos para a carga elétrica que precisa ser removida da
juncdo do diodo na recuperacdo reversa (Q,,) e para 0 tempo de
recuperacao reversa (t,,) sdo obtidos da folha de dados da maioria dos
MOSFETS ou diodos.

Apobs o diodo ser desligado, a corrente de carga circula totalmente
pelo canal do MOSFET e a tensdo dreno-fonte comeca a se reduzir até
chegar ao valor da queda de tensdo na resisténcia do canal que existe
durante a condugdo. Ocorre, entdo, o efeito “Miller” e a tensdo porta-
fonte é grampeada em um platd de tensdo. A tensdo de platd ocorre
durante o instante em que a capacitancia C;, esta na sua etapa nao-
linear, variando de um valor inicial para um valor final, ndo permitindo a
continuagdo da carga de Cgs e, desta forma, mantendo a tensdo porta-
fonte em um valor de platd.
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Figura 7 - Capacitancias do MOSFET versus tensdo dreno-fonte
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Fonte: folha de dados do componente TPH3006PS do fabricante
Transphorm USA

A inclinagdo da curva de tensdo dreno-fonte é dada de acordo com a
corrente que flui pela capacitancia porta-dreno C;p = C,.¢;. Para se obter
0 tempo de descida da tensdo (t,,;;) COM UMa aproximagéo razoavel a
ndo-linearidade da capacitancia porta-dreno deve ser considerada. A
dependéncia desta capacitancia com a tensdo dreno-fonte é encontrada
na forma de grafico na maioria das folhas de dados de MOSFET,
conforme mostrado na Figura 7.

Para incorporar este efeito nos calculos é realizada uma
aproximacéo linear, utilizando dois pontos da curva, que representam a
tensdo durante a conducdo (tensdo devido a queda de tensdo em Rpq,r) €
durante o bloqueio (que neste trabalho é 360V), conforme demonstrado
adiante. Estes sdo os pontos “A” e “B” da curva de C,g mostrada na
Figura 7.



32

Figura 8 — Tensdo e corrente no MOSFET durante a entrada em
conducéo
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Fonte: producéo do autor.

A Figura 8 apresenta a tenséo dreno-fonte durante a entrada em
conducdo. Percebe-se que, inicialmente, no inicio da entrada em
conducao a derivada de descida da tensdo dreno-fonte € maior, pelo fato
de a capacitancia C,¢ ter um valor menor com tensdo de blogqueio. De
forma similar, & medida que a tens&o diminui, o valor de C,.¢; aumenta e
a derivada de queda da tensdo se torna menor. A mudanga no valor de
C,ss pode ser vista na Figura 7. Conforme mencionado, a aproximacao
utilizada no trabalho considera dois valores de capacitancia. Na Figura 8
€ mostrada a aproximagdo com dois pontos de capacitancia em
pontilhado. Esta analise é realizada para se obter o tempo de descida da
tensdo, que posteriormente é aproximado pela curva mostrada pela linha
solida. Considera-se que cada capacitancia permanece metade do tempo
total de queda da tensdo dreno-fonte. A diferenca na area abaixo da linha
solida e da linha pontilhada representa a diferenca que a aproximacao
linear adiciona nas perdas tedricas em relagdo as perdas reais, sendo a
curva solida claramente o pior caso para a perda de comutagdo. O
procedimento também € utilizado para o tempo de subida da tenséo.

Para considerar o efeito da ndo-linearidade da capacitancia Cg;p,
que é uma parcela de C,., 0 tempo de queda da tensdo para cada um dos
valores das capacitancias (para tensdo de blogqueio e para tensdo em
conducao) é obtido com as equacdes (2.1) e (2.2), substituindo o valor
da capacitancia conforme mostrado na Figura 7.
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Para a obtencéo de t,_rq; 1,2 € Necessario conhecer a corrente
de gatilho que permanece durante o periodo de queda da tensdo dreno-
fonte na regido de plat6. Ela pode ser obtida por (2.3).

Vdrive —V s

_ platd

g on = —R (2.3)
gatilho

O tempo de queda da tensdo final é obtido pela média do calculo
com as duas capacitancias diferentes consideradas. Desta forma, estara
sendo calculada uma perda baseada em um tempo de comutacdo que nédo
€ nem subdimensionado (caso fosse adodato o tempo considerando a
capacitancia quando em bloqueio, que € menor) e nem
superdimensionado (que seria um calculo de pior caso, adotando a maior
capacitancia, presente no instante de conducgéo).

tv— all— +tv— all—
t\,,fa” — fall-1 > fall-2 (2.4)

O tempo de subida da corrente é obtido por (2.5).

(=R Co .(u] 5
Vd

rive _Vplat(‘)—on

As perdas na entrada em conducdo sdo obtidas somando as
perdas devido aos tempos de entrada em conducdo multiplicados pela
frequéncia, conforme (2.8).

tv— fall thi—rise

EONmosfet = J. Vs (t) ) iD (t)dt (2.6)
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tv—f ] +ti—ri
EONmosfet = IDon 'Vbloq ’ . 2 = (2.7)
P =1 Y/ tv—fall +ti—rise f 28
ONmosfet — ' Don ~ Vblog # s (2.8)

As perdas devido a descarga da capacitancia C,, considerada a sua
ndo-linearidade, sdo obtidas conforme (2.9) (WANG, PANSIER, et al.,
2014).

P

Coss

1 2
= ECoss(Vbloq) Vg * s+

. 2.9)
.”_ECOSS(RDSOH'IOn) ’ (RDSOn ' |on)2 ’ fS

A energia devido ao efeito da recuperagdo reversa do diodo € obtida
através de (2.10) (GRAOVAC, PURSCHEL e KIEP, 2006).

I:)rr = er 'Vbloq ) fs (2.10)

As perdas totais de entrada em conducdo sdo dadas conforme a
equacdo (2.11).

I:)ON = I:)ONmosfet + PCoss

+P, (2.11)

2.1.3.2 Perdas de Comutacao — Bloqueio

O blogueio do MOSFET ocorre como um processo inverso a
entrada em conducdo. As etapas sdo as mesmas, ocorrendo em ordem
inversa. No blogqueio, no entanto, ndo existe o efeito da descarga de C,q
e da recuperacdo reversa do diodo.

A corrente de gatilho é determinada por (2.12).

\Y

latd
oo = =222 (2.12)

gatilho

O tempo de subida da tensdo dreno-fonte é determinado pelas
equacOes (2.13)-(2.15).
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Viioa — Roson * |
q DSon D
1:v—rise—l = CGD(Vbqu) ’ I (213)
G-off
Viios — Roson - |
q DSon Don
tv—rise—Z = CGD(RDSon'IDon) ’ I (214)
G—off

O tempo de subida é obtido para a média do tempo de subida com
cada uma das duas capacitancias obtidas da curva de variacdo da
capacitancia C;p, como na Figura 7.

t +t

t __ “v—rise-1
v-rise ~
2

v—rise—2 (2. 15)

As perdas de bloqueio no MOSFET podem ser calculadas por
(2.18).

tvrise +tifa||

Eorpnote = | Vos (1)-ip (D)t (2.16)
0
tv—rise +ti—fal|
EOFFmosfet =Vbloq ’ IDof‘f 2 (217)

As perdas totais de bloqueio sdo dadas conforme a equagédo (2.18).

tv—rise + ti— fall
P - f (2.18)

OFFmosfet :Vbloq ’ IDoff 2 s

2.1.3.3 Generalizacao das Perdas de Comutac¢éo

A equacdo (2.11), bem como (2.18), representam as perdas para
blogueio e entrada em conducdo para uma dada frequéncia de
comutacdo, para uma mesma corrente e tensdo de comutacgdo. Para um
conversor CC-CC, por exemplo, no qual este nivel de tenséo e corrente
na comutagdo ndo se altera, as equacdes ja fornecem as perdas médias na
comutacdo, em Watts.

No entanto, para um conversor do tipo CC-CA ou, de forma mais
geral, para qualquer conversor no qual haja uma modulagdo da corrente
gue passa pelo semicondutor, ou uma alteragcdo na tensédo de blogueio,
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dependendo da etapa de operacdo e do indice de modulagdo, como no
caso de conversores multiniveis, é necessario que se faca o calculo das
perdas em cada comutagdo, para todas as comutagdes, de modo que o
termo f; da equagdo torna-se o periodo de repeticdo de um dado padrdo
de comutacdo, ou seja, a frequéncia que expressa ndo apenas 0 ndmero
de repeti¢bes de comutagBes, mas, sim, um ciclo completo da frequéncia
da rede elétrica, que é o caso deste trabalho.

Finalmente, as perdas de comutacdo para entrada em conducdo e
blogueio s&o expressas, respectivamente, pelas equacdes (2.19) e (2.20).

i=fs/ frd

PONmosfet = 7rd Vbloqi ’ IDoffi 'tv—falli +ti—risei (2.19)
i=1
f i=fs/frd
— d
POFFmosfet =" Vbloqi ’ IDoffi 'tv—risei +ti—falli (2.20)

i=1

Nas equacdes, i = f;/frq representa o nimero de comutacdes que
ocorrem em um ciclo da rede, que é o periodo de integracdo da poténcia
de perdas.

2.1.3.4 Perdas durante a Conducgéo

A resisténcia Rds,,, varia significativamente com a temperatura
de jungdo T; e com a tensao de gatilho ;.
A poténcia instantanea é dada pela equagéo (2.21).

p(t) =Vps (1) 15 (1) (2.21)

A partir do modelo elétrico obtido, uma vez que a queda de
tensdo dreno-fonte depende da corrente circulando através do dreno para
a fonte, obtém-se a equacdo equivalente (2.22), que depende da corrente
fluindo pelo dreno.

Durante a conducdo, seja para um MOSFET de enriquecimento
ou de deplecéo, a equacdo possui um termo multiplicando a parcela de
segunda ordem, que pode ser associado ao que seria a resisténcia do
canal que conduz a corrente, Rpgon-

P(t) = rog,, -ip” (1) (2.22)
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A perda de média de conducdo que se quer obter é a perda
média para um dado periodo, conforme (2.21) e (2.24).

1 T
I:)med = F_([ p(t) -dt (2.23)
17 -
Pres = 7 [ Foson 10" (1) (2.24)

0

Por outro lado, (2.25) mostra a corrente eficaz no transistor para
0 mesmo periodo.

1t
% = ?lnDz(t)-dt (2.25)

Substituindo a equagdo (2.25) em (2.24) obtém-se a equagéo (2.26),
que independe do tempo.

2

P

med

= Ioson ID

y (2.26)
Esta é a equacdo utilizada para o célculo das perdas de condugéo
no transistor MOSFET, onde I, € a corrente eficaz no MOSFET com
integracdo de um periodo de repeticdo do perfil de comutag&o, no caso a
tensdo da rede elétrica. A perda durante a conducdo é calculada
utilizando a corrente eficaz em um periodo da rede elétrica. Deste modo,
é possivel calcular diretamente as perdas de condugdo com (2.26).
Assim, a Figura 9 apresenta o que seria um modelo em condugéo de um
MOSFET, que nada mais é do que a resisténcia do canal de conducéo.

Figura 9 - Modelo de condugdo do MOSFET
M~

—
Fonte: producéo do autor.
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2.2 TRANSISTOR DE NITRETO DE GALIO (GAN)

Uma tecnologia emergente de semicondutor de poténcia é o
transistor de Nitreto de Galio (GaN). Quando construido em modo
deplecdo este possui modelo de perdas similar ao do MOSFET de
deplecdo. O transistor GaN também pode ser construido em modo
enriquecimento. Este, por outro lado, € um componente que difere em
alguns aspectos do modo deplecéo e se assemelha em outros. Ele tem, da
mesma forma que o modo deplecdo, uma alta mobilidade de elétrons e
um baixo coeficiente de temperatura, permitindo baixa resisténcia do
canal, porém sua estrutura construtiva e um diodo interno com
portadores majoritarios proporciona baixa carga elétrica de porta e carga
de recuperacdo reversa proxima de zero. O resultado € um transistor que
pode trabalhar com alta frequéncia de comutacdo e baixo tempo de
conducdo (HUANG, QIANG, et al., 2014).

2.2.1 Transistor FET GaN Modo Deplegéo

Para o transistor FET GaN de estrutura heterogénea e alta
mobilidade de elétrons (GaN high electron mobility) de modo deplecéo,
a configuragdo utilizada é cascode, uma vez que ele possui o canal
normalmente dotado de elétrons livres, normalmente ligado, assim como
o transistor MOSFET de modo deplecdo. O componente cascode é
construido com um MOSFET do tipo enriquecimento de baixa tensdo
ligado em série com o GaN HEMT. Este MOSFET possui um diodo
intrinseco com uma pequena carga de recuperagdo reversa, Se
comparado & um MOSFET de maior tensdo, como de 600V, tornando-o
atrativo para opera¢do em modo de “roda livre”. Além disso, uma vez
que o sinal de gatilho é aplicado ao MOSFET interno, e ndo ao transistor
GaN, de fato, é possivel utilizar circuitos de comando convencionais
para MOSFET (WANG, PANSIER, et al.).

O GaN HEMT opera com portadores majoritarios, fazendo o
tempo de recuperacdo reversa e as perdas associadas bem menores do
qgue o0s transistores baseados em Si que trabalhem com portadores
minoritarios, tanto MOSFETs dos tipos planar e superjuncdo e
componentes bipolares.

O dispositivo basico de transistor GaN HEMT foi inventado em
1993 por Khan, inicialmente como um tipo de MESFET (ndo um
MOSFET, um MESFET), que nada mais é do que um JFET com uma
barreira do tipo Schottky (metal-semicondutor) entre o terminal de porta
(gate) e o canal de conducéo, diferente do MOSFET, em que a isolacdo
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da porta é feita através de metal-6xido-semicondutor, que apresenta
menor custo e por isso é mais amplamente aplicada (BRIERE, 2008).

O transistor de poténcia de Nitreto de Galio (GaN) do fabricante
Transphorm é composto por um transistor MOSFET de baixa tensdo do
tipo enriquecimento (normalmente off) e por um transistor GaN em
modo de deple¢do (normalmente on) e com alta mobilidade de elétrons
em configuracdo cascata (cascode), em série. A Figura 10 apresenta a
estrutura interna do componente.

Figura 10 - Construcdo interna do GaN HEMT cascode
LV Si HV GaN

FET_HEMT

: Normally on

Normally off

Fonte: Transphorm USA

Encapsulado nesta configuracdo, o MOSFET de silicio e 0 GaN
HEMT se comportam como um Unico transistor GaN. Os terminais de
porta e fonte sdo os terminais de porta e fonte do MOSFET interno,
enquanto que o dreno é do GaN HEMT. Os demais terminais internos
ndo sdo disponiveis externamente. Do ponto de vista de aplicacdo em
circuitos eletrénicos, o transistor GaN se comporta como um MOSFET
ultra-rapido, com um diodo de corpo de baixa carga de recuperacéo
reversa.

Entretanto, como um componente bipolar, o diodo de corpo
interno armazena portadores minoritarios na conducdo direta.
Especialmente em MOSFETs de alta tensdo, nos quais uma grande
quantidade de portadores é armazenada durante a conducédo direta, esta
caracteristica leva a um pobre desempenho reverso, como grande
corrente e tempo de recuperacdo reversa. Em contraste com isso, 0
transistor GaN consiste de um GaN HEMT, que é caracterizado por
portadores majoritarios, junto com um MOSFET de baixa tensdo, que
possui pouco armazenamento de portadores minoritarios durante o
estado de conducdo, uma vez que é um componente com baixa tensdo de
blogueio. Devido as suas caracteristicas dinamicas, o transistor GaN da
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Transphorm opera com frequéncias elevadas, com tempos de comutacio
da ordem de 10 ns (RECHT, HUANG e WU).

2.2.1.1 Modos de operacdo do Transistor GaN Cascode

Devido ao fato do transistor HEMT ser constituido de um canal
puro de GaN, ndo dopado, ndo ha a presenca de juncdo p-n formando um
diodo parasita para fornecer um caminho indesejado para a corrente. No
transistor cascode a corrente de roda livre circula, de fato, pelo diodo de
corpo do MOSFET de silicio (TRANSPHORM, 2014).

A Figura 11 apresenta a estrutura interna do transistor GaN
modelo TPH3006PS da fabricante Transphorm, com uma opgéo de
encapsulamento do tipo TO-220.

Figura 11 - Transistor GaN HEMT modelo TPH3006PS da fabricante
Transphorm USA

Fonte: Transphorm USA

Um MOSFET convencional de alta tensdo (600V) pode ter
aproveitado o seu diodo intrinseco para conducdo reversa, na operagdo
em roda livre. A carga de recuperacdo reversa para tal componente é
muito maior do que aquela apresentada por um transistor HEMT GaN
com especificacdo similar (tensdo de blogqueio e corrente do canal
similares). A relacdo de carga de recuperacdo reversa entre os dois
transistores varia conforme o componente, mas esta na faixa de 20 vezes
maior para o transistor de Silicio (TRANSPHORM, 2014).

No que diz respeito dos modos de conducgdo que o transistor GaN pode
assumir, estes podem ser trés, conforme apresentados na
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Figura 12: a) conducéo direta, b) conducdo reversa pelo diodo e c)
conducdo reversa pelo MOSFET.

Na conducdo direta, a corrente circula através do GaN HEMT
interno do cascode e também pelo MOSFET de baixa tensdo,
responsavel, de fato, pelo controle da entrada em conducdo e do
blogueio, uma vez que o GaN HEMT é um semicondutor de estado
normalmente ligado. Com o MOSFET interno comandado a conduzir,
base e fonte do GaN HEMT interno passam a ser conectados, desta
forma, garantindo uma tensdo equivalente a queda que ocorre no canal
de condug¢do do MOSFET interno. Estando com um potencial positivo
entre porta e fonte, 0 GaN HEMT permanece ligado.

Por outro lado, na condugdo reversa existem dois modos de
operacdo possiveis. No primeiro modo de operacdo reversa, com o
transistor comandado ao blogueio, a corrente reversa naturalmente pode
circular pelo diodo intrinseco do MOSFET de baixa tensdo e pelo corpo
do GaN HEMT e pelo canal do GaN.

No segundo modo de operacgdo reversa, caso 0 GaN Cascode
seja comandado & condugdo, com tensdo positiva aplicada ao terminal de
porta com relacdo a fonte, o MOSFET interno serd comandado e
permitira a passagem da corrente, ocupando o lugar do seu diodo
intrinseco, uma vez que a queda de tensdo direta através do canal deste
MOSFET é menor do que através do diodo bipolar intrinseco (RECHT,
HUANG e WU).

Figura 12 - Modos de operacdo do GaN HEMT cascode

a) b) c)

—HE | ]| —F

Fonte: Transphorm USA

Para efeito de comparagdo, com uma corrente de 54 @ 25°C
circulando reversamente, a queda de tensdo dreno-fonte ¢é
aproximadamente 0,8V menor quando circula pelo canal do MOSFET
do que quando circula pelo diodo intrinseco para 0 componente
TPH3006.
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2.2.1.2 Perdas no Transistor GaN Cascode

Conforme mencionado na secdo anterior, o transistor GaN HEMT
cascode possui modelo de perdas similar ao MOSFET. Neste trabalho,
sdo utilizadas as mesmas equacdes para o calculo de perdas, para
MOSFET de Silicio e GaN HEMT.

Para uma dada resisténcia do canal em condugdo (Rpg,y,) O transistor
GaN possui menores capacitancias associadas entre os terminais do que
um MOSFET. A carga de recuperagdo reversa (Q,,), por sua vez, é
menor do que aquela apresentada por MOSFETSs de rapida recuperacao
reversa (WANG, PANSIER, et al., 2014). As perdas de comutacéo
dominantes com GaN sdo as perdas de entrada em conducdo, devido a
grande capacitancia de saida Cg;.

Deste modo, o transistor GaN pode apresentar maior rendimento do
que o transistor MOSFET. O aumento de rendimento utilizando
transistores GaN, no entanto, depende fortemente da topologia e
frequéncia de comutacédo aplicada (EUROPE, 2015).

2.2.1.3 Perdas Por Comutacao

Além do transistor GaN HEMT, é necessario calcular as perdas no
diodo interno. Para o diodo existente junto com 0 MOSFET, o diodo de
corpo, as perdas de entrada em conducdo do diodo sdo majoritariamente
dadas devido a sua recuperacéo reversa. O célculo das perdas no diodo é
apresentado em (2.28).

Girise Ty fan

. 1
EONdiodo = J. VD (t) ’ IF (t)dt = Zer 'VDrr (2-27)
0
1
I:)ONdiodo = Zer 'Vbloq ’ fs (2-28)

A perda de blogueio para o diodo € desconsiderada, de acordo com
apresentado por (GRAOVAC, PURSCHEL e KIEP, 2006).

2.2.2 Perdas Por Conducéo Reversa

As perdas por conducgdo reversa sdo compostas pelas perdas no diodo,
que sdo majoritariamente representadas pela queda de tensdo direta
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quando em conducdo e pela queda de tensdo direta na resisténcia do
canal do transistor GaN, definidas por (2.29).

I 2

P, =V o (2.29)

cond — Vsd Imed

+ I'oson *

2.3 TRANSISTOR BIPOLAR DE PORTA ISOLADA (IGBT)

Assim como para 0 MOSFET e o transistor GaN, sdo obtidas as
equacOes de perdas para o transistor bipolar de porta isolada - IGBT
(insulated gate bipolar transistor).

Nesta secdo sdo apresentadas as equacgdes de calculo de perdas mais
empregadas para as etapas de entrada em condugéo e bloqueio do IGBT.

2.3.1 Perdas Por Condugéo — Método 1

Em um IGBT, a poténcia instantanea é dada por (2.30). A queda de
tensdo direta entre coletor e emissor (v..(t)) € dependente da corrente de
coletor (i.(t)) e da resisténcia quando em conducéo (ryy).

A poténcia instantanea, de maneira genérica, é dada por (2.30).

P(0) = Vee (D) -ic (1) (2.:30)
A partir do modelo elétrico da Figura 13, obtém-se (2.31).
p(t) :VCE ) ic (t) +lon - icz(t) (2.31)

A perda de conducdo de interesse é a perda média para um dado
periodo de comutagdo, donde vem (2.32).

lT
Pres =7 ! p(t)-dt (2.32)
P —ljv i (t).dt+1]r 2 (t) - dt (2.33)
med TO CE °C TO ON °C :

Por outro lado, tem-se que a corrente média no periodo é dada por
(2.34).
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1¢.
e, =7 ! i (t)-dt (2.34)

Também a corrente eficaz no periodo (elevada ao quadrado) é dada
por (2.35).

1¢.
I, 2= F!uc"-(t)-dt (2.35)

Substituindo (2.34) e (2.35) na equacdo de poténcia (2.33) obtém-se
(2.36).

Pres =Vee I +on - lc, 2 (2.36)

med

A equacdo (2.36) é a equacdo utilizada para o calculo de perdas de
conducdo no IGBT. O procedimento para a obtencdo de Vg € rpson
deve considerar valores tipicos e méaximos adequadamente para um
projeto conservador (GRAOVAC e PURSCHEL, 2009).

A Figura 13 apresenta o0 que seria 0 modelo de conducdo do IGBT a
partir da sua equagéo equivalente.

Figura 13 - Modelo de conducdo do IGBT

Vee p
] oN
Ve |, Vi
[
Icp(t)

Fonte: producéo do autor.

2.3.2 Perdas Por Condugéo — Método 2

Outra maneira de calcular as perdas de conducdo é através de
simulagdo, utilizando polindmios que definem o comportamento
corrente versus tensdo no IGBT durante o estado de conducdo. Aferindo
a corrente durante cada instante de conducdo é possivel calcular a
poténcia dissipada em cada periodo de conducdo e, assim, a poténcia
média de em um periodo completo, através do seu somatério. A Figura
14 apresenta a curva de tensdo coletor-emissor para cada valor de
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corrente no coletor. Deve ser utilizada a curva para o transistor
totalmente saturado, utilizando tenséo de gate de, pelo menos, 10V.

Figura 14 - Corrente de coletor versus tensdo coletor-emissor (para o
IGBT IRGP50B60PD @ Tj=125°C)
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Fonte: International Rectifier Corp.

Extraindo os dados da curva da folha de dados é possivel entrar
com estes dados em um software, obtendo uma equacdo que represente a
curva com um respectivo nivel de aproximacao, representado pelo fator
R2, o qual indica uma melhor aproximacéo da curva original quanto mais
perto estiver da unidade, conforme a Figura 15.

Figura 15 - Corrente de coletor x tensdo coletor-emissor (para o IGBT
IRGP50B60PD, Tj=125°C), curva com polindmio de grau dois
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Fonte: producéo do autor
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A curva de tensdo coletor-emissor em funcdo da corrente de
coletor, para uma dada temperatura de operacdo na juncdo do
semicondutor, é fornecida na folha de dados do componente da maioria
dos fabricantes de IGBTS.

Para a curva de tensdo coletor-emissor versus corrente de
coletor a aproximagdo possui uma boa aproximagao na excursao acima
de 20A para o IGBT IRGP50B60PD, utilizando um polinémio de ordem
dois.

Vee = —7-10°-1%+ 0,0471-1 + 0,9723  (2.37)
R2 = 0,9956 (2.38)

A curva possui uma caracteristica linear, 0 que permitiria a
utilizacdo, inclusive, de uma aproximag&o linear, com polinémio de grau
um. Contudo, para aproximagdo linear é necessério optar por uma
aproximacdo otimizada para um dado ponto de operagdo, uma vez que a
curva € uma reta, em detrimento dos demais pontos de operagdo,
principalmente aqueles da corrente proxima de zero. A aproximacdo por
polindbmio de grau dois possibilita uma maior e melhor aproximacao
para a curva como um todo, sem trazer maior complexidade quanto um
polindmio de grau maior que dois.

2.3.3 Perdas por Conducéo — Método 3

Conforme proposto por (UWE e KOLAR, 2005), multiplicando-se
ponto a ponto a tensdo coletor-emissor pela corrente de coletor obtém-se
a poténcia instantanea dissipada no IGBT durante o estado de condugéo
versus corrente de coletor. A curva de poténcia, por sua vez, possui
comportamento que favorece a aproximacdo por um polindmio de grau
dois. O polinémio escolhido possui ordem dois e ndo possui termo de
ordem zero, sendo nulo, uma vez que, para a curva de poténcia o termo
(0,0) estd incluso, ja que para corrente nula ndo ha poténcia em
conducdo, conforme a equacao (2.39).

P(t) =Vgg i (t) + 1y -i% (1) (2.39)

A Figura 16 apresenta o comportamento da curva de poténcia
versus corrente, conforme mencionado.
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Figura 16 - Corrente de coletor x poténcia (IRGP50B60PD, Tj=125°C)
com curva de aproximacao
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Fonte: producéo do autor

A Figura 17 apresenta os valores de perdas de conducéo para 0s
interruptores do conversor T-Type NPC-5N para os trés diferentes
métodos de calculo das perdas de comutacdo, com um mesmo IGBT. A
diferenca é sensivel entre a curva de poténcia versus corrente e a curva
tensdo versus corrente, para todos os valores de corrente de coletor desde
zero, em comparacao ao valor calculado pela equacéo (1.38).

Figura 17 - Valores obtidos com os diferentes métodos de obtengdo das
perdas de conducdo para o IGBT (Watts); método 1 (verde), método 2
(azul) e método 3 (vermelho).
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Fonte: producéo do autor

A obtencdo de resultado similar com a curva tensdo versus
corrente somente ocorreria com o aumento significativo do grau do
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polindmio. Por isto, 0 método 3 é o método escolhido como padréo para
o célculo do valor das perdas por conducdo para o IGBT.

2.3.4 Perdas por Comutacdo — Entrada em Conducao

O IGBT também sofre com o efeito da recuperagdo reversa do
diodo na sua entrada em conducdo. As perdas por comutagdo, conforme
descrito anteriormente, sdo calculadas utilizando as equacdes
aproximadas mais aceitas. A equacdo (2.40) representa as perdas devido
a entrada em conducdo e a recuperacao reversa do diodo de acordo com
(MILLER, 2004), aonde I, é a corrente comutada.

1 2
I:)ON—IGBT = E(Vbloq ’ ICon 'tifall ) fs +Vb|oq ’ Irrm 'gtrr ’ fsj (2.40)

2.3.5 Perdas por Comutacéao — Bloqueio

As perdas no bloqueio sdo representadas por (2.41), aonde I¢off
é a corrente no coletor no momento do bloqueio.

tdelay—off +tifal|
Porr_icer =Vbloq Mg # fs (2.41)

2.4 DIODO BIPOLAR DE SILICIO (SI)

As perdas por conducdo e comutacdo para um diodo de silicio
devem ser computadas para este componente bipolar, incluindo as
perdas por recuperacao reversa, que sdo existentes.

2.4.1 Perdas por Conducgao

As perdas por conducdo sdo compostas, majoritariamente, pela
gueda de tensdo direta quando em conducdo, multiplicada pela corrente
média que circula pelo diodo, conforme (2.42).

Para o diodo de silicio é adotado 0 mesmo procedimento de calculo
para o IGBT, uma vez que eles sdo componentes com modelo de
conducdo similar. E adotado aqui o chamado método 3 da se¢éo relativa
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ao IGBT, contudo, a queda de tensdo é chamada de V- e a corrente direta
de ig.

p(t) =Ve i () + Ton in(t) (2.42)

2.4.2 Perdas por Comutacdo — Entrada em Condugéo

As perdas de entrada em condugdo para o diodo sdo aqui
desconsideradas, conforme apresentado em (GRAOVAC e PURSCHEL,
2009).

2.4.3 Perdas por Comutacdo — Bloqueio

Para o diodo, as perdas majoritarias de bloqueio sdo devido a sua
recuperacao reversa. Elas sdo aqui consideradas em (2.43) e (2.44).

Girise Hly—fan

i 1
EOFFdiodo = J‘ VF (t) ' IF (t)dt = Z er .VDrr (2-43)
0
1
I:)OFFdiodo = Zer 'Vbloq ) fs (2-44)

2.5 DIODO DE CARBONETO DE SILICIO (SIC)

Os diodos Schottky SiC sdo dispositivos que trabalham com
portadores majoritarios e, portanto, ndo armazenam carga em suas
jungdes. A carga de recuperacdo reversa no diodo € extremamente baixa
e € apenas o resultado da existéncia da capacitancia de juncdo, ndo carga
armazenada. Além disso, ao contrario do diodo de silicio, as
caracteristicas de recuperacdo inversas do SiC Schottky séo
independentes de di/dt, corrente direta e da temperatura de juncéo.
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2.5.1 Perdas por conducéo

O equacionamento de perdas de conducgdo para o diodo SiC € similar
ao de conducdo do IGBT. Ele é composto por uma parcela de primeiro
grau, que se traduz na resisténcia de conducdo multiplicada pela corrente
ao quadrado, além de uma parcela em primeira ordem, multiplicada por
uma constante que se traduz na queda de tensdo da juncdo do
semicondutor.

A poténcia instantanea é dada por (2.45).

p(t) = Ve (1) -ic (V) (2.45)

A partir do modelo elétrico obtém-se (2.46).

p(t) =V; i () +1; - in(t) (2.46)

A perda de conducdo de interesse é a perda média para um dado
periodo de comutagao.

lT
P == ! p(t)-dt (2.47)
P —ljv i (t)-dt+1]r A2 (t) - dt (2.48)
med T ) T 'F T ) T IE .

Tem-se que a corrente média no periodo € dada por (2.49).

1¢.
I = ?luF(t)-dt (2.49)

Também a corrente eficaz no periodo é dada pela equacéo (2.50).

1%,
T :?_Elpz(t)-dt (2.50)

Substituindo as Gltimas equacfes na equacdo de poténcia (2.48)
obtém-se (2.51), que condiz com o modelo da Figura 18.
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2
I:z:ond :VT ) IFmed + RT ’ IFef (2.51)

Os valores de Ry e V- sdo obtidos da curva de corrente direta
versus tensdo direta do diodo SiC.

A Figura 18 apresenta 0 que seria 0 modelo de perdas
equivalente.

Figura 18 - Modelo elétrico de conducéo do diodo schottky SiC

Vr -
P T
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Fonte: producéo do autor.

2.5.2 Perdas Por Comutacéo — Entrada Em Condugéo

De acordo com (CREE, 2012), as perdas de entrada em conducéo
sd0 pouco representativas e podem ser desconsideradas da somatoria
total de perdas no diodo SiC.

2.5.3 Perdas Por Comutacéo — Bloqueio

As perdas de comutacdo no diodo SiC sdo predominantemente
devido a descarga da energia armazenada na capacitancia de juncédo, no
momento em que ocorre o inicio do bloqueio de tens&o.

Neste sentido, as perdas sdo calculadas através do somatorio da
energia, multiplicado pela frequéncia de comutacdo, conforme (2.52).

Poff = .Qc 'Vbloq ’ fcom (2-52)1

N |-

na qual Q. € a capacitancia da juncao, Vp;,, € a tensdo de bloqueio do
diodo, e f.,, € a frequéncia de comutacdo do semicondutor.
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2.6 CONCLUSAO

Este capitulo apresentou um procedimento de célculo de perdas
para diversos tipos de semicondutores de poténcia. O célculo das perdas
é derivado dos modelos elétricos de cada componente. Em alguns casos,
aproximagfes sdo feitas, mediante uma analise do impacto de tal
aproximacdo no valor final do calculo de perdas e da complexidade ora
necessaria para uma maior precisdo no valor das perdas em um
determinado componente.
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3 CONVERSOR NPC T-TYPE 5-NIVEIS

Este trabalho apresenta o conversor com neutro grampeado (NPC)
T-Type de cinco niveis (5L). A definicdo das etapas de operagdo, a
modulacdo utilizada e a modelagem da malha de controle da corrente de
saida do conversor sdo apresentadas. Os resultados sdo avaliados,
finalmente, em um prot6tipo experimental.

3.1 INTRODUCAO

As Ultimas décadas foram muito importantes no que diz respeito aos
estudos para 0 aumento do rendimento de geracdo de energia solar
fotovoltaica. Uma variedade de conversores de energia e topologias tem
sido estudados e, particularmente, os inversores ndo isolados tem sido
capazes de ter rendimento de até 2% mais elevada quando comparados
com as topologias isoladas (TEODORESCU, LISERRE e
RODRIGUEZ, 2011). Tais topologias n&o isoladas, no entanto, podem
causar a circulagdo de uma corrente de fuga (GUBAA, SANCHIS, et al.,
2007), (SPAGNUOLO, PETRONE, et al., 2010), devido a capacitancia
parasita presente entre 0 modulo solar e a sua moldura metélica, a qual
esta ligada a terra em conjunto com a estrutura metalica de fixacdo dos
madulos.

Existem algumas topologias utilizadas com o objetivo de reduzir ou
cancelar a corrente de fuga mencionada, conhecidas como as siglas H5
(VICTOR, GREIZER, et al., 2005), HERIC (SCHMIDT, SIEDLE e
KETTERER, 2006), (GONZALEZ, COLOMA, et al.,, 2008) Ponte
completa FB-DCBP e Ponte completa FB-ZVR (KEREKES,
TEODORESCU, et al., 2011). Com o mesmo objetivo, a topologia T-
Type NPC-5N, pode apresentar uma baixa corrente de fuga, desde que
utilizada uma modulacdo adequada. A modulacdo utilizada neste
trabalho, no entanto, ndo é definida visando a reducdo da corrente de
fuga.

A aplicacdo da topologia em questdo com configuragdo em ponte
completa também tem como resultado a reducdo pela metade da tenséo
de barramento necessaria para operacdo a uma dada tensdo de rede na
saida, 0 que evita a necessidade da ligacdo de uma quantidade elevada
de mddulos fotovoltaicos em série. Outra vantagem da saida com cinco
niveis de tensdo é a reducdo dos da capacidade necessaria de filtragem
para o filtro de saida, permitindo a diminuicdo dos componentes
passivos. No caso deste trabalho utiliza-se como filtro apenas um indutor
de 900pH.
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3.2 A TOPOLOGIA E MODULAGAO

A topologia T-Type NPC-5N, mostrada na Figura 19, foi introduzida
pela primeira vez por (COCCIA, CANALES, et al, 2010). A
configuragdo em ponte completa desta topologia permite aplicar a tenséo
de entrada total na saida tanto no semiciclo negativo quanto no positivo.
Tal caracteristica € um ponto positivo para aplicacdes em energia
fotovoltaica, uma vez que reduz a quantidade de mddulos fotovoltaicos
necessarios para serem ligado em série, promovendo a reducdo do
impacto do sombreamento na geracdo de energia (SHAN XU, LAI, et
al., 2009), quando comparados com as topologias tipo meia ponte.

Figura 19 - Topologia T-Type NPC-5N
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Fonte: producéo do autor

O esquema de modulacdo é composto por interruptores que
comutam em baixa e em alta frequéncia. Um dos bragos comuta em alta
frequéncia (frequéncia da portadora), enquanto o outro comuta em baixa
frequéncia (frequéncia da moduladora). O nimero de comutacbes é
reduzido em um braco, o0 que permite a utilizacdo de interruptores mais
lentos sem comprometer o rendimento e dissipacdo térmica. Para o brago
qgue comuta em alta frequéncia, pode-se usar novas tecnologias de
interruptores, com melhor desempenho de comutacdo, destinados a
reduzir as perdas e melhorar o rendimento total do conversor. O
esquema comparagdo da moduladora com as portadoras utiliza quatro
portadoras colocadas em fase, deslocada em nivel, como é mostrado na
Figura 20. A comparacdo entre as portadoras e a funcdo moduladora
origina os sinais de comando.
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Figura 20 - Distribui¢do das portadoras e o sinal modulante
Sinal Modulante

1

Tempo (s)

Fonte: producéo do autor

A descricdo a seguir apresenta 0 esquema de comparagdo com

da moduladora com as portadoras e como é gerado o sinal de comando
para cada chave. A moduladora, quando o circuito opera em malha
fechada, ¢ o sinal de acdo de controle, também representado por m(t).
Este sinal pode variar de —1,0 a 1,0.

Spi:

comparacao do sinal modulante com o nivel 0,5;
sinal complementar de S,

comparacdo do sinal modulante com o nivel —0,5;
sinal complementar de S,,;;

(para 0 > m(t) > —0,5) comparacdo do sinal modulante com a
portadora “Port3”,

(para m(t) < —0,5) compara¢do do sinal modulante com a
portadora “Port4”,

(para m(t) > 0) interruptor fica comandado ao bloqueio

sinal complementar de S,

(para 0 < m(t) < 0,5) comparacdo do sinal modulante com a
portadora “Port2”,

(para m(t) > 0,5) comparacdo do sinal modulante com a
portadora “Port1”,

(para m(t) < 0) interruptor fica comandado ao blogueio

sinal complementar de S,,,
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Como resultado da comparagéo, os interruptores Sy, Sy, S14 €
S,q comutam em baixa frequéncia, enquanto os interruptores S,;, Sy2,
Sip € Sy, sd0 comutados em alta freqiiéncia, como mostrado na Figura
21. Esta modulacdo é baseada em (COCCIA, CANALES, et al., 2010),
que produz a comutacdo de baixa frequéncia dos interruptores com o
objetivo de melhorar o rendimento.

Figura 21 - Sinais de comando dos interruptores
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Fonte: producéo do autor

Com relacdo as etapas de operacdo, foram definidas quatro
regides de operacdo para permitir a compreensao das etapas de operacdo
do conversor. Estas regides de operacdo sdo delimitadas através da
comparagdo entre o sinal modulante e as portadoras.

A primeira regido de operacdo compreende a comparacdo do
sinal de modulagdo com a segunda portadora (Port2) , como é mostrado
na Figura 22. Nesta regido, os interruptores S,,, Si, € S, S&0 sempre
comandados a conduzir. Apenas S,,, € S;;, comutam com a frequéncia da
portadora, aplicando metade da tensédo de entrada a saida.
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Figura 22 - Etapas de operacdo para a regido 1. (a) primeira etapa, (b)
segunda etapa.
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Fonte: producéo do autor

Figura 23 - Etapas de operacdo para a regido 2. (a) primeira etapa, (b)
segunda etapa.
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Fonte: producéo do autor
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A segunda regido de operacdo, como mostrado na Figura 23,
comeca quando S,; € comandado a conduzir. A regido é limitada pela
comparagdo com a primeira portadora (Portl). Os interruptores S,,, € S5,
continuar a ser comutados na freqiéncia da portadora de forma
complementar. O comando para S,; conduzir resulta na aplicagdo de
metade da tensdo do barramento a saida.

O comportamento nas regides de operacdo trés e quarto é deduzido
de forma similar para as regides um e dois, respectivamente.

3.3 RENDIMENTO E DISTORQAO HARMC)NNICA EM UM
CONVERSOR APLICADO A DE GERACAO DE ENERGIA
SOLAR FOTOVOLTAICA

Para conversores aplicados em energia solar fotovoltaica, como é o
caso da aplicacdo desta topologia, existem normas nacionais e
internacionais que devem ser levadas em conta no projeto e construcéo
dos equipamentos, bem como no calculo do rendimento final do
conversor, que em determinadas ocasides é referido como inversor
fotovoltaico.

Os inversores fotovoltaicos conectados a rede elétrica ndo regulam a
tensdo, mas sim, a corrente injetada na rede. A faixa operacional normal
de tensdo dos inversores € selecionada para protecdo em caso de sub ou
sobretens@o. Os valores de tensdo da rede elétrica nominais
especificados no PRODIST (Procedimentos de Distribuicdo) em seu
maodulo 8 (Qualidade de Energia) sdo os seguintes: (220/127), (380/220),
(254/127), (440/220), (208/120), (230/115), (240/120), (220/110). O
PRODIST especifica os valores maximos de Distor¢do Harmonica Total
(DHT) e de harmdnicos de tensdo na rede elétrica de distribuicdo. Esses
valores devem ser utilizados como informacdo para o projeto dos
inversores. A Tabela 1 mostra estes limites de distor¢do harmdnica de
corrente. Para sistemas com tensdo abaixo de 1 kV a DHT méaxima de
tensdo especificada é 10% (ANEEL, 2016).

No ambito especifico da energia solar fotovoltaica, existem
normas nacionais, relativamente recentes, que surgiram para atender a
demanda pela normatizacdo dessa area crescente no pais. Algumas delas
sdo baseadas em normas internacionais e, deste modo, na experiéncia de
outros paises com a geracdo de energia solar fotovoltaica conectada a
rede.



59

Tabela 1 - Limites de distor¢do harmdnica de corrente pelo PRODIST.

Harmoénias impares

Limite de distorcao

52 <7,5%
72 <6,5%
112 <4,5%
138 <4,0%
172 <2,5%
19-252 2,0%
>252 1,5%
Harmonicas Multiplas de 3 Limite de distor¢io
3 6,5%
92 2,0%
>152 1,0%
Harménicas Pares Limite de distor¢io
28 <2,5%
42 <1,5%
>62 <1,0%

Fonte: producéo do autor

NBR 16149 (ABNT, 2013), estabelece recomendacdes especificas
para a interface de conexdo entre os sistemas fotovoltaicos e a rede de
distribuicdo de energia elétrica e estabelece seus requisitos. A Tabela 2
apresenta os limites de distor¢do harmonica de corrente pela NBR

16149.

Tabela 2 - Limites de distor¢do harmdnica de corrente pela NBR 16149.

Harmonias Impares

Limite de distorcao

32a9? <4,0%
1123 152 <2,0%
1722212 <1,5%
2324332 <0,6%

Harmoénicas Pares Limite de distorgéo

22382 <2,5%
102 4 322 <1,5%
102 3 322 <1,0%

Fonte: producéo do autor
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NBR 16150:2013 (ABNT, 2013) especifica os procedimentos de
ensaio para verificar se 0s equipamentos utilizados na interface de
conexdo entre o sistema fotovoltaico e a rede de distribuicdo de energia
estdo em conformidade com os requisitos da ABNT NBR 16149.

NBR IEC 62116 (ABNT, 2012), tem como objetivo fornecer um
procedimento de ensaio para avaliar o desempenho das medidas de anti-
ilhamento utilizadas em sistemas fotovoltaicos conectados a rede elétrica
(SFCR).

3.4 Rendimentos Ponderados

O manual dos inversores para aplicacdo fotovoltaica geralmente
apresenta curvas de rendimento versus poténcia para uma ou mais
tensdes de entrada, uma para o rendimento maximo e outras duas nas
tensdes limites da faixa de operacdo do seguimento do ponto de maxima
poténcia. Além disso, normalmente sdo apresentados os rendimentos
méaximo, Europeu e Californiano. Para comparar 0s inversores, sem
utilizar apenas o rendimento maximo que estes podem alcangar, mas
levando em consideragdo o fato de que o inversor ndo funciona todo o
tempo na poténcia nominal, na década de 90 foi introduzido o conceito
de rendimento europeu, a qual representa o rendimento do inversor sobre
diversos niveis de poténcia de operacdo. Posteriormente surgiram outros
padrdes de célculo de rendimentos ponderados (PINTO NETO, 2012).

Para o calculo do rendimento ponderado, primeiramente sdo
definidos os pontos de poténcia de saida nos quais sera realizada a
medicdo dos rendimentos, de acordo com cada norma, por exemplo,
10% ou 50% da poténcia nominal de saida podem ser valores
requisitados. Posteriormente, o rendimento em cada ponto de medicdo
(em cada poténcia intermediaria de operacdo) € multiplicado por um
determinado fator, aqui chamado de peso de ponderacdo. No total, os
pesos somam 100% e o rendimento ponderado é obtida somando o
resultado dos produtos dos rendimentos pelos respectivos fatores de
ponderacao.

3.4.1 Rendimento Europeu (EURO)

O rendimento europeu estd relacionado a um perfil de baixa
irradidncia solar. Isso pode ser observado pelo fato de que os
coeficientes de ponderagdo para os carregamentos de até 50% de
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poténcia de saida representam 80% do valor total. Apesar de o
rendimento europeu ter varias limitacdes, ela representa o rendimento do
inversor melhor que o rendimento maximo. Os pontos de medicdo do
rendimento e os fatores de ponderacdo podem ser observados na Tabela
3.

Tabela 3 - Pontos de medicdo e fatores de ponderacdo para o rendimento

EURO
Rendimento Europeu (Euro
Poténcia de 5 10 20 30 50 100

saida (%0)

Peso da 3 6 13 10 48 20
Ponderacao (%)

O rendimento ndo é, contudo, adequada a uma real nocdo do
rendimento de um inversor aplicado no Brasil, o qual possui um perfil de
geracdo mais expressiva em maior irradancia, justamente o seu oposto.

3.4.2 Rendimento Californiano (CEC)

A fim de caracterizar um inversor para o perfil de radiagdo solar
da Califérnia (alto nivel de irradiancia), nos Estados Unidos da América,
a Comissdo de Energia da California (CEC) criou o rendimento CEC, a
gual também é uma média ponderada dos rendimentos em diversos
carregamentos de um inversor. Os pontos de medi¢do do rendimento e
os fatores de ponderacdo podem ser observados na Tabela 4.

Tabela 4 - Pontos de medig&o e fatores de ponderacdo para o rendimento

CEC
Poténcia de 10 20 30 50 75 100
saida (%0)
Peso da 4 5 12 21 53 5
Ponderacao (%)

O rendimento CEC, assim como a europeia, considera que o
rendimento do inversor dependen apenas do carregamento. Devido a
essa drendimento, outras formas de se calcular o rendimento tém sido
propostas. Dentre elas destaca-se o rendimento PHOTON, a qual leva



62

em consideragdo o carregamento, a tensdo de entrada e o rastreamento
de méaxima poténcia.

3.4.3 Rendimento Brasileiro (BR)

O rendimento brasileiro é calculado multiplicando o0s
rendimentos totais médias em uma dada poténcia de operacdo de saida
pelo coeficiente de ponderacdo correspondente, assim como 0s demais
métodos. Ela é uma proposta de rendimento ponderada para a realidade
Brasileira. Para um inversor para sistemas fotovoltaicos conectados a
rede, calcula uma média ponderada que leva em consideracdo a
dependéncia da tensdo de entrada, o rendimento do rastreamento de
maxima poténcia e o perfil de radiacdo solar brasileiro. A Tabela 5
mostra 0s coeficientes de ponderagdo com o0s rendimentos
correspondentes.

Tabela 5 - Pontos de medicéo e fatores de ponderacgdo para o rendimento

BR
Poténcia de 10 20 30 50 75 100
saida (%0)
Peso da 2 2 4 12 32 48
Ponderacao (%)

Para calcula-la, alguns passos devem ser seguidos. As faixas de
tensdo do rastreamento de maxima poténcia sdo identificadas e sdo
distribuidos uniformemente 10 pontos de tensdo e as para a poténcia de
saida do inversor sdo distribuidos seis pontos, necessitando, dessa forma,
simular 60 diferentes curvas de um sistema fotovoltaico (PINTO NETO,
ALMEIDA e ZILLES, 2011).

3.4.4 Consideracdes sobre rendimentos ponderados

No ambito da energia solar fotovoltaica, diferentes normas
devem ser consideradas quando se faz o projeto de um inversor.
Particularmente, quando é feita a escolha da topologia e dos
semicondutores a serem empregados devem ser levada em conta o
rendimento ponderado, que serd composta pelo rendimento em
diferentes pontos de operagdo, ndo somente na poténcia nominal e
tampouco em apenas um ponto de operagao especifico de poténcia.
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Neste trabalho, o0s rendimentos ponderados Europeu,
Californiano e a proposta Brasileira sdo calculados para o conversor
NPC T-Type 5N, para uma possivel aplicacdo fotovoltaica.

Analisando cada uma das ponderacdes percebe-se que o0
rendimento europeu claramente concede maior peso para pontos de
operacdo em menor poténcia. De outro lado, o rendimento californiano
utiliza um grande peso para poténcias maiores, com destaque para 75%
da poténcia nominal. A proposta de rendimento Brasileiro se assemelha
a da California, contudo, é a Unica que concede maior peso para 100%
da poténcia de operacgdo. Essa abordagem é adequada, uma vez que na
maior parte do Brasil existem grandes periodos com maxima insolacéo.

Contudo, o método Brasileiro propde a medigdo do rendimento
em diferentes poténcias e diferentes tensbes de barramento de entrada.
Sse isto, por um lado, poderia trazer uma melhor interpretacdo do
rendimento do conversor, por outro lado gera uma quantidade grande de
medidas a serem realizadas durante a certificacdo, sem, no entanto trazer
um grande diferencial, uma vez que esta ndo propde pesos para as
diferentes tensdes e, sim, apenas uma média aritmética simples.

Pode ser concluidos que uma vez adotados os fatores de
ponderacdo adequados para um perfil de irradiacdo de uma determinada
regido, umo rendimento ponderado é uma medida importante para um
conversor aplicado a geracdo energia solar fotovoltaica, por representar
melhor o rendimento do equipamento em sua aplicacdo final.

3.5 MODELAGEM PARA CONTROLE

A estrutura de controle empregada é apresentada na Figura 24.
No diagrama estd o circuito de controle que deve ser modelado: o
circuito responsavel pelo controle da corrente de saida do conversor.
Além disso, um algoritmo de PLL (phase-locked loop) foi empregado
para a conexdo a rede de distribuicdo de energia.

A fim de possibilitar a entrega de poténcia ativa a rede de
distribuicdo é necessario controlar a corrente de saida, uma vez que a
tensdo de saida é definida pela rede.

O controle da tenséo diferencial do barramento de entrada, bem
como o controle da tensdo total do barramento de entrada néo é realizado
neste trabalho. Para a simulacdo e para os resultados experimentais é
empregada uma fonte de tensdo com um ponto médio equilibrado,
através de dois retificadores ligados em um transformador muitipulso.
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Figura 24 - Diagrama do sistema de controle
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Fonte: producéo do autor.

Tendo em vista que esta topologia € em ponte completa,
formada com dois bracos de trés niveis, resultando em cinco niveis de
tensdo na saida, adotou-se um filtro indutivo para obter a ondulacdo de
corrente de saida desejada, uma vez que a tensdo de saida é naturalmente
mais senoidal do que seria para uma topologia dois niveis. Neste sentido,
0 circuito equivalente é obtido de forma a facilitar a analise e possibilitar
a modelagem. O circuito equivalente é mostrado na Figura 25,
representando a etapa de operacdo na qual a tensdo total de entrada €
aplicada na carga. O conversor é representado como uma fonte de tenséo
controlada, ligada ao filtro de saida, representado como um indutor mais
sua resisténcia série. A impedancia de rede é indutivo-resistiva.

Figura 25 - Circuito equivalente para a modelagem da planta de corrente
i(t) L R Lgrid Rgrid

:LIWY\_I\/\/\,_
+ +
Ovoemsty V) 0

Fonte: producéo do autor.

Usando a modelagem de pequenos sinais, a malha de corrente
de saida é obtida. Aplicando a lei das tensdes de Kirchhoff ao circuito da
Figura 25 é possivel obter (3.1).



65

di () . di (t) .
L- (;t +RIL(t)+Lgrid (;t +Rgrid|L(t): (3.1)

VDC - (t) _Vo (t)
Aplicando uma perturbacdo Ams(t) ao sinal modulante, a

corrente de saida responde com uma perturbagdo AI (). A andlise é
mostrada em (3.2).

di (t) dAi (t i i
(SO BOY L )i+ )(R+R,)-

VDC ’ (ms (t) + Ams (t)) _Vo

(3.2)

A variaco de pequenos sinais na tensdo de entrada ndo é
considerada, uma vez que esta tensdo é considerada como sendo
constante.

Aplicando a transformada de Laplace em (3.2), obtém-se (3.3).

Al (s) _ Voc

Amg(s) s(L+ Lg)+R+Rg

(3.3)

O ganho da planta de corrente é proporcional a tensao de entrada,
enquanto que a frequéncia do pdlo resultante depende da soma da
impedancia do conversor e da rede.

3.6 PROJETO DA MALHA DE CONTROLE

Uma malha de controle foi implementada para controlar a corrente
de saida do conversor, com objetivo de obter estabilidade e erro de
regime permanento nulo. Inicialmente, um controlador PI foi capaz de
controlar a corrente de saida, tendo como carga a rede de distribuicéo.
Contudo, havia a presen¢a de uma defasagem entre a corrente e a tenséo
da rede, uma vez que o controlador possui um erro de fase em regime
permanente.

No sentido de melhorar este fator, a topologia de controle escolhida
foi o controlador ressonante, em virtude da sua capacidade de sintetizar a
frequéncia de saida, que é um sinal com uma frequéncia especifica
(frequéncia da rede elétrica). Desta forma, foi implantado um
controlador com ressonancia em 60Hz (ZIMANN, 2015).
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Adicionalmente, um comportamento ndo esperado inicialmente foi
verificado: a presenca de harmoénicas na tensdo da rede no ponto de
conexdo tornava a forma de onda da corrente distorcida com relagdo a
fundamental da tensdo. A Figura 26 apreseta a forma de onda da tensédo
disponivel no laboratério na UDESC.

Figura 26 - Tensdo da rede elétrica em bancada
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Fonte: producéo do autor

Foi realizada a decomposi¢do harménica da tensdo da rede, que
confirmou a presenca de terceira, quinta, sétima e nona harmbdnicas,
predominantemente. A Figura 27 apresenta a magnitude das
componentes da tensao.

Figura 27 - Analise harm6nica da tensdo da rede
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Fonte: producéo do autor

Os componentes harmonicos presentes na tensdo, apesar de poderem
parecer irrelevantes, foram responsaveis pelo achatamento da tensdo da
rede, distorcendo a corrente injetada.
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Apo0s as primeiras investigacOes, verificou-se que seria importante
uma alteracdo, passando a inserir mais uma ressonancia em 180Hz. Isto
se deu para poder filtrar a terceira harmdnica verificada
significativamente na tensdo da rede no ponto de conexdo, em bancada
no laboratorio.

Um protdtipo com poténcia de saida de 3 kW foi construido,
considerando uma tensdo de rede de 220V e uma tensdo CC de
barramento de 360V. A frequéncia de comutacdo escolhida é de
40020Hz, sendo multipla de 60Hz em 667 vezes. Conforme projetado
em (SILVA, 2014), para obter uma ondulacdo de 10% na corrente de
saida, aplicando um filtro indutivo, um indutor de 900uH foi
especificado. O valor da capacitancia do filtro de entrada é de 820uF
para o capacitor de cada uma das duas parcelas do barramento dividido.

Para o controle da planta é preciso uma correta estruturagcdo dos
circuitos de controle necessérios. O controlador C é alimentado pelo erro
e resultante da operacdo entre a referéncia r e o sinal de realimentacao.
A tensdo de saida é lida por um sensor e condicionada por um filtro do
tipo anti-aliasing, estes dois representados pelo bloco H. Como a planta
é continua e o controle a ser empregado é digital, se faz necessario o
emprego de um conversor analdgico-digital A/D, convertendo a variavel
de saida para o dominio das amostras [k]. Uma vez obtido o sinal de
controle, na saida do bloco €, um conversor digital-analégico D/A faz a
conversdo oposta, transformando o sinal de controle para o dominio
continuo.

O projeto do controlador é realizado no plano w e, para isso, 0
modelo continuo no dominio da frequéncia da planta, sensor e filtro anti-
aliasing é convertido, primeiramente, para o dominio das amostras
discretas e, entdo, do dominio das amostras através da transformada
bilinear, ou Tustin.

A planta continua é apresentada em (3.4), considerando o modelo do
modulador PW M, representado pelo seu ganho.

G ()G (8) = — Vee 34
Vii S-(L,+L ) +R,+R,

Enquanto isso, a equagdo (3.5) apresenta o modelo da planta de
corrente com os valores dos parametros.
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G wm (S) 'Gi (S) =1—' 360 (3.5)
g 1'5-(9002+102) +0,01+0,01

Apos a transformacdo para o dominio discreto, a equagdo da planta
fica conforme (3.6). A transformagcéo foi aplicada para uma frequéncia
de amostragem de 40kHz, donde aparece um atraso 1/z devido a
amostragem.

1 8,904

G2 G@Z)=——"7——
wm (2)-Gi (@) == 20,9995

(3.6)

Aplicando a transformada de Tustin em (3.6) é possivel obter (3.7).
Esta equacdo é utilizada para a analise da planta e o projeto do
controlador.

- — . 105
G (W) - G, (W) = $+80040 —4.453-s + 3.564-10

s-+80040 s+19,8

(3.7)

Figura 28 - Diagrama de bode de malha aberta da planta de corrente; no
plano continuo (linha azul) e no plano w (linha vermelha)
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Fonte: producéo do autor

O projeto do controlador é realizado no plano w, para entdo pode ser
discretizado para a implementagdo em equacdo a diferencas. Para o
projeto do controlador € necessario primeiramente definir uma estrutura
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para ele. Conforme mencionado anteriormente, o controlador empregado
€ ressonante, com ressonancias em 60Hz e 180Hz. Em (3.8) ¢
apresentada a estrutura do controlador.

Ci(s) =k, +res,(s) +res,(s) (3.8)
K,-2-0si-@, -S
res,(s) = —= ' 3.9
5(8) s +2-gsi-, s+’ (39)
K. 2-0si-3m, -S
res,(s) = pa < 150 (3.10)

s’ +2-0si,- 3w, - +90,°

O fator de amortecimento impacta no formato do grafico de
magnitude da funcdo de transferéncia. Quanto menor esse fator, mais
“pontiagudo” sera o formato do ganho. Além disso, o fator de
amortecimento afeta a margem de fase. Deste modo, o valor estabelecido
foi estabelecido para que a margem de fase ficasse acima de 30°.

Os ganhos do controlador sdo apresentados na Tabela 6.

Tabela 6 - Ganhos do controlador

Variavel Descricdo Valor
k, Ganho proporcional 0,0672533752077846
K Ganho proporcional do 0.2

pl controlador ressonante em 60Hz ’
Ganho proporcional do
kps controlador ressonante em 0,8
180Hz
gsi Fator de amortecimento do 0.4
controlador ressonante em 60Hz ’
Fator de amortecimento do
qsis controlador ressonante em 0,4
180Hz
W, Frequéncia de ressonancia 2m - 60Hz

Fonte: producéo do autor

J& o0 ganho proporcional é calculado de modo que a magnitude
seja unitéaria na frequéncia de cruzamento. O ganho proporcional de cada
parcela ressonante, por sua vez, determina o valor de pico do ganho na
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frequéncia de resssonancia. Este ganho foi definido para que se
obtivesse um alto ganho, com pico de 80dB na frequéncia de 60Hz e
70dB em 180Hz.

Com o emprego dos ganhos estabelecidos na Tabela 6, é obtida
a funcdo de transferéncia do controlador. A partir desta funcdo de
transferéncia aplica-se a Transformac&o Bilinear inversa, sendo obtido o
controlador no dominio discreto em z, conforme (3.11).

Ci(2) =k, +res (2) +res,(2) (3.11)
0,0007536—0,0007536- 2
res,(s) = —
1-2-27+z
(3.12)
0,006781-0,006781-z
res,(s) =

1-1,999-7t+ 27
(3.13)

A resposta da planta com o controlador, por sua vez, é apresentada
na Figura 29.

A resposta do controlador proporcionou uma frequéncia de
cruzamento de 3,19kHz, com margem de fase de 28,5°.

A Figura 30 apresenta a simulagdo do conversor com o controlador
projetado, ja em equacéo a diferencas. E possivel verificar que a saida é
controlada e segue a referéncia de corrente.
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Figura 29 - Diagrama de bode de malha aberta da planta de corrente com
controlador
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Figura 30 - Simulag&o da corrente de saida com o controlador projetado
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3.7 ESFORCOS NOS SEMICONDUTORES

Conforme apresentado, o conversor possui dois conjuntos de
interruptores, um operando em alta frequéncia, que é a frequéncia de
comutacdo, e outro operando em baixa frequéncia, na frequéncia
moduladora.

Uma vez que se pretende calcular as perdas no conversor faz-se
necessario o conhecimento dos esforcos de corrente nos seus
semicondutores.

As equacdes para os esforcos de corrente foram claramente
desenvolvidas e sdo apresentadas na dissertagdo de mestrado de Tiago
Lemes da Silva (SILVA, 2014), na se¢do 3.3, pagina 65, “Esfor¢os nos
semicondutores”. Desta forma, tais equag¢fes ndo serdo repetidas neste
trabalho.

A Tabela 7 apresenta os valores dos esforcos de corrente nos
interruptores e diodos para a poténcia nominal de 3kVA, com fator de
poténcia unitario de saida. Os calculos foram obtidos a partir das
equacdes dos esforcos trabalhadas em uma planilha de célculos

Tabela 7 - Esforcos de corrente no conversor

Interruptor Diodo

Ref. Imed Ief Imed Ief

Spy 5,02 9,20 0,00 0,00
Sny 5,02 9,20 0,00 0,00
52, 1,12 2,90 1,12 2,90
S1, 1,12 2,90 1,12 2,90
Sp, 3,36 7,26 0,00 0,00
Sn, 3,36 7,26 0,00 0,00
S2, 2,78 6,35 2,78 6,35
S1, 2,78 6,35 2,78 6,35

Fonte: producéo do autor

Os esforgos para outros niveis de poténcia de saida séo obtidos
aplicando as equacdes dos esforcos de corrente para os outros niveis de
poténcia e, por consequéncia, de corrente nominal de saida, conforme a
Tabela 8.



Tabela 8 — Corrente nominal de saida

Poténcia de Poténcia de Corrente de
saida [%6] saida [W] saida [Arms]
100 3000 13,64
75 2250 10,23
50 1500 6,82
30 900 4,09
20 600 2,73
10 300 1,36
5 150 0,68

Fonte: producéo do autor
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Os esforcos apresentados na Tabela 7 sdo utilizados para o
calculo tedrico das perdas no conversor, em malha fechada, conectado a
rede, com o controlador projetado na secdo 3.6 deste trabalho. Os
esforcos de corrente independem dos semicondutores utilizados como
interruptor e como diodo. Tais esfor¢os foram calculados tendo em vista
0 conversor deste trabalho, cujos parametros sdo apresentados na Tabela

9.

Tabela 9 — Parametros do conversor empregado

Pardmetro Descricdo Valor Unidade
P, Poténcia nominal de saida 3,0 kVA
A Tensdo nominal de saida (RMS) 220 %4
1, Corrente nominal de saida (RMS) 13,64 A
Capacitancia equivalente do filtro de
Cin i gntrada 750 ne
L, Induténcia do filtro de saida 900 uH
v Tensdo total de entrada nominal 360 4

Fonte: producéo do autor
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4 RESULTADOS TEORICOS E DE SIMULACAO

Neste capitulo sdo apresentados os resultados tedricos e de
simulacdo para as perdas nos semicondutores. O célculo de perdas para
cada tipo de semicondutor é realizado utilizando as equagdes
apresentadas no Capitulo 2.

Na sec¢do seguinte, 4.1, as perdas sdo calculadas para a poténcia
nominal do conversor, que é de 3000W, para diferentes frequéncias de
comutacdo, sendo elas: 50kHz, 100kHz, 500kHz e 800kHz. As perdas
resultantes nos diferentes semicondutores sdo comparadas. Esta secédo
visa realizar uma comparacdo exclusivamente teorica entre as
tecnologias de semicondutores.

Na secdo seguinte, 4.2, é calculado o rendimento ponderado
para os diferentes fatores de ponderacdo, conforme método apresentado
no Capitulo 3. Para esta comparacdo, sdo usadas duas frequéncias de
comutacdo, 40kHz e 80kHz. Os resultados desta secdo sdo
posteriormente comparados com resultados experimentais.

4.1 COMPARATIVO DE PERDAS ENTRE SEMICONDUTORES

A Figura 31 apresenta a nomenclatura dos semicondutores
(interruptores e diodos) que é utilizada para identificar as perdas nos
resultados que seguem.

Figura 31 - Topologia T-Type NPC-5N

Baixa Frpquéncia Alta Fr¢quéncia

—q SpiJk ZDp, sp IEDp:
Ove Lt 8 | o [ B
T . L TY e ; b i
: JT_ L]Sq_l LD'J @ Ul]llﬂl' LH-I @1—
da__ D i Dy | Dy

-—C S, J& &Dn, Sn> o ADn,

Fonte: producéo do autor

Sdo calculadas as perdas para quatro configuracdes distintas de
semicondutores. A primeira delas é de IGBT com diodo de silicio. E
utilizado o IGBT IRG4PC50W, que ndo possui diodo interno,
juntamente com o diodo de silicio HFA15PB60. Isso possibilita
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posteriormente a colocagdo de um diodo de SiC no lugar do diodo de
silicio.

A configuracdo de IGBT com diodo SiC estd cada vez mais
sendo utilizada em aplicagBes industriais, como inversores para
acionamento de maquinas elétricas. Geralmente, sua aplicacdo se da em
situagdes nas quais se deseja reduzir as perdas por comutacao, reduzindo
o efeito de recuperacdo reversa do diodo, que ndo ocorre para o Diodo
SiC, apenas em pequena parte devido & sua capacitancia da juncdo. E
utilizado o IGBT IRG4PC50W, juntamente com o diodo de SiC
C3D10060A, da fabricante CREE.

J& no caso do transistor de nitreto de galio do tipo deple¢do na
construgdo cascode, junto com um MOSFET de baixa tensdo, este
possui, desta forma, um diodo de silicio (diodo intrinseco do MOSFET)
no cascode. Este diodo de silicio pode naturalmente ser usado para a
conducdo reversa, podendo o conjunto cascode de GaN ser diretamente
aplicado em um inversor. E utilizado o transistor GaN HEMT
TPH3006PS.

Outra configuracdo apresentada é do transistor de nitreto de
galio operando com um diodo SiC, uma nova aplicacdo possivel. O
diodo de SiC, ao ser configurado com o GaN cascode, entra em
conducdo antes do conjunto GaN+diodo de silicio intrinseco, que é o
caminho da corrente reversa no cascode. Desta forma é possivel conecta-
lo externamente sem que o diodo interno pudesse eventualmente entrar
em conducdo em seu lugar. E utilizado novamente o transistor GaN
HEMT TPH3006PS juntamente com o diodo SiC C3D10060A.

Os parametros principais dos componentes utilizados nesta
secdo sdo apresentados na Tabela 10.

Nas figuras desta sec¢do sdo utilizadas trés cores para diferenciar as
perdas nas figuras. A cor azul representa as perdas de condugdo em um
determinado semicondutor. O leitor sabera se € um interruptor ou diodo
verificando o nome da coluna. Por exemplo, Spl se refere ao interruptor
Spl, enquanto Dpl se refere ao diodo em antiparalelo com Spl. A cor
vermelho representa as perda de comutagdo, para um diodo ou
interruptor. Ja a cor ciano, que forma sempre uma coluna ao fundo das
perdas de conducdo e comutacdo, representa 0 somatério das perdas de
conducdo e de comutacdo em um par de semicondutor, interruptor +
diodo, por exemplo, perdas totais em Spl + perdas totais em Dp1.
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Tabela 10 — Parametros dos semicondutores

Componente Parametro Valor
Tens&o de blogueio 600V

IRG4PC50W Corrente de coletor @ 100°C 27A
Tens&o coletor-emissor (max) 2,3V

Tens&o de blogueio 600V

Corrente direta @ 100°C 15A

HFALSPB60 Tens&o direta (max) 2,0V
Carga de recuperacao rev. (tip) 80nC

Tensdo de blogqueio 600V

Corrente direta @ 100°C 15A

C3D10060A Tensdo direta 2,0V
Carga capacitiva (tip) 25nC

Tensdo de blogueio 600V

TPH3006PS Corrente de dreno @ 100°C 12A
Resisténcia do canal @25°C (max) 0,18Q

Tensdo de blogueio *

TP(Q?O%%G)PS Corrente direta_@ 100°C 11A
Tensdo direta 2,8V

* 0 bloqueio ocorre pelo transistor GaN HEMT. O diodo interno esta em
paralelo com o0 MOSFET, que bloqueia uma pequena parcela da tenséo.
O fabricante ndo especifica essa tensdo de bloqueio do MOSFET
interno.

Fonte: producéo do autor

A seguir sdo apresentados os valores de perdas em Watts para
50kHz. Posteriormente é feita a analise dos resultados.
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4.1.1 Frequéncia de 50kHz

A Figura 32 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo interno, com frequéncia de
comutacdo de 50kHz.

Figura 32 - Perdas no IGBT com diodo interno — 50kHz
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A Figura 33 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuragdo IGBT com diodo SiC schottky, com frequéncia de
comutacao de 50kHz.

Figura 33 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky — 50kHz
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A Figura 34 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo GaN com diodo de silicio, com frequéncia de
comutacao de 50kHz.
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Figura 34 - Perdas no transistor GaN com diodo intrinseco — 50kHz
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A Figura 35 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuragdo GaN com diodo SiC, com frequéncia de comutacdo
de 50kHz.

Figura 35 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC — 50kHz
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Fonte: producéo do autor

Finalmentel, a Tabela 11 apresenta compilados os valores
individuais de perdas para um determinado trasistor somadas as perdas
no seu diodo antiparalelo, para que seja feita a analise.

J4 a Tabela 12 apresenta as perdas totais para 0s semicondutores
de forma separada, para 0s que comutam em baixa e em alta frequéncia
etambém as perdas totais, destacando o conjunto com menores perdas.
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Tabela 11 — Valores de perdas em Watts @ 50kHz em cada
semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Spl

+ diodo Dp1l)

Semicondutor

pl nl

2a

la

p2

n2 2b 1b

IGBT+Si [11,93|11,93

3,20

3,20

20,85

20,8515,29 15,29

IGBT+SiC| 11,92 |11,92

4,24

4,24113,51

13,51{15,96 | 15,96

GaN+Si |22,86|22,86

4,74

4,74120,34

20,42|22,75|22,75

Gan+SiC |22,86|22,84

4,17

4,17

19,12

19,20(18,17| 18,17

Fonte: producéo do autor

Tabela 12 — Valores totais de perdas em Watts @ 50kHz (BF, AF:
semicondutores que comutam em baixa e alta frequéncia, respectiv.); os

perdas

valores em negrito representam o conjunto com as menores
{E?FT) (T/SFT) TOTAL

IGBT+Si 30,25 72,29 102,54

IGBT+SIiC| 32,33 58,94 91,26

GaN+Si 55,19 86,25 141,43

Gan+SiC 54,05 74,67 128,72

Fonte: producéo do autor

Analisando os resultados para o célculo de perdas em 50kHz
percebe-se que a configuracdo de IGBT com diodo SiC resultou no
menor somatério de perdas para o conversor, apresentando, portanto,

maior rendimento.

A seguir sdo apresentados os valores de perdas em Watts para
100kHz. Posteriormente é feita a analise dos resultados.
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4.1.2 Frequéncia de 100kHz

A Figura 36 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo interno, com frequéncia de
comutacdo de 100kHz.

Figura 36 — Perdas no IGBT com diodo interno — 100kHz
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A Figura 37 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo SiC schottky, com frequéncia de
comutacao de 100kHz.

Figura 37 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky — 100kHz
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A Figura 38 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuragdo GaN com diodo de silicio, com frequéncia de
comutacdo de 100kHz.
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Figura 38 - Perdas no transistor GaN com diodo intrinseco — 100kHz
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Fonte: producéo do autor

A Figura 39 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuragdo GaN com diodo SiC, com frequéncia de comutacéo
de 100kHz.

Figura 39 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC — 100kHz
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Fonte: producéo do autor

Finalmente, a Tabela 13 apresenta os valores individuais de
perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor +
diodo, para que seja feita a analise dos conjuntos de semicondutores.

A Tabela 14 apresenta as perdas totais para os semicondutores
que comutam em baixa e alta frequéncia e as perdas totais, destacando a
solugdo com menores perdas.
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Tabela 13 — Valores de perdas em Watts @ 100kHz em cada
semicondutor (por exemplo: pl, indica as perdas para o interruptor Spl
+ diodo Dpl)

Semicondutor
pl nl | 2a | la | p2 n2 2b 1b
IGBT+Si |11,93|11,93|3,20|3,20]33,84 |33,84|21,55|21,55
IGBT+SiC|11,92|11,92|4,24|4,24{19,17|19,17 | 18,29 | 18,29
GaN+Si 22,86 (22,86 (4,74 |4,74|27,90 | 28,85 | 23,42 | 23,42
Gan+SiC |22,86|22,84 4,17 |4,17]25,47| 26,42 | 18,24 | 18,24
Fonte: producéo do autor

Tabela 14 — Valores totais de perdas em Watts @ 100kHz (BF, AF:
semicondutores que comutam em baixa e alta frequéncia, respectiv.); os
valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas

{BOFT) (T/SFT) TOTAL
IGBT+Si | 30,25 110,78 | 141,03
IGBT+SiC| 32,33 74,92 107,24
GaN+Si 55,19 103,59 | 158,77
Gan+SiC | 54,05 88,36 142,41
Fonte: producéo do autor

E possivel verificar que, para a frequéncia de comutagio de
100kHz, a configuragdo de IGBT com diodo SiC, novamente, resultou
no menor somatério de perdas para 0 conversor, ou seja apresentando
maior rendimento.

A seguir sdo apresentados os valores de perdas em Watts para
500kHz, posteriormente sendo feita a analise dos resultados.



83

4.1.3 Frequéncia de 500kHz

A Figura 40 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo interno, com frequéncia de
comutacdo de 500kHz.

Figura 40 — Perdas no IGBT com diodo interno — 500kHz
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A Figura 41 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo SiC schottky, com frequéncia de
comutacao de 500kHz.

Figura 41 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky — 500kHz
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A Figura 42 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo GaN com diodo de silicio, com frequéncia de
comutacao de 500kHz.
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Figura 42 - Perdas no transistor GaN com diodo intrinseco — 500kHz
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Fonte: producéo do autor

A Figura 43 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo GaN com diodo SiC, com frequéncia de comutacéo
de 500kHz.

Figura 43 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC — 500kHz
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Fonte: producéo do autor

Finalmente, a Tabela 15 apresenta os valores individuais de
perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor +
diodo.

A Tabela 16 apresenta as perdas totais para os semicondutores que
comutam em baixa e alta frequéncia e as perdas totais, destacando a
solugdo com menores perdas.

Elevando a frequéncia de comutacdo a 500kHz, percebe-se que a
configuracdo de IGBT com diodo SiC e as configurages com transistor
GaN comecam a ficar com nivel de perdas similar. Contudo, o IGBT
com diodo SiC ainda resultou no menor somatdrio de perdas para o
conversor, ou seja apresentando maior rendimento.
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Tabela 15 — Valores de perdas em Watts @ 500kHz em cada
semicondutor (por exemplo: pl, indica as perdas para o interruptor Spl

+ diodo Dp1l)

Semicondutor

pl nl

2a

la p2

n2

2b

1b

IGBT+Si

11,93 11,93

3,20

3,20(137,76

137,76

71,67

71,67

IGBT+SIiC

11,92 111,92

4,24

4,24| 64,41

64,41

37,00

37,00

GaN+Si

22,86 | 22,86

4,74

4,741 85,40

86,00

28,80

28,80

Gan+SiC

22,86 (22,84

4,17

4,17| 73,25

73,85

18,76

18,76

Fonte: producéo do autor

Tabela 16 — Valores totais de perdas em Watts @ 500kHz (BF, AF:
semicondutores que comutam em baixa e alta frequéncia, respectiv.); os

perdas

valores em negrito representam o conjunto com as menores
{ESFI (T/SFT) TOTAL

IGBT+Si | 30,25 418,87 | 449,12

IGBT+SIiC| 32,33 | 202,81 | 235,14

GaN+Si 55,19 228,99 | 284,17

Gan+SiC | 54,05 184,60 | 238,65

Fonte: producéo do autor

A seguir sdo apresentados os valores de perdas em Watts para
800kHz de frequéncia de comutacao.
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4.1.4 Frequéncia de 800kHz

A Figura 44 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo interno, com frequéncia de

comutacdo de 800kHz.
Figura 44 — Perdas no IGBT com diodo interno — 800kHz
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Fonte: producéo do autor
A Figura 45 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo IGBT com diodo SiC schottky, com frequéncia de
comutacao de 800kHz.

Figura 45 - Perdas no IGBT com diodo SiC schottky — 800kHz
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A Figura 46 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuragdo GaN com diodo de silicio, com frequéncia de
comutacao de 800kHz.
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Figura 46 - Perdas no transistor GaN com diodo intrinseco — 800kHz
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Fonte: producéo do autor

A Figura 47 apresenta a perda em Watts em cada transistor e diodo
para a configuracdo GaN com diodo SiC, com frequéncia de comutacdo
de 800kHz.

Figura 47 - Perdas no transistor GaN com diodo SiC — 800kHz
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Fonte: producéo do autor

Finalmente, a Tabela 17 apresenta os valores individuais de
perdas para um determinado conjunto de semicondutor, interruptor +
diodo.

A Tabela 18 apresenta as perdas totais para os semicondutores
gue comutam em baixa e alta frequéncia e as perdas totais, destacando a
solugdo com menores perdas. Elevando ainda mais a frequéncia de
comutacdo a 800kHz, percebe-se que a configuracdo de transistor GaN
com diodo SiC ficou, pela primeira vez, com menores perdas. A partir
desta frequéncia de comutacao, as perdas por comutacgao se tornam cada
vez mais relevantes e somente 0s semicondutores mais réapidos
conseguem manter as perdas reduzidas.
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Tabela 17 — Valores de perdas em Watts @ 800kHz em cada
semicondutor (por exemplo: p1, indica as perdas para o interruptor Spl
+ diodo Dpl

Semicondutor
pl nl | 2a | la p2 n2 2b 1b

IGBT+Si (11,93 |11,93|3,20 3,20 215,70 | 215,70 | 109,26 | 109,26

IGBT+SiC|11,92 11,92 4,24 4,24 98,34| 98,34| 51,02| 51,02

GaN+Si (22,86 22,86 |4,74|4,74(100,76 | 129,28 | 32,83| 32,83

Gan+SiC |22,86|22,84 (4,17|4,17| 81,32|109,84| 19,14| 19,14

Fonte: producéo do autor

Tabela 18 — Valores totais de perdas em Watts @ 800kHz (BF, AF:
semicondutores que comutam em baixa e alta frequéncia, respectiv.); os
valores em negrito representam o conjunto com as menores perdas

-(I—BOF; -(I—A(\)FW)_ TOTAL
IGBT+Si | 30,25 649,92 | 680,17
IGBT+SIiC| 32,33 298,73 | 331,06
GaN+Si 55,19 295,71 | 350,89
Gan+SiC | 54,05 22945 | 283,50
Fonte: producéo do autor

4.1.5 Comparativo entre frequéncias de comutacao

Por fim, a Figura 48 mostra a comparacdo entre todas as
combinacdes de semicondutores analisadas teoricamente e para todas as
frequéncias calculadas.

Para o IGBT utilizado, pode ser imposta uma restricdo de que 0s
tempos de subida e descida da corrente e tensdo coletor-emissor (que sdo
de 42ns e 62 ns, respectivamente) devem corresponder & no maximo 2%
do periodo de comutacdo, é possivel atribuir ao IGBT utilizado,
IRG4PC50W da International Rectifier, uma frequéncia maxima de
comutacdo de 200kHz. Deste modo, como 0s tempos de comutacao
representam uma parcela maior que 2% do periodo de comutacdo para
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500kHz e 800kHz, a comparacgdo para o IGBT & restringida a 50kHz e
100kHz.

Figura 48 - Rendimento para as diferentes combinages de
semicondutores com diferentes frequéncias de operacao
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Fonte: producéo do autor



90

4.2 RENDIMENTO PONDERADO

Esta secdo apresenta o calculo do rendimento ponderado para o
caso da aplicagcdo do conversor em um sistema de geracdo de energia
solar fotovoltaica conectado a rede.

O rendimento é calculado para frequéncia de comutacdo de
40kHz (40020Hz) e para 80kHz (80020Hz), que sdo as duas
configuragdes de frequéncia de comutagdo para as quais foi realizada a
experimentacao, apresentada no capitulo 6.

Os semicondutores utilizados nos célculos sdo o IGBT modelo
IRG4PC50W e o diodo de silicio modelo HFA15PB60.

Séo consideradas também as perdas no indutor e nos capacitores
do barramento do conversor experimentado, calculadas de acordo com o
Anexo D.

4.2.1 Rendimento em 40kHz

A Figura 50 apresenta o rendimento para 0 conversor operando
em 40kHz.

Figura 49 - Rendimento @ 40kHz; escala do eixo x em Watts
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Fonte: producéo do autor

Conforme apresentado no capitulo 4, as rendimentos ponderadas
sdo uma boa ferramenta para avaliar o rendimento de um conversor para
a aplicacdo fotovoltaica. As Tabelas 16-18 apresentam o rendimento
ponderado calculado a partir das perdas teéricas.



Tabela 19 - Rendimento (Euro) teérico @ 40kHz

Euro - Teorico
P% | Rendimento Peso Resultado
5 96,59% 3 2,90
10 98,05% 6 5,88
20 98,03% 13 12,74
30 99,36% 10 9,94 98,00
50 97,93% 48 47,00
75 98,37% NP 0,00
100 97,67% 20 19,53
(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor
Tabela 20 - Rendimento (CEC) te6rico @ 40kHz
CEC - Teorico
P% | Rendimento Peso Resultado
5 96,59% NP 0,00
10 98,05% 4 3,92
20 98,03% 5 4,90
30 99,36% 12 11,92 98,33
50 97,93% 21 20,56
75 98,37% 53 52,14
100 97,67% 5 4,88

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor
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Tabela 21 - Rendimento (BR) teérico @ 40kHz

BR - Tedrico
P% | Rendimento Peso Resultado
5 96,59% NP 0,00
10 98,05% 2 1,96
20 98,03% 2 1,96
30 99,36% 4 3,97 98,01
50 97,93% 12 11,75
75 98,37% 32 31,48
100 97,67% 48 46,88

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

4.2.2 Rendimento em 80kHz

A Figura 51 apresenta o rendimento para o0 conversor operando
em 80kHz.

Figura 50 - Rendimento @ 80kHz; escala do eixo x em Watts
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Fonte: producéo do autor
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Conforme apresentado no capitulo 4, o0s rendimentos
ponderadas sdo uma boa ferramenta para avaliar o rendimento de um
conversor para a aplicagdo fotovoltaica. As Tabelas 19-21 apresentam o
rendimento ponderado calculado a partir das perdas tedricas.

Tabela 22 - Rendimento (BR) teérico @ 80kHz

Euro - Tebrico
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 96,35% 3 2,89
10 97,80% 6 5,87
20 97,77% 13 12,71
30 99,26% 10 993 97,71
50 97,62% 48 46,86
75 98,12% NP 0,00
100 97,28% 20 19,46

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

Tabela 23 - Rendimento (CEC) te6rico @ 80kHz

CEC - Teorico
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 96,35% NP 0,00
10 97,80% 4 3,91
20 97,77% 5 4,89
30 99,26% 12 11,91 98,08
50 97,62% 21 20,50
75 98,12% 53 52,00
100 97,28% 5 4,86

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor
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Tabela 24 - Rendimento (BR) teérico @ 80kHz

BR - Tedrico
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 96,35% NP 0,00
10 97,80% 2 1,96
20 97,77% 2 1,96
30 99,26% 4 3,97 97,69
50 97,62% 12 11,71
75 98,12% 32 3140
100 97,28% 48 46,69

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

4.3 CONCLUSAO

A partir da secdo 5.1 é possivel concluir que a configuragéo
IGBT + diodo de silicio apresenta as maiores perdas, devido a
recuperacdo reversa do diodo e maiores perdas de comutagdo. A
configuracdo IGBT + diodo SiC apresenta ganhos significativos em
perdas de comutacao, uma vez que este diodo ndo sofre com o efeito da
recuperacao reversa. A configuracdo GaN + diodo de silicio apresenta
reduzidas perdas de comutacdo, no entanto, apresenta maiores perdas de
conducdo. Desta forma, sua vantagem comeca a aparecer para elevadas
frequéncias de comutacdo, acima de 800kHz. A configuracdo GaN +
diodo SiC, de modo similar apresenta reduzidas perdas de comutagdo, no
entanto, apresenta maiores perdas de conducdo. Desta forma, sua
vantagem comeca a aparecer para elevadas frequéncias de comutacéo,
acima de 800kHz.
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Os resultados experimentais foram obtidos através da utilizagdo
de um prototipo experimental com poténcia de 3kVA. As demais
caracteristicas relevantes deste conversor sdo apresentadas na Tabela 25.

A Figura 51 “a)” apresenta o lado superior da placa principal do
prototipo experimental. Nela € possivel ver o indutor do filtro de saida,
na parte central superior, dois dos capacitores do arranjo do barramento,
0s quatro conjuntos de drivers duplos que comanda os interruptores, na
parte central da placa, dois a direita e dois a esquerda, além das fontes
isoladas para os drivers, uma a esquerda e outra a direita, sendo que cada
uma delas possui quatro saidas isoladas entre si.

A Figura 51 “b)” mostra o lado inferior da placa principal, com
os demais seis capacitores de barramento, que estdo associados aos dois
capacitores no lado superior. Nela também aparecem os dissipadores de
aluminio, nos quais estdo conectados os semicondutores de poténcia. A
Figura 51 “c)” mostra a vista lateral do protétipo. E possivel ver a
conexdo dos semicondutores (interruptores e diodos) ao dissipador, na
parte inferior, e uma fonte auxiliar e um dos drivers na parte superior.

Tabela 25 — Parametros do prot6tipo experimental

Parametro Descrigdo Valor Unidade
P, Poténcia nominal de saida 3,0 kVA
A Tensdo nominal de saida (RMS) 220 Vv
I, Corrente nominal de saida (RMS) 13,64 A
Capacitancia equivalente do filtro de
Cin entrada 750 ne
L, Indutancia do filtro de saida 900 pH
V; Tensdo total de entrada nominal 360 |4
Resisténcia térmica de cada o
Ren-a dissipador (quatro no total) 418 c/w

Fonte: producdo do autor
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Fonte: producéo do autor

A Figura 52 apresenta o protétipo experimental completo, com
os disjuntores para seccionamento da entrada CC, da saida CA, a placa
de aquisigéo da leitura de corrente de saida, a placa de fonte auxiliar, 0s
fusiveis de protecdo CC e CA e também a placa de comunicacdo do
DSP.

O controle digital foi realizado em um processador digital de
sinais (DSP). Conforme visto anteriormente, o controlador projetado no
dominio continuo, no plano w, foi transformado para um controlador no
dminio das amostras e, entdo, isolado como uma equagdo a diferengas
discretas. Foi entdo proposto um controlador ressonante.
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Fonte: producg&o do autor

O controle ressonante teve boa resposta no rastreamento da
referéncia senoidal. O controle teve erro aproximadamente nulo de
amplitude e fase em regime permanente. A Figura 52 apresenta a forma
de onda da corrente de saida, para a poténcia nominal, com a frequéncia
de comutacdo de 80kHz.

Figura 53 Corrente de saida (poténcia nominal, tensdo nominal)
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Fonte: producéo do autor
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A Figura 51 apresenta a amplitude percentual das componentes
harmdnicas da corrente de saida comparadas com os limites da norma
fotovoltaica NBR16149.

Figura 54 Amplitude percentual das componentes harménicas da
corrente de saida; limites da norma fotovoltaica NBR16149
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Fonte: producéo do autor

E possivel, contudo, notar picos de corrente nas transicdes de
nivel do conversor, quando a modulacdo transita de trés niveis para
cinco niveis e também quando transita de cinco niveis para trés niveis.
Ele pode ser derivado de elementos parasitas do circuito ou de um
comportamento indesejado da modulagdo escolhida no momento da
troca de niveis.

Ja na Figura 54 é possivel observar a amplitude absoluta das
componentes harménicas da corrente para poténcia nominal. A figura
também apresenta os limites de amplitude das componentes harmdnicas
para a norma Brasileira de energia solar fotovoltaica, NBR16149. E
possivel ver que todas as componentes ficaram dentro da norma, com a
terceira harménica ficando mais proxima do limite. A THD ficou em
3,70%, sendo que a norma estabelece o limite de 5%.

5.1 PERDAS EXPERIMENTAIS

As medigdes foram realizadas com wattimetro Tektronix com
modelo PA4000. O equipamento tem erro de medicdo de 0,01%. Os
resultados foram obtidos para duas frequéncias diferentes, de modo a
avaliar o comportamento dos semicondutores e obter analise com
relacdo aos valores de perdas.
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Os semicondutores utilizados na experimentacdo sdo o IGBT
modelo IRG4PC50W e o diodo de silicio modelo HFA15PB60. Assim
como nos na secdo de resultados tedricos, também sdo calculados os
rendimentos ponderados.

No conversor, o circuito de fontes auxiliares esta alimentado
através de uma fonte externa, ndo sendo computadas no célculo do
rendimento. As perdas mencionadas, portanto, se referem as perdas no
circuito de poténcia, mais especificamente nos IGBTS, nos diodos, nos
capacitores e no indutor de saida. Neste caso, o rendimento também
contabiliza as perdas em cabos e nas trilhas.

5.1.1 Perdas com 40kHz

A Figura 55 apresenta as perdas para o semicondutor com
frequéncia de comutacdo em 40kHz.
Figura 55 Perdas no conversor @ 40kHz; escala do eixo x em Watts
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Fonte: producéo do autor

De forma silimar aos resultados apresentados no capitulo 5, séo
apresentadas as Tabeelas 22-24, com o calculo do rendimento ponderado
Europeu, Californiano e Brasileiro.
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Tabela 26 - Rendimento (Euro) experimental @ 40kHz

Euro - Experimental
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 96,60% 3 2,90
10 98,10% 6 5,89
20 98,50% 13 1281
30 98,10% 10 9,81 97,47
50 97,40% 48 46,75
75 96,80% 0 0,00
100 96,60% 20 19,32

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

Tabela 27 - Rendimento (CEC) experimental @ 40kHz

CEC - Experimental
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 96,60% 0 0,00
10 98,10% 4 3,92
20 98,50% 5 4,93
30 98,10% 12 11,77 97,21
50 97,40% 21 20,45
75 96,80% 53 51,30
100 96,60% 5 4,83

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor



Tabela 28 - Rendimento (BR) experimental @ 40kHz

P% | Rendimento
5 96,60%
10 98,10%
20 98,50%
30 98,10%
50 97,40%
75 96,80%
100 96,60%

Peso

A DD DN O

12
32

BR - Experimental

Resultado

0,00
1,96
1,97
3,92
11,69
30,98
46,37

96,89

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

5.1.2 Perdas com 80kHz
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A Figura 56 apresenta as perdas para frequéncia de comutacdo em

80kHz.

Figura 56 Perdas no conversor @ 80kHz; escala do eixo x em Watts
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Mais uma vez, de forma silimar aos resultados apresentados no
capitulo 5, sdo apresentadas as Tabeelas 25-27, com o céalculo do
rendimento ponderado Europeu, Californiano e Brasileiro.

Tabela 29 - Rendimento (Euro) experimental @ 80kHz

Euro - Experimental
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 99,00% 3 2,97
10 99,61% 6 5,98
20 99,06% 13 12,88
30 98,60% 10 9,86 97,94
50 97,88% 48 46,98
75 97,15% 0 0,00
100 96,36% 20 19,27

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor

Tabela 30 - Rendimento (CEC) experimental @ 80kHz

CEC - Experimental
P% | Rendimento  Peso Resultado
5 99,00% 0 0,00
10 99,61% 4 3,98
20 99,06% 5 4,95
30 98,60% 12 11,83 97,63
50 97,88% 21 20,55
75 97,15% 53 51,49
100 96,36% 5 4,82

(NP = n&o ponderado)
Fonte: producéo do autor



Tabela 31 - Rendimento (BR) experimental @ 80kHz

P%
5
10
20
30
50
75
100

BR - Experimental
Resultado

Rendimento
99,00%
99,61%
99,06%
98,60%
97,88%
97,15%
96,36%

Peso

A~ DD DN O

12
32
48

0,00
1,99
1,98
3,94
11,75
31,09
46,25

97,00

(NP = ndo ponderado)
Fonte: producéo do autor
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5.2 COMPARATIVO COM PERDAS TEORICAS

Nesta secdo, as perdas tedricas calculadas e as perdas obtidas na
experimentacéo sdo comparadas em um mesmo gréfico, apresentadas na
forma de rendimento. A configuracdo de semicondutores utilizada é a de
IGBT com diodo Si.

5.2.1 Rendimento com 40kHz

A Figura 59 apresenta o rendimento para 40kHz. Percebe-se que
os valores experimentais de rendimento ficaram abaixo dos calculados,
para a maior parte dos pontos de poténcia, e praticamente iguais para 2
pontos.

Figura 57 - Rendimento experimental (quad.) versus tedrica (triang.);
escala do eixo x em Watts

100,00%
99,00% Vo aN
V4
98,00% —U-H—u
fd
97,00% +—— N
led hd
96,00%
95,00%
94,00%
93,00%
92,00%
91,00%
90,00% : : : : : ‘
0 500 1000 1500 2000 2500 3000

Fonte: producéo do autor

5.2.2 Perdas com 80kHz

A Figura 60 apresenta o rendimento para 40kHz. Percebe-se que
os valores experimentais de rendimento ficaram abaixo dos calculados,
para os pontos de poténcia mais elevada, e ficaram acima dos valores
tedricos para as poténcias menores, abaixo de 600W.
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Figura 58 - Rendimento experimental (quad.) versus teérica (triang.);
escala do eixo x em Watts
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Fonte: producéo do autor

5.3 CONCLUSAO

Os valores de perdas experimentais e tedricos mantiveram
tendéncia e comportamento similar nas diferentes regies de poténcia de
operagdo, com o comportamento de ter um rendimento menor em baixa
poténcia, uma elevacdo de rendimento até um rendimento maximo, em
média poténcia, finalizando com o rendimento decaindo até a poténcia
nominal.

Pode se avaliar, também, que tais valores divergiram em parte
dos valores previstos em teoria. Para a frequéncia de comutacdo de
40kHz, a diferenca maxima encontrada foi de 1,2%, na medicdo em
900W. Ja em 80kHz, a maior diferenca ocorreu para 150W, com uma
diferenca de 2,7%. A diferenca de rendimento para a os demais pontos
ficou abaixo de 1%.
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6 CONCLUSAO

Uma malha de controle foi projetada para controlar a corrente
de saida do conversor, com objetivo de obter estabilidade e erro de
regime permanento nulo, atendendo a necessidade de se conectar o
conversor a rede, para posterior célculo das suas perdas. Destaque-se,
também, a contribuicdo do trabalho ao empregar o controle digital do
conversor, implementado em controlador digital de sinais com equacdes
a diferencas discretas, como uma contribuicdo em relacdo ao trabalho
anterior com o conversor T-Type NPC na UDESC.

Com relacéo aos calculos de perdas, analisando as perdas para a
configuracdo GaN + diodo de silicio, verifica-se que esta apresenta
reduzidas perdas de comutagdo, no entanto, apresenta maiores perdas de
conducdo, se comparada com as configuragdes que utilizam IGBT.
Desta forma, sua vantagem comeca a aparecer para frequéncias de
comutacdo mais elevadas, sendo neste trabalho acima de 800kHz. A
configuragdo GaN + diodo SiC, de modo similar, apresenta reduzidas
perdas de comutacgdo, no entanto, apresenta maiores perdas de condugéo.
Desta forma, sua vantagem comega a aparecer para elevadas frequéncias
de comutacdo, acima de 800kHz. Deve-se citar, também, que o IGBT
utilizado, através da restricdo imposta na secdo 4.3, tem sua frequéncia
de comutacgdo limitada em 190kHz.

Ja o transistor GaN teve seu melhor desempenho em frequéncias
elevadas ndo se condigura em uma vantagem, uma vez que foram
obtidos niveis de rendimento na casa de 90% para 0 componente
TPH3006PS da fabricante Transphorm, o que se configura em um baixo
nivel de rendimento. Outros trabalhos, como (KIM, LEE, et al., 2016) e
(BAIHUA , KEWELI, et al., 2016) obtiveram rendimentos da ordem de
99% empregando o transistores GaN. Deste modo, este transistor GaN
aplicado neste trabalho se mostrou nédo adequado para a topologia deste
trabalho.

Com a analise da secdo 5.2 é possivel concluir que os
rendimentos ponderados fornecem uma imagem do rendimento do
conversor em um determinado padrédo de utilizacdo, com relacdo a sua
poténcia nominal. De maneira geral, os rendimentos calculados para a
frequéncia de operagdo em 40kHz ficaram com valores maiores do que
com 80kHz. Isso ocorre porque, nesta Ultima, as perdas de comutacdo
s80 mais expressivas.

Pode ser afirmado que, do ponto de vista metodoldgico, a
medicdo individualizada das perdas nos semicondutores, que ndo foi
realizada, medindo a tensdo e corrente sendo comutadas em um dado
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interruptor, possibilitaria uma comparacdo mais acertiva entre os valores
calculados de perdas individuais nos semicondutores e os valores
experimentais, sendo complementada, posteriormente, pela medigdo do
rendimento global do conversor. Contudo, ndo foi realizada a medicéo
indivualidada neste trabalho. Esta medi¢do fica como um trabalho
futuro.

Além disso, outro trabalho futuro consiste na medicdo das
perdas experimentais para a configuracdo de semicondutores de IGBT
com diodo de Carboneto de Silicio, para a qual foi feita a analise tetrica,
porém, até 0 momento do fechamento deste trabalho néo foi realizada tal
medicdo em bancada experimental.
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7 APENDICE A

Este apéndice apresenta os blocos funcionais e o circuito empregado na simulacdo do conversor T-Type NPC 5N

no software de simulagdo de circuitos PSIM.

Figura 59 Blocos de célculo das perdas
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Figura 60 - Blocos do controle digital e da modulagdo
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Figura 61 — Circuito de poténcia co conversor, barramento cc de entrada e conexao a rede

Fonte: producéo do autor
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Neste apéndice é apresentada a plannilha de célculo das perdas no
indutor e nos capacitores do barramento cc.

Poténcia:

Corrente:

Corrente de pico:

Ripple de corrente:

Ripple de corrente:

MNicleo - modelo:

Nicleo - material:

Didmetro Interno:

Didmetro Externo:

Altura do Nicleo:

Nimero de espiras:

Comprimento das espiras:

Didgmetro do fio de cobre

do indutor:

Bitola do fio de cobre:

Area das sesséo do fio:

Definigao de parametros e constantes

Pin
fin = So0v
Ly =Ty
Al = Al% Ty

L= N {2H, + b, — )

Py, = 3000W

Im = 13.636A
Ly = 192854
A% = 5%
Al=0964 A
MMT360TT725
Pd de Ferro
i, 77.2mm
d)i = 4%mm
H)v_1 = 254mm
N, =36
L =4424m

d)ﬁo = 23mm

AWG 11

2
Sawgll = 4.17Tmm’
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Resistividade do cobre
@100°C:

Comprimento do caminho
magnético:

Permeabilidade magnética do
ar:

Permeabilidade relativa do
material:

Wariacdo da densidade de
fluxo magnético:

Variagcdo da densidade de
fluxo magnético em Gauss:

Pico do fluxo CA em Gauss:

Volume do ndcleo:

Quantidade de ndcleos:

*Perdas volumétricas no
nicleo @50kHz:

Lyp=(hs- d)]-::l-‘:ll'

N,-po-pr-Al
L]’]’l
ABg = AB
AB
G
Bg = -

Perdas no Nicleo

(B )

*obtidas do datasheet do nicleo de pd de ferro

Resisténcia cc equivalente do
condutar:

Perdas no Cobre

— 6
Pigp = 2246-10 “em-f2

B -
PG - . mW I
Py = Q| 00007 =2 | + 003662 B Py = 6685w
- cm

5

L, =008%m

po = 4710 —2
A

pr = 60

AB=00M6T

ABg = 459.331-G

awgll
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\
Perdas no cobre: Py =Rooly = 4431W

Perdas nos Capacitores

Resisténcia série equivalente . -3
do capacitor @100Hz: RSEjoom, = Bx 10 -2

Resisténcia série equivalente

do capacitor corrigida RSEsnqy, = 0.7RSE RSEspqy, = 0.033 02
S0kHz 100Hz S0kHz
@50kHz/40°C:
. =2
Capacitores em paralelo: CPBI T

Resisténcia série equivalente
do capacitor corrigida para 2 RSEy = ——— RSE, = 0.026 0
capacitores: 2

Corrente RMS no capacitor: Te3gopw = 134

.
Perdas no capacitar™ Prap = legpgpw RSEy Prap = 0.044W

*sdo 2 conjuntos de capacitores, portanto as perdas totais sdo o dobro deste valor
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9 APENDICE C

Este apéndice apresenta o trabalho de modelagem e controle do
conversor NPC 5N-T-Type, publicado no 13° Congresso Brasileiro de
Eletronica de Poténcia — COBEP 2015, realizado em Fortaleza. O
trabalho ¢ intitulado “Study Of The 5L-T-Type NPC Converter For
Photovoltaic Application”.
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STUDY OF THE 5L-T-TYPE NPC CONVERTER FOR PHOTOVOLTAIC
APPLICATION

Tiago L. da Silva, Felipe G. Stein, Joselito A. Heerdt, Yales R. de Novaes
Santa Catarina State University (UDESC), Joinville, Santa Catarina, Brazil
tiagolemes@weg.net, f.g.stein@ieee.org, joselito.heerdt@udesc.br, yales.novaes@udesc.br

Abstract—This work presents the modeling of the
control loop for the Five Level (5L) T-Type Neutral-
Point Clamped (NPC) converter, for grid-tie photovoltaic
application. The control sytem includes the converter
output current control loop and the differential voltage
control loop of the input voltage. The results are evaluated
by means of a 3kW prototype.

Keywords—5-Level Converter, 5-Level Single Phase
Converter, Converter Modeling, Photovoltaic Application

I. INTRODUCTION

The last decades were very important concerning the
studies for increasing the efficiency of photovoltaic solar
energy generation. A variety of power converters topologies
has been studied and, particularly, the non-isolated inverters
are capable of having efficiency up to 2% higher when
compared against the isolated topologies [1]. However, the
non-isolated topologies may cause the circulation of a leakage
current [2], [3], due to parasitic capacitance existent between
the solar module and its frame, which is grounded together
with the metal structure.

Topologies known as the acronyms H5 [4], HERIC [5],
FB-DCBP [6] and FB-ZVR [7] are used aiming to reduce
or cancel the aforementioned leakage current. With the same
objective, the 5L-T-Type NPC with appropriate modulation
presents a low leakage current. Furthermore, the application
of this topology in full-bridge configuration reduces the input
voltage needed to operate at a given grid voltage, which
avoids the connection of lots of solar panels in series. Another
advantage of the output five levels is the reduction of the
output filter requirements or even the increase of the structure
power capacity.
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Because of the stated reasons, the SL-T-Type-NPC is an
excellent choice for PV application, although there are few
publications concerning of its control modeling when applied
to grid-tie PV applications. This work presents the modeling
of the SLT-Type-NPC for grid-tie operation.

Firt of all it is presented the modulation technique used,
the operating stages and regions. Then the control loops
obtained through the modeling of the converter are validated.
Finally the controllers calculation is presented and the results
obtained.

II. THE TOPOLOGY AND MODULATION

The 5L T-Type NPC topology, shown in the Fig. 1, was
first introduced by [8]. The full-bridge configuration of the
5L T-Type NPC allows to apply the total input voltage
both in negative and positive output voltage. Such feature
is welcome on PV applications, once it reduces the amount

of PV modules panels required to be connected in series,
reducing the impact of the shadowing problem [9], when
compared to half bridge type topologies.

Low Frequency 1gh Fieque
=Gy $: h&D, | S: K&Dy
LI - Ve 5 &
F) Ve 5
OV g1 O— G
Dﬁ Ds | Dy DS |
-G S hEDs | St KF Dy

Fig. 1. 5L T-Type NPC topology.
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The modulation scheme is hybrid, where one leg of the
converter switches at high frequency and the other leg at low
frequency, as shown in Fig. 1. The number of commutations
is reduced in one leg, which allows the usage of slower
switches. For the high frequency leg, one can use faster
new generation switches aiming to reduce switching losses
and improving the total efficiency of the converter. The
modulation scheme uses four carriers in phase, displaced
in levels, as shown in Fig. 2. The comparison between the
carriers and the modulating function originates the drive
signals.

Modulating signal (m,)

Carrl
A
' 'l Carr2

WA A s
‘I]i1l¢‘1"|l11f11 Carrd

Time (s)

Fig. 2. Carriers distribution and the modulating signal.

The switches S1, §3, S5 and S6 are commutated at low
frequency, while S2, S7, S4 and S8 are commutated at high
frequency, as shown in Fig. 3. This modulation is based on
[8], which addresses the low frequency commutation of the
switches aiming to improve the efficiency, while [10] presents
free-wheeling paths for the circulation of the current during
the dead time intervals, avoiding unwanted stages.

Four operating regions are defined to allow the understand-
ing of the converter operating stages. This operating regions
are bounded through the comparison between the modulating
signal and the carriers aforementioned. The first operating
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Fig. 3. Gating signals for each switch.

region comprises the comparison of the modulating signal
with the second carrier, as shown on Fig. 4. Here the switches
S5, 86, and S7 are always gated on. Switches S4 and S8 are
applying half of the input voltage to the output at the carrier
frequency.
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Fig. 4. Operating stages for first region. (a) first stage, (b) second
stage.

The second operating region, as shown in Fig. 5, begins
when S1 is gated on. It is bounded by the comparison of the
carrier number one with the modulating signal. The switches
S4 e S8 continue to be commutated at the carrier frequency,
operating complementarily. The gated on of switch S1 results
in half of the input voltage applied to the output.

The three and four operating regions are deducted simi-
larly.

III. MODELING OF THE CONVERTER

The implemented control structure is presented in Fig.
6. On the diagram there are two control loops that must be
modeled: the internal loop, responsible for the control of
the output current of the converter, and the external loop,
responsible for the control of the differential balancing of the
input voltages. Moreover, a PLL algorithm was implemented
[11]. The total input voltage depends on the input stage,
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Fig. 5. Operating stages for second region. (a) first stage, (b)
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as it can be composed by a intermediate converter in order
to perform the maximum power point tracking operation
(MPPT), so this controller is not addressed.

Diff. Voltage Current Plant of the Flant of the

' '
' H
- '
Compensator ' compensator Modulator } diff. voltage
' L]
Diff. Voltage |, . ' , T (s) L Valsk-Veals)
reference “ﬁ;’_' Cvls) ¥ Gils) FwM m.(s) A
: :
H
L]
H
-

Current sensor

Hyis)

Fig. 6. Block diagram of the implemented control system.
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A. Current loop modeling

In order to become possible to inject active power in
the distribution grid it is necessary to control the output
current, once the output voltage is set by the grid. Taking into
account that the pure inductive filter is suitable to achieve
the desired output current ripple, an equivalent circuit is
obtained to facilitate the analysis and modeling. The circuit
is shown in Fig. 7. The inverter is represented as a controlled
voltage source, connected to the output filter, represented as
an inductor plus resistor. The grid impedance is inductive and
resistive as well.

i|“] L
—

Fig. 7. Equivalent circuit for the modeling of the current plant.

Using the small signals approach, the output current loop
is modeled. Applying the Kirchhoff Voltage Law to the circuit
of Fig. 7 one obtains (1).

dEL[: )
dt

Vaerns (£) = Val(1)

dé,r_,( )
dt

L

+ Ri ( ) + Lgrtd + Rgrtd?'.[,( :] (1}

Applying a perturbation Amg(t) to modulation signal,
the output current responds with a perturbation AJy(t). As
showed in (2).
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diy, (i] 4 dAir {i’)
dt dt

(Lg+Lgrid)+[ip (t)+AiL(t)|(R+Ryria) =

(2)
mr:(ms(t) + Ams {t)} - W

The small signal variation on the input voltage Vo(t) is
not considered once the voltage is considered being stable.
Appling the Laplace transformation on (2), (3) is obtained.
The gain of the current plant is proportional to the input
voltage V)., whereas the frequency of the resulting pole
depends on the sum of the converter and the grid impedances.

QIL(S) _ Vd(_'
Amg(s)  s(L+ Lgria) + R+ Ryrid

(3)

The Bode diagram is presented in Fig. 8 comparing the
simulation (red) and the mathematical model (blue).

80|
60
40
20
0
0

-41)

Magnitude (dB)

-80 —

-120

1 10 100 1000 10000
Frequency [Hz]

Phase (degrees)

Fig. 8. Model validation for the output current plant.

B. Voltage Balancing loop modeling

For the modeling of the differential voltage balancing loop
it is considered the equivalent circuit of the Fig. 9 with a
dependent current source for each one of the capacitors.
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Fig. 9. Equivalent circuit for the modeling of the differential
voltage plant.

Equations (4) and (5) represents the behaviour of the
neutral point current across time, whereas (6) represents the
frequency response using Laplace transformation.

ic1(t) —ic2(t) = ip(t) (4)
dven dvea .

Ch 7 &) 7 =ip(t) (3)

_ Ip(.‘i:l )

V(jl (S) -_— VCQ (S) = Scl (6]

Where Vi (s) e Vioo(s) are the voltages of the capacitors
C1 and C2 respectively and Ip(s) represents the current at
the neutral point of the capacitors. The neutral point current
ip(t) is related to the output current and this relationship is
constant and is obtained as the constant K ;¢ in (7).

Ip(s) = KaifIr(s) (7)

First the medium value of I, within one grid cycle is
obtained in (8).
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2 g1 72 83
Ip = —| / iRldo + / iR2d6 + / ixldo) (8)
a a

27 Jgo Ja1 2

Where < ip >AL and < ip >%2 are the instantaneous
medium values of the currents in the first and second region,
respectively. Also fly and ¢, represents the limits of the first
region, #; and 05 the second region and @5 and 03 the third
region.

Evaluating the operating stages of the converter it is
possible to obtain the medium value of the neutral current,
being the contribution of the first region of operation given

by (9):

to+d it T,

it = 1 Ip(0)dt = IL(0)d(0) (9
Ts /,,

The contribution of the second region of operation is given

by (10):

R 1 to+T,
132 -

iR = —Ip(0)dt = IL(0)(d¥(9) = 1) (10)
Ts to+d ' T,

Where T is the switching period, d'(@) and di(0)
the duty cycle of 54 on the operating regions one and two,
respectively, shown in (11), (12) and (13).

d®L(0) = 2m,(0) (11)
dB2(0) = 2m,(A) — 1 (12)

mg(0) = mgsin(0) (13)
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Where ma is the amplitude modulation index. Finally it is
possible to obtain the value of Kg;¢ , shown in (14).

i 2[2m, — w + 2asin(5—)]
Kup = - — (14)

Once the relation between I (s) and Ip(s) is known it is
necessary to obtain the relationship between the difference of
the capacitors voltages and I (s). This is showed in the (15).

Ver(s) = Vea(s)  2[2ma — 7+ QGSi?IKﬁ)]
IL(S} {SC]_TL')
In order to obtain a validation of the model, the step

response is evaluated. Fig. 10 shows the converter response
(red) and the mathematical model (blue).

(15)

40|
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2000 R RTTE L L
2 FHH r I””'“f|’l|'HerHrmf'.rar
il AR
-6l |
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Time (s)

Fig. 10. Model validation for the capacitor differential voltage.
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IV. CONTROLLERS DESIGN

A prototype of 3 kW was built considering a grid
voltage of 220V and an input voltage of 360V}.. Using a
commutation frequency of 40 kHz, a 10% ripple of the output
current with a pure inductive filter of 900 pH is obtained. The
value of the individual input capacitors is 820 pF. Equations
(16) and (17) show the open loop transfer functions for
the current loop and the differential voltage loop in the w-
plane, respectively. With the Tustin approximation it was
obtained a digital representation of the control plants. Finally
the models were designed using the complex w-plane. The
control platform utilized a DSP.

Alp(w))  —0.11417(w + 129.710%) (w — 80.0410%)
Am,(w) (w + 79.0210%)(w + 111.1)

(16)

Ver(w) — Veo(w) — —0.008(w — 1.210%)
IL [:?U:l - L TH

The output current controller is a resonant controller [12],
featured by having two resonant poles in 60Hz with damping
of 0.1x107% and two complex zeros located in a frequency
slightly higher than 60Hz, with damping of 0.7, located with
the objective of correcting the phase margin of the system, as
can be seen in Fig. 11. The equation (18) shows the transfer
function of the ressonant controler used, on the z-plane.

(7

1.041z% — 0.9949z% — 1.04 0.995
Ci(Z) = (‘ z 0.9949z le+199J9 (18)
23 — 1.77822 + 0.5564z + 0.2218




The choice of the controller for the differential balancing
is based upon the need to improve the phase margin of
the system. The controller is a leading phase, thereby, the
frequencies of the pole and the zero are chosen to obtain
phase margin bigger than 50 degrees. The Fig. 12 shows
the Bode diagram of the open loop transfer function without
the controller C,,,,.nc(w), with the controller C,,,.C'(w) and
only the controller C(w) all in the w-plane. The equation
(19) shows the transfer function of the controller used, in the
z-plane.

_1.9107%2% 4+ 2.7107%z + 1.910~°

2 = = “9)
z= + 1.985z + 0.9853

Cv(Z)

200 — ™ DoETel T T | x I | T T ®rEnE

Magnitude (dB)

Phase (Degrees)

Frequency (Hz)

Fig. 11. Open loop Bode diagram of the overall system
Gma.nc(w), for the used controller C(w) and for the controlled
system Gma.c(w) for the current control.
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Fig. 12. Open loop Bode diagram of the overall system
Gma.nc(w), for the used controller C(w) and for the controlled
system Gma.c(w) for the differential voltage balancing.

V. EXPERIMENTAL RESULTS

The main objective of the results here presented is the
validation of the control loops. Fig. 13 presents the grid
voltage and the output current. It is possible to validate the
non-perturbed behavior of the control at nominal power, once
the RMS value of the output current is 13.1A. Considering the
grid voltage of 220V, the power injected to the grid is 2882W.
The mean value of the output current is also very important,
because it might does not pass 0.5% of the nominal current,
according to distribution transformer standards. The obtained
result is 77mA which represents 0.4% of the nominal current.
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Moreover with Fig. 13 was possible to calculate the THD
of current, what resulted in 6% of harmonic distortion. The
dynamic of the current controller is validated with load step at
the amplitude of the current reference and the result showed
in Fig. 14, where the current changes from 10A peak to 12A
peak in a few cycles of the grid frequency.

Tek parar Filtro de Ruidos Desligado

4550 %)inha \ 000V 583705 Hal |

& 1004 I : 100% A J@EAMS 1314 @BMida  -T70mA  Joastn )
Fig. 13. OQOutput current (CH1, 10A/div), grid voltage (CH2,
100V /div).

The third result obtained is intended to validate the
behavior of the differential voltage balancing loop. With the
system operating in steady state it was applied a step with
a mean value directly on the reference of the current loop
(blue), being possible to observe a ripple in the difference of
the voltage on each capacitor (in green at C1 and in violet
at C2) and approximately 2.2 seconds after the controller
completely restored the balance.
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Fig. 14. Output current (CH1, 10A/div).

VI. CONCLUSION

Through the results obtained it is possible to evaluate the
converter at nominal power with static operation and with

Tek pux . Filtro de Ruidos Destigado

SO0A @ 00y 6y)d00ms
A0V Wy | T EPMisy -%23mA  JoxsTos

Fig. 15. Dynamic Evaluation for the differential voltage control.
(CHI, 10A/div), (CH3, 40V/div), (CH4, 40V/div)
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a step response at the current. It is validated the modeling
of the current loop and its resonant controller design. The
dynamic of the input capacitors differential voltage loop is
evaluated, applying a step at the mean value on the reference
of the output current controller, specially showing the validity
of the differential voltage loop model and the design of its
controller. As a future work, the study of the impact that the
variation of the modulation index causes on the differential
voltage control loop, once that for photovoltaic applications
the modulation index varies along the operation during the
day. Furthermore, the improvement on the resonant controller
with resonant peaks on the frequencies of 3, 5 and 7 times the
nominal grid frequency would reduce the THD of the output
current.
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10 APENDICE D

Este apéndice apresenta o trabalho de contribuicdo a anélise de um
snubber ndo dissipativo aplicado ao conversor NPC 5N-T-Type,
publicado no 24° International Symposium on Industrial Electronics,
ISIE 2015, realizado em BUzios. O trabalho ¢ intitulado “Analysis of a
Snubber for the T-Type NPC Converter”.

O Snubber permite comutacdo suave em todos 0s interruptores e
também comtempla possibilidade de regeneracdo de energia ao
barramento de entrada, através da utilizagdo de um conversor cc-cc
auxiliar.

No contexto dessa dissertacdo, a aplicagdo do snubber ao conversor
NPC-5N T-Type foi substituida pela anélise de semicondutores com
melhores caracteristicas de comutacdo, principalmente aqueles de larga
banda de energia WBG (wide band-gap), como o GaN e SiC. Ressalta-
se, contudo, que tanto o snubber quanto o emprego de melhores
semicondutores WBG podem ser correlacionados @ um mesmo objetivo,
gue é 0 aumento no rendimento de uma determinada topologia, quando
projetados adequadamente. 1sso abre a possibilidade de um trabalho de
comparagdo entre as duas solugBes visando aumento de rendimento de
uma determinada topologia.
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Analysis of a Snubber for the T-Type NPC Converter
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Abstract—The study of a totally passive snubber applied to
the T-type NPC converter is presented in this paper. The snubber
circuit aids all commutations in all the switches. The voltage
across the switches is clamped in a value close to half of the total
input voltage. The description of the operation is presented in
this paper.

Keywords—Undeland Snubber, NPC T-type, soft commutation,
soft switching

I[. INTRODUCTION

During the commutations of the converter, the presence of
both voltage and current simultaneously may cause the called
commutation losses. Being the commutations hard, the losses
in a switch become directly proportional to the commutation
frequency, thus limiting, for instance, the frequency increase
and the possibility of reduction of the output filter volume.
The hard switching also can impair the efficiency of a certain
structure, as well as increase the necessary heatsink volume of
the semiconductors. This work will present a passive snubber
circuit without direct regeneration of energy, applicable to
the T-type Three-Level Neutral-Point Clamped Inverter also
known by the acronym T-type NPC [1], [2], [3], [4]. The
presented snubber is derived from the Undeland Snubber [5],
usually employed in half-bridge inverters, full bridge and con-
ventional NPC inverters, including the contribution published
by Peres [6], de Novaes [7] and Lima [8].
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II. DESCRIPTION OF THE OPERATION PRINCIPLES

The T-type NPC converter is a three-level topology featured
by having a bidiretional switch clamping the load to the middle
point of the input voltage link, as covered in [9] and [10]. It
is shown in the Fig. 1.

At the conventional NPC converter the active switches
are subject to half of the DC link voltage when bloquing
[11]. Different from the conventional NPC, in the T-type NPC
the half-bridge switches bloquing voltage is the entire DC
link voltage, while the bloquing voltage of the neutral-point
switches is half of the DC link voltage. Unlike the conventional
NPC, the T-type NPC is usually employed for low voltage
applications [12], [13], [14] although it is not limited to it.
The topology presents high efficiency for applications with
switching frequency under 20kHz, due to the low conduction
losses. Therefore, the T-type deliver the result of having low
conduction losses as the conventional two-level (2N) converter
with the advantage of the low switching losses as an NPC
converter [15], [16].

In applications such as photovoltaic energy processing the
efficiency is an important issue. Medium switching frequencies

(something between 10 and 20 kHz) are used to obtain smaller
and cheaper passive components. Furthermore, the switching
frequency might be elevated to a magnitude above 20kHz in
residential applications in order to avoid audible noise. The in-
crease of the frequency implies the reduction of the efficiency,
which is bad in applications such as photovoltaic, where energy
generation is expensive. The T-type topology already have a
better efficiency in medium switching frequencies than the
conventional NPC, therefore, the application of the snubber
circuit here present can remove energy from the commutation,
and this energy can be regenerate to the DC link by an auxiliary
circuit which can lead the total efficiency to a higher level
depending on the parameters of the project.
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Fig. 1. T-type NPC converter topology

This paper presents the work of analysis for the application
of a snubber circuit to the t-type NPC converter topology.

A. Single Snubber Operation

This section presents the converter operation for positive
load voltage and positive load current, denominated as the first
region of operation. The commutation sequency is shown on

the Table I. For the analysis, the load is represented as an ideal
current source.

TABLE L COMMUTATION SEQUENCE
Device Switching Status Output Voltage
Sp Sa Sn S1
on of f on of f E/2
of f on of f on 0
of f on on of f —E/2

The Fig. 3 shows the operating regions defined according
to the polarity of voltage and current in the load.
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Fig. 2. Undeland snubber applied to the T-type NPC converter-1
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Fig. 3. Operating regions

The Fig. 4 presents the operating stages for the operation
in the first region.

Stage 1(¢,t1)

In the first stage the S, switch conducts the load current.
All the remain switchs conduct no currents. The S; switch is
commanded to close, while the S5 and S,, switches are opened.
The voltage across the C capacitor is zero. The voltage in the
”A” node is equal to E/2. Energy is transferred to the load
by the input source.
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Stage 2(i1,12)

The second stage starts when S, is gated-off and Sy is
gated-on. The ”A” node is connected to the middle point of
the input voltage link, since .S; and S are gated-on. This prop-
iciate the begining of a ressonant stage between L, and C.
The current through C'g starts to increase, being formed by two
components, the load current I, and one component due to the
ressonance with L,. The ressonant current circulates through
S, and D;. The voltage across the capacitor increases with
limited slope which leads to the controlled rise of the voltage
across the S, switch, thus configuring a soft commutation.
This stage ends when V¢, reaches £/2 + V.

Stage 3(i2,13)

When the voltage across the capacitor reaches E/2 + V,
the Dg, diode starts to conduct. current of the inductor Lg

Estagio 1 Estagio 2

B2 Efa=—

ji Ds:

+
Ef2

E ,fzj_':_—
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Fig. 4. Operating Stages- 1 to 8. The snubber capacitor when represented in
bold means it is charged

starts to behave with a controlled slope, equal to —V, /Ls,
delivering energy to V,. The capacitor remain charged, with
voltage equal to E/2 + V. The load current now flows by
S1 and D at the central branch. The voltage across the S,
switch is E/2 + V,. and the stage ends when the inductor

current reaches zero and the voltage across S, passes to be
E/2.

Stage 4 (i3, t4)

The fourth stage beggins when the inductor current reaches
zero. The voltage at the "A” node is zero. This stage lasts until
the time in which the S, switch is gated-on once more.

Stage 5 (t,:h f'))

The fifth stage is started when the S, switch is gated-on
and S5 is gated-off. Thus the voltage across L. becomes E/2



and the current circulating on it has the slope equal to ‘i—'?
The load current I, starts to reduce its magnitude at Dy with
the same slope. The current that starts to circulate through S,
is the same of the inductor so the commutation is soft. The

stage finish when the load current I, circulates totally through

S,.
Stage 6(i5. tg)

Beggins when the current through D, goes to zero and the
negative pole of the capacitor is connected to the "A” node
and disconnected of the middle point. The voltage at the point
“A” starts to increase until it reaches E/2+V, and, since there
is voltage at the capacitor, the Dg, diode conducts. It beggins
a ressonant stage between Lg and Cs thus Cs returns energy
to the input source. This stage ends when the voltage across
Cs becomes zero.

Stage 7 (i, t7)

The stage 7 starts when the capacitor voltage reaches zero.
The Dg, diode starts to conduct and the energy present in the
inductor due to the last stage is returned to the V, source.

Stage 8 (t7,to)

The stage 8 starts when the current though the inductor is
only the load current I,,. The voltage in the "A” node becomes
E /2. This stage lasts until the beggining of the stage 1 in a
new commutation cycle.

The Fig. 5 presents the waveform fot both current and
voltage in the main semiconductors.

B. Commutation Analysis

This section analyses the commutation in all the switches
fot the operation in the positive output voltage and current as
shown in the Fig. 5.

1) S,: At the instant #; occurs the bloquing of the S,
switch. The voltage across the capacitor C's increases with
controlled slope, as well as the voltage across S,,, thus per-
forming a soft commutation.
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At the instant #4 the switch is gated-on, the current starts to
circulate in S, and is the same that goes through the inductor
Ls meaning its rise is controlled, performing a zero voltage
swithing.
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Fig. 5. Main waveforms-positive voltage and current at the load
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2) S3: At the instant t; the Sy switch is gated-on and
it starts to conduct a ressonant current coming from the
ressonance between Lg and Cg. This current has a slope
controlled, whitch leads to a zero voltage commutation.

At t2 occurs the bloquing of S> and at this moment the
voltage across the switch is already zero, performing a zero
current switching.

3) Dy: At the instant ¢, the diode D, starts conducting
I, with zero voltage across it, since S> is already gated-on,
leading to a zero voltage switching.

At the instant £4 it begins the bloquing of the diode Ds
with the current decreasing until zero at the instant {5 when
the voltage across D starts to rise controlled by the capacitor
C'g, performing a zero current commutation.

4) S1: At the insatnt f5 the S; switch starts to conduct the
load current [, but the voltage across the switch is zero, since
it remains gated-on all the first region of operation featuring a
zero voltage commutation.

At the instant ¢, it begins the bloquing of S; which occurs
with zero current since 5, is gated-on.

5) Dq: At the insatnt ¢y the D diode starts to conduct a
sinusoidal current as well as So, and its voltage is zero, leading
to a commutation with zero voltage.

The same occurs at 2, when the current reaches zero in Dy
with zero voltage across the diode performing a zero current
commutation.
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C. Other Regions of Operation - Problems with commutation

In the second region of operation all the commutations are
soft, as well as in the first region. Within the third region
of operation, although, two problems occur: at the S,, switch
the gate-on commutation is not soft. Furthermore, in the fourth
region of operation both the gate-on and gate-off commutations
of the S; switch are not soft. Once there are problems with
the commutations with the operation of one snubber applied
to the T-type converter, the work was lead to the analisys of
two snubber circuits, one applied at the upper switch and a
second one in the lower switch. The analisys is presented in
the following section.

D. Double Snubber Operation

The Fig. 6 shows the circuit of T-type converter with two
snubber circuits, one intended to aid the commutations of the
upper switch and the second to aid the lower switch. Both aids
the commutation of the central switches.

Fig. 6. The Undeland snubber applied to the T-type NPC converter - 2
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The stages of operation are similar to the single snubber,
in which the upper snubber aids the commutations in the
first region of operation while the lower snubber aids the
commutations in the fourth region, eliminating the problem
existing in the operations of single snubber in the fourth region.

Nevertheless, this two snubber topology does not elimi-
nates all the problems existent.

As shown in the Fig. 7 there is still a current peak on S
provenient from the undesirable discharge of the upper snubber
capacitor. This peak is just limited by the impedance of the
neutral-point switches, once is the path of the discharge. The
similar occurs on the first region, at the S5 switch. Both of
these problems occurs because, in a given region, the capacitor
of the snubber in opposition with the one which is operating
ends up charging itself and the snubber circuit being passive
cannot control this situation.
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Fig. 7. Fourth region of operation - 2 snubbers
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III. SNUBBER WITH AUXILIARY SWITCH

In order to try to avoid the problem of the capacitors
discharge, achieve soft commutation in all the switches and
do not add extra operationg stages, a new snubber topology is
proposed. The Fig. 8 shows the snubber with auxiliary switch,
one for each the upper and the lower snubber circuit. At the
first and second regions of operation the upper auxiliary switch
remain gated-on allowing the normal operations of the upper
snubber while the lower auxiliary is gated-off to avoid the
interferencce of the lower snubber that is not required. The
operation is opposite for the third and fourth regions.

Fig. 8. Undeland snubber applied to the T-type NPC converter with auxiliary
switch
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The Fig. 9 shows the main waveforms to the operation of
the snubber with the two auxiliary switches at the third region
of operation.

The figure demonstrates that all the commutation are soft.
The same occurs at all the regions of operation, since only
the upper snubber works for the first and second regions,
being disconnected on the third and fourth stages. Then the
lower snubber operates on the third and fourth regions, being
disconnected on the first and second regions of operation.

(a)Vs,
(b)ls,

(B)lom

{a)Vs,
{(b)lns i\IJ
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(b)gs:

g titz b by ts & by f.;

Fig. 9. Main waveforms of the T-type NPC converter with 2 auxiliary
switches at third region

A. Simplified Parameter Design

The calculation of the snubber inductor [, is obtained
using the Stage 5 described in Section I. The fifth stage is
started when the S, switch is gated-on and S is gated-off.
Thus the voltage across L, becomes E/2 and the current
circulating on it has the slope equal to %'2—2 The load current
will increase until it becomes [,. The stage ends when the
load current /,, circulates totally through S,,. The fundamental
equation of the voltage across the inductor is described as:
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v, — LsHL 1
Ls 5 dt ()’

The current dil within the interval dt is equal to I,. The
time interval dt must be chosen according to the fall time ()
of the voltage across the semiconductor being commutated.
The procedure is to let the current reach the final value of I,
an amount of time after £ fv has been passed, so the voltage 1s
already close to zero. This way the commutation losses will
be close to zero. For example, for ¢ ¢, = 150s the time dt was
used 10 times greater then #,. This way one can obtain the
equation that describes the value of L, where is used k = 10:

ff’i'_,-'

Ls=kVp, I,

(2)

For the simulated circuit the parameters are [, = 20A,
tyv = 150ns and Vi, = % = 200V, so the inductor L,
obtained is:

trv
Ls = kVy. }‘

o

= 15puH (3)

The calculation of the snubber capacitor C, is obtained
using the Stage 2 of the operations description in Section I.
The second stage starts when S, is gated-off and S, is gated-
on. The A" node is connected to the middle point of the input
voltage link, since S; and S> are gated-on. This propiciate
the begining of a ressonant stage between L, and C,. The
current through C'g starts to increase, being formed by two
components, the load current [, and one component due to the
ressonance with L. The ressonant current circulate through S5
and D;. The voltage across the capacitor increases with limited



155

slope which leads to the controlled rise of the voltage across
the S, switch, thus configuring a soft commutation. This stage
ends when Vi, reaches £/2 + V. The fundamental equation
of the current across the capacitor is described as:

dVe,
dt

Ics =0C's 4)

The voltage dVe¢, at the end of the interval dt is equal
to £/2 + V,. The time interval dt must be chosen according
to the fall time (f) of the current across the semiconductor
being commutated, aiming to let the voltage reach the final
value of E/2+ V), a certain amount of time after ¢; has been
passed, so the current is already close to zero, so will be the
commutation losses close to zero. For example, for ¢ = 150s
the time dt was used 3 times greater then ;. If the ressonant
current is not considered, using only the /, component one
can easily obtain the equation witch describe the value of Cj,
where k = 3 was used, and the value of the capacitor obtained
was:

gy tf
Cs= R'I('SE/2—|— v = 40nF (5)

The voltage source V,, used must be a value that do not
causes overvoltage to the switch S, just the necessary tho
clamp the voltage across it, being between 5% and 10% of
the half of the link voltage. For the simulations the value used
was V, = 35V.

This values presented in this section were used in all the
simulation work witch generated the waveforms presented in
the work.



156

IV. CONCLUSION

The topology with two auxiliary switches avoids the un-
desirable discharge of the snubber capacitor in the region
where it is not required. The current which circulates through
the auxiliary switches comes from the ressonance between
L, and Cj, equal to the one which circulates in the other
snubber components. The disadvantage of this snubber is that
it adds two switches without regenarating the energy of the
commutations, even though the energy can be regenerated
to the input DC link with a simple DC-DC converter. The
snubber circuit is suitable for medium power converters using
the T-type converter in which the amount of energy removed
from the commutations with medium switching frequency is
more significant. Future works include the evaluation of exper-
imental results, the detailed analysis of the behaviour of the
auxiliary switch in combination with the snubber capacitor and
the quantitative analysis, where all the equations that describe
the circuit are obtained. The snubber can be applied also for
the full-bridge configuration of the T-Type NPC converter, as
well for the 3-phase configuration.
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