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Resumen

Este trabajo presenta una comparacién entre dos convertidores para la etapa de conversion DC-
DC de estaciones de carga rapida de vehiculos eléctricos. Estos convertidores estan disenados para
trabajar con baterias de iones de litio de 400 V. La primera topologia considera un convertidor
resonante LLC, el cual se caracteriza por operar con una alta frecuencia de conmutacion y una
gran eficiencia para un punto de operacion al igualar la frecuencia de conmutacién a la frecuencia
de resonancia de la red. La segunda propuesta corresponde a una topologia de dos etapas for-
mada por un transformador DC (DCX, que no es mas que un convertidor resonante LLC operando
con fg, = f.), conectado en serie con un convertidor de potencia parcial como etapa de post-
regulacién, el cual se caracteriza por operar solo con una fraccién de la potencia del sistema, lo
que aumenta su eficiencia. Se estudian en profundidad los aspectos tedricos de estos convertidores,
para luego disenar e implementarlos utilizando el software PLECS. En la simulacién, se confirman
los aspectos tedricos observando las formas de onda caracteristicas de cada convertidor, asi como
también verificando su funcionamiento al cargar una bateria de iones de litio de 400 V. Final-
mente, se proporcionan resultados sobre la eficiencia de ambas propuesta, concluyendo que en el
rango de operacion estudiado, el efecto que tiene el ratio de parcialidad sobre la eficiencia en la
segunda propuesta, es mucho mayor al efecto que tiene la frecuencia de conmutacion en la primera

propuesta.
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Abstract

This thesis presents a comparison between two converters for the DC-DC conversion stage of elec-
tric vehicle fast charging stations. These converters are designed to work with 400 V lithium-ion
batteries. The first topology considers an LLC resonant converter, which is characterized by oper-
ating with a high switching frequency and a high efficiency for an operating point when matching
the switching frequency to the grid resonance frequency. The second proposal corresponds to a
two-stage topology formed by a DC transformer (DCX, which is nothing more than an LLC res-
onant converter operating with fy, = f.), connected in series with a partial power converter as
a post-regulation stage, which is characterized by operating only with a fraction of the system
power, which increases its efficiency. The theoretical aspects of these converters are studied in
depth, and then designed and implemented using PLECS software. In the simulation, the theoret-
ical aspects are confirmed by observing the characteristic waveforms of each converter, as well as
by verifying its operation when charging a 400 V lithium-ion battery. Finally, results are provided
on the efficiency of both proposals, concluding that in the operating range studied, the effect of
the bias ratio on efficiency in the second proposal is much greater than the effect of the switching

frequency in the first proposal.

Keywords

e Electric vehicle fast charging

e LLC resonant converter
e DC Transformer (DCX)

e Partial power converter

11



Agradecimientos

Quiero agradecer especialmente a mi familia, por brindarme un apoyo constante, sin importar
donde estuviera, en especial a mi madre, padre y hermanas. Agradecer también a mis amigos
con los que comparti todo este proceso, y siempre estuvieron dispuestos a ayudarme. Finalmente,

agradecer a los profesores Hugues y Samir por la ayuda y consejos durante este trabajo.

v



Tabla de Contenidos

1 Introduccién 1
1.1 Estadodelarte . . . . . . . . . . . . 1
1.1.1  Vehiculos aléctricos . . . . . . . . . .. 1

1.1.2  Infraestructura de carga . . . . . . . . . ... 4

1.1.3 Cargadores externos DC . . . . . . . . ... oL 6

1.2 Definicion del problema . . . . . . . . . .. 9
1.3 Hipotesis . . . . . . . 9
1.4 Objetivo general y especificos . . . . . . . . ... 10
2 Convertidores resonantes 11
2.1 Clasificacion de convertidores de conmutacién suave . . . . . . . . . .. .. ... .. 11
2.2 Estructura general de un convertidor con red resonante LLC . . . . .. .. ... .. 11
2.3 Principio de funcionamiento . . . . . . ... ... 12
2.4 Ganancia de voltaje del convertidor . . . . . . . .. ... Lo 13
2.4.1 Ganancia red resonante LLC . . . . . . . .. ... ... ... ... ... ... 14

2.5 Modos de operacion . . . . . . ... e 18
2.5.1 Operacion DCX . . . . . ..o 19
2.5.2  Sobre la frecuencia de resonancia . . . . .. ... 19
2.5.3 Bajo la frecuencia de resonancia . . . . . .. ... 20

2.6 Diseno de un convertidor resonante . . . . . . . ... 20
2.6.1 Parametrosdeentrada . . . . . ... .. ... L 21
2.6.2 Seleccién del puente y rectificador . . . . . ..o o000 21
2.6.3 Ratio de vueltas del transformador . . . . .. ... ... ... L. 23
2.6.4 Ratio de inductancia y factor de calidad . . . . . . ... ... ... ... .. 23
2.6.5 Componentes de la red resonante . . . . .. .. ... L0 24
2.6.6 Seleccion de tiempo muerto . . . . ... 24
2.6.7 Algoritmo de diseno . . . . ... 25



3 Convertidores de potencia parcial

3.1 Aspectos generales . . . ... ..

3.2 Clasificacién de convertidores de potencia parcial . . . . . . . . .. ... ... ...

3.2.1 Convertidor parcial tipo I elevador (SU-I) . . . ... ... ... ... ....
3.2.2  Convertidor parcial tipo I reductor (SD-I) . . . ... .. ... ... ... ..
3.2.3  Convertidor parcial tipo II elevador (SU-II) . . . ... ... ... ... ...
3.2.4 Convertidor parcial tipo II elevador (SD-II) . . . ... ... ... ... ...

4 Topologias estudiadas

4.1 Especificaciones generales del sistema . . . . . . ... ... ...

4.2 Convertidor de una etapa . . . .

4.2.1 Diseno convertidor resonante LLC FB-FB . . . . . . .. . . ... ... ...

4.2.2 Estrategia de control . . .
4.3 Convertidor de dos etapas . . . .
4.3.1 Transformador DC . . . .

4.3.2 Convertidor de potencia parcial . . . . . . . .. ...

4.3.3 Principio de operacion . .

4.3.4 Estrategia de control . . .

5 Simulaciones
5.1 Analisis de pérdidas . . . . . . ..
5.1.1 Pérdidas de conmutacion .

5.1.2  Pérdidas por conduccién .

5.1.3 Pérdidas del nicleo magnético . . . . . . .. ..o Lo

5.2 Modelo de bateria ion-litio . . . .
5.2.1 Modelo pack de baterias .

5.3 Resultados de simulacién . . . . .

5.3.1 Propuesta 1: Convertidor resonante . . . . . . . . . . . . ... ... .....

5.3.2 Propuesta 2: DCX + PPC

6 Conclusiones

vi

27
27
28
29
30
30
31

33
33
34
35
37
38
38
39
40
43

44
44
44
46
47
48
50
o1
52
o7

65



Lista de Tablas

4.1
4.2
4.3
4.4

5.1
5.2
5.3

Especificaciones generales del sistema . . . . . . .. . ... 000 33
Parametros para convertidor resonante LLC FB-FB . . . . .. ... ... ... ... 37
Parametros para transformador DC . . . . . . . .. ... ... ... ... ... .. 39
Pardametros para transformador DC . . . . . . . .. ..o 43
Parametros de la celda ion-litio NCR18650B . . . . . . .. .. .. ... ... .. .. 51
Componentes en convertidor resonante LLC . . . . . . .. .. ... ... ... ... 56
Componentes en convertidor resonante LLC . . . . . . .. .. .. ... ... .. .. 61

vil



Lista de Figuras

1.1
1.2
1.3

1.4

1.5

1.6

2.1
2.2
2.3
24
2.5
2.6

2.7
2.8

2.9
2.10

2.11

Consumo energético en Chile por sector [1]. . . . . .. . ... ... ... 2
Stock de vehiculos eléctricos a lo largo del mundo [2]. . . . .. ... ... L. 3
Estructura general de un cargador de baterias para vehiculos eléctricos. La aislacién
galvanica puede ser provista en baja frecuencia (a) o en alta frecuencia (b). [4] . . . 5
Topologias para la carga de vehiculos eléctricos. (a) Cargador dedicado a bordo.
(b) Cargador integrado a bordo. (c¢) Carga inaldmbrica. (d) Carga de DC externa.
(e) Cambio o sustitucién de bateria. [4] . . . . . .. ... Lo 6
Cargadores externos DC de alta potencia. a) ABB Terra 53/54 50-kW Fast Charger,
b) ABB Terra HP 150-kW High-Power Charger, ¢) Tesla V2 Supercharger, d)
Porsche Modular Fast Charging Park A, e) Porsche Modular Fast Charging Park

B, f) ENERCON E-charger 600. [3] . . . . . . .. ... .. ... ... ..., 7
Pérdidas. (a) Convertidor resonante LLC. (b) Convertidor de dos etapas. . . . . . . 9
Conmutacién suave v/s dura. . . . . . ... Lo o 12
Estructura general de un convertidor resonante LLC. . . . . . . . . ... ... ... 13
Operacién de convertidor resonante LLC. . . . . . . . .. . ... ... .. .. .... 13
Circuito resonante equivalente. . . . . . . . . . . ... Lo 15
Ganancia para diferentes valores del factor de calidad Q. . . . . . . ... ... ... 16

Ganancia de voltaje v/s frecuencia normalizada para diferentes valores de m. (a) m
=3. (b)m=6. (¢c)m=10. (d)m=15. . . . . ... ... 17
Modos de operacién del convertidor. [13] . . . . .. .. ..o oL 18
Senales para diferentes modos de operacién. (a) DCX. (b) Bajo frecuencia de reso-
nante. (c) Sobre frecuencia resonante. [13] . . . . . .. ... 0oL L 20
Tipos de puentes inversores. a) Inversor puente completo. b) Inversor medio puente. 22
Tipos de rectificadores. a) Rectificador puente completo. b) Rectificador onda
completa. . . ... 23
Algoritmo de disenio convertidor resonante LLC. [19] . . . .. . .. ... ... ... 26

Viil



3.1

3.2

3.3

4.1
4.2
4.3
4.4
4.5
4.6
4.7

4.8

5.1
5.2
2.3
5.4
5.5
5.6
5.7
5.8
5.9
5.10
5.11
5.12
5.13
5.14
5.15
5.16
5.17

Concepto de convertidor parcial. (a) Convertidor de potencia total. (b) Convertidor
de potencia parcial. . . . . . ... 28
Tipos de convertidores de potencia parcial. (a) Tipo I elevador (SU-I). (b) Tipo I
reductor (SD-I). (¢) Tipo II elevador (SU-II). (d) Tipo II reductor (SD-II) . . . . . 29
Ratio de potencia parcial v/s ganancia de voltaje por tipo de convertidor. (a) Tipo
I elevador (SU-I). (b) Tipo I reductor (SD-I). (c¢) Tipo II elevador (SU-II). (d) Tipo

IT reductor (SD-II) . . . . . . . . o 31
Topologias posibles para convertidor resonante LLC. . . . . . ... ... ... ... 35
Topologia de un convertidor resonante LLC FB-FB. . . . . . .. .. ... ... ... 36
Esquema control empleado para convertidor LLC. . . . . . ... ... ... .. ... 38
Ratio de conversion de PPC tipo I y II, considerando V;,, = 750V. . . . . . . .. .. 39
PPC step-down Tipo Il FB-FB. . . . . . . . . .. ... ... ... ... ....... 40
Senales de interruptores en PS-PWM. . . . . . . . . ... oL 41
Circuitos equivalentes para cada intervalo. (a) Intervalo I. (b) Intervalo II. (c)

Intervalo III. (d) Intervalo IV. . . . . . . .. .. o o 42
Esquema de control empleado para PPC. . . . . . . . ... ... ... ... ..., . 43
Pérdidas. (a) Convertidor resonante LLC. (b) Convertidor de dos etapas. . . . . . . 45
Voltaje de la baterfa en funcién del SoC [45]. . . . . . . .. .. ... ... 49
Modelo de una celda ion-litio. . . . . . . . . ... Lo 50
Modelo de un pack de celdas ion-litio. . . . . . . . . .. ... ... L. 51
Formas de onda convertidor resonante LLC. . . . . . ... .. ... .. ... .. .. 53
Conmutacion suave en los MOSFET. . . . . . . .. ... .. ... 54
Senales de salida convertidor resonante LLC. . . . . . . . ... ... ... .. .... 54
Perfil de carga para convertidor resonante LLC. . . . . . . ... ... .. ... ... 55

Eficiencia v/s Potencia en convertidor resonante LLC con voltaje de salida constante. 56

Eficiencia v/s Potencia en convertidor resonante LLC con corriente de salida constante. 57
Formas de onda PPC. . . . . .. ... ..o o8
Corriente en semiconductores. . . . . . . .. ..o 59
Senales de salida PPC. . . . . . . ... 0o 60
Perfil de carga para convertidor DCX + PPC. . . . . ... .. ... ... ... ... 61
Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con voltaje de salida constante. 62
Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con corriente de salida constante. 63
Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con voltaje de salida constante,

para distintas frecuencias de conmutacién. . . . . . . .. ... L. 63

1X



5.18 Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con voltaje de salida constante,

para distintos ratios de parcialidad. . . . . . . ... ..o 64

6.1 Eficiencia v/s Potencia con voltaje de salida constante de 425 V, para las distintas
propuestas. . . ... e e e 67
6.2 Eficiencia v/s Potencia con voltaje de salida constante de 400 V, para las distintas
PIopuestas. . . . . ... e e 67
6.3 Eficiencia v/s Potencia con voltaje de salida constante de 375 V, para las distintas

propuestas. . ... .. e e e 68



Abreviaciones

AC
DC
DCX
ZVS
ZCS
SOC
PPC
FPC
ISOP
IPOS
PWM
PI
EV
CC
Ccv
FB
HB

: alternate current

. direct current

: dc-dc transformer

. zero voltage switching

. zero current switching

. state of charge

: partial power converter

. full power converter

. input-series output-parallel
. input-parallel output-series
: pulse width modulation

. proportional-integral coefficients of linear controllers
. electric vehicle

: constant current

. constant voltage

. full bridge

: half bridge

x1



Capitulo 1

Introduccion

1.1 Estado del arte

1.1.1 Vehiculos aléctricos

El uso intensivo de combustibles fésiles ha generado alteraciones ambientales significativas, como
el aumento del efecto invernadero, contribuyendo al calentamiento de la atmodsfera terrestre. Para
abordar este problema, se han establecido acuerdos internacionales con el objetivo de lograr cero
emisiones netas de gases de efecto invernadero, lo que implica alcanzar un equilibrio entre las
emisiones hacia la atmosfera y la capacidad natural de absorcién de la tierra.

Las estadisticas muestran que el sector del transporte, que abarca el desplazamiento de personas
y bienes mediante automoéviles, camiones, trenes, barcos, aviones y otros vehiculos, es una de las
principales fuentes de gases de efecto invernadero. En la Figura 1.1 se muestra la distribucién del
consumo energético de Chile en el ano 2019, y se puede observar como el transporte junto al sector
de industria y mineria son los que més energia consumen en el pais [1].

Las emisiones, provenientes principalmente de la quema de productos derivados del petréleo en
motores de combustion interna, han impulsado la investigacién y desarrollo para migrar hacia un
desarrollo més sostenible y eficiente en la conversién de energia, desarrollo y adopcién de tecnologias
alternativas, siendo los vehiculos eléctricos (EV, por sus siglas en inglés Electric Vehicles) una
respuesta clave a esta problematica.

Las ventajas intrinsecas de los EVs, como la ausencia de emisiones, han contribuido significati-
vamente a la reduccién de la contaminacion en las ciudades y areas donde circulan. Incluso cuando
estos vehiculos se cargan con electricidad proveniente de fuentes de energia renovable, como paneles
fotovoltaicos o turbinas edlicas, las emisiones se vuelven practicamente nulas. Los EVs desempenan
asi un papel clave en la integracién de las energias renovables en la matriz energética. Ademas,

en comparacion con los motores de combustién interna, los EVs son mas eficientes en el uso de
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Figura 1.1: Consumo energético en Chile por sector [1].

energia para el desplazamiento, considerando todas las pérdidas desde la fuente de combustible
hasta las ruedas del vehiculo.

En 2022, la flota de vehiculos eléctricos supero los 25 millones, la Figura 1.2 refleja el crecimiento
exponencial que han tenido estos durante los tltimos anos, con una clara predominancia en China,
Europa y Estados Unidos, y se espera que esta tendencia siga [2].

Los vehiculos modernos comparten un diseno eléctrico similar que consta de una bateria, un
sistema de gestion de la bateria (BMS), un cargador a bordo (OBC), varios convertidores DC-
DC e inversores para el motor. El voltaje de las baterias de los vehiculos eléctricos ha pasado
de 200 V en los primeros modelos a 800 V en los mas recientes. Los OBC estan disenados para
una plataforma de vehiculo concreta, implementando topologias de circuito que pueden ampliarse
a esos voltajes, pero la mayoria de los cargadores de corriente continua ya instalados son para
vehiculos de 400 V, por lo que los vehiculos més nuevos con un voltaje de bateria més alto no se
cargaran completamente o simplemente no se cargaran.

En el periodo comprendido entre 2010 y 2020, la tecnologia y la fabricacién de baterias ex-
perimentaron grandes avances. Las baterias actuales ofrecen mayores densidades de potencia y
energia a una fraccién del precio en que lo hacian en 2010. Como resultado, la mayoria de los

EV disponibles en el mercado de masas tienen autonomias de mas de 320 km, con una capacidad
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Figura 1.2: Stock de vehiculos eléctricos a lo largo del mundo [2].

media de 44 kWh. Sin embargo, este crecimiento de la capacidad ha impuesto importantes retos
relacionados con los cargadores de baterias y las velocidades de carga, ya que los VE actuales no
se cargan tan rapido como cabria esperar cuando se utilizan estaciones de carga convencionales de
50 kW.

En consecuencia, el ecosistema de los EV ha mejorado considerablemente, con baterias mas
baratas y mejores, y una creciente infraestructura piblica de recarga, los tiempos de carga también
se han visto reducido a tan solo 20-30 minutos para 400 km de autonomia, con nuevas reducciones
esperadas. Los avances en la tecnologia de las baterias han permitido aumentar la potencia de
carga de 50 kW a mas de 400 kW [3].

En este escenario, los convertidores presentes en los cargadores de vehiculos eléctricos de-
sempenan un papel esencial. Su funciéon va mas alla de la simple carga, ya que estos componentes
son clave para optimizar la capacidad de carga y la eficiencia energética. Por ende, los conver-
tidores se encuentran actualmente bajo una intensiva investigacion y desarrollo con el objetivo
de superar los desafios existentes y contribuir al avance eficiente y sostenible de la movilidad
eléctrica. Este enfoque activo en la investigacién busca no solo mejorar la infraestructura de carga,
sino también proporcionar soluciones innovadoras que impulsen la aceptacién generalizada de los
vehiculos eléctricos, estableciendo asi un nuevo estandar para la movilidad del futuro.

A pesar de este progreso, la adopcién generalizada de los vehiculos eléctricos atin enfrenta

desafios significativos, siendo la infraestructura de carga uno de los puntos criticos a abordar. La



capacidad de carga y la eficiencia energética de los sistemas de carga son factores cruciales que
afectan directamente la experiencia del usuario y la viabilidad econémica de la electrificacién del
transporte.

En conclusion, la convergencia de preocupaciones medioambientales, la necesidad de reducir
emisiones y la busqueda de soluciones sostenibles esta llevando a una revolucion en la industria
del transporte, donde los vehiculos eléctricos y sus componentes, como los convertidores de carga,

desempenan un papel crucial en el camino hacia una movilidad mas limpia y eficiente.

1.1.2 Infraestructura de carga

El rapido avance de la electrénica de potencia ha permitido desarrollar una infraestructura de carga
de vehiculos eléctricos muy versatil y diversa [4]. Los sistemas de electrénica de potencia utilizados
en la recarga de vehiculos eléctricos se enfrentan a una serie de requisitos simultaneos, como cargar
la bateria de un vehiculo de forma segura, cumplir las normas sobre armonicos de red, eficiencia,
compacidad y fiabilidad. La estructura de la electréonica de potencia de un equipo de alimentacién
de vehiculos eléctricos tipico, como se muestra en la Figura 1.3, se implementa como un sistema de
dos etapas: una etapa rectificadora con correccién del factor de potencia (PFC) conectada a la red
AC, seguida de una etapa DC-DC que realiza la regulacion de voltaje y la corriente de la bateria.
La elevada impedancia en modo comiin (CM) de una etapa de aislamiento galvénico es beneficiosa
para garantizar el cumplimiento de los requisitos de corriente de fuga impuestos por los estandares
internacionales (IEC 61851-23, JEVS G105- 1993, SAE J1772, y UL 2231). Este aislamiento puede
desplegarse a frecuencia de linea (LF) en la entrada de AC del cargador, o a una frecuencia mas
alta (HF) dentro de la etapa DC-DC, dependiendo del compromiso coste/volumen y pérdidas
de potencia que imponga su naturaleza. Actualmente, el aislamiento es casi exclusivamente de
naturaleza inductiva, aunque existen conceptos para el aislamiento capacitivo.

En la Figura 1.4 se muestran las diferentes topologias para carga de VE utilizadas actualmente,

estas son:

e Cargador dedicado a bordo: Corresponde al principal mecanismo de carga, y se efectia
mediante un cargador a bordo (OBC) desarrollado por el fabricante del vehiculo o es-
pecificamente para él. Este OBC puede integrarse en la arquitectura del vehiculo y acceder
a informacion interna, que los fabricantes no revelarian a estaciones de carga de terceros.
Toda la electrénica de potencia se encuentra a bordo y se basa en enchufes domésticos para

permitir potencias de carga de 1 a 22 kW a partir de suministros monofésicos o trifasicos.

e Cargador integrado a bordo: Es una solucién rentable para aumentar las potencias de
carga a bordo, ya que los inversores suelen tener una potencia nominal de entre 30 y 200

kW, lo que los hace competitivos incluso con los cargadores DC externos.
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Figura 1.3: Estructura general de un cargador de baterias para vehiculos eléctricos. La aislacion
galvanica puede ser provista en baja frecuencia (a) o en alta frecuencia (b). [4]

e Carga inalambrica: Es una tecnologia que transfiere energia a través de un acoplamiento
magnético entre un inversor de alta frecuencia (HF') externo y un rectificador HF a bordo. Es
mas segura que los cargadores conectados a la red debido a los posibles riesgos de descarga
eléctrica y a la carga dindmica durante la conduccién. Sin embargo, atin necesita mejoras en

términos de potencia de carga y eficiencia para competir con alternativas bien establecidas.

e Carga externa a DC: El vehiculo expone su bateria al exterior y la mayor parte de la
conversion de energia se realiza externamente, lo que permite mayores potencias de carga sin
necesidad de transportar enormes componentes electrénicos a bordo. En la actualidad, los
cargadores de corriente continua ofrecen potencias de 20 a 350 kW para vehiculos eléctricos
de tamano medio, lo que los hace méas adecuados para la recarga publica que para el uso

doméstico.

e Cambio de bateria: Se ha sugerido como alternativa mas rapida y menos estresante
eléctricamente a la carga rapida. En este caso, toda la conversién de energia se produce

fuera del vehiculo.

De las alternativas de cargas descritas en esta secciéon, este proyecto de titulacion se centrard

en la carga externa a DC.
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Figura 1.4: Topologias para la carga de vehiculos eléctricos. (a) Cargador dedicado a bordo. (b)
Cargador integrado a bordo. (c) Carga inalambrica. (d) Carga de DC externa. (e) Cambio o
sustitucién de bateria. [4]

1.1.3 Cargadores externos DC

Los tultimos avances han permitido la creacién de cargadores réapidos de alta potencia (también
conocidos como cargadores ultrarrapidos). Su diseno estd pensado para suministrar més de 350
kW al paquete de baterias, aunque los EV disponibles actualmente no han alcanzado ese nivel
de potencia de carga. Ademads, esta familia de cargadores pretende ser compatible tanto para las
nuevas generaciones de vehiculos de 800 V, como para sistemas anteriores de 400 V [3].

La mayoria de los fabricantes han logrado esta actualizacién modularizando sus disenios, de esta
manera se ofrecen diferentes proporciones de corriente y voltaje para la misma potencia mediante
la reconfiguracion. Asi, los vehiculos de 400 y 800 V pueden cargarse con alta potencia y mayor
eficiencia con carga parcial.

A continuacién se presentan algunos ejemplos de cargadores DC de alta potencia relevantes en

el mercado actual (Figura 1.5).

e ABB Terra 53/54 [Figura 1.5(a)]: Es la generacién més vendida de cargadores basados en

PEBB (Bloque de construccién de electrénica de potencia). El sistema modular se construye

6



5 x 3 PEBBs to Reach 50 kW for Terra 53/54 Three PEBBs to Reach 150 kW for Terra HP150

a) - d)
’ !
o= 3 = g Wy N ! J_
ac EMI L X T MVac  Isolation Nisy Wey W '['
Grid Fitter i Grid  Transformer =
Single-Phase LLC Resonant Hall Bridge EV Battery Input Filter Active Rectifier ILhr:e-Sh:gnelk EVPBatI:ery
Passive Rectifier with Reconfigurable Output Pack EzEzalEE ac
(Full Bridge/Doubler)
’ b) 13 x 3 PEBBs to Reach 150 kW for Supercharger V2
e)
g H AXX J J
\ = 167 an! 1
MVac Input A L1l J J == =
" i W WY
MVac Input  Distribution Grid F"telghase Shifting 1 o T
. 3 3 EV Batte
Grid Filler - lransformer EV Batt Transformer Three-Phase Boost Buck  Switching p,. &
Single-Phase  Boost Pk Passve  PFC docdc  Matrix
Passive Rectifier PFC Rectifier
) ; - f)
x % i i L ]
J = | A A
L N T W 1 1 Jok gk +4
"J:l T = S L L=
/ . o J'J L T T i T =
MVACIput A || ¥ lf  EX EEX L . | % an & i
ri ilter T Y= — o
Phase-Shifting| | & % x B EV Battery GridFilter
[aichney Pack Three-Phase Galvanically Isolated do-dc ~ Switching EV Battery
Vienna Rectifier Three-Level Switching Active rectifier Matrix Pack

Buck Matrix

Figura 1.5: Cargadores externos DC de alta potencia. a) ABB Terra 53/54 50-kW Fast Charger,
b) ABB Terra HP 150-kW High-Power Charger, c¢) Tesla V2 Supercharger, d) Porsche Modular
Fast Charging Park A, e) Porsche Modular Fast Charging Park B, f) ENERCON E-charger 600.

3]

replicando varias veces el mismo circuito, donde el niimero de etapas activas cambia segin

los requisitos de salida.

Para cumplir los requisitos de aislamiento y ofrecer niveles de potencia mas elevados, una
estructura alternativa presenta una etapa DC-DC aislada basada en un convertidor LLC
(inductor-inductor-condensador) de medio puente [5]. El LLC de tres canales incluye un
rectificador secundario reconfigurable, que permite la interconexion con vehiculos de 400 y
800 V, ya que funciona como un puente completo normal y como un duplicador de tensién

cerrando el interruptor S, de la serie 54, que presenta un rendimiento maximo del 95%.

e ABB Terra HP [Figura 1.5(b)]: Estos cargadores alcanzan 150 kW por gabinete, en donde
cada uno de estos se basan en médulos de 50 kW, que presentan un aislamiento galvanico
de baja frecuencia y una eficiencia del 94% a plena carga. Para alcanzar mayores niveles de
potencia, esta unidad es repetida varias veces hasta alcanzar un maximo de 600 kW para

autobuses y vehiculos mas grandes [6].

e Tesla V2 Supercharger [Figura 1.5(c)]: Otro ejemplo de modularidad es la red de super-
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carga de Tesla, basados en los OBC de los modelos S y X [7]. El circuito de conversién de
potencia en dos etapas implica un puente pasivo monofasico por canal con un PFC, seguido
de un puente completo phase shifted para alimentar correctamente la bateria. Esta estruc-
tura, utilizada en las dos primeras versiones de la red de supercarga, facilita entradas AC
monofasicas y trifasicas con sus respectivos ratios de carga. Una combinacion de 13 unidades
en un solo gabinete es capaz de cargar un solo vehiculo con hasta 150 kW, con una eficiencia
documentada de 92% [8].

Porsche Modular Fast Charging Park A y B [Figura 1.5(d) y 1.5(e)]: Porsche es
otra compania que ha decidido promover esta tendencia. Con su arquitectura de 800 V
present6 una infraestructura de carga rapida modular que puede verse ampliada aumentando
el nimero de PEBB. El cargador implementa el aislamiento galvanico en la entrada a través
de un transformador de red, que puede alimentarse desde voltaje medio. La calidad del
suministro eléctrico del lado de la red puede ser mejorada gracias a un transformador de
desplazamiento de fase. Rectificadores posteriores con suficiente correccién del factor de
potencia generan un bus DC aislado de alto voltaje, que es reducido por las etapas de salida

buck que aseguran un bajo ripple en la corriente, en contraste con otras topologias.

La estructura [Figura 1.5(d)] parece flexible para futuros desarrollos, y con el tiempo podria
desplazar el aislamiento a la etapa DC-DC o combinar ambas [9]. Alternativamente, se han
informado implementaciones que utilizan un rectificador Vienna para adaptar las estaciones
de carga dependiendo de requisitos del sitio [10]. Esta estructura alternativa corresponde a la
Figura 1.5(e), donde la estructura diferente del enlace DC permite modificar el convertidor de
carga de la bateria en un convertidor buck de tres niveles, mejorando atin mas el ripple en la
corriente de salida. El sistema tiene aislamiento galvanico de alta frecuencia para garantizar
su compacidad, lo que también eleva a tierra la bateria interna al mismo potencial eléctrico

que el vehiculo, lo que presenta una eficiencia méxima del 98%.

ENERCON E-charger 600 [Figura 1.5(f)]: Esta topologia también presenta un alto nivel
de modularidad: Las etapas de rectificacion activa son construidas usando médulos de 60
kW, mientras que la etapa DC-DC incluye de 6 a 12 canales aislados galvanicamente basados
en un puente completo resonante [11]. Mediante una matriz de conmutacion, el E-charger
600 puede alimentar hasta cuatro puntos de carga de 350 kW, con una potencia acumulada
de 600 kW. Una de las principales caracteristicas de esta estructura es la funcionalidad de
servicio de red del rectificador, que permite una solucién sofisticada a la carga de VE, que a

la vez contribuye a la estabilidad de la red. El diseno tiene una eficiencia reportada del 94%.
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Figura 1.6: Pérdidas. (a) Convertidor resonante LLC. (b) Convertidor de dos etapas.

1.2 Definicién del problema

Durante los ultimos anos, ha sido tema de investigacién la implementacion de convertidores de
potencia parcial en los cargadores externos DC para EV, sobre todo en topologias de dos etapas
como post-regulacion. Los convertidores de potencia parcial presentan la ventaja de operar con
solo una fraccién de la potencia total del sistema, lo que reduce la carga de este y aumenta la
eficiencia total.

Por otro lado, un tipo de convertidor ampliamente estudiado en aplicaciones de EV es el
convertidor resonante LLC, cuya principal caracteristica es su operacién en lazo abierto como

transformador DC (DCX).

1.3 Hipodtesis

Es posible que un convertidor de dos etapas, formado por un DCX y un convertidor de poten-
cia parcial encargado de la post-regulacion, sea mas eficiente que un convertidor resonante LLC

convencional, a pesar de tener el doble de componentes.



1.4 Objetivo general y especificos

Bajo el contexto previamente mencionado, el objetivo general es dimensionar, disenar, modelar y
simular estas dos propuestas de convertidores: un convertidor resonante LLC y un convertidor de
dos etapas compuesto por un DCX y un PPC, tal como se muestra en la Figura 1.6. Dentro de

este proposito, se pueden identificar los siguientes objetivos especificos:

e Estudiar en profundidad ambas topologias, para poder identificar ventajas y desventajas en

el contexto mencionado.

e Dimensionar y modelar sistemas (potencias, corrientes, voltajes, pardmetros, etc.), y disenar

las etapas de control.
e Verificar mediante simulaciones el funcionamiento de ambas propuestas de circuitos.

e Evaluar a través de simulacion las distintas senales de los circuitos, con el fin de poder sacar

conclusiones sobre su eficiencia.
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Capitulo 2

Convertidores resonantes

2.1 Clasificacion de convertidores de conmutacion suave

Las pérdidas derivadas de la conmutacion en los semiconductores de potencia han emergido como
un desafio a resolver, ya que pueden ejercer una influencia significativa en la eficiencia de la con-
version. Durante las conmutaciones, tanto el voltaje como la corriente a través de los interruptores
de potencia dependen de los parametros de los interruptores y de la configuracién del circuito
conectado a ellos.

Con el fin de reducir las pérdidas de potencias asociadas a la conmutacion, se han desarrol-
lado nuevas estrategias que buscan disminuir tanto el voltaje como la corriente a través de los
interruptores de semiconductores. La técnica de conmutacion suave obliga al dispositivo a encen-
derse o apagarse en cero corriente o voltaje, conocido como conmutacién de voltaje cero (ZVS) o
conmutacién de corriente cero (ZCS), dependiendo de la senal eléctrica que se mantenga en cero.
Al contrario, el método de conmutacién dura se limita a aprovechar la capacidad intrinseca del
dispositivo, generando mayores pérdidas por conmutacion y tensiones eléctricas en los dispositivos.
La Figura 2.1 ilustra de manera grafica la disminucién de las pérdidas de potencia por conmutacién

al optar por la conmutacién suave en comparacién con el enfoque de conmutacién dura.

2.2 Estructura general de un convertidor con red reso-
nante LLC

La Figura 2.2 muestra una configuracién de convertidor con red resonante LL.C de puente completo,
muy tipica en aplicaciones de alta densidad de potencia. Si bien esta configuracién no es tnica y

puede ser de varias maneras, todas comparten una misma estructura.

e Etapa inversora: Convertidor DC-AC encargado de suministrar un voltaje de onda cuadrada

11
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Figura 2.1: Conmutacion suave v/s dura.

a la red resonante. Esto se logra haciendo conmutar los switches, los cuales operan con un
ciclo de trabajo del 50%, mientras que la ganancia de voltaje es procesada por un VCO, el
cual relaciona la frecuencia de conmutacion con el voltaje de salida, como se discutira mas

adelante.

e Transformador y red resonante: Consiste en un arreglo de elementos reactivos. En este
caso se cuenta con un condensador e inductor resonante, C, y L, respectivamente, ambos en
serie, y la inductancia de magnetizacién del transformador L,,, en paralelo. La frecuencia
de resonancia del sistema esta definida por estos tres elementos, y por lo general ronda las
centenas de kHz. Operar a una frecuencia de conmutacién tan alta presenta la ventaja de
reducir el tamano del convertidor, ademas de las ventajas tipicas de un transformador, como
lo son la aislacién galvéanica, o el establecer el ratio de vueltas para obtener un ratio de

voltaje especifico.

e Etapa rectificadora: Convertidor AC-DC, generalmente de componentes pasivos, ya sea
de puente completo o medio puente, aunque también puede ser con componentes activos si
es que se requiere bi direccionalidad en el flujo de potencia. En esta etapa también se incluye

el filtro para obtener el voltaje de salida DC.

2.3 Principio de funcionamiento

El anélisis del convertidor resonante LLC depende directamente del comportamiento de la red

resonante. Cuando la frecuencia de conmutacion es cercana a la frecuencia resonante, la impedancia
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Figura 2.3: Operacion de convertidor resonante LLC.

de esta red es minima y se puede lograr un mejor rendimiento y mayor eficiencia. Esto se debe a
que la mayor parte de la potencia de entrada se entrega a la etapa de salida.

En la figura 2.3 muestra las formas de ondas de las principales senales en un convertidor
resonante LLC de puente completo (FB-FB). Estas senales fueron obtenidas con una frecuencia
de conmutacién igual a la frecuencia de resonancia de la red (fs, = f.). En esta figura se puede

ver que la corriente de resonancia por L, es cercana a una sinusoidal pura, lo que permite obtener

una conmutacién suave.

2.4 Ganancia de voltaje del convertidor

La ganancia total del convertidor que relaciona el voltaje de entrada V;, con el voltaje de salida

V,ut depende de tres factores, como se define en la ecuacion 2.1.
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G, = “//f = Gp-Gr-Gr(Q,m, F,) (2.1)

En donde:

e Ganancia del inversor Gg: Corresponde a la ganancia propia del puente inversor y tiene dos
valores posibles.
(2.2)

G { 1, si el inversor es puente completo
B p—

%, si el inversor es de medio puente

e Ratio del transformador G: Corresponde al ratio de vueltas que presenta el transformador,

por lo que es un componente fijo.

N, 1
Gr="2=_—_ 2.3
4 N, N (23)

e Ganancia de la red resonante LLC Gg: Es la inica ganancia variable, y puede ser expresada
como una funcién de tres parametros: Factor de calidad @), ratio de inductancia m y la

frecuencia normalizada F,.

2.4.1 Ganancia red resonante LLC

La ganancia de la red resonante puede ser obtenida analizando el circuito equivalente mostrado en
la figura 2.4, del cual se puede extraer, y siguiendo lo indicado en [13], la funcién de transferencia

que esta dada por la ecuacién 2.4.

V;)ut(s)
Vin(s)

_ F2(m —1) (2.4)

- F2 =12 4 Far (F2 =17 (m— 12 @2

GR(Q7m7Fm> - ’

En donde:

e F, corresponde a la frecuencia normalizada (ecuacién 2.5) y es igual a la divisién entre la
frecuencia de conmutaciéon f,, y la frecuencia de resonancia f,., teniendo que cuando estos

dos parametros son iguales, F, = 1. La frecuencia de resonancia esta definida por la ecuacion

2.6. ;
F, = 7 (2.5)
[r ! (2.6)

- 2/ L, - C,

Destacar también que F, corresponde al pardametro de control para regular el voltaje del

convertidor.
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Figura 2.4: Circuito resonante equivalente.

e () corresponde al factor de calidad definido por la ecuacion 2.7, que depende de la carga de
salida y determina el comportamiento de ganancia de la red resonante LLC con respecto a

la frecuencia de conmutacion fg,. Una carga elevada (resistencia de carga baja) significa un

valor alto de Q.
\/L./C.,
Q= —/ (2.7)

e m corresponde al ratio de inductancia, el cual relaciona la inductancia total con la inductancia

del primario. Esta se define por la ecuacién 2.8.

L+ L

m I

(2.8)

e R, corresponde a la carga resistiva reflejada al lado primario del transformador como se

muestra en la figura 2.4. Esta se calcula a partir de la ecuacién 2.9

8 (N,\* V2
Rac:ﬁ(ﬁp) F (29)

Para mostrar como se comporta la ganancia de la red resonante, se puede graficar la ecuacién

2.4 con la frecuencia de conmutacién normalizada para diferentes valores del factor de calidad (Q),

como se muestra en la Figura 2.5.

En la Figura 2.5 se observa que las curvas con un factor de calidad méas bajo corresponden

a operaciones con cargas mas ligeras, mientras que las curvas con factor de calidad mas altas

representan cargas mdas pesadas. También se nota que todas las curvas de Q (condiciones de

carga) se cruzan en el punto de frecuencia resonante (en F, =1 o f; = f,) y tienen una ganancia
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Figura 2.5: Ganancia para diferentes valores del factor de calidad Q.

unitaria. Operar el convertidor resonante en este punto de operacién se conoce como transformador
DC-DC (DCX). Este modo de operacién presenta una serie de ventajas que se discutirdn en la
siguiente seccién.

La figura también muestra que todas las curvas de ganancia tienen picos que definen el limite
entre las impedancias inductivas y capacitivas de la red resonante. El objetivo de definir ambas
regiones es mantener una operacién inductiva en todo el rango de voltaje de entrada y corriente
de carga, evitando caer en la region de operacién capacitiva. Esta exigencia se debe a que el Zero
Voltage Switching (ZVS) solo se logra en la regién inductiva. Ademds, la operacién capacitiva
implica que la corriente precede al voltaje, lo que significa que la corriente en el MOSFET cambiara
de direccion antes de que este se apague. Luego, después de que el MOSFET se apague, la corriente
de recuperacion inversa fluird a través del diodo, lo que causara una conmutacion brusca una vez
que el otro MOSFET en el puente se encienda, lo que a su vez provocara pérdidas y ruido de

recuperacion inversa, asi como posibles picos de corriente elevada y falla del dispositivo.
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Figura 2.6: Ganancia de voltaje v/s frecuencia normalizada para diferentes valores de m. (a) m =
3. (b) m =6. (¢c) m =10. (d) m = 15.

El comportamiento de la funcién de ganancia de voltaje de la red resonante también depende del
ratio total de inductancia m. Segun la ecuacion 2.8, el valor de m estd definido por las componentes
L,y L, y no cambia con la operacién del convertidor LLC. Un valor alto del inductor de fuga del
transformador (o inductor resonante L,) puede influir y limitar la eleccién del ratio m. Un valor
mas bajo de m conduce a una corriente de magnetizaciéon mas alta circulando en el lado primario.
La Figura 2.6 ilustra varios casos posibles para diferentes valores de m. Cada gréafico esta definido
por un valor fijo de la relacién de inductancia (m = 3, 6, 10 y 15) y muestra diferentes valores de
Q.

Con lo descrito anteriormente es posible concluir que:

e Para un valor dado de m, aumentar el valor de QQ contrae la curva. Esta condicién estrecha

el ancho de banda de frecuencia operativa con una ganancia de voltaje mas baja.
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Figura 2.7: Modos de operacién del convertidor. [13]

e Para un valor dado de Q, disminuir el valor de m da como resultado una ganancia mas alta
con un rango de frecuencia mas delgado, obteniendo una regulacion mas flexible. Por el
contrario, un valor de m mas alto implica una inductancia de magnetizacion més alta, lo que

disminuye la corriente de magnetizacién, obteniendo una mayor eficiencia.

2.5 Modos de operacion

Dado que la ganancia de la red LLC esta modulada en frecuencia, el convertidor puede operar en

tres modos segun las condiciones de voltaje de entrada y corriente de carga, como muestran en las

Figuras 2.7 y 2.8, estos son:

e Operacion DCX (fg = fr)
e Sobre la frecuencia de resonancia (fg, > f)

e Bajo la frecuencia de resonancia (fg, < f)
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2.5.1 Operacion DCX

La utilizacién del convertidor resonante LLC como transformador DC-DC (DCX) representa la
opcién mas idonea para alcanzar la maxima eficiencia en la conversion, como se muestra en la
Figura 2.5, la cual exhibe la caracteristica tipica de ganancia de voltaje de un convertidor resonante
LLC. La operacién se fundamenta en el punto de operaciéon de DCX, enfocandose en obtener el
rendimiento éptimo [12].

Como se discuti6 anteriormente, la ganancia de voltaje varia segin la frecuencia de conmutacién
para diferentes cargas de salida (curvas Q). Cuando la carga es baja, y por ende el factor de calidad
es bajo también, el pico de ganancia se aleja hacia la izquierda a una frecuencia menor que la de
resonancia. Al contrario, a medida que la carga aumenta, el pico maximo de voltaje se desplaza
hacia la frecuencia resonante f,.. Es importante destacar que cada vez que cambia la carga de
salida (R,), se obtiene una nueva curva de factor de calidad Q.

Como se puede observar en las Figuras 2.5 y 2.6, independientemente de los valores de la
relacién de inductancia m y el factor de calidad @, toda la familia de curvas converge a (F,, Gg)
= (1, 1). A medida que cambia la carga, el convertidor puede mantener la misma ganancia de
voltaje sin regular la tension de salida. En la operacion resonante f, = fs,,, se obtiene una ganancia
unitaria y se logra la conmutacion suave ZVS y ZCS sin regulaciéon de la tensién de salida. Por
lo tanto, el convertidor resonante puede optimizarse para operar en un punto independiente de la
carga. En la misma curva Q y sin operar en el punto resonante, el comportamiento del convertidor
resonante LL.C se vuelve dependiente de la carga.

El convertidor resonante DCX-LLC se basa en las siguientes caracteristicas:

e Mantener una relacion de conversion definida.

e Operar en lazo abierto.

2.5.2 Sobre la frecuencia de resonancia

Cuando la frecuencia de conmutacion es mayor a la frecuencia de resonancia, cada mitad del ciclo
de conmutacién contiene una operacién parcial que proporciona potencia a la carga, similar a la
operacién de frecuencia resonante. Sin embargo, difiere en que el ciclo resonante no se completa y
es interrumpido por el inicio de la otra mitad del ciclo de conmutacién. Por lo tanto, los MOSFET
primarios experimentan mayores pérdidas de apagado, y los diodos rectificadores secundarios tienen
conmutacion dura.

El convertidor opera en este modo con voltajes de entrada mas altos, donde se requiere una

operacién de reduccion de voltaje o buck.
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2.5.3 Bajo la frecuencia de resonancia

Cuando la frecuencia de conmutacién es menor a la frecuencia de resonancia, cada mitad del ciclo de
conmutacion contiene una operacién de entrega de potencia. En el momento en que se completa el
ciclo resonante y la corriente del inductor resonante L, alcanza la corriente magnetizante, comienza
la operacion de rueda libre y continuia hasta el final de la mitad del ciclo de conmutacién. Por lo
tanto, el lado primario experimenta mayores pérdidas de conduccién debido a la energia circulante.

El convertidor opera en este modo con voltajes de entrada més bajos, donde se requiere una

operacion de aumento de voltaje o boost.

2.6 Diseno de un convertidor resonante

El proceso de diseno se convierte en un desafio importante debido principalmente a que los valores
de los componentes afectan varios parametros relacionados con los convertidores resonantes LLC.
En la literatura es posible encontrar diferentes estrategias y algoritmos para disenar este tipo de
convertidores ([13] - [15]). Con base en el andlisis anterior y en la bibliografia estudiada, se propone
un diseno paso a paso de un convertidor resonante LLC, teniendo en cuenta algunas consideraciones

generales:

e Kl diseno del convertidor resonante LLC se enfoca en el punto DCX.
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e El diseno aborda tnicamente los parametros de la red resonante LLC y el ajuste del tiempo

muerto.

e Se considera una configuracién de puente completo como rectificador de salida.

2.6.1 Parametros de entrada

Para poder calcular los componentes del tanque resonante, primero es necesario definir algunos

parametros del convertidor, estos son:

e Voltaje de entrada (V;,)
e Voltaje de salida (V)
e Potencia de salida (P,,;)

e Frecuencia resontante (f;)

Los voltajes de entrada y salida son necesarios para determinar la relacién de transformacion
del transformador. La potencia de salida ayuda a elegir el factor de calidad Q correcto en la
caracteristica de la curva. Finalmente, con la frecuencia resonante seleccionada, se pueden disenar
el condensador y la bobina resonantes.

En cuanto a la frecuencia seleccionada, un valor mas bajo conduce a componentes mas volumi-
nosos, mientras que una frecuencia mas alta hace que los beneficios del convertidor resonante LLC
sean mas pronunciados, sin embargo, una operacién a alta frecuencia también puede afectar el
comportamiento de la capacitancia parasita de los interruptores de potencia [14]. Otros factores,
como la disponibilidad de componentes, costos adicionales asociados y pérdidas magnéticas en
el nucleo pueden limitar la operacion a frecuencias elevadas. De hecho, el convertidor resonante
DCX-LLC puede operar en condiciones adecuadas por encima de los 100 kHz. Por ejemplo, se
ha propuesto un convertidor resonante LLC de 200 kHz [16], de 500 kHz [17], e incluso [18] ha

propuesto un convertidor resonante LLC de 1 MHz.

2.6.2 Seleccién del puente y rectificador

Un paso importante para lograr un rendimiento 6ptimo del convertidor es la seleccién de circuitos
de puente y rectificador adecuados. La Figura 2.9 muestra las topologias para el inversor de medio
puente y puente completo. Respecto a estas opciones, cabe mencionar que la corriente rms de un
inversor medio puente es el doble de la corriente en un inversor puente completo. Por consiguiente,

la corriente rms al cuadrado serd 4 veces mayor en medio puente que en puente completo. Por lo
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Figura 2.9: Tipos de puentes inversores. a) Inversor puente completo. b) Inversor medio puente.

tanto, el total de pérdidas por conduccién en los MOSFET del inversor medio puente es el doble
comparado con la opcién puente completo.

Aunque un medio puente requiere la mitad del nimero de vueltas primarias y, por lo tanto,
la mitad de la resistencia del devanado primario para obtener la misma ganancia de voltaje y
oscilacion de flujo, las pérdidas primarias en el cobre siguen siendo el doble en comparaciéon con
un puente completo, debido a que la corriente rms al cuadrado es cuatro veces mayor.

Por lo anterior, se recomiendan topologias de conmutaciéon de puente completo en aplicaciones
donde las corrientes primarias son altas y dominan las pérdidas de conduccion.

La Figura 2.10 muestra las topologias de rectificadores de onda completa y puente completo.
Un rectificador de onda completa requiere diodos con el doble de voltaje que un rectificador de
puente completo, pero solo tiene dos diodos, mientras que un rectificador de puente completo tiene
cuatro diodos. Dado que cada diodo en ambos circuitos rectificadores tiene la misma corriente
promedio, las pérdidas totales por conduccién de los diodos de un rectificador de onda completa
son sélo la mitad de las de un rectificador de puente completo.

Un rectificador de onda completa tiene dos devanados secundarios, por lo que para la misma
area de devanado y el doble de resistencia, cada devanado de un rectificador de onda completa
transporta una corriente rms que es /0.5 de la corriente rms del circuito de puente completo.
Las pérdidas de cobre en el devanado secundario de un rectificador de onda completa se duplican
en comparacién con un rectificador de puente completo.

En aplicaciones de alta tensiéon de salida, los rectificadores de puente completo tienen la ventaja
de que podemos utilizar diodos con la mitad de tensién nominal respecto a los rectificadores de
onda completa. En aplicaciones de baja tensién de salida y alta corriente, el rectificador de onda
completa es mas comun debido a su menor pérdida de conduccién general y menor niimero y costo

de componentes.
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Figura 2.10: Tipos de rectificadores. a) Rectificador puente completo. b) Rectificador onda
completa.

2.6.3 Ratio de vueltas del transformador

La relacién de vueltas del transformador debe seleccionarse en funcién de la frecuencia de reso-
nancia. Por lo tanto, la ganancia del tanque resonante (Gg) del LLC debe evaluarse en F, = 1
y no afecta la ganancia general del convertidor. Si el puente es medio puente o puente completo,
la ganancia (Gpg) de la topologia del inversor puede ser 1/2 o 1, respectivamente. Finalmente,
la relacion de vueltas del transformador se puede calcular mediante la ecuacion 2.10 y depende

directamente del voltaje de entrada, el voltaje de salida y las topologias de inversor utilizadas.

N=GGp-

Yoo G (Fom. Q) (2.10)

‘/out F,=1

2.6.4 Ratio de inductancia y factor de calidad

El factor de inductancia m puede estar limitado por transformadores de alta frecuencia, debido
a que la inductancia de campo y la inductancia resonante generalmente las proporcionan compo-
nentes de aislamiento y es deseable no agregar componentes adicionales. Para el funcionamiento
DCX, valores mayores de m acercan el punto méaximo a la frecuencia normalizada del dispositivo,
como se muestra en la Figura 2.6. Se pueden utilizar diferentes criterios para seleccionar el factor
de calidad Q y el factor de inductancia m. En esta herramienta de diseno, seleccione la curva de
valor de acuerdo con la ganancia unitaria Gg = 1 como la ganancia maxima de voltaje de CC en
F,=1.
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2.6.5 Componentes de la red resonante

Una vez elegidos los valores de Q y m, el condensador resonante y el inductor resonante se pueden
encontrar usando las ecuaciones 2.11 y 2.12, respectivamente. La inductancia de magnetizacion se

puede obtener mediante la féormula de transmision del coeficiente de inductancia 2.13.

1

CT N 27Tfsw : Rac ' Q <211>

[o—— 1 (2.12)
T (27Tfsw)2 . Cr '
Lon = Ly(m — 1) (2.13)

2.6.6 Seleccién de tiempo muerto

Otro punto a considerar al disenar este tipo de convertidor es el tiempo muerto, en donde la
corriente de magnetizacion es igual a la corriente de resonancia y pasa a través de la capacitancia
parasita de los semiconductores de potencia, cargandolos y descargandolos para asegurar una
tecnologia de conmutacion suave. La inductancia de magnetizaciéon L,, actiia como una fuente
de corriente que proporciona suficiente energia durante el tiempo muerto entre transiciones de
los semiconductores. La capacitancia fuente-drenaje (Cys) se convierte entonces en un nuevo
parametro de diseno que debe evaluarse a partir de la hoja de datos del MOSFET. Un valor
de nivel més bajo al picofaradio en la capacitancia de salida del MOSFET permite técnicas de
conmutacién de voltaje cero més sencillas. Segun [14], las condiciones para que un convertidor
DCX-LLC obtenga suficiente tiempo muerto de conmutacion se expresan mediante la ecuacion
2.14.

te > 16+ Coy - fow Lum (2.14)
En donde:
e L., Inductancia de magnetizacién [H]
e C,, Capacitancia equivalente = 2 - Cy4[F]
e ¢y Tiempo muerto [s]

e f. Frecuencia de conmutacién [Hz]
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2.6.7 Algoritmo de diseno

A partir de todos los puntos anteriormente mencionados, se propone el siguiente algoritmo para
disenar el convertidor resonante LLC, el cual consiste en una guia paso a paso, como se observa
en la figura 2.11. Si luego de calcular todos los parametros no se logra la conmutacién a voltaje
cero, se puede elegir un nuevo factor de calidad y ratio de inductancia y volver a calcular los
parametros del convertidor. Una inductancia de magnetizacién méas pequena puede aumentar la
corriente de magnetizacién para descargar correctamente los condensadores de drenaje a fuente de
los MOSFETSs durante el tiempo muerto seleccionado, sin embargo, realizar un cambio fisico en el
circuito, como es modificar L,,, supone una gran dificultad en esta tarea. Una forma alternativa de
corregir este problema es ajustar el tiempo muerto hasta lograr una conmutacién suave, teniendo
en cuenta que un tiempo excesivo resulta en una eficiencia menor, dado que la transferencia de
potencia se detiene.

Un punto importante a aclarar es que la guia de diseno propuesta es un diseno tedérico paso
a paso basado en los valores ideales de los componentes del convertidor resonante LLC, pero hay
problemas practicos que no se han considerado, especialmente en relaciéon con el transformador de
alta frecuencia. El transformador es un elemento critico de diseno, ya que no es facil encontrar
un componente comercial con valores especificos de la inductancia de fuga como la inductancia
resonante L,, la inductancia de magnetizacion L,,, la relacién de conversiéon N y la frecuencia
de resonancia f,.. Por lo tanto, no hay suficientes grados de libertad como propone el diseno, a
menos que se considere un transformador hecho a mano con los valores especificos calculados. La
inductancia de magnetizacion L,, es un valor de componente dado por el niicleo del transformador
y no se puede cambiar mediante una inductancia externa. Una alternativa es agregar una in-
ductancia resonante adicional en serie con la inductancia de fuga para alcanzar un valor calculado
especifico, pero las pérdidas magnéticas y parasitas adicionales podrian convertirse en un problema

a considerar.
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Figura 2.11: Algoritmo de diseno convertidor resonante LLC. [19]
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Capitulo 3
Convertidores de potencia parcial

En el siguiente capitulo se presenta un resumen de tipos de convertidores DC-DC de potencia

parcial.

3.1 Aspectos generales

A diferencia de los convertidores tradicionales de potencia total (FPC), que trabajan procesando
toda la potencia entregada por la fuente, los convertidores de potencia parcial (PPC) se disenian
como una interconexion de convertidores, de tal manera que trabajan solo con una fraccion de la
potencia de entrada del sistema, mientras que la potencia restante es enviada directamente a la
carga (Figura 3.1).

En el caso de un FPC, la eficiencia del convertidor 7. es directamente igual a la eficiencia total

de la etapa de conversion ng, y equivale a:

I
P

Por otro lado, en un PPC, la potencia de salida P, se forma por la potencia de paso directo

Ns =MNe = (31)

Py, v la potencia que opera el convertidor P,., esto equivale a:

Po_(-Pi _Ppc) Ppc'nc

. = = 3.2
=5 2 (3.2)
La cual se puede reducir a:
P
s =1— Pei — . 3.3
1 Pm( Tle) (3.3)

En la ecuacion 3.3 se puede observar como la eficiencia de un PPC depende de la relacion entre

la potencia procesada por este y la potencia de entrada. Este concepto se conoce como ratio de
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Figura 3.1: Concepto de convertidor parcial. (a) Convertidor de potencia total. (b) Convertidor
de potencia parcial.

parcialidad, y se define como:

Bpe
Ky = 5~ (3.4)

Respecto a K, se pueden precisar los siguientes puntos:
e Un convertidor se dice que es parcial cuando este parametro K, es menor a 1.

e La eficiencia de este convertidor aumenta cuando K, disminuye, dado que el convertidor

procesa menos potencia.

3.2 Clasificacion de convertidores de potencia parcial

Dependiendo del esquema de interconexion, es posible distinguir dos tipos de PPC, referenciados

tipicamente como:
e Tipo I: Entrada en paralelo y salida en serie (IPOS).
e Tipo II: Entrada en serie y salida en paralelo (ISOP).

Ademas, definiendo la ganancia en voltaje DC-DC G, segtn:

v,
Go=1; (3.5)

Donde V;,, y V, son los voltajes de entrada y salida respectivamente. Con GG, < 1, el convertidor

estd operando como reductor o step down (SD), y con G, > 1, el convertidor esté operando como
elevador o step up (SU).

En la figura 3.2 se pueden observar los diferentes tipos de PPC mencionados anteriormente.
Es importante mencionar que estos convertidores, a pesar de incluir un transformador (obligatorio

para evitar corto circuito), resultan en convertidores sin aislamiento galvénico.
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Figura 3.2: Tipos de convertidores de potencia parcial. (a) Tipo I elevador (SU-I). (b) Tipo I
reductor (SD-I). (c¢) Tipo II elevador (SU-II). (d) Tipo II reductor (SD-II)

3.2.1 Convertidor parcial tipo I elevador (SU-I)

La estructura general de este tipo de convertidor es la presente en la Figura 3.2(a), donde se
observa que el tipo de conexion facilita el flujo unidireccional de corriente hacia la carga. Sin
embargo, la conexién en serie en los terminales de salida posibilita la distribucién de la tension de
salida, de manera que el convertidor solo percibe la diferencia entre estas tensiones. Al desglosar
las ecuaciones de voltaje y corriente, y considerando V5 como el voltaje del convertidor parcial V),

se obtiene lo siguiente:

‘/;n + ‘/;70 = ‘/o (36)
Ly = Lo+ 1, (3.7)

Por otra parte, considerando la idealidad en los componentes, las potencias tanto de entrada

como de salida pueden describirse mediante las siguientes ecuaciones:

Pzn:‘/;n]zna POZ%'IO (38)

De esta forma se obtiene la potencia procesada por el convertidor F,. como:

Ppc = Vin - Ipc = ‘/pc 1, (39>

Siendo el resto de la potencia suministrada de forma directa a la carga.

Pbp = V;n : Io (310)
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Por lo que siguiendo la definicion dada en 3.4, el ratio de potencia parcial para este tipo de

convertidor es:

P Vin - I I, — 1 I 1
K, =-fc—n'fec_Tin_"o_1_°_1_ __ 11
P R ‘/;n'lin Iz Iin Gv <3 )

Esto indica que la potencia procesada por el convertidor estda determinada tnicamente por
la ganancia de voltaje G, que se pretende regular. Esto se debe a la conexién en serie de los
terminales de salida, donde la tensién en la entrada del convertidor se define como la diferencia
entre el voltaje de entrada y salida del sistema. Ademas, la corriente que fluye hacia los terminales
de entrada del convertidor es equivalente a la corriente que se dirige hacia la carga, resultando en
un convertidor de potencia parcial. Todo esto se analiza bajo la premisa de la idealidad en los

componentes.

3.2.2 Convertidor parcial tipo I reductor (SD-I)

La estructura de este convertidor es la presentada en la Figura 3.2(b), y como se puede observar,
la tnica diferencia con el tipo SU-I es el cambio de signo en el voltaje V), por lo que las ecuaciones

de voltaje y corriente para este caso quedan como:

Vin =V, + ‘/;)c (312)
Iin + Ipc - ]0 (313)
De modo que el ratio de potencia parcial pasa a ser:

Pc V;nlc ]o_Iz'n Io 1
pc pc _ -2 _1=-"—_1 (3.14)

K, = -F = -
g Rn ‘/;n : Iz‘n Im Im Gv

3.2.3 Convertidor parcial tipo II elevador (SU-II)

Para el caso del convertidor SU-II, cuya estructura general se puede observar en la Figura 3.2(c),
su interconexion de entrada en serie y salida en paralelo cambia las ecuaciones respecto al elevador
tipo I, dado que de hecho el flujo de potencia es en sentido opuesto.

Considerando para este caso V,. =V, = Vi, v I, = i, — I, las ecuaciones de voltaje y corriente

quedan como:

V;n + VZDC = V;) (315)
Ly = I, + e (3.16)
Ppc = ‘/pc iy =V, [pc (317>
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Figura 3.3: Ratio de potencia parcial v/s ganancia de voltaje por tipo de convertidor. (a) Tipo
I elevador (SU-I). (b) Tipo I reductor (SD-I). (c¢) Tipo II elevador (SU-II). (d) Tipo II reductor
(SD-IT)

De modo que el ratio de potencia parcial pasa a ser:

P Ve - I; Vo, =V, V.
Krzﬂz pe 7Jn: 9 ’LTL: 0—1: v—l 1

3.2.4 Convertidor parcial tipo II elevador (SD-II)

Finalmente, para el caso del convertidor SD-II mostrado en la Figura 3.2(d), las ecuaciones de

voltaje y corriente quedan la siguiente forma:

Vin = Vo + Ve (3.19)
Ly = I, + I (3.20)
De modo que el ratio de potencia parcial pasa a ser:

Ppc ‘/pc : Izn ‘/; - V:) ‘/o
= = =1- =1-G, 21

Ky =
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A modo de resumen, en la figura 3.3 se muestra los graficos de parcialidad versus ganancia (K,
v/s G,) de todos los tipos de convertidores analizados. Las areas en gris representan los tramos

en donde el convertidor no opera como PPC. De esto se puede extraer que:

e Para el caso de los convertidores elevadores, el tipo II tiene un rango de operacion bastante
limitado en comparaciéon con el convertidor tipo I, lo que lo hace menos atractivo comparado

con este.

e Con respecto a los convertidores reductores pasa algo similar, en donde el convertidor tipo I

tiene la mitad del rango de operacion que el convertidor tipo II.
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Capitulo 4
Topologias estudiadas

Como se menciond en la seccién 1, el objetivo principal de este trabajo es el de comparar dos
propuestas de convertidores DC-DC para carga de VE. En este capitulo se busca profundizar en
estos dos circuitos, para entender su funcionamiento, asi como también presentar estrategias de

control.

4.1 Especificaciones generales del sistema

Las dos propuestas de convertidores serdan disenados buscando la mejor optimizacion para cada
circuito, pero al mismo tiempo compartiran las especificaciones generales del sistema. La Tabla
4.1 muestra dichas especificaciones.

Para este trabajo se considerara un médulo de carga DC de una potencia de salida igual a
20 kW. El voltaje de entrada se basara en el valor de una red trifdsica rectificada, mientras que
el voltaje de salida se ajustard a un estandar para una bateria de VE. En la primera propuesta,
se seleccionard una frecuencia de resonancia Optima, la cual se determinara mediante un analisis
de las caracteristicas del sistema y las condiciones de operacién. Por otro lado, para el PPC, la
frecuencia de conmutacién se establecera en funcién de los requisitos de eficiencia y control del
sistema. Este pardametro serd ajustado considerando el equilibrio entre las pérdidas de conmutacién

y la respuesta dindmica del sistema.

Tabla 4.1: Especificaciones generales del sistema

Descripcién Parametro Valor
Potencia nominal de salida P, 20 kW
Voltaje nominal de salida Viout 400 V
Voltaje nominal de entrada V; 750 V
Corriente nominal de salida 1, 50 A
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4.2 Convertidor de una etapa

La primera propuesta es un convertidor resonante LLC, el cual destaca por operar a frecuencias
de conmutacién relativamente altas (del orden de las centenas de kHz), y que al aplicar técnica
de conmutacion suave, obtiene un buen desempeno en términos de eficiencia. Su aplicacién en el
mundo de cargadores de EV ha sido bastante estudiada en la ultima década [20]-[26].

En la literatura, se pueden encontrar distintas topologias para el convertidor resonante LLC.
En caso de la etapa inversora (DC-AC), en [27] y [28] se detalla sobre de uso de un puente completo
(FB) y un semi puente (HB), respectivamente. Por el lado de la etapa rectificadora, en [29] y [30]
se considera la implementacién de un rectificador puente completo (HB) y uno de onda completa
(CT).

Teniendo en cuenta estas alternativas, existen un total de 4 combinaciones para disenar un

convertidor resonante (Figura 4.1), estas son:

e Convertidor resonante LLC de inversor puente completo y rectificador puente completo (FB-
FB)

e Convertidor resonante LLC de inversor puente completo y rectificador de onda completa
(FB-CT)

e Convertidor resonante LLC de inversor medio puente y rectificador puente completo (HB-FB)

e Convertidor resonante LLC de inversor medio puente y rectificador de onda completa (HB-
CT)

Para encontrar la mejor opcion dado los requerimientos de la aplicacion, se debe discutir las
ventajas y desventajas de cada topologia. Este tema ya se discutié en la seccion 2 de este trabajo,

por lo que a modo de resumen se comenta:

e En el caso del inversor, la topologia de medio puente destaca por utilizar un menor niimero
de semiconductores, pero por contraparte, la corriente rms es el doble que en la opcién de
puente completo. Esta mayor corriente ocasiona que las pérdidas por conduccion en los
semiconductores, y las pérdidas del cobre en el primario del transformador sean el doble en

comparacion con la topologia puente completo.
Es por esto que en aplicaciones con altas corrientes en el lado primario, es sugerido utilizar

un inversor de puente completo.

e En el caso del rectificador, una topologia de onda completa utiliza la mitad de semicon-
ductores, y la mitad de pérdidas en los diodos en comparacién con el rectificador puente

completo. En contraparte, la opcién de onda completa necesita un segundo devanado en el
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Figura 4.1: Topologias posibles para convertidor resonante LLC.

secundario, por lo que las pérdidas de cobre en este serian del doble. Ademas, los diodos
deben ser capaces de bloquear el doble de voltaje, en comparacién con los diodos en puente

completo.

En aplicaciones con voltajes de salida muy altos, es ventajoso un rectificador de puente
completo, dado que los diodos necesitan bloquear un menor voltaje comparado al rectificador

de onda completa.

Considerando las especificaciones que se mencionan en la Tabla 4.1, dada la aplicacién de carga
rapida para la que se utilizara este convertidor. La mejor opcién es una topologia FB-FB, puesto
que las altas corrientes que se esperan en el primario por el alto nivel de potencia que se trabajara,

ademas de los altos voltajes que se necesitan en la salida.

4.2.1 Diseno convertidor resonante LLC FB-FB

La topologia del convertidor LLC FB-FB se muestra en la figura 4.2, a continuacion se disena
el convertidor siguiendo el algoritmo presentando en la secciéon 2 y mostrado en la figura 2.11.
Importante recordar que el convertidor se disena para su punto de operaciéon DCX, cuando f, = fq,.

Se comienza por identificar los parametros asociados, estos son:

e Potencia de salida P,= 20 kW
e Voltaje de entrada V;, = 750 V

e Voltaje de salida V,,,;, = 400 V
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Figura 4.2: Topologia de un convertidor resonante LLC FB-FB.

e Frecuencia de resonancia f, = 200 kHz
e Ganancia topologia del inversor Gg = 1

Puesto que el inversor escogido es de puente completo, el parametro G g es igual a 1 y no afecta
la ganancia del convertidor. De esta forma el voltaje de salida se relaciona con el de entrada a

través de la ecuacién 4.1

1
V;)ut = N : V;n (41)
En donde N corresponde a la relacion de vueltas del primario y el secundario N = N, : N;.
Reemplazando los valores de voltaje, se obtiene una relacion de N = 1.875 : 1 o escrito de otra

manera N = 15 : 8. Luego, se calcula la resistencia equivalente como:

8 (N,\° V2 8 (15\? 4007
S ey S I e e = 22.7973 () 4.2
2 (N) P, ( 8 ) 20000 (4.2)

ac:

Con el valor de la resistencia calculado, asumiendo un factor de calidad ) = 1 y seleccionando

un ratio de inductancia m = 6, el valor de los componentes es calculado como:

1

=5 rg = P F (4.3)
L, = ! =18 uF (4.4)
' (27Tfsw)2 : Cr a .

Ly, =L.(m—1)=90 pF (4.5)
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Tabla 4.2: Parametros para convertidor resonante LLC FB-FB

Descripcién Parametro Valor
Ratio de vueltas trasformador N 15:8
Condensador resonante C, 35 nF
Inductancia resonante L, 18 pH
Inductancia magnetizante Ly, 90 uH
Condensador filtro de salida  C, 2000uF
Frecuencia de conmutacién fow 200 kHz

La Tabla 4.2 resume los componentes utilizados para este convertidor.

4.2.2 Estrategia de control

El esquema de control propuesto para este convertidor se muestra en la Figura 4.3, y consiste en
dos lazos de control paralelos para corriente y voltaje [31]. El interruptor que selecciona a cuél de
estos controladores le corresponde operar es comandado por el sistema de monitoreo de la bateria
(BMS), cuya principal funcién es el de informar el estado de la bateria, ya sea monitoreando el
estado de carga (SoC) o controlando la temperatura de esta. Ademds, es la unidad que se encarga
de en entregar las referencias de voltajes y corrientes para el control del convertidor.

La modulacién del convertidor es a través de frecuencia [32], por lo que es necesario la im-
plementacién de un oscilador controlador por voltaje (VCO), el cual genera una senal cuadrada
con el ciclo de trabajo del 50%, cuya frecuencia estd relacionada con el voltaje que se requiere del
convertidor.

Respecto a la técnica empleada para la carga de la bateria, la mas utilizada corresponde al
control mediante corriente constante - voltaje constante (CCCV) ([33],[34]). Esta consiste en
suministrar una corriente constante a la bateria hasta alcanzar un voltaje determinado, para luego
mantener constante este voltaje mientras la corriente disminuye hasta completar la carga de la
bateria.

Dado que la operacion del circuito depende del estado de carga, ya sea en modo de corriente
constante o voltaje constante, se experimenta una dinamica transitoria durante la conmutacién
entre estos modos de control. Por lo tanto, es crucial garantizar que, durante el periodo de con-
mutacién, las referencias proporcionadas tanto por el controlador de voltaje como por la referencia
en lazo abierto de corriente constante sean idénticas, con el fin de lograr una transicién sin proble-
mas. Esto se puede lograr simplemente sintonizando el controlador de voltaje a dicho valor antes

de que entre en funcionamiento.
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Figura 4.3: Esquema control empleado para convertidor LLC.

4.3 Convertidor de dos etapas

Como ya se ha mencionado, el convertidor resonante LLC es utilizado ampliamente en aplicaciones
de alta frecuencia y alta eficiencia, ya que todos los semiconductores pueden lograr conmutacién
suave. Sin embargo, la eficiencia de conversién disminuye debido al aumento de la potencia reactiva
que hay que procesar. Ademads, el control de frecuencia variable dificulta la optimizacion de
componentes magnéticos y es relativamente dificil de implementar. Sin embargo, cuando funciona
a la frecuencia de resonancia, el convertidor LLC tiene la ventaja de rendir a una mayor eficiencia,
sin la necesidad de un control por frecuencia [35].

Es en este contexto que las arquitecturas de dos etapas se estan volviendo una solucién popular,
que permite facilmente optimizar cada etapa [36] - [39], obteniendo asi una mayor eficiencia que

la tradicional arquitectura de una etapa en aplicaciones con un amplio rango de voltajes.

4.3.1 Transformador DC

Como se mencion6 anteriormente en la seccion 2, un transformador DC no es mas que el convertidor
resonante LLC operando en lazo abierto con f,, = f,., por lo que la topologia es la misma que la
mostrada en la figura 4.2. Ademads, dado que los requerimientos del sistema son practicamente los
mismos, lo inico que cambia es la relacion de vueltas N para ajustar la nueva relacion de voltaje
de entrada con voltaje de salida.

De este modo, los componentes utilizados para el transformador DC son los indicados en la
Tabla 4.3.
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Tabla 4.3: Parametros para transformador DC

Descripcién Parametro Valor
Ratio de vueltas trasformador N 1:1
Condensador resonante C, 35 nF
Inductancia resonante L, 18 pH
Inductancia magnetizante Ly, 90 uH
Frecuencia de conmutacion fsw 200 kHz
1 |
Tipo I
09 r Tipo IT| 7
0.8 .
=
[a~]
S
£07r .
é <€ — Rango de operacion — —»
3
=
)5
~
0.3 : :
300 350 400 450 500

Voltaje de la bateria [V]

Figura 4.4: Ratio de conversién de PPC tipo I y II, considerando V;,, = 750V.

4.3.2 Convertidor de potencia parcial

Dada las especificaciones del convertidor, como el voltaje de salida es menor al voltaje de entrada,
el convertidor parcial debe ser del tipo step down (SD). Sobre el tipo de conexién, si tipo I (IPOS)

o tipo II (ISOP), en [40] se comenta sobre como varia el ratio de parcialidad entre estas dos

conexiones, y por consiguiente, afectando en la eficiencia del sistema.

De este modo, la Figura 4.4 muestra los ratios de parcialidad en funcién del voltaje de salida
del sistema (la bateria en este caso). Como se puede observar, dentro de todo el rango tipico de
una bateria de 400 V, la conexion de tipo II siempre ofrece un menor ratio de parcialidad, lo que

quiere decir que més potencia es suministrada directamente a la carga, lo que lo hace mas eficiente.

Ademas, el PPC tipo I esta limitado hasta la mitad del voltaje de entrada.

La topologia empleada para este convertidor es mostrada en la Figura 4.5, se propone un con-

vertidor de puente completo, dada su eficiencia, capacidad de manejo de potencia y versatilidad
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Figura 4.5: PPC step-down Tipo II FB-FB.

[40]. La presencia del transformador permite acomodar diferentes tipos de conexiones entre entrada
y salid, sin posibilidad de cortocircuitos entre sus voltajes [41]. El inconveniente de esta configu-
racion es la falta de aislamiento galvanico, por lo que es necesaria la primera etapa DCX. Ademas,
el PPC propuesto puede implementarse utilizando celdas de potencia intercaladas que permiten
mejorar la calidad de la potencia, reducir el tamano de los inductores y permitir la escalabilidad
para conseguir cargadores de mayor potencia nominal. El resultado es una mayor eficiencia global

del sistema y una mayor densidad de potencia.

4.3.3 Principio de operacién

El convertidor es modulado a través de la técnica PS-PWM (phase — shi fted), en donde los pulsos
de los semiconductores se encuentran desfasados por un factor de 0 < ¢ < 1 como se muestra en la
Figura 4.6. Ademas, utilizando T, como el periodo de conmutacién, es posible definir la duracién

de estos intervalos:

TS'UJ
t[ = t[[[ =@ B (46)
TS’LU
tir =ty = (1 — ) 5 (4.7)

Esto da un total de 4 estados posibles para el convertidor, los cuales se describen a continuacion:

e Intervalo I [Figura 4.7.a]: Los interruptores S; y S, se encuentran encendidos, mientras

que los diodos D; y D4 conducen. De este modo, el voltaje en el primario V; esta dado por:

Vi =V, =V, —Vout (4.8)
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Figura 4.6: Senales de interruptores en PS-PWM.
Ademas, del lado secundario se tiene que V5 esta dado por:
Vo=V, +V, (4.9)

Intervalo II [Figura 4.7.b]: Los interruptores S; y S5 se encuentran encendidos, mientras
que los diodos D; y D4 conducen. De este modo, el voltaje en el primario V; y voltaje en el

secundario V5 son 0, por lo que el voltaje de salida V,,; queda como:

‘/out + VL - O (410)

Intervalo III [Figura 4.7.c|]: Los interruptores Sy y S3 se encuentran encendidos, mientras
que los diodos Dy y D3 conducen. Este caso es analogo al intervalo I, pero con la diferencia

en el sentido de la corriente, por lo que la ecuacion de voltaje queda como:
Vi=—-Vi+V,+Vout (4.11)
Del mismo modo, V5 esta dado por:

Vo=-V, -V, (4.12)

Intervalo IV [Figura 4.7.d]: Los interruptores S; y Sy se encuentran encendidos, mientras

que los diodos Dy y D3 conducen. Este caso es equivalente al intervalo 11, con:

Vour + V=0 (4.13)

Para los intervalos I y III, es posible igualar ambas ecuaciones al considerar el ratio de vueltas
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Figura 4.7: Circuitos equivalentes para cada intervalo. (a) Intervalo I. (b) Intervalo II. (c¢) Intervalo
III. (d) Intervalo IV.

del transformador, dado que V5 = %Vl, y de esta forma despejar V,,; en funcién de los demés

voltajes. Es asi como las ecuaciones que rigen cada intervalo son:

Vin N dig,
L=t _-v, tr At 4.14
(14 N) dt ! Lo o (4.14)
di
_Ld_tL = Vious tir Aty (4.15)

Donde N = % Asumiendo un modo de conduccién continuo y estado estacionario, se obtiene
P
que:

_ === 4.1
—Ni
Vo = —L tHZL (4.17)

De la ecuacion 4.17 es posible despejar la variacién de corriente en el inductor en estado
estacionario como:
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Tabla 4.4: Parametros para transformador DC

Descripcién Parametro Valor

Ratio de vueltas transformador N 1:4

Inductancia filtro de salida L 2 mH

Condensador filtro de salida C, 1000pF

Frecuencia de conmutacion fsw 20 kHz
I

Corriente

Voltaje

CC-CV
control

Figura 4.8: Esquema de control empleado para PPC.

. ‘/o 1 - Tsw
Aiy = Yol 2L90)

Finalmente, reemplazando 4.18 en 4.16, se obtiene como depende el voltaje de salida V,,,;, del

(4.18)

voltaje de entrada Vj,, ratio de vuelta del trasformador N y factor de desplazamiento .

Vi, N
Vout = e - 4.19

La Tabla 4.4 muestra los componentes utilizados para este convertidor.

4.3.4 Estrategia de control

El esquema de control utilizado para este convertidor se muestra en la Figura 4.8. A diferencia que
con el convertidor resonante LLC, en este caso se utiliza un controlador convencional en cascada
[40]. Con un lazo interno para controlar corriente, y un lazo externo para controlar el voltaje.
Ambas dindamicas deben ser bien acopladas, por lo que usualmente se define un ancho de banda
de al menos una década menor para el lazo externo, con respecto al interno.

Respecto a la técnica de carga, esta es idéntica que para el primer convertidor, se implementa

un control de CCCV.

Es importante recordar que el DCX no necesita control, ya que estara operando en lazo abierto.
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Capitulo 5

Simulaciones

5.1 Analisis de pérdidas

Un punto clave a tener en cuenta a la hora de simular los convertidores son las pérdidas asociadas a
sus elementos; MOSFETS, diodos y transformadores. Estas pérdidas se asocian a tres mecanismos

de pérdidas:
e Pérdidas de conmutacion.
e Pérdidas de conduccién.
e Perdidas en el nicleo magnético.

Estos mecanismos consideran las pérdidas de conmutacion y conduccién en los MOSFETS,
pérdidas de conduccién y magnéticas en el transformador y las pérdidas de conduccién en los

diodos [42]. La Figura 5.1 muestra un esquema de las pérdidas en las diferentes propuestas.

5.1.1 Pérdidas de conmutacion

Las pérdidas de conmutacion se ocasionan debido a los pequenos transientes que existen al mo-
mento de encender y apagar un MOSFET. La ecuacion 5.1 describe como se calcula la energia de
encendido, sin tomar en cuenta el proceso de recuperacién inversa tanto en el MOSFET como en
el diodo. El término F,,,; corresponde al peor caso de pérdidas por encendido en el MOSFET
[43].

brittsu . tri + tfu
EOH M /0 vds(t) : Zd(t)dt = Vdd : [don : (T) + er : ‘/dd (51)
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Figura 5.1: Pérdidas. (a) Convertidor resonante LLC. (b) Convertidor de dos etapas.

En donde t,; y tf, corresponden al tiempo de subida de la corriente y al tiempo de caida del
voltaje, respectivamente, Vg es el voltaje de la fuente, I;  es la corriente de drenaje durante el
transiente de encendido, y @, corresponde a la carga de recuperacion inversa en el diodo.

Por otro lado, la energia relacionada con el apagado del MOSFET, son calculadas por la

ecuacion 5.2.

tratyi : bru Uy
Eorpy = /0 Vas(t) - a(t)dt = Vag - 1a,,, - <T> (5.2)
En donde t,, y tf; corresponde al tiempo de subida del voltaje y al tiempo de caida de la
corriente, Iq,,, es la corriente de drenaje durante el transiente de apagado.
Para la estimacién de eficiencia, las pérdidas de conmutacion en elementos como los diodos en
MOSFET y diodos rectificadores no son consideradas. De este modo, las pérdidas de conmutacion
pueden ser calculadas a partir de la suma de las energias de encendido y apagado, multiplicadas

por la frecuencia de conmutacion, como describe la ecuacién 5.3.

Psw - (EonM - EoffM) . fsw (53)
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5.1.2 Pérdidas por conduccién
MOSFETSs

El valor instantaneo de pérdidas por conduccién en un MOSFET puede ser calculado sabiendo la
resistencia drenaje-fuente en ecendido Rys .y, v la corriente de drenaje en ese instante iq(t) a través
del MOSFET, como describe la ecuacion 5.4.

Pcond M (t) = Rdspn : Zd(t)2 (54)

Para obtener el valor promedio de estas pérdidas, es necesario integrar este valor instantaneo
sobre el periodo de conmutacion. La ecuacién 5.5 muestra como las pérdidas terminan dependiendo
del valor de la resistencia Rgs ., y del valor RMS de la corriente a través del MOSFET Iy ,ps.

1
Ts w

TSU}
Pcond M : /0 Rds,on . Zd(t)2dt = Rds,on : Iirmg (55)

Diodos

Para calcular las pérdidas por conducciéon en un diodo, primero es necesario definir su voltaje vy,
el cual estd dado por la suma entre su voltaje a corriente cero vy, y el producto entre la resistencia

en encendido Ry, y la corriente que circula por este 74.

Vg = Vg, + R on - id (5.6)

Luego, el valor instantdneo de pérdidas por conduccién en el diodo se define por:

Peona 4(t) = va(t) - ia(t) = va, - ia(t) + Raon - 1a(t)? (5.7)

Finalmente, considerando tanto la corriente promedio en el diodo I, y la corriente RMS I, .,

se pueden calcular las pérdidas sobre un periodo de conmutacion como se muestra a continuacion:

1 Tsw
Pcond Pl T / Pcond d(t)dt (58>
sw JO
1 Tsw
= T / (Udo . Zd(t> + Rd,on : Zd(t)2) dt (59)
sw JO
Pcond 0 — Ud, - Idm, + Rd,on : Zngs (510)
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Transformador

Las pérdidas por conduccion en el transformador consisten en la suma de la potencia disipada por
la resistencia del cobre tanto en el primario como secundario. Estas pérdidas se pueden calcular
de la siguiente forma:

Pcond Cu — RC’u : i2 <t> (511)

w

En donde R¢, corresponde a la resistencia del cobre y i, a la corriente que circula por el
devanado.

Por otro lado, la resistencia del cobre R, puede ser estimada segin muestra la ecuacion ?77.
En donde:

e pc, es la resistencia especifica del cobre [§2 m]
o Ac, es el drea transversal del alambre [m?]

N es el ratio de vueltas del transformador

de, es el didmetro del paquete de cables [m]

Row= L% N.7-de, (5.12)

De la ecuacién se desprende que gran parte de la resistencia va a depender del ntimero de vueltas

que tenga el transformador, y por ende, va a afectar en gran medida a las pérdidas ocasionadas.

5.1.3 Pérdidas del nicleo magnético

El ultimo tipo de pérdidas presente en los convertidores son las pérdidas por nicleo magnético,
y aunque estas no seran consideradas para el desarrollo de este trabajo, es importante explicar
brevemente en que consisten.

Las pérdidas en el nicleo magnético provienen principalmente de dos fenémenos: corriente de
Foucault y bucle de histéresis. Las corrientes de Foucault son corrientes parasitas que se originan
cuando un conductor estd en un campo magnético variable, estas son perpendiculares al campo
magnético y proporcionales a la frecuencia de este.

La histéresis es una de las principales caracteristicas de los materiales ferromagnéticos; de-
scribe la magnetizacion interna de los componentes magnéticos en funcion de la fuerza magneti-
zante externa. La pérdida por histéresis se define como la pérdida de potencia en cada ciclo de
magnetizacién y desmagnetizaciéon en un material ferromagnético. Si una muestra magnética es

excitada desde cero hasta el valor maximo de campo y mas tarde vuelve al valor del campo inicial,
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se observara que la potencia devuelta es menor que la suministrada. La pérdida es proporcional al
area rodeada por las trazas superior e inferior de la curva de histéresis, esta representa la pérdida
por ciclo y es proporcional a f- B2, Sin embargo, si la forma de la curva permanece igual para cada
excitacion sucesiva, la potencia de pérdida sera el producto del area del nicleo y de la frecuencia
aplicada [44].

5.2 Modelo de bateria ion-litio

Para poder analizar de buena manera el rendimiento de los convertidores propuestos, es importante
contar con un modelo de bateria ion-litio con el que simular los perfiles de cargas usualmente vistos
en vehiculos eléctricos.

La tensién de la bateria varia a medida que se carga y descarga, mostrando una relacion no
lineal con el SOC de la bateria. Por lo tanto, es importante que el modelo refleje el cambio de
tension a medida que el SOC de la bateria también cambia. Los modelos de baterias de iones
de litio pueden dividirse en tres categorias principales: electroquimicos, matematicos y eléctricos.
Los modelos electroquimicos consisten en resolver grandes sistemas de ecuaciones diferenciales
parciales. Estos modelos son muy precisos y se utilizan principalmente a la hora de disenar el
embalaje de la bateria. Sin embargo, la simulacién de estos modelos puede llevar bastante tiempo,
ya que requiere resolver un complejo conjunto de ecuaciones.

Un tipo de modelado alternativo se basa en formulas empiricas o enfoques estocasticos. Estos
modelos matematicos pueden utilizarse para predecir el tiempo de funcionamiento, la eficiencia o
la capacidad de las baterias. Sin embargo, no pueden proporcionar las caracteristicas I-V que son
criticas para el diseno y la optimizacion de los sistemas electronicos de potencia.

Los modelos eléctricos o basados en circuitos, son capaces de mostrar con precisién las carac-
teristicas I-V de las baterias ion-litio manteniendo la eficiencia de la simulacién. Estos modelos se
basan en resistencias y condensadores conectados a fuentes de tensién controladas [45].

La curva caracteristica que presenta el voltaje en una bateria en funcién del estado de carga de
esta se observa en la Figura 5.2, las ecuaciones que rigen este comportamiento en carga y descarga

estan definidas en 5.13 y 5.14 respectivamente [46].

_ Q : Q " Bt
VOC’,Carga_EO K (Q—Zt 1t K Zt—OlQ 1 +A e (513)

VvOC’7 descarga — EO - K- (Q? Zt) bt — K- <Q? @t) 4+ A e_B'it (514)

En donde:
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Figura 5.2: Voltaje de la bateria en funcién del SoC [45].

e Fj, voltaje nominal de la celda [V].

e K, factor de polarizacién voltaje/resistencia [V]

e (), capacidad de la celda [Ah]

e it, estado de carga actual en la celda [Ah]

e i*, corriente filtrada [A]

e A, amplitud de la zona exponencial de voltaje [V]

e B, zona exponencial constante temporal inversa [Ah]f1

Algunos de los valores mencionados anteriormente deben ser calculados a partir de otros
parametros obtenidos del grafico de voltaje en funcién de la carga, o a través de mediciones

experimentales. Estos pardametros son:
o Vi, voltaje de la celda completamente cargada [V].
e V.., voltaje en el final de la zona exponencial [V].
o (eup, carga agotada al final de la zona exponencial [Ah].

e V,orm, voltaje en el final de la zona nominal [V].
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Figura 5.3: Modelo de una celda ion-litio.

e Qnorm, carga agotada al final de la zona nominal [Ah].

De esta forma se pueden calcular los parametros A y B que determinan la amplitud de las

zonas exponenciales como:

A= Vian — ‘/exp (515>
3

B = 5.16
Qe (516)
Vu - Vnorm + A- ~B-Qnom _ 1)- — Ynorm

K — full (6 ) (Q Q ) (517>

Qnorm
FEo=Vian + K+ R i10- rate — A (5.18)

5.2.1 Modelo pack de baterias

Todo el anélisis anterior hace referencia al modelo de una sola celda ion-litio, y cuya implementacion
se muestra en la Figura 5.3. Este modelo puede utilizarse como bloque de construccién basico para
un paquete de baterias més grande. Una forma de implementar un médulo de bateria es conectar
varias celdas en serie y en paralelo en la configuracién deseada. Sin embargo, los packs constan
de cientos de celdas y esta configuracion puede resultar en una simulacién extremadamente lenta
sin anadir mucho valor en general. Una alternativa, y la empleada para este trabajo, es utilizar
la implementacion de la Figura 5.4. En ella se asume que las celdas del pack estan conectadas en
paralelo. La corriente terminal de la bateria se mide y se reduce por el nimero de ramas paralelas
del pack para determinar la corriente a través de cada célula (Ecuacién 5.19). El voltaje en los

extremos de la celda se escala por el nimero de celdas en serie del pack para determinar el voltaje
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Figura 5.4: Modelo de un pack de celdas ion-litio.

terminal del pack (Ecuacién 5.20). La resistencia del contacto metdlico se representa mediante

una resistencia simple y se supone constante.

I bat

I cell —
N, paralelo

%at = Nserie : ‘/cell

5.3 Resultados de simulacion

(5.19)

(5.20)

A continuacion se presentan los resultados obtenidos al simular ambas topologias, con el objetivo

de poder realizar una comparacion entre estas. Los parametros de la bateria utilizada en esta

simulacion se muestran en la Tabla 5.1, y es comun para ambos circuitos. Estos parametros estan

basados en una bateria ion-litio Panasonic modelo NCR-18650B.

Tabla 5.1: Pardmetros de la celda ion-litio NCR18650B

Descripcién

Parametro Valor

Numero de celdas en serie

Ntumero de celdas en paralelo

Voltaje nominal

Voltaje con carga completa

Capacidad nominal

Resistencia interna por celda

Zona de voltaje exponencial

Zona exponencial constante temporal inversa
Estado de carga inicial de la bateria

C1serie 97
Cparalclo 10

Vi 3.6V
Vfull 4.2V
Q, 3.25 Ah
R, 6 mS2

A 0.7V

B 0.9 Ah~!
SOCinit 50%
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5.3.1 Propuesta 1: Convertidor resonante

Se busca en primera instancia comprobar el correcto funcionamiento del convertidor, para esto se
realiza una simulacién en lazo abierto con una frecuencia de conmutacién igual a la frecuencia de
resonancia fg, = f, con el fin de comprobar si el convertidor opera a conmutacién suave para este
punto de operacion.

La Figura 5.5 muestra las principales formas de onda para comprobar el funcionamiento de este
convertidor, estas son las senales de conmutacién a Sy y S5, las corrientes resonante y magnetizante
i Y im , Y las corrientes por los diodos Dy y D,. Por otra parte, la Figura 5.6 muestra como se
comporta la corriente por los MOSFET cuando estos son encendidos. En estas figuras se puede

observar que:

e Lassenales 57 y S, estan retrasadas por el tiempo muerto, el cual esté calculado para permitir

la conmutaciéon suave.

e La corriente resonante ¢, tiene una forma sinusoidal con una frecuencia igual a 200 kHz,
alcanzando un peak de 43.5 A. La forma sinusoidal de esta corriente es debido a que la

frecuencia de conmutacion es igual a la frecuencia de la red resonante.

e La corriente magnetizante i,, tiene una forma triangular con un valor méaximo de 0.65 A.

Esta corriente aumenta cuando Sy estd encendido y disminuye cuando se enciende S;.

e Respecto a las corrientes por los MOSFETS, puede verse como al momento en que S; se apaga,
la corriente a través del MOSFET inferior Sy empieza a fluir tras el tiempo muerto, lo que
permite la conmutacién suave (conmutacién a tensién cero) durante el ciclo de apagado de
S1, gracias a la resonancia dada por el ciclo de apagado de S; y el tiempo muerto seleccionado
tq:- Del mismo modo, cuando se apaga Sy, el MOSFET superior S; empieza a encenderse,

justo después de que transcurra el tiempo muerto 4.

e La corriente fluye por el diodo D; cuando el MOSFET S5 esta encendido, del mismo modo

que D, conduce cuando S esta encendido.

Por dltimo, la Figura 5.7 muestra las formas de onda de las senales de salida en operacién

nominal.
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Figura 5.5: Formas de onda convertidor resonante LLC.
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Figura 5.6: Conmutacion suave en los MOSFET.
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Figura 5.8: Perfil de carga para convertidor resonante LLC.

Perfil de carga

El siguiente paso es simular el perfil de carga de la bateria, para esto se considera los pardametros
de bateria mostrados en la Tabla 5.1. El resultado de esta simulacién se muestra en la Figura 5.8.

Parala técnica de carga CC-CV se emplean los valores nominales del cargador, esto es, comenzar
con una carga a corriente constante igual a 50 A, para luego cambiar a una carga por voltaje
constante con una referencia de 400 V, llegando asi a la potencia nominal de 20 kW.

Como se observa en la Figura 5.8, el voltaje del pack de bateria va aumentando mientras se
mantiene el control por corriente, periodo durante el cual él SoC' aumenta en forma lineal. Luego,
cuando el voltaje alcanza el valor de referencia, el control cambia a modo voltaje, manteniendo
este constante mientras disminuye la corriente. La bateria comienza con un SoC' inicial del 50%,
y alcanza un valor del 90% para el final de la carga, demorando un aproximado de 22 minutos en

todo el proceso. Ademas, se obtiene una buena dinamica tanto en CC como CV, asi como también
una transicion suave entre ambos estados.

Eficiencia

Lo primero para poder estimar la eficiencia del convertidor es definir los componentes a utilizar,
con base en los niveles de corriente y voltaje en que trabajaran los semiconductores, observados en

las simulaciones anteriores. La Tabla 5.2 muestra los componentes seleccionados para MOSFETSs
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Figura 5.9: Eficiencia v/s Potencia en convertidor resonante LLC con voltaje de salida constante.

y diodos, ambos del fabricante Wolfspeed.

Descripcién Componente
MOSFETsSs Sl, 52, Sg, 54 C3MO0030090K
Diodos Dy, Dy, D3, Dy C5D50065D

Tabla 5.2: Componentes en convertidor resonante LLC

Una vez cargados los datos de los componentes en PLECS, utilizando la libreria Thermal del
software, se calcula la eficiencia para diferentes niveles de potencia.

La figura 5.9 muestra como se comporta la eficiencia del convertidor al variar la potencia
manteniendo el voltaje de salida constante. Como se puede observar, se obtuvieron datos para
diferentes valores de voltajes de salida (400, 350 y 300 V). Con esto se puede ver que la maxima
eficiencia del convertidor ocurre para la ganancia que fue diseno (400 V), en donde opera a la
frecuencia de resonancia (punto DCX), alcanzando un peak de 99% de eficiencia, y esta disminuye
a medida que disminuye también la ganancia.

También se puede apreciar que la diferencia entre el valor peak y la eficiencia en potencia
nominal es cada vez mayor a medida que disminuye el voltaje de salida. En el caso de la curva de
400 V, esta diferencia es de alrededor de un 0.2%, en la curva de 350 V aumenta a un 0.4%, y ya
para la curva de 300 V esta diferencia es de un 0.7%.

La figura 5.10 muestra como es la eficiencia al variar la potencia manteniendo la corriente

constante. Del grafico se puede observar como la eficiencia decae mucho para las potencias mas
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Figura 5.10: Eficiencia v/s Potencia en convertidor resonante LLC con corriente de salida con-
stante.

pequenas, aumentando luego de manera casi logaritmica hasta la potencia nominal, en donde
alcanza su valor mas alto.

5.3.2 Propuesta 2: DCX + PPC

Al igual que con la propuesta anterior, primero se busca comprobar el correcto funcionamiento del
convertidor, por lo que se realiza una simulacién en lazo abierto, para luego verificar las diferentes
formas de ondas.

La Figura 5.11 muestra las principales formas de onda para comprobar el funcionamiento de
este convertidor, estas son las senales de conmutacion a S; y S3, y los voltajes en el secundario
V4, inductor Vi y en la salida V,,;. Por otra parte, la Figura 5.12 muestra como se comporta la

corriente por los semiconductores cuando estos son encendidos. En estas figuras se puede observar

que:

e Las senales S7 y S3 estan desfasadas por un factor ¢, tal como se describe en la seccion 4

con respecto a la modulacién por fase desplazada (PS-PWM).

e El voltaje en el secundario V5 coincide con lo esperado, dado que alcanza un valor maximo

de 600 V, el cual corresponde a la suma del voltaje en el inductor (200 V) y el voltaje de
salida (400 V).
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Figura 5.11: Formas de onda PPC.

e El voltaje en el inductor V;, alcanza un valor de 200 V en los intervalos I y III, y un valor
de —400 V para los intervalos II y IV. Este tltimo debido a que Vi, = V,,; en los intervalos
donde V5 =0 V.

e Respecto a las corrientes por los MOSFETS, puede verse como estas alcanzan un peak de 200
A en el intervalo I, esto es cuando ambos MOSFETSs 1 y 3 estan encendidos, produciéndose
un corto circuito en el primario y este aumento en la corriente.

e La corriente por los diodos alcanza un peak de 50 A, y esta fluye por el diodo D; cuando el
MOSFET S estéd encendido, y por D3 cuando S; esta apagado.

Por ultimo, la Figura 5.13 muestra las formas de onda de las senales de salida en operacién

nominal.
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Perfil de carga

Del mismo modo que para el convertidor resonante LLC, se realiza una simulacion del perfil de
carga para una bateria con los pardametros de la Tabla 5.1. Las referencias dadas para el control
CC-CV son las mismas que en el caso anterior, una carga a corriente constante igual a 50 A, y
una carga a voltaje constante de 400 V.

Las curvas obtenidas son casi idénticas a las del caso anterior, teniendo un buen control tanto de
corriente como voltaje, asi como también una transicion suave entre estos dos controles. Ademas,

el tiempo de carga es practicamente el mismo, tardando unos 22 minutos en pasar desde un 50%
hasta un 90% del SoC.

Eficiencia

Del mismo modo que para el convertidor anterior, se comienza por definir los componentes a
utilizar, con base a los niveles de corriente y voltaje obtenidos de las simulaciones anteriores. La
Tabla 5.3 muestra los componentes seleccionados para MOSFET'Ss y diodos en el convertidor PPC,

ambos del fabricante Wolfspeed. Para el DCX se utilizaran los componentes de la Tabla 5.2.
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Figura 5.14: Perfil de carga para convertidor DCX + PPC.

Descripcién Componente
MOSFETSs Sy, 59, 53,5y C3M0015065D
Diodos D17 Dg, Dg, D4 C5D25170H

Tabla 5.3: Componentes en convertidor resonante LLC

A continuacién se comenta sobre las diferentes figuras obtenidas:

e La Figura 5.15 muestra como se comporta la eficiencia en funcién de la potencia para difer-
entes voltajes de salida, manteniendo esta constante. Este grafico es considerando un voltaje
de entrada al PPC igual a 750 V. Del grafico se puede observar que, a diferencia del con-
vertidor resonante, la eficiencia a baja potencia no decae de manera tan pronunciada, en

cambio, es a valores mas altos de potencia donde la eficiencia decae de manera mas abrupta.

e Mientras menor es la ganancia de voltaje, es decir, a voltajes de salida mas pequenos, menor

es la eficiencia del convertidor. Esto debido a que mientras menor es la ganancia, mayor es

el ratio de parcialidad K,,, por lo que el convertidor trabaja una mayor potencia.

e La Figura 5.16 muestra como se comporta la eficiencia en funcién de la potencia manteniendo

la corriente constante. El grafico obtenido es muy parecido al del convertidor resonante, con
la diferencia que la eficiencia varia de manera mas brusca. Esto dado que se esta variando el
voltaje y por ende el ratio de parcialidad.
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Figura 5.15: Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con voltaje de salida constante.

e La Figura 5.17 muestra como es la eficiencia en funcion de la potencia para diferentes valores
de frecuencia de conmutacién fs, en el PPC. Esto es manteniendo un voltaje de salida de
400 V y un voltaje de entrada de 750 V, es decir, un K, = 47%. En este grafico se puede
observar como la frecuencia de conmutacion afecta en la eficiencia del sistema, de modo que

mientras menor sea esta, mayor es la eficiencia del convertidor.

e La Figura 5.18 muestra como es la eficiencia en funcién de la potencia para diferentes ratios
de parcialidad en el PPC. Estos ratios se obtuvieron cambiando la relacién de vueltas en el
DCX, para asi cambiar el voltaje de entrada al PPC. El grafico obtenido muestra claramente

como a menor ratio de parcialidad, mayor es la eficiencia del sistema, esto dado que el PPC

opera con una menor potencia.

62



100

80

60 -

Eficiencia [%]

40

20 1 1 1 1 1 1 1 1 1
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Potencia [kW]

Figura 5.16: Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con corriente de salida constante.
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Figura 5.17: Eficiencia v/s Potencia en convertidor DCX + PPC con voltaje de salida constante,
para distintas frecuencias de conmutacién.
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Capitulo 6
Conclusiones

En este trabajo se presenta una comparacién entre dos convertidores DC-DC para aplicaciones
de carga rapida de EVs. La primera propuesta corresponde a un convertidor resonante LLC,
mientras que la segunda es un convertidor de dos etapas formado por un DCX y un PPC. Estas
fueron disenadas y evaluadas para operar en el rango de los 400 V.

Respecto a las topologias de estos convertidores, la primera propuesta se encuentra basada en
un inversor FB seguido de una red resonante LLC y un transformador de alta frecuencia con un
rectificado FB, la segunda propuesta cuenta con el mismo convertidor anterior pero operando en
lazo abierto como DCX seguido de un convertidor de potencia parcial reductor tipo II.

En cuanto a la eficiencia de los convertidores, el mejor valor se obtuvo en la primera propuesta,
alcanzando un valor maximo del 99%, lo cual era de esperar dado que estd trabajando en el punto
de operacion DCX, y por ende con conmutacion suave. La segunda propuesta tampoco se aleja
mucho alcanzando un valor maximo cercano al 98.9% al momento de reducir el ratio de parcialidad
con el cual estaba operando.

En el caso de la primera propuesta (Figura 5.9), se ve que la diferencia en eficiencia no es mucha
al momento de ir disminuyendo el voltaje de salida, a diferencia que en la segunda propuesta (Figura
5.15), en donde es muy grande, por lo menos a potencia nominal. De estas figuras se puede concluir
también que el segundo convertidor tiene un mejor desempeno a bajas potencias.

La eficiencia de la segunda propuesta depende también de otros factores, la frecuencia de
conmutacién tiene un impacto considerable en la eficiencia del sistema (Figura 5.17), y su efecto
parece desplazar la curva por el eje Y. Por otro lado, el parametro que mas parece afectar la
eficiencia del convertidor es el ratio de parcialidad de este (Figura 5.18), observando que para un
K, = 20% se obtiene una curva bastante parecida a la mejor curva obtenida para la primera
propuesta.

Finalmente, para apreciar mejor estas diferencias, se presentan las Figuras 6.1, 6.2 y 6.3, en

donde se comparan las eficiencias de ambos convertidores para el mismo voltaje de carga. En
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donde se observa que:

e La Figura 6.1 muestra las eficiencias para un voltaje de salida constante de 425 V (sobre
voltaje nominal), se puede ver que la curva de eficiencia es practicamente idéntica en ambos

casos, siendo el convertidor LLC resonante ligeramente mas eficiente.

e La Figura 6.2 muestra las eficiencias para el voltaje nominal 400 V. En este caso se puede
observar que la eficiencia del convertidor resonante LLC no varia mucho en comparacién con
el caso anterior, mientras que la disminucién en la eficiencia del convertidor DCX + PPC es
mas notoria. Ademas, a diferencia del convertidor resonante, la curva para la propuesta de

dos etapas cambia ligeramente de forma también.

e La Figura 6.3 muestra las eficiencias para un voltaje de salida constante de 375 V (bajo
voltaje nominal), se observa una notoria disminucién en la eficiencia del convertidor DCX +
PPC, sobre todo para potencias més cercanas a la nominal. En cambio, la reduccién en la
eficiencia del convertidor resonante no es tan evidente, lo que ocasiona que la desigualdad

entre ambos aumente, superando el punto de diferencia en la potencia nominal.

En conclusién, cada propuesta es capaz de llegar un nivel muy alto de eficiencia, pero solo en un
punto de operacion. A la hora de evaluar la eficiencia en un rango mas amplio de funcionamiento
es donde se aprecian una mejor diferencia. La primera propuesta presenta una curva marcada
cuya eficiencia disminuye a medida que el voltaje se aleja de su punto de operacién, aunque esta
diferencia no es muy pronunciada, habiendo 2 puntos de diferencia entre el valor maximo y el
minimo. Esta diferencia es mucho mayor en la segunda propuesta, alcanzando una diferencia de
10 puntos. De este modo, y apoyado en los demas graficos obtenidos, se puede concluir que el ratio
de parcialidad tiene un efecto mucho mayor en la eficiencia de la segunda propuesta, que el efecto

que tiene la frecuencia de conmutacién en la primera propuesta.
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