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ВВЕДЕНИЕ  

 

Актуальность темы диссертационного исследования. Автоматизирован-

ные электроприводы (АЭП) постоянного и переменного тока составляют важную 

часть современного промышленного оборудования производственных и транс-

портных систем [1-3]. 

При этом качество управления и энергетические показатели электроприво-

дов существенно зависят от применяемых алгоритмов управления. 

В настоящее время самым востребованным способом управления АЭП по-

стоянного и переменного тока по праву можно считать способ управления с при-

менением широтно-импульсной модуляции (ШИМ), который может обеспечить 

необходимые параметры управления угловой скоростью электродвигателей [3-5]. 

Хорошо зарекомендовали себя в техническом плане такие виды ШИМ, как одно-

кратная модуляция, синусоидальная ШИМ, ШИМ с введением третьей гармоники 

и т.п. [4-34].  

Значительный вклад в развитие теории импульсных систем управления ЭП 

постоянного и переменного тока внесли научные труды Г.А. Белова, О.Г. Булато-

ва, А.И. Царенко, Б.Ю. Васильева, Б.И. Фираго, K, Hasse, F. Blaschke, S.R. Bowes, 

D. Holliday, S. Grewal и иных исследователей. 

Методические основы исследований в области управления электродвигате-

лями заложены в работах А.Г. Иванова, А.С. Сандлера, Р.Т. Шрейнера, С.Г. Гер-

мана-Галкина, Ю.А. Сабинина, М.П. Костенко, I. Takahashi, T. Noguchi и других 

учёных [3, 7, 10, 14]. 

Тем не менее, у способа управления с ШИМ можно отметить ряд недостат-

ков, касающихся его энергоэффективности: значительные динамические потери 

мощности, обусловленные процессами включения и выключения полупроводни-

ковых ключей управляемого силового преобразователя, и сравнительно низкий 

коэффициент полезного действия (КПД) преобразователя с ШИМ-управлением.  

Повышению энергетической эффективности силовых импульсных полупро-

водниковых преобразователей (ИПП) для систем автоматизированного электро-
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привода промышленных производственных комплексов может способствовать 

применение частотно-импульсной модуляции (ЧИМ) [22, 24, 27, 35, 36]. Однако 

следует отметить, что этот способ управления в составе АЭП до сих пор полно-

стью не изучен.  

Данная работа посвящена повышению эффективности работы АЭП про-

мышленных производственных комплексов на основе использования ЧИМ. 

Целью исследования является применение частотно-импульсной модуля-

ции питающего напряжения для повышения энергетической эффективности авто-

матизированных электроприводов с импульсными полупроводниковыми преобра-

зователями. 

Для реализации поставленной цели сформулированы следующие задачи: 

1. Проанализировать современные способы повышения энергетической эф-

фективности автоматизированных электроприводов постоянного и переменного 

тока с импульсными полупроводниковыми преобразователями. 

2. Разработать структурные модели автоматизированных электроприводов 

постоянного и переменного тока с частотно-импульсной модуляцией. 

3. Создать методику расчета потерь мощности в силовых импульсных полу-

проводниковых преобразователях, учитывающей особенности вольтамперных ха-

рактеристик, зависимости энергии включения, энергии выключения и энергии 

восстановления обратного диода от коммутированного тока. 

4. Разработать компьютерные имитационные модели, подтверждающие ре-

ализацию поставленной цели повышения энергетической эффективности импуль-

сных полупроводниковых преобразователей. 

Объектом исследования являются автоматизированные электроприводы 

постоянного и переменного тока с импульсными полупроводниковыми преобра-

зователями.  

Предметом исследования являются энергетические характеристики авто-

матизированных электроприводов постоянного и переменного тока с импульсны-

ми полупроводниковыми преобразователями. 
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Научная новизна работы заключается в следующем: 

1. Впервые разработаны структурные и имитационные модели АЭП с ча-

стотно-импульсным управлением, позволяющие моделировать динамические по-

тери мощности в ИПП и нелинейность энергетических характеристик транзисто-

ров и диодов.  

2. Создана новая методика расчета потерь мощности в ИПП АЭП, отлича-

ющаяся от известных учетом динамических потерь мощности и нелинейности 

энергетических характеристик транзисторов и диодов. 

3. Впервые на основании полиномиальной аппроксимации энергетических 

зависимостей силовых IGBT-модулей разработан алгоритм (модель) расчета ста-

тических и динамических потерь мощности в силовых полупроводниковых пре-

образователях, учитывающий особенности вольтамперных характеристик; зави-

симости энергии включения, энергии выключения и энергии восстановления об-

ратного диода от коммутированного тока. Преимущество предложенного алго-

ритма расчета потерь мощности заключается в возможном определении потерь 

мощности для любой топологии схем силовых преобразователей с учетом осо-

бенностей применяемого алгоритма управления, а также его универсальность.  

Теоретическая значимость проведенных исследований состоит в разви-

тии общей теории АЭП постоянного и переменного тока с ЧИМ питающего 

напряжения, заключающейся в разработке их структурных и имитационных мо-

делей, позволяющих моделировать динамические потери мощности в ИПП и не-

линейность энергетических характеристик транзисторов и диодов, а также в со-

здании методики расчета потерь в силовых ИПП.  

Практическая значимость проведенных исследований заключается в 

том, что применение ЧИМ позволяет снизить динамические потери в ИПП и по-

высить коэффициент полезного действия ИПП, тем самим повышая энергетиче-

скую эффективность АЭП. 

Тематика работы соответствует пунктам направления исследования пас-

порта специальности 2.4.2: п.1 «Развитие общей теории электротехнических ком-

плексов и систем, анализ системных свойств и связей, физическое, математиче-
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ское, имитационное и компьютерное моделирование компонентов электротехни-

ческих комплексов и систем, включая электромеханические, электромагнитные 

преобразователи энергии и электрические аппараты, системы электропривода, 

электроснабжения и электрооборудования»; п.3 «Разработка, структурный и па-

раметрический синтез, оптимизация электротехнических комплексов, систем и их 

компонентов, разработка алгоритмов эффективного управления»; п.4 «Исследо-

вание работоспособности и качества функционирования электротехнических 

комплексов, систем и их компонентов в различных режимах, при разнообразных 

внешних воздействиях, диагностика электротехнических комплексов». 

Методы исследований. Исследования проводились с помощью методов 

теории автоматического регулирования, методов структурного и имитационного 

моделирования, специализированных программ для определения потерь мощно-

сти в силовых полупроводниковых приборах, а также методов эксперименталь-

ных исследований. 

Степень достоверности результатов работы подтверждается результата-

ми моделирования и экспериментальных исследований АЭП. 

На защиту выносятся следующие положения и результаты: 

1. Разработанные структурные и имитационные модели АЭП постоянного и 

переменного тока с ЧИМ позволяют моделировать динамические потери мощно-

сти в ИПП и нелинейность вольтамперных характеристик транзисторов и диодов. 

2. Созданная новая методика расчета потерь мощности в ИПП АЭП отлича-

ется от известных учетом динамических потерь мощности и нелинейности вольт-

амперных характеристик транзисторов и диодов.  

3. На основании полиномиальной аппроксимации энергетических зависимо-

стей силовых IGBT-транзисторов и диодов разработан алгоритм расчета статиче-

ских и динамических потерь мощности в силовых полупроводниковых преобра-

зователях, который учитывает особенности вольтамперных характеристик; зави-

симости энергии включения, энергии выключения и энергии восстановления об-

ратного диода от коммутированного тока. 
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Реализация результатов работы подтверждена Актом об использовании 

результатов диссертационного исследования в ООО "ПО Нассочии Точик" (Рес-

публика Таджикистан); Актом об использовании результатов диссертационного 

исследования в учебном процессе ФГБОУ ВО ИРНИТУ. 

Апробация результатов. Основные результаты работы, полученные авто-

ром диссертации в ходе исследования, докладывались и обсуждались на: 2nd 

International Workshop on Advanced Information and Computation Technologies and 

Systems "AICTS" (Irkutsk, 2021), International Scientific Conference "FarEastCon" 

(Vladivostok, 2020), IEEE 61st International Scientific Conference on Power and 

Electrical Engineering "RTUCON" (Riga, 2020), Ural Smart Energy Conference 

"USEC" (Ekaterinburg, 2020); Всероссийских научно-практических конференциях 

с международным участием "Повышение эффективности производства и исполь-

зования энергоресурсов в условиях Сибири" (г. Иркутск, 2019-2023 гг.), Байкаль-

ских Всероссийских конференциях "Информационные и математические техно-

логии в науке и управлении" (г. Иркутск, 2019-2020, 2023 гг.), научных семинарах 

кафедры Электропривода и электрического транспорта ИРНИТУ. 

Личный вклад автора. Результаты исследований, составляющие научную 

новизну и выносимые на защиту, получены лично автором. В совместных публи-

кациях результатов исследований автору принадлежат: разработка структурных и 

имитационных моделей АЭП с ЧИМ; создание методики расчета потерь мощно-

сти в силовых ИПП; разработка алгоритма расчета энергетической эффективности 

ИПП.  

Публикации. По теме диссертации опубликовано 22 работы, из них 5 ста-

тей - в рецензируемый изданиях, рекомендованных ВАК РФ; 5 статей, индексиро-

ванных в базе SCOPUS; 2 свидетельства о регистрации программ для ЭВМ. В ра-

ботах с соавторами соискателю в среднем принадлежит 50 % результатов. 

Структура и объём работы. Диссертационная работа состоит из введения, 

пяти глав, заключения, списка сокращений, списка литературы, имеющего 142 

наименования, и 5 приложений. Общий объём диссертационной работы составля-

ет 188 страниц, включая 138 рисунков и 35 таблиц.  
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1 АНАЛИЗ СОВРЕМЕННОГО СОСТОЯНИЯ РАЗРАБОТОК В ОБЛАСТИ 

АВТОМАТИЗИРОВАННЫХ ЭЛЕКТРОПРИВОДОВ 

 

1.1 Архитектура современных автоматизированных электроприводов 

 

За последние несколько десятков лет в области автоматизированных элек-

троприводов (АЭП) произошли значительное изменения за счет внедрения новых 

полупроводниковых преобразователей. Развитие полупроводниковых преобразо-

вателей позволило разработать АЭП постоянного и переменного тока с более низ-

ким энергопотреблением и более эффективным управлением [37-39].  

Регулирование угловой скорости электродвигателей в современном АЭП 

производится, как правило, с применением управляемых полупроводниковых 

преобразователей [40-42]. 

АЭП можно условно разделить на две большие группы [13]: АЭП 

постоянного тока и АЭП переменного тока (рисунок 1.1).  

АЭП постоянного тока до настоящего времени широко используется в ав-

томатизированных промышленных установках и электротранспорте. Основными 

видами управления в АЭП постоянного тока является фазовое и импульсное 

управление (рисунок 1.1).  

Преимуществами фазового управления считаются низкие потери и высокий 

КПД полупроводникового преобразователя, а недостатками – существенные 

искажения формы напряжения и уменьшение коэффициента мощности питающей 

сети, а также сравнительно невысокое быстродействие управления. 

Преимуществами импульсного управления являются малые искажения 

формы напряжения и постоянный коэффициент мощности питающей сети, а 

также сравнительно высокое быстродействие управления. К недостаткам можно 

отнести сравнительно большие потери и меньший КПД полупроводникового 

преобразователя. 

В настоящее время для управления электроприводами постоянного тока все 

чаще используется способ управления с применением широтно-импульсной мо-



12 
 

дуляции (ШИМ) [6, 20], в силу вышеперечисленных преимуществ постепенно вы-

тесняющий фазовое управление [14].  

АЭП переменного тока в настоящее время получает все более широкое рас-

пространение в автоматизированных промышленных установках, существенно 

потеснив АЭП постоянного тока [12]. 
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Основными видами управления в АЭП переменного тока является фазовое и 

частотное управление (рисунок 1.1).  

Фазовое управление АЭП переменного тока в силу вышеперечисленных 

недостатков используется преимущественно в устройствах плавного пуска 

асинхронных двигателей (АД). 

Основным видом управления угловой скоростью АЭП переменного тока в 

настоящее время стало частотное управление, которое реализуется с помощью 

полупроводниковых преобразователей частоты (ПЧ), использующих способ фор-

мирования выходного напряжения с применением ШИМ [19, 29-31]. 

Широтно-импульсный модулятор (ШИМ) представляет собой главный блок 

системы управления широтно-импульсного преобразователя. Широтно-

импульсный преобразователь (ШИП) преобразует постоянное напряжение в по-

следовательность импульсов с изменяемой шириной и постоянной частотой, 

среднее значение которого можно регулировать, изменяя ширину импульса.  

На рисунке 1.2 приведена принципиальная схема двигателя постоянного 

тока независимого возбуждения с широтно-импульсным преобразователем (ДПТ 

НВ с ШИП). Схема содержит ДПТ НВ; силовой транзистор VT1, который 

работает в режиме ключа; силовой диод VD1, который включен параллельно 

якорю двигателя М; источники для питания якоря М (Uп) и обмотки возбуждения 

двигателя LM (Uов). Управление угловой скоростью ДПТ НВ осуществляется пу-

тем изменения напряжения питания якорной цепи. Такая схема обеспечивает 

только однополярную модуляцию. На рисунке 1.3 приведены диаграммы работы 

ДПТ НВ с ШИП [43-46]. 

 

Рисунок 1.2 - Принципиальная схема ДПТ НВ с ШИП 
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Рисунок 1.3 - Диаграммы работы ДПТ НВ с ШИМ при скважности      : пер-

вый график – напряжение на якоре (Uя); второй график – ток якоря (Iя); третий 

график - ток, потребляемый из сети (I); четвертый график – ток обратного диода 

(Ivd) 

 

На схеме рисунка 1.2 якорь двигателя с помощью транзистора VT1 перио-

дически (в режиме ключа) подключается и отключается от источника питания по-

стоянного тока. В период включенного состояния транзистора VT1 на якоре дви-

гателя формируется положительный импульс напряжения (рисунок 1.3), а ток 

якоря Iя равен току I, поступающему от источника питания через транзистор VT1, 

так как включенный параллельно якорю диод VD1 в этом случае закрыт в резуль-

тате подачи на его анод отрицательного напряжения источника питания.  

При выключении транзистора VT1 формируется пауза напряжения на якоре 

двигателя, а под действием ЭДС самоиндукции в цепи якоря продолжает проте-

кать ток, замыкаясь через диод VD1, т.е. в этот период Iя = Ivd. 

Асинхронные двигатели (АД) широко используются во многих промыш-

ленных отраслях из-за простой конструкции, механической надежности и низкой 

стоимости.  

Большинство приводов в зависимости от технологических промышленных 

производств рассчитаны на работу с постоянной скоростью.  
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Но, как хорошо известно, автоматизированные электроприводы переменно-

го тока с регулируемой скоростью обеспечивают улучшенную производитель-

ность и высокую энергоэффективность.  

Для управления скоростью или моментом асинхронного электродвигателя 

имеется значительное число способов [5], которые классифицируются по двум ка-

тегориям: это скалярное и векторное управления, показанные на рисунке 1.1. 

К скалярному управлению относится метод управления, названный «Закон 

Костенко», или – «constant U/f» [1, 6, 30].  

Этот метод управления основан на принципе поддержания потока в воз-

душном зазоре постоянным и производится путем управления напряжением и ча-

стотой статора, так чтобы отношение U/f поддерживалось постоянным. 

Схема разомкнутой системы скалярного U/f-управления АД показана на ри-

сунке 1.4. Эта система управления используется для простого привода с неболь-

шим диапазоном регулирования угловой скорости.  

Схема замкнутой системы скалярного U/f-управления, показанная на рисун-

ке 1.5, используется для более сложного привода с большим диапазоном регули-

рования угловой скорости. 

  

 

Рисунок 1.4 - Схема разомкнутой системы скалярного управления АД 
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Рисунок 1.5 - Схема замкнутой системы скалярного управления АД 

 

Различные методы, используемые для управления асинхронным двигателем 

посредством преобразователей частоты (ПЧ), такие как скалярный метод управ-

ления, имеют хорошие показатели в установившемся режиме, но в динамическом 

режиме характеристики ухудшаются.  

Было установлено, что причиной такого ухудшения характеристик является 

отклонение потокосцепления воздушного зазора от заданных значений [47]. Это 

отклонение бывает не только по величине, но и по фазе.  

Скалярные методы управления используют величину и частоту тока фазы 

статора. Чтобы избежать изменений в потокосцеплении, необходимо контролиро-

вать величину и частоту фазных токов статора и ротора, а также их мгновенные 

фазы.  

Изобретение векторного управления в начале 1970-х годов и демонстрация 

того, что асинхронным двигателем можно управлять как электродвигателем по-

стоянного тока с независимым возбуждением, принесли ренессанс в высокоэф-

фективное управление приводами переменного тока 

Векторные методы управления асинхронным двигателем основаны на учете 

реальной картины вращающихся векторов магнитного поля, происходящей при 

работе электрического двигателя переменного тока [5].  
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Существующая классификация векторных методов выглядит следующим 

образом [6]: 

- методы векторного управления потокосцеплением; 

- методы векторного управления управление крутящим моментом. 

Управление потокосцеплением (FOC). Начиная с работ [48, 49], концепция 

управления потокосцеплением асинхронного двигателя получила довольно значи-

тельную известность и всеобщее признание, как один из основных методов век-

торного управления [50-59].  

Управление потокосцеплением, предложенное Ф. Блашке в [49], было раз-

вито в два направления [60-63]: прямое управление потокосцеплением (англ. di-

rect field - oriented control) и косвенное управление потокосцеплением (англ. indi-

rect field - oriented control).  

Схема прямого управления потокосцеплением показана на рисунке 1.6. 

Суть метода заключается в том, что напрямую измеряется вектор потока в воз-

душном зазоре.  

 

 

Рисунок 1.6 - Прямое измерение потока системы векторного управления АД 

 

Измеренный сигнал вектора потока в воздушном зазоре является обратной 

связью и используется для управления потокосцеплением статора, создающего 

крутящий момент. Поскольку этот метод используется управление с обратной 

связью, то практически оно может будь неустойчивым при изменении нагрузки. 
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Косвенное управление потокосцеплением [64-67], изначально предложен-

ное Хассе [48], показано на рисунке 1.7.  

Этот метод позволяет избежать необходимости прямого измерения потока. 

В этом методе используются известные параметры двигателя, а именно векторы 

тока и напряжения, а также скорость ротора, подаваемая через обратную связь к 

контроллеру. Эта схема проще в реализации, чем прямой метод (FOC).  

 

 

 

Рисунок 1.7 - Косвенное измерение потока системы векторного управления АД 

 

Прямое управление моментом (DTC). Развитию систем управления пото-

косцеплением способствовали инновационные результаты [68-71]. 

Организация в таких системах скользящего режима (англ. – sliding modes) 

[72, 73] позволила реализовать системы управления асинхронным двигателем, не-

чувствительные к большинству возмущающих факторов. 

 Несмотря на все успехи в создании новых методов управления асинхрон-

ным электроприводом, следует отметить, что энергоэффективность электропри-

вода как постоянного, так и переменного тока, во многом определяется способом 

модуляции ключей полупроводниковых преобразователей, входящих в состав си-

стем автоматизированного электропривода. 
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1.2 Алгоритмы модуляции в импульсных полупроводниковых  

преобразователях автоматизированных электроприводов переменного тока 

 

Автономный инвертор напряжения (АИН) (рисунок 1.8) является одним из 

наиболее распространенных видов силовых преобразователей [74], используемых 

в самых разных отраслях промышленности, что связано с широким внедрением 

асинхронных двигателей (АД). Они широко используются на транспорте, в про-

мышленности, системах автономной энергетики, системах автоматизированных 

электроприводов.  

 

 
 

Рисунок 1.8 – Трехфазный автономный инвертор напряжения 

 

Инверторы – это электронные преобразователи, которые преобразуют по-

стоянное напряжение или ток в однофазное или трехфазное переменное напряже-

ние или ток с переменной амплитудой и переменной частотой [75, 76].  

Для управления угловой скоростью асинхронных двигателей применяются, 

как правило, автономные инверторы напряжения (АИН). 

Важнейшим показателем работы АИН является энергоэффективность, 

определяемая следующими показателями:  

– коэффициентом полезного действия (КПД), зависящим от статических и 

динамических потерь в ключах, а также дополнительных потерь, связанных с со-

противлением проводников и питанием цепей управления;  
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– коэффициентом пульсации и спектром высших гармоник входного тока, 

от которых зависят дополнительные потери от высших гармоник в линиях элек-

троснабжения;  

– синусоидальностью выходного напряжения и выходного тока, от которых 

зависят дополнительные потери от высших гармоник в нагрузке, которой чаще 

всего является асинхронный электродвигатель.  

Вышеприведенные показатели энергоэффективности АИН зависят не толь-

ко от выбранной элементной базы IGBT- или MOSFET-транзисторов, но и от вы-

бранного алгоритма модуляции. 

Известные аналоговые алгоритмы модуляции можно классифицировать на 

алгоритмы, использующие широтно-импульсную модуляцию (ШИМ), и алгорит-

мы, реализующие однократную модуляцию. В свою очередь в широтно-

импульсной модуляции как опорные сигналы, так и сигналы задания могут быть 

разными. Есть односторонние и двусторонние опорные сигналы в ШИМ [33, 77, 

78]. Сигнал задания ШИМ может быть синусоидальным, трапецеидальным или 

реализованным в режиме перемодуляции [79, 80]. При этом разные алгоритмы 

модуляции обуславливают достаточно разные динамические потери в ключах, 

разные показатели синусоидальности выходного напряжения и тока и разный ко-

эффициент пульсаций входного тока. 

В настоящее время в инверторах используются следующие методы управ-

ления: 

• однократная модуляция; 

• двухкратная модуляция (широтно-импульсная модуляция). 

 

 

1.2.1 Однократная модуляция 

 

Режимы однократной модуляции являются одними из исторически первых 

алгоритмов модуляции в системах управления АИН, а именно 120-, 150- и 180-

градусных алгоритмов управления [81-94].  

Преимуществом данных алгоритмов управления АИН является низкая ча-

стота коммутации силовых ключей, равная частоте выходного напряжения, что 
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ведет к низким динамическим потерям в силовых ключах и, как результат, реали-

зация достаточно высокого КПД.  

Однако не следует забывать и о сопутствующих недостатках режимов одно-

кратной модуляции: относительно высоком содержании высших низкочастотных 

гармонических компонентов в выходном напряжении и токе, а также отсутствии 

возможности регулирования амплитуд выходного напряжения и тока.  

Для исследования энергетических показателей АИН с исследуемыми алго-

ритмами модуляции в программе Matlab разработана модель АИН (рисунок 1.9), в 

которой реализованы разные алгоритмы модуляции.  

Моделирование АИН производилось с параметрами, которые указаны в 

таблице 1.1.  

В этой модели для расчета потерь мощности в модулях IGBT-транзисторах 

выбран IGBT-транзистор типа CM600DX-24T1 фирмы MITSBISHI с номиналь-

ным током 600 А, максимальным напряжением между коллектором и эмиттером 

UCE = 1200 В.  

Характеристики IGBT-транзистора CM600DX-24T1 приведены на рисунке 

4.2 и в таблице 4.1. 

 

Таблица 1.1 - Основные параметры имитационной модели трехфазного АИН. 

Параметры Величина 

Тип схемы Трехфазный автономный инвертор 

напряжения 

Напряжение в цепи постоянного тока 600 В 

Частота выходного напряжения 50 Гц 

Активное сопротивление нагрузки 1 Ом 

Индуктивность нагрузки 1,047 мГн 

cosφ 0,95 

Тип IGBT-транзистора  CM600DX-24T1 
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Рисунок 1.9 – Имитационная модель трехфазного АИН  

 

1.2.1.1 Режим проводимости при 120-градусном управлении 

 

В режиме 120
0
 управления АИН каждый ключ работает в течение 120

0
 [82, 

85] общего периода или 2π/3 радиан.  

В любой момент времени только два ключа одновременно находятся в со-

стояние проводимости. Работа ключей в режимах проводимости 120° показана в 

таблице 1.2.  

Также в таблице 1.3 приведены схемы подключения нагрузки в разных ре-

жимах. 

Напряжение в нагрузке определяется по выражению (1.3): 

 

1,3,5...

2
sin( )sin ( )

3 6

DC

AN

n

U n
U n t

n

 








  .     (1.3) 
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Таблица 1.2 - Работа ключей в режимах проводимости 120° 

Интервал Продолжительность Состояния проводимости ключей 

1 120
о
 VT1 VT2      

2 120
о
  VT2 VT3     

3 120
о
   VT3 VT4    

4 120
о
    VT4 VT5   

5 120
о
     VT5 VT6  

6 120
о
      VT6 VT1 

 

В ходе моделирования получены диаграммы выходного тока и напряжения 

при 120
0
 управления с активной (рисунок 1.10 а) и активно-индуктивной (рисунок 

1.10 б) нагрузкой, также получены гармоническое искаждения по току (рисунок 

1.11 а) и напряжению (рисунок 1.11 б).   

 

Таблица 1.3 - Схемы подключения нагрузки на разных интервалах 

Интервал 1 Интервал 2 Интервал 3 

   

Интервал 4 Интервал 5 Интервал 6 

   

 

R

R

Uист.

0

A

C

I
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Значения выходного напряжения на разных интервалах показаны в таблице 

1.4. 

 

Таблица 1.4 - Значения выходного напряжения на разных интервалах 

Напряжение Интервал 1 Интервал 2 Интервал 3 Интервал 4 Интервал 5 Интервал 6 

UAO .

2

истU
 .

2

истU
 

 

0 .

2

истU
  .

2

истU
  

 

0 

UBO .

2

истU
  

0 
.

2

истU
 .

2

истU
 

0 
.

2

истU
  

UCO 0 
.

2

истU
  .

2

истU
  

 

0 .

2

истU
 .

2

истU
 

UAB .истU  
.

2

истU
 .

2

истU
  .истU  

.

2

истU
  .

2

истU
 

UAC .

2

истU
  .

2

истU
 .истU  

.

2

истU
 .

2

истU
  .истU  

UCA .

2

истU
  .истU  

.

2

истU
  .

2

истU
 .истU  

.

2

истU
 

 

  

                                           а                                                                             б  

Рисунок 1.10 – Результаты моделирования выходного тока и напряжения 

АИН при реализации 120
0
 управления: а – Iф, Uф, Uл АИН при R-нагрузке;  

б – Iф, Uф, Uл АИН при RL-нагрузке 
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а 

 

б

Рисунок 1.11 – Фурье-анализ по результатам моделирования АИН при реали-

зации 120
0
 управления: а – Iф АИН при RL–нагрузке;  

б – Uф АИН при RL–нагрузке 

 

1.2.1.2 Режим проводимости при 180-градусном управлении 

 

В режиме проводимости инверторов при угле 180
0
 каждый ключ про-

водит в течение 180
0 
[85, 86].  

В этом режиме в любой момент времени только три ключа находятся в 

состоянии проводимости, два из которых относятся к одной группе (два 

верхних или два нижних), а оставшийся один - из другой группы.  

Таким образом, нет временной задержки между выключением и вклю-

чением верхнего и нижнего ключа одной и той же ветви, поэтому может су-

ществовать возможность короткого замыкания источника постоянного тока 

через верхние и нижние ключи одной ветви.  

При этом возможно шесть состояний режима работы инверторов, кото-

рые показаны в таблице 1.5. Через каждые 60
0
 или π/3 радиан один из прово-

дящих ключей отключается, а некоторые другие ключи начинают проводить. 
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Период проводимости различных ключей указан в таблице 1.5. Схемы под-

ключения нагрузки на разных интервалах показаны в таблице 1.6. 

Таблица 1.5 - Период проводимости различных ключей 

Интервал Продолжи-

тельность 

Состояния проводимости ключей  

1 60
о
 VT1 VT2 VT3      

2 60
о
  VT2 VT3 VT4     

3 60
о
   VT3 VT4 VTS5    

4 60
о
    VT4 VT5 VT6   

5 60
о
     VT5 VT6 VT1  

6 60
о
      VT6 VT1 VT2 

 

Таблица 1.6 - Схемы подключения нагрузки на разных интервалах 

Интервал 1 Интервал 2 Интервал 3 

   

Интервал 4 Интервал 5 Интервал 6 

   

 

Значения напряжения на разных интервалах показаны в таблице 1.7. Ре-

зультаты моделирования выходного тока и напряжения АИН при реализации 

180
0
 управления с R- и RL-нагрузкой приведены на рисунках 1.12 и 1.13. 
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Таблица 1.7 - Значения выходного напряжения на разных интервалах 

Напряжение Интервал 1 Интервал 2 Интервал 3 Интервал 4 Интервал 5 Интервал 6 

UAO .

2

истU
 .2

3

истU
 .

3

истU
 .

3

истU
  .2

3

истU
  .

3

истU
  

UBO .2

3

истU
  .

3

истU
  .

3

истU
 .2

3

истU
 .

3

истU
 .

3

истU
  

UCO .

3

истU
 .

3

истU
  .2

3

истU
  .

3

истU
  .

3

истU
 .2

3

истU
 

UAB .истU  
.истU  0

 
.истU  

.истU  0
 

UAC .истU  0
 

.истU  
.истU  0

 
.истU  

UCA 0
 

.истU  
.истU  0

 
.истU  

.истU  

 

Формы выходных сигналов при углах переключения 120
0
 и 180

0
 раз-

личны, поэтому получаются разные среднеквадратичные значения линейного 

и фазного напряжения. В режиме проводимости 180° действующее значение 

выходного напряжения больше, чем при угле 120°, что является основным 

преимуществом 180 ° режима проводимости. 

 
а 

 
б 

 

Рисунок 1.12 – Результаты моделирования выходного тока и напряжения 

АИН при реализации 180
0
 управления: а – Iф, Uф, Uл АИН при R-нагрузке;  

б – Iф, Uф, Uл АИН при RL-нагрузке 
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Таким образом, в режиме 180
0
 управления при тех же параметрах пи-

тающего напряжения и при той же нагрузке, амплитуда 1-й гармонической 

составляющей выходного напряжения будет значительно выше. 

 

 

а 

 
б 

 

Рисунок 1.13 – Фурье-анализ по результатам моделирования АИН при реали-

зации 180
0
 управления: а – Iф АИН при RL–нагрузке;  

б – Uф АИН при RL–нагрузке 

 

1.2.1.3 Режим проводимости при 150-градусном управлении 

 

В режиме 150° каждый транзистор проводит 150° цикла в инверторе 

[87-97].  

Для завершения одного цикла выходного переменного напряжения ин-

вертор в режиме 150°, в отличие от режима 180° и режима 120°, имеет двена-

дцать ступеней продолжительностью 30° каждая.  

Шаблон переключения представлен за цикл 12 шаблонами продолжи-

тельностью 30°. Три транзистора проводят в одном интервале, в то время как 

только два транзистора проводят в следующем, как в 180° и 120° соответ-

ственно. Период проводимости различных ключей указана в таблице 1.8. 
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Таблица 1.8 - Период проводимости различных ключей  

Интервал Продолжитель-

ность 

Состояния проводимости ключей  

1 30
о
 VT1 VT2 VT3      

2 30
о
  VT2 VT3      

3 30
о
  VT2 VT3 VT4     

4 30
о
   VT3 VT4     

5 30
о
   VT3 VT4 VT5    

6 30
о
    VT4 VT5    

7 30
о
    VT4 VT5 VT6   

8 30
о
     VT5 VT6   

9 30
о
     VT5 VT6 VT1  

10 30
о
      VT6 VT1  

11 30
о
      VT6 VT1 VT2 

12 30
о
       VT1 VT2 

 

Результаты моделирования выходного фазного тока и напряжения 

АИН при реализации 150
0
 управления с R- и RL-нагрузкой приведены на ри-

сунке 1.14. 

Фурье-анализ выходного напряжения и тока по результатам имитаци-

онного моделирования АИН при реализации 150
0
 управления приведен на 

рисунке 1.15. 
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а 

 

б 

Рисунок 1.14 – Результаты моделирования выходного тока и напряжения 

АИН при реализации 150
0
 управления: а – Iф, Uф, Uл АИН при R-нагрузке;  

б – Iф, Uф, Uл АИН при RL-нагрузке; 

 

 

а 

 

б 

Рисунок 1.15 – Фурье-анализ по результатам моделирования АИН при реали-

зации 150
0
 управления: а – Iф АИН при RL–нагрузке;  

б – Uф АИН при RL–нагрузке 

 

Режим проводимости 150
0
 обеспечивает лучшее приближение к сину-

соидальной форме, потому что он обеспечивает больше шагов, чем в режи-

мах проводимости 120
0
 или 180

0
. Одно из самых больших преимуществ ис-
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пользования режима проводимости 150
0
 заключается в том, что уменьшаются 

общие гармонические искажения. Режимы проводимости 120
0
 и 180

0
 имеют 

коэффициент нелинейных искажений (THD) около 33 % по напряжению. Для 

режима проводимости 150
0
 значение THD уменьшается до 17 %. 

Проведенное моделирование показало, что классические эпюры вы-

ходного напряжения АИН в режимах 120
0
 и 150

0
 управления, приведенные в 

литературе [93, 94], отличаются от полученных при моделировании, что обу-

словлено тем, что в литературе приведены формы выходного напряжения 

при активной нагрузке. При этом индуктивная составляющая нагрузки иска-

жает форму выходного напряжения и ухудшает показатели ее синусоидаль-

ности, тем самым влияя и на показатели синусоидальности выходного 

напряжения.  

Широтно-импульсная модуляция в классическом аналоговом исполне-

нии реализуется путем сравнения высокочастотного пилообразного сигнала и 

низкочастотного синусоидального сигнала. Преимуществом ШИМ перед од-

нократной модуляцией является возможность регулирования амплитуды 1-й 

гармонической составляющей выходного напряжения, и соответственно тока, 

необходимого как при скалярном, так и при векторном управлении асин-

хронным электроприводом.  

 

1.2.2 Синусоидальная широтно-импульсная модуляция 

 

Среди всех схем широтно-импульсных модуляции (ШИМ) синусои-

дальная широтно-импульсная модуляция (СШИМ) - один из самых популяр-

ных и простых методов, используемых для управления силовыми инвертора-

ми. СШИМ формируется путем сравнения модулируемого и несущего сигна-

лов. В качестве модулируемого сигнала используется синусоидальные сигна-

лы одинаковой амплитуды и частоты, сдвинутыми по фазе на 120
0
 друг от 

друга.  Для каждой фазы можно записать следующие уравнения: 

 0( ) sin( )a mU t U t  , (1.4) 
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0

2
( ) sin( )

3
b mU t U t





   , (1.5) 

 
0

2
( ) sin( )

3
b mU t U t





   , (1.6) 

Процессы формирования управляющих импульсов для ключей АИН 

показаны на рисунке 1.16 а, д. Модулируемые сигналы сравниваются с несу-

щими сигналами. Когда мгновенное значение модулируемого сигнала будет 

больше, чем мгновенное значение несущего, тогда на выходе появится поло-

жительный импульс 1, в противном случае отрицательный импульс -1. Фронт 

переключения уровня создается в каждый момент, когда модулируемый сиг-

нал пересекает несущий. Таким образом, разные положения пересечения 

приводят к переменной скважности выходного сигнала.  

 

1.2.3 Односторонняя и двухсторонняя синусоидальная ШИМ 

 

В зависимости от несущей частоты СШИМ бывает односторонняя и 

двухсторонняя. Односторонняя и двусторонняя CШИМ являются наиболее 

распространенными аналоговыми видами модуляции и основаны на сравне-

нии пилообразного сигнала с синусоидальным. При односторонней модуля-

ции в качестве несущего сигнала используются пилообразные импульсы 

(1.7), а при двухсторонней - треугольные импульсы (1.8).  

 

02
( ) arctan(tan( ))

2
пил

t
U t




  ,      (1.7) 

 
0

2
( ) sin(sin( ))тиU t arc t


  ,      (1.8) 

Диаграммы выходного тока и напряжения АИН и Фурье-анализ по ре-

зультатам моделирования с односторонней и двухсторонней ШИМ при ча-

стоте модуляции 2 кГц приведены на рисунке 1.16. Очевидным фактом явля-

ется отличие энергетических показателей АИН с односторонней и двусто-

ронней ШИМ. Стоит отметить, что двусторонняя ШИМ обеспечивает улуч-

шенные энергетические показатели по сравнению с односторонней ШИМ.  
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а 

 

б 

в 

 

г 

 

д 

 

е 

ж 

 

з

Рисунок 1.16 – Синусоидальная широтно-импульсная модуляция 
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На рисунке 1.16 обозначено: а – с односторонним опорным сигналом; б 

– выходного тока и напряжения АИН при односторонней ШИМ;  в – Фурье-

анализ выходного тока при односторонней ШИМ; г – Фурье-анализ выходно-

го напряжения при односторонней ШИМ; д – с двухсторонним опорным сиг-

налом; е – выходного тока и напряжения АИН при двухсторонней ШИМ;  ж 

– Фурье-анализ выходного тока при двусторонней ШИМ; з – Фурье-анализ 

выходного напряжения при двусторонней ШИМ. 

  

1.2.4 Однополярная и двухполярная синусоидальная ШИМ 

В двухполярном моделирования сравнивается синусоидальный сигнал 

основной гармоники с треугольным несущим сигналом, как показано на ри-

сунке 1.17. Напряжение на выходе инвертора изменяется между положитель-

ным (+Uп) и отрицательным напряжением (-Uп) источника питания (рисунок 

1.18), поэтому эта процедура называется двухполярной модуляцией. 

 

Рисунок 1.17 – Двухполярная синусоидальная ШИМ 

 

Рисунок 1.18 – Выходной ток и напряжение АИН при двухполярной модуля-

ции 
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Для однополярной модуляции обычно требуются два синусоидальных 

модулируемых сигнала, которые имеют одинаковую величину и частоту, но 

сдвинуты по фазе на 180
о
. Эти два модулируемых сигнала сравниваются с 

общим несущим сигналом, как показано на рисунке 1.19. 

 

Рисунок 1.19 – Однополярная синусоидальная ШИМ 

 

Выходное напряжение инвертора с однополярной модуляцией изменя-

ется между нулем и +Uп во время положительного полупериода и между но-

лем и –Uп в течение отрицательного полупериода (рисунок 1.20), поэтому 

такая модуляция называется однополярной. С точки зрения энергоэффектив-

ности в однополярной модуляции АИН число переключений в полупровод-

никовых ключах значительно меньше, что приводит к снижению динамиче-

ских потерь и увеличению КПД преобразователя по сравнению с двухполяр-

ной модуляцией.   

 

Рисунок 1.20 – Выходной ток и напряжения АИН при однополярной модуля-

ции 
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Фурье-анализ выходного тока и напряжения по результатам имитаци-

онного моделирования АИН при реализации двухполярной и однополярной 

модуляции приведен на рисунке 1.21. Можно заметить, что однополярная 

ШИМ обеспечивает улучшенные энергетические показатели по сравнению с 

двухполярной ШИМ. Гармонические искажения тока при однополярной мо-

дуляции составляют 6,23%, а напряжения – 58,38%. 

 

 

а 

 

б 

 

в 

 

г 

Рисунок 1.21 – Фурье-анализ по результатам моделирования АИН при часто-

те коммутации 2 кГц: а, б – выходного тока и напряжения при однополярной 

модуляции; в, г – выходного тока и напряжения при двухполярной модуля-

ции 
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Еще один тип двухполярной СШИМ, который может использоваться 

для двухуровневого АИН со средней точкой, показан на рисунке 1.22. Для 

такого типа модуляции также требуются два синусоидальных модулируемых 

сигнала, которые имеют одинаковую величину и частоту, но сдвинуты по фа-

зе на 180
о
. В качестве несущего сигнала можно использовать как пилообраз-

ные, так и треугольные сигналы, амплитуды которых меняются от 0 до 1. Ос-

циллограммы выходного тока и напряжения АИН по результатам моделиро-

вания при двухполярной модуляции показана на рисунке 1.23. 

 

Рисунок 1.22 – Двухполярная синусоидальная ШИМ 

 

 

Рисунок 1.23 – Выходной ток и напряжение АИН со средней точки при двух-

полярной модуляции 
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Фурье-анализ выходного тока и напряжения по результатам имитаци-

онного моделирования АИН с средней точкой при реализации двухполярной 

модуляции приведен на рисунке 1.24. Гармонические искажения тока состав-

ляют 10,83%, а напряжения – 99,05%. 

 

 

а 

 

б 

Рисунок 1.24 – Фурье-анализ по результатам моделирования АИН со средней 

точкой при частоте коммутации 2 кГц: а – выходного тока;  

б – выходного напряжения  

 

1.2.5 Синусоидальная ШИМ в режиме перемодуляции 

 

В синусоидальной ШИМ в режиме перемодуляции амплитуда модули-

руемого сигнала задается выше амплитуды несущего пилообразного сигнала 

(рисунок 1.25), при этом коэффициент модуляции k > 1. 
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Рисунок 1.25 – Синусоидальная ШИМ в режиме перемодуляции при k = 1,5 

 

Формы выходного тока и напряжения АИН при коэффициенте модуля-

ции k=1,5 показаны на рисунке 1.26. 

 

Рисунок 1.26 – Выходной ток и напряжение АИН в режиме перемодуляции 

при k = 1,5 

 

В режиме перемодуляции формируются интервалы времени, при кото-

рых модулируемые сигналы становятся выше несущего (рисунок 1.25). В 

данные интервалы времени не происходит коммутация силовых ключей, что 

ведет к понижению числа переключений силовых ключей, а соответственно и 

к понижению динамических потерь. Фурье-анализ выходного тока и напря-

жения АИН в режиме перемодуляции при k = 1,5 показан на рисунке 1.27 
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Режим перемодуляции по сравнению с классической синусоидальной 

ШИМ при тех же параметрах нагрузки и источника питания АИН позволяет 

значительно улучшить энергетические показатели АИН, а именно увеличить 

выходную мощность АИН, снизить гармонические искажения выходного то-

ка и напряжения АИН; снизить динамические потери ключей АИН. 

 

а 

 

б 

Рисунок 1.27 – Фурье-анализ выходного тока (а) и напряжения (б) в режиме 

перемодуляции при k = 1,5 

 

Из [95] видно что использование режима перемодуляции целесообраз-

но до значения коэффициента перемодуляции k<2,1, после которого наблю-

дается ухудшение синусоидальности выходного тока. 

 

1.2.6 Синусоидальная ШИМ с добавлением третьей гармоники 

 

Синусоидальная ШИМ – это простейшая для понимания схема моду-

ляции, но она не может полностью использовать имеющееся напряжение пи-

тания цепи постоянного тока. Из-за этой проблемы для улучшения энергети-

ческих характеристик АИН был разработан метод широтно-импульсной мо-

дуляции с добавлением третьей гармоники (по-английски – THIPWM) [95-

97].  

Данный алгоритм модуляции позволяет в значительной степени улуч-

шить энергетические характеристики автономных инверторов напряжения. 

При этом вопросы оптимальной амплитуды добавленного сигнала третьей 
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гармоники и режима адаптивного задания несущего сигнала ШИМ не иссле-

дованы. 

 

Рисунок 1.28 – Синусоидальная ШИМ с добавлением 3-й гармоники. 

 

Синусоидальная ШИМ с добавлением 3-й гармоники означает, что в 

одном цикле синусоидальной волны должны завершиться три цикла гармо-

ники.  

Введение третьей гармоники в основную гармонику модулируемого 

синусоидального сигнала показана на рисунке 1.28. 

Впечатляет то, что результат сложения третьей и основной гармоник 

имеет меньшую амплитуду, чем основная гармоника.  

Уравнения основной гармоники и третьей гармоники могут быть запи-

саны как: 
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  .  (1.9) 

 

Форма выходного тока и напряжения АИН в режиме СШИМ с добав-

лением третьей гармоники приведена на рисунке 1.29.  
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Гармонический анализ синусоидальной ШИМ с добавлением третьей 

гармоники приведен на рисунке 1.30. 

 

Рисунок 1.29 – Форма выходного тока и напряжения АИН в режиме СШИМ 

с добавлением третьей гармоники 

 

 

а 

 

б 

Рисунок 1.30 – Фурье-анализ синусоидальной ШИМ с добавлением третьей 

гармоники: а- выходной ток АИН; б – выходное напряжение АИН 

 

Как видно из проведенного моделирования, при добавлении третьей 

гармоники к синусоидальной ШИМ с увеличением содержания третьей гар-

моники улучшается синусоидальность выходного напряжения и выходного 
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тока. Кроме этого, уменьшается содержание высших гармоник входного то-

ка. Также уменьшается относительное значение потерь мощности и возраста-

ет КПД. Данный алгоритм модуляции позволяет в значительной степени 

улучшить энергетические характеристики автономных инверторов напряже-

ния. 

 

1.3 Сравнительный анализ потерь мощности при использовании  

различных алгоритмов модуляции 

 

Результаты расчетов статических потерь, динамических потерь и КПД 

АИН при разных алгоритмах модуляции приведены в таблице 1.9. 

При однократной модуляции (таблица 1.9) наименьшие показатели по-

терь в модулях IGBT имеет алгоритм 120
0
 управления, а наибольшую ампли-

туду выходного напряжения – алгоритм 180
0
 управления. 

В данной таблице также приведены энергетические показатели при ре-

ализации синусоидальной ШИМ, синусоидальной ШИМ в режиме перемоду-

ляции и синусоидальной ШИМ при добавлении третьей гармоники при ча-

стоте коммутации 2 кГц и 8 кГц. 

Определение статических и динамических потерь мощности в силовых 

ключах выполнено путем создания автоматизированной модели расчета по-

терь мощности. 

Из таблицы 1.9 видно, что СШИМ в режиме перемодуляции и в режи-

ме с добавлением третьей гармоники по сравнению с классической синусои-

дальной ШИМ при тех же параметрах нагрузки АИН позволяет значительно 

улучшить энергетические показатели АИН, а именно: увеличить выходную 

мощность АИН и снизить динамические потери в ключах АИН.
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Таблица 1.9 - Энергетические показатели АИН при разных алгоритмах модуляции 

Тип моду- 

ляции 

  

Пара-

метры 

Однократная модуляция Синусоидальная широтно-импульсная модуляция 

  

120
0
 180

0
 150

0
 Односторонняя 

 

Двухсторонняя В режиме перемоду-

ляции при k = 1.5 

С добавлением 

третьей гармоники 

Частота ком-

мутации,  

f, Гц 

50 50 50 2000 8000 2000 8000 2000 8000 2000 8000 

Iвых RMS, А 256,11 258,49 265,49 197,51 197,23 197,44 196,99 235,96 235,89 228,96 228,88 

Uвых RMS, В 217,21 285,6 238,71 254,44 254,45 254,41 254,29 279,28 297,27 274,09 274,14 

cosfi 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 0,95 

Pout, Вт 91533 121471 104277 82688 82574 82649 82422 108430 115380 103258 103240 

PVT_SW_ON, Вт 0,1388 0,1385 0,1386 11,37 44,42 10,75 43,92 4,319 15,42 12,45 43,06 

PVT_SW_OFF, Вт 1,51 1,187 1,198 23,05 85,57 22,11 84,68 9,891 31,25 24,24 80,05 

PVT_Con, Вт 110,1 143,3 123,5 95,96 96,22 96,09 95,7 132,2 132,1 124,9 124,9 

PVD_SW, Вт 1,184 1,011 1,27 22,92 90,35 23,81 91,16 9,687 36,36 25,23 97,15 

PVD_Con, Вт 5,356 2,784 3,542 12,65 13,29 12,96 12,92 6,675 6,678 8,381 8,357 

Pinverter, Вт 709,7 890,31 778,11 995,74 1979,12 994,38 1970,36 976,64 1330,73 1171,27 2121,23 

КПД 0,992 0,993 0,992 0,988 0,976 0,988 0,976 0,991 0,988 0,988 0,979 
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1.4 Выводы 

 

1. Рассмотрена классификация и основные существующее в настоящее вре-

мя способы управления АЭП постоянного и переменного тока. Выявлены основ-

ные достоинства и недостатки способов управления АЭП.  

2. Из всех существующих способов управления электроприводами постоян-

ного и переменного тока в настоящее время предпочтительным является способ 

управления с применением широтно-импульсной модуляции.  

3. Исследованы основные алгоритмы модуляции в полупроводниковых пре-

образователях автоматизированных электроприводов переменного тока, такие как 

однократная модуляция, синусоидальная широтно-импульсная модуляция 

(СШИМ), односторонняя и двухсторонняя СШИМ, однополярная и двухполярная 

СШИМ, СШИМ в режиме перемодуляции и СШИМ с добавлением третьей гар-

моники.  

4. Синусоидальная широтно-импульсная модуляция позволяет регулировать 

частоту и амплитуду выходного напряжения инвертора, но имеет значительные 

динамические потери в полупроводниковых приборах.  

5. Установлено, что энергетическая эффективность электропривода как по-

стоянного, так и переменного тока, определяется не только выбранной элемент-

ной базой IGBT-транзисторов, но и во многом зависит от выбранного алгоритма 

модуляции ключей полупроводниковых преобразователей, входящих в состав си-

стем автоматизированного электропривода. 

6. Необходимо разработать алгоритм модуляции, который не только позво-

лит регулировать амплитуду и частоту выходного напряжения полупроводнико-

вых преобразователей, но будет иметь меньшие потери мощности в полупровод-

никовых ключах, чем при широтно-импульсной модуляции. 
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2 МАТЕМАТИЧЕСКИЕ МОДЕЛИ СИСТЕМ УПРАВЛЕНИЯ  

АВТОМАТИЗИРОВАННЫХ ЭЛЕКТРОПРИВОДОВ ПОСТОЯННОГО 

 ТОКА С ЧАСТОТНО-ИМПУЛЬСНОЙ МОДУЛЯЦИЕЙ 

 

2.1 Функциональная схема системы электропривода постоянного тока 

 с частотно-импульсной модуляцией 

 

Топологии и свойства полупроводниковых преобразователей постоянного 

тока с ШИМ очень популярны в течение последних трех десятилетий, хорошо 

изучены и описаны в литературе. Преимущества использования ШИМ в полупро-

водниковых преобразователей постоянного тока включают малое количество 

компонентов, высокую эффективность, относительно простое управление и ком-

мерческую доступность контроллеров и интегральных схем, а также возможность 

достижения высоких коэффициентов преобразования как для понижающих, так и 

для повышающих преобразователей. 

Недостатком преобразователей постоянного тока в постоянный (DC/DC) с 

ШИМ является значительные потери при включении и выключении в полупро-

водниковых устройствах, снижающие КПД преобразователя. 

Динамические потери в полупроводниковых ключах прямо пропорциональ-

ны частоте коммутации: чем больше частота коммутации, тем больше динамиче-

ские потери. Для уменьшения динамических потерь и увеличения КПД импульс-

ного полупроводникового преобразователя (ИПП) можно использовать метод 

управления, который основывается на применении частотно-импульсной модуля-

ции [98]. 

Регулирование выходного напряжения в ЧИМ происходит путем изменения 

выходной частоты в то время, как длительность импульса выходного напряжения 

tи остается постоянной, т.е. де-факто изменяется длительность паузы tп [99, 100] 

(рисунок 2.3).  

Разработанная функциональная схема замкнутой системы ЭП постоянного 

тока с ЧИМ приведена на рисунке 2.1, где обозначено: СЗЧ – сигнал задания ча-



47 
 

стоты; ГСС – генератор синусоидальных сигналов; СЗДИ – сигнал задания дли-

тельности импульсов; К – компаратор; Р – регулятор; ИПП – импульсный полу-

проводниковый преобразователь; ДПТ – двигатель постоянного тока; ДОС – дат-

чик обратной связи по угловой скорости; Uп  – напряжение питания ИПП; Мн – 

момент нагрузки ДПТ; ωз – сигнал задания; ω – угловая скорость ДПТ. 

 

Рисунок 2.1 – Функциональная схема системы ЭП постоянного тока с ЧИМ 

 

В соответствии с функциональной схемой ЧИМ (рисунок 2.1) была разрабо-

тана модель ЧИМ, реализованная в среде Matlab/Simulink, которая показана на 

рисунке 2.2. С помощью модели были получены диаграммы работы ЧИМ (рису-

нок 2.3).  

 

Рисунок 2.2 - Модель частотно-импульсного модулятора 

 

Диаграмма выходного сигнала блока регулирования скважности ЧИМ при 

частоте коммутации 1 кГц и скважности 0,5 показана на рисунке 2.3. 
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Рисунок 2.3 - Диаграмма выходного сигнала блока регулирования скважности 

ЧИМ  

На рисунке 2.4 показан график зависимости скважности от частоты импуль-

сов. Как видно из рисунка 2.4, при изменении скважности частота импульсов в 

ШИМ остается постоянной [80]. В то же время в ЧИМ при изменении скважности 

частота импульсов меняется прямо пропорционально.  

 

Рисунок 2.4 - График зависимости скважности от частоты импульсов 

 

Важнейшим параметром, который характеризует работу ШИМ и ЧИМ, яв-

ляется скважность , которая определяется по формуле (2.1): 
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где    – время включенного состояния;    – время паузы; T - период работы 

ШИМ и ЧИМ. 

График зависимости Uн от скважности   называется регулировочной харак-

теристикой ШИМ и ЧИМ [99], которую можно рассчитать по формуле (2.2): 

        . (2.2) 

Основные отличия ШИМ от ЧИМ [98-100]: 

- в ШИМ длительность импульса tи выходного напряжения меняется. 

Период выходного напряжения ШИМ T остается постоянным, при этом выходная 

частота ШИМ f также будет постоянной: 

 1 2 3 4и и и иt t t t   . (2.3) 

 1 2 3 4T T T T  
. (2.4) 

 1 2 3 4f f f f   . (2.5) 

- в случае ЧИМ длительность импульса выходного напряжения tи не 

изменяется и остается постоянной, а период T и частота выходного напряжения f 

меняются: 

 1 2 3 4и и и иt t t t   . (2.6) 

 1 2 3 4T T T T   . (2.7) 

 1 2 3 4f f f f  
. (2.8) 

Рассмотрим понижающий импульсный преобразователь постоянного тока с 

ЧИМ. 

Понижающий преобразователь постоянного тока является наиболее широко 

используемой топологией преобразователя [101], который применяется при 

управлении скоростью электроприводов постоянного тока.  

Электрическая схема понижающего преобразователя постоянного тока с 

ЧИМ показана на рисунке 2.5. Схема включает: источник постоянного тока Uвх, 

силовой полупроводниковой ключ на транзисторе IGBT1, диод VD1, катушку ин-

дуктивности L и конденсатор фильтра C. Резистор Rн представляет собой нагруз-

ку постоянного тока. Резисторы RL и RС представляют собой эквивалентные ак-
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тивные сопротивления катушки индуктивности L и конденсатора фильтра C. В 

качестве полупроводникового ключа наиболее часто используется биполярный 

транзистор с изолированным затвором (IGBT1). Диод VD1 называется обратным 

диодом. Транзистор IGBT1 управляется частотно-импульсным модулятором 

ЧИМ, который включает и выключает этот транзистор с частотой  f = 1/T. 

 

Рисунок 2.5 - Электрическая схема преобразователя c ЧИМ 

 

Понижающий преобразователь постоянного тока может находиться в одном 

из двух коммутационных состояний. Эквивалентные схемы понижающего преоб-

разователя c ЧИМ показаны на рисунке 2.6. 

 

а)                                           б) 

Рисунок 2.6 - Эквивалентные схемы понижающего преобразователя c ЧИМ:  

а) IGBT1-транзистор включен, а диод VD1 выключен; 

б) IGBT1-транзистор выключен, а диод VD1 включен. 
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2.2 Структура замкнутой системы электропривода постоянного тока  

с частотно-импульсной модуляцией 

 

Для построения регулятора описанной системы необходимо получить мате-

матические модели и передаточные функции элементов системы, а именно пони-

жающего импульсного преобразователя и двигателя постоянного тока. На рисун-

ке 2.7 представлена структура замкнутой системы электропривода с ЧИМ, где 

обозначено:  

Р – регулятор угловой скорости двигателя постоянного тока; 

ИПП – импульсный полупроводниковый преобразователь (понижающий 

преобразователь постоянного тока); 

ДПТ – двигатель постоянного тока; 

ДОС – датчик обратной связи по угловой скорости ДПТ; 

Uз – напряжение задания угловой скорости ДПТ; 

ω – угловая скорость двигателя постоянного тока ДПТ; 

е – сигнал управления, подаваемый на вход регулятора Р; 

f – сигнал управления на выходе регулятора Р, задающий выходную частоту 

напряжения ИПП; 

U – выходное напряжение ИПП. 

 

Рисунок 2.7 - Структура замкнутой системы электропривода 
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2.2.1 Математическая модель понижающего преобразователя постоянного 

тока с частотно-импульсной модуляцией 

Согласно второму закону Кирхгофа (рисунок 2.6а) можно получить диффе-

ренциальное уравнение следующего вида: 

 
' L

вх L L вых

di
U f L i R U

dt
     , (2.9) 

где Uвх - входное напряжение понижающего преобразователя; f' - относи-

тельная частота, которая меняется в пределах 0≤ f'≤1; L – индуктивность; iL – ток 

индуктивности; RL – активное сопротивление индуктивности; Uвых – выходное 

напряжение понижающего преобразователя. 

Взяв интеграл над уравнением (2.9), можно записать ток индуктивности 

следующим образом: 

 
 

1
'L вх L L выхi U f i R U dt

L
      . (2.10)  

Когда переключатель (рисунок 2.6б) разомкнут, то выходное напряжение 

представляет собой сумму напряжения на конденсаторе и падения напряжения, 

которое возникает на активном сопротивление конденсатора: 

 вых C c CU U i R   . (2.11) 

где Uс – напряжения на конденсаторе, iс – ток через конденсатор; Rс – актив-

ное сопротивление конденсатора. 

Применив первый закон Кирхгофа в узле конденсатора, можно получить 

следующее уравнение, которое описывает выходное напряжение: 

 С L нi i i  , (2.12) 

где iн – ток в нагрузке. 

Ток в конденсаторе определяется выражением (2.13):  

 

C

С

dU
i С

dt
 . (2.13) 

Подставляя уравнение (2.13) в уравнение (2.12) и взяв интеграл, можно по-

лучить напряжение на конденсаторе: 

 
 

1
C L нU i i dt

C
   . (2.14) 



53 
 

Используя уравнение (2.13), получим формулу, которая определяет напря-

жение на выходе понижающего преобразователя: 

 
 

1
( )вых L вых C C C L н CU i i dt i R U i i R

C
         . (2.15) 

Полученные уравнения описывают состояния понижающего преобразовате-

ля с частотно-импульсной модуляцией с учетом имеющихся активных сопротив-

лений индуктивности и конденсатора фильтра. Эти уравнения представляет собой 

математическую модель понижающего преобразователя с ЧИМ, которую можно 

реализовать в Matlab/Simulink. Данная математическая модель показана на рисун-

ке 2.8, а полученный с ее помощью переходной процесс по напряжению нагрузки 

показан на рисунке 2.9. Параметры модели, при которых сняты характеристики, 

указаны в таблице 2.1.  

 

Рисунок 2.8 - Математическая модель понижающего преобразователя постоянно-

го тока с ЧИМ 

  

Рисунок 2.9 - Переходный процесс при математическом моделировании понижа-

ющего преобразователя постоянного тока с ЧИМ при частоте 1 кГц  
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Таблица 2.1 - Параметры модели  

Параметры Величина 

Uвх, В 240 

f'
 

1 

C, мкФ 8,3 

Rc, мОм 0.001 

L, мГн 12 

RL , мОм 0.001 

R, Ом 1 

 

Переходной процесс, полученный при математическом моделировании по-

нижающего преобразователя постоянного тока с ЧИМ, длится 0,06 с и имеет пе-

ререгулирование σ=7,7%. 

 Чтобы выполнить исследование замкнутой системы регулирования, необ-

ходимо получить передаточную функцию понижающего преобразователя посто-

янного тока с ЧИМ. 

 

2.2.2 Передаточная функция понижающего преобразователя  

постоянного тока c частотно-импульсной модуляцией 

 

Из схемы рисунка 2.8 видно, что входной величиной для понижающего 

преобразователя является частота f, а выходной величиной – выходное напряже-

ние Uвых.  

Ток через индуктивность iL и напряжение на конденсаторе Uс в схеме на ри-

сунке 2.6 описывается выражениями (2.16) и (2.17): 

 
 

1
( ) ( ) (1 )L

вх C L L C L L

di
U U i R U i R

dt L
            . (2.16) 

 
 

1
1C C C

L L

dU U U
i i

dt C R R
 

    
          

    
. (2.17) 

После преобразований получим выражения (2.18) и (2.19): 
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in CL L L
U Udi i R

dt L L L



    . (2.18) 

 

1C C

L

dU U
i

dt C R C
  


. (2.19) 

Введем новые переменные 1Li x ,    2CU x , u  ,  2Cy U x  . 

Запишем уравнения (2.18) и (2.19) с новыми переменными: 

 

1

2 1

1in L
Udx R

u x x
dt L L L

      . (2.20) 

 

2

1

1 1dx
x y

dt С RC
   

 
(2.21) 

Чтобы найти передаточную функцию из этих уравнений, выполним преоб-

разование Лапласа, подставляя 
d

s
dt

 :
  
 

 
1 1

1in L
U R

sx u y x
L L L

      . (2.22) 

 
1

1 1
sy x y

С RC
    . (2.23) 

Из выражения (2.23) найдем х1: 

 
1

1
x Cy s

RC

 
  

 
. (2.24) 

Подставим уравнение (2.24) в уравнение (2.22) и получим: 

 

2 1 1 inL L
UR R

y s s u
L RC RLC LC LC

    
          
    

. (2.25) 

Так как входная величина u соответствует частоте, то обозначим u= f  .  

Выходная величина соответствует напряжению в нагрузке y, поэтому обо-

значим y = Uвых. Таким образом, требуется найти передаточную функцию 
'

( )

( )

выхU s

f s .
 

 

2

( )

( ) 1 1

in

вых

L L

U

U s LC

R Rf s
s s

RC L RLC LC


    

       
   

. (2.26) 

Передаточная функция понижающего преобразователя приведена на рисун-

ке 2.10, а полученный с ее помощью переходный процесс – на рисунке 2.11. 
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Рисунок 2.10 - Передаточная функция преобразователя постоянного тока с ЧИМ  

 

Рисунок 2.11 - Переходные процессы понижающего преобразователя постоянного 

тока с ЧИМ при частоте 1 кГц (скважности 0,5) 

 

Сравнение переходных процессов понижающего преобразователя постоян-

ного тока c частотно-импульсной модуляцией, полученных с помощью математи-

ческой модели (рисунок 2.9) и посредством передаточный функции (рисунок 

2.11), показывает, что они идентичны. 

2.2.3 Математическая модель двигателя постоянного тока независимого  

возбуждения 

 

Двигатели постоянного тока независимого возбуждения (далее ДПТ НВ) 

имеют широкий спектр применения из-за их хороших регулировочных свойств и 

широко используются в промышленности, особенно в мехатронике. Двигатели 

постоянного тока благодаря простому управлению угловой скоростью имеют 
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особое значение. Эти двигатели широко применяется в системах, где требуется 

широкий диапазон регулирования и точный контроль скорости. 

Принципиальная схема ДПТ НВ, показанная на рисунке 2.12, включает сле-

дующие параметры: 

Rа – активное сопротивления якоря,  

Lа – индуктивность якоря,  

ia – ток якоря, 

Lf – индуктивность обмотки возбуждения, 

Rf – активное сопротивления обмотки возбуждения, 

if – ток обмотки возбуждения, 

eg – противо-ЭДС якоря двигателя,  

Td – крутящий момент якоря двигателя, 

TL – момент нагрузки двигателя, 

Кф – коэффициент взаимной индуктивности Lа и Lf,  

w – скорость вала двигателя, 

J – суммарный момент инерции,  

B – коэффициент вязкого трения.  

 

 

Рисунок 2.12 - Принципиальная схема ДПТ НВ 

 

Для составления математической модели ДПТ НВ примем следующие 

упрощения:  
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- пренебрегаем размагничиванием реакции якоря; 

- угловая скорость ДПТ НВ управляется напряжением якоря двигателя, по-

этому цепь якоря предполагаем линейной; 

- напряжение обмотки возбуждения постоянно, поэтому ток возбуждения 

также постоянен. 

Согласно второму закону Кирхгофа:  

 

a

a a a a g

di
U R i L e

dt
    . (2.27) 

При вращении якоря двигателя возникает противо-ЭДС, которая прямо 

пропорциональна скорости вращения якоря и потока обмотки возбуждения, и ее 

можно рассчитать по формуле (2.28): 

 ge Ф   , (2.28) 

где Ф – магнитный поток обмотки возбуждения. 

Поскольку магнитный поток обмотки возбуждения и число пар полюсов по-

стоянны, то для противо-ЭДС можно написать следующее выражение:  

 g ve K   , (2.29) 

где Kv  – постоянный коэффициент двигателя. 

Уравнения, описывающие взаимосвязь между крутящим моментом якоря Td 

и током якоря ia, можно записать следующим образом: 

 d t aT K i  . (2.30) 

Динамическое уравнение, которое описывает взаимосвязь между крутящим 

моментом, моментом инерции и коэффициентом вязкого трения, можно написать 

следующим образом: 

 
d l

d
T J B T

dt


     . (2.31) 

Используя преобразования Лапласа, получим следующую систему уравне-

ний: 

 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( ) ( )

a g a a a

g v

d t a

d l

U s e s I s R s L

E s K s

T s K I s

T s J s s B s T



 

     


 


 
     

. (2.32)
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Используя уравнения (2.35), можно построить структурную схему ДПТ НВ 

(рисунок 2.13): 

 

Рисунок 2.13 - Структурная схема двигателя постоянного тока 

 

Используя рисунок 2.13, можно записать передаточную функцию двигателя, 

которая определяется по формуле (2.33). Входным сигналом является напряжение 

якоря Ua, а выходным сигналом – угловая скорость вращения вала двигателя ω. 

 
2 2

( )

( ) ( ) ( ) ( )

ф

a a a a a t

Ks

U s L J s L B R J s R B K




         
. (2.33) 

Полученное уравление (2.36) является уравнением колебательного звена 

второго порядка. 

 

2.2.4 Структурная модель электропривода постоянного тока с частотно-

импульсной модуляцией 

 

Синтез регулятора скорости выполнен методом получения ЛАЧХ регулято-

ра на основании ЛАЧХ желаемой и исходной системы. 

В таблице 2.2 приведены параметры ПИ-регулятора для системы электро-

привода с ШИМ и ЧИМ.  

 

Таблица 2.2 - Параметры корректирующего устройства  

Системы управ-

ления 

K Kp Ki 

ШИМ 1 0.00135 0.0595 

ЧИМ 2555,5 0.00135 0.0595 
 

На рисунке 2.14 показана структурная схема двигателя постоянного тока с 

ЧИМ-управлением. 

ω
 

1
Ra+sLa

1
B+sJ

+
- Kt

Tl

Ua(s) Ua(s)-E(s) Ia(s) T(s) +

-

Kv

E(s)
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Рисунок 2.14 - Структурная схема ЭП постоянного тока с ЧИМ 

 

На рисунке 2.15 показаны полученные переходные процессы в замкнутой 

системе электропривода постоянного тока с ШИМ, а на рисунке 2.16 - с ЧИМ. 

Из рисунков 2.15 и 2.16 видно, что замкнутая система электропривода по-

стоянного тока с ЧИМ имеет время переходного процесса tпп=0,12 с, а замкнутая 

система электропривода постоянного тока с ШИМ имеет время переходного про-

цесса tпп=0,21 с. Таким образом, система электропривода постоянного тока с ЧИМ 

обладает более высоким быстродействием, чем аналогичная системы с ШИМ 

[102].  

 

Рисунок 2.15 - Переходные процессы в замкнутой системе электропривода  

постоянного тока с ШИМ  
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Рисунок 2.16 - Переходные процессы в замкнутой системе электропривода  

 постоянного тока с ЧИМ 

 

 

 

2.3 Имитационные модели систем управления электропривода постоянного 

тока с импульсным управлением 

 

2.3.1 Имитационная модель автоматизированного электропривода  

постоянного тока с широтно-импульсной модуляцией 

 

Имитационная модель замкнутой системы автоматизированного ЭП с ШИМ 

показана на рисунке 2.17. 
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Рисунок 2.17 - Имитационная модель замкнутой системы ЭП с ШИМ 

 

Имитационная модель, показанная на рисунке 2.17, содержит следующее 

основные блоки: 

 блок задания угловой скорости (Сигнал задания скорости); 

 блок регулятора, в качестве которого используется ПИ-регулятор («Регу-

лятор»); 

 блок регулирования скважности ШИМ (СУ ШИМ); 

 понижающий преобразователь постоянного тока («Понижающий преоб-

разователь»). 

Имитационная модель ДПТ в среде Matlab/Simulink [103, 104] и настройки 

параметров электропривода постоянного тока приведены на рисунке 2.18. Номи-

нальные параметры двигателя приведены в таблице 2.3. 

 

                              а)                                                         б) 

Рисунок 2.18 - Имитационная модель ДПТ в среде Matlab/Simulink (а) и настройки 

параметров ДПТ (б) 
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Таблица 2.3 - Номинальные параметры двигателя 

Параметры Величина Единица измерения 

P  3,8 кВт 

   240 В 

   300 В 

   183,2 Рад/с 

   20,3 Н   

   0,78 Ом 

   0,016 Гн 

   281,3 Ом 

   156 Гн 

    1,234 Гн 

J 0,05       

   0,01       
          21,12 А 

           92,98 А 

          1,066 А 

 

Результаты имитационного моделирования автоматизированного ЭП посто-

янного тока с ШИМ показаны на рисунке 2.19. При нарастании скважности от 

0,12 до 0,5 длительность импульса tи выходного напряжения ШИМ изменяется, 

при этом период импульсов T остается постоянным, т.е. частота ШИМ остается 

постоянной. 

 

Рисунок 2.19 - Результаты имитационного моделирования ЭП с ШИМ 
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Диаграммы изменения скважности и частоты импульсов в ШИМ в интерва-

ле пуска электропривода показаны на рисунке 2.20. Как видно, частота импульсов 

при изменении скважности не изменяется и остается постоянной [105]. Это при-

водит к повышенным динамическим потерям в IGBT-транзисторе. 

 

Рисунок 2.20 – Диаграммы сигналов ШИМ при пуске 

 

 

2.3.2 Имитационная модель автоматизированного электропривода  

постоянного тока с частотно-импульсной модуляцией 

 

Имитационная модель замкнутой системы автоматизированного ЭП с ЧИМ, 

разработанная в среде Matlab/Simulink, показана на рисунке 2.21. 

 

Рисунок 2.21 - Имитационная модель замкнутой системы автоматизированного 

ЭП с ЧИМ 
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Имитационная модель, показанная на рисунке 2.21, содержит следующие 

основные блоки: 

 блок задания угловой скорости (Сигнал задания скорости); 

 блок регулятора, в качестве которого используется ПИ-регулятор (Регу-

лятор); 

 блок регулирования скважности ЧИМ (СУ ЧИМ); 

 понижающий преобразователь постоянного тока («Понижающий преоб-

разователь). 

 

Результаты имитационного моделирования автоматизированного ЭП посто-

янного тока с ЧИМ показаны на рисунке 2.22. В ЧИМ время импульса tи при 

нарастании скважности остается постоянным. При этом средняя частота при ЧИМ 

будет меньше, чем при ШИМ. Уменьшение частоты приводит к уменьшению ди-

намических потерь и, соответственно, к увеличению КПД преобразователя. 

 

Рисунок 2.22 - Результаты имитационного моделирования автоматизированного 

ЭП постоянного тока с ЧИМ 
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Диаграммы изменения скважности и частоты импульсов в ЧИМ при пуске 

электропривода показаны на рисунке 2.23.  

Как видно из рисунка 2.23, частота импульсов при пуске электропривода 

начинается от 300 Гц и увеличивается по мере увеличения угловой скорости, до-

стигая максимальной частоты 800 Гц при установившемся режиме работы.  

В случае ШИМ частота коммутации при пуске постоянна и равняется мак-

симальной частоте при установившемся режима работы. 

Разработанные модели показывают, что использование в системе управле-

ния электроприводом ЧИМ вместо ШИМ позволяет уменьщить динамические по-

тери в полупроводниковом преобразователе.  

 

Рисунок 2.23 – Диаграммы сигналов ЧИМ при пуске 

Разработанные математические, структурные и имитационные модели ав-

томатизированного ЭП постоянного тока показали, что использование в системе 

управления ЧИМ вместо ШИМ позволяет уменьшить время пуска, т.е. улучшить 

быстродействие электропривода.  
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2.4 Выводы 

 

1. Разработана функциональная схема частотно-импульсной модуляции 

(ЧИМ) постоянного тока и на её основе создана модель ЧИМ в среде Matlab. 

2.  Получены математическая модель и передаточная функция импульсного 

полупроводникового преобразователя (ИПП) постоянного тока с ЧИМ. Сравнение 

переходных процессов в ИПП постоянного тока c ЧИМ, полученных с помощью 

математической модели и посредством передаточный функции, показали, что они 

идентичны. 

3. На основе функциональной схемы ИПП с ЧИМ разработаны структурные 

и имитационные модели замкнутых систем электропривода постоянного тока с 

ЧИМ. Статические и динамические характеристики замкнутых систем электро-

привода постоянного тока, полученные с помощью структурной и имитационной 

моделей, достаточно близки. 

4. Исследования показали, что использование ЧИМ вместо ШИМ в системе 

управления электропривода постоянного тока позволяет уменьшить время пуска 

ЭП и тем самым увеличить его быстродействие.  

5. Результаты имитационного моделирования автоматизированного ЭП по-

стоянного тока с ЧИМ и ШИМ показали, что частота коммутации транзисторов в 

ИПП с ЧИМ будет меньше, чем в ИПП с ШИМ. Уменьшение частоты коммута-

ции приводит к уменьшению динамических потерь и, соответственно, к увеличе-

нию КПД ИПП. 
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3 МАТЕМАТИЧЕСКИЕ МОДЕЛИ СИСТЕМ УПРАВЛЕНИЯ  

АВТОМАТИЗИРОВАННЫХ ЭЛЕКТРОПРИВОДОВ ПЕРЕМЕННОГО  

ТОКА С ЧАСТОТНО-ИМПУЛЬСНОЙ МОДУЛЯЦИЕЙ 

 

3.1 Общее понятие о синусоидальной частотно-импульсной модуляции  

в АИН 

 

Однофазный двухуровневый автономный инвертор напряжения (АИН) с 

широтно-импульсной модуляцией (ШИМ) [106-108], схема которого представле-

на на рисунке 3.1, преобразует постоянное напряжение в переменное. Схема тако-

го инвертора, выполненная на транзисторных модулях IGBT [106], является одной 

из наиболее простых для преобразователей этого типа. 

 

Рисунок 3.1 – Однофазный двухуровневый АИН  

 

АИН (рисунок 3.1) питается от двух источников напряжения постоянного 

тока (Uип1, Uип2). АИН содержит два полупроводниковых ключа из IGBT-

транзисторов (VT1 и VT2), к которым встречно параллельно подключены диоды 

обратного тока (VD1 и VD2). Нагрузка инвертора (Rн, Lн) включена между сред-

ней точкой источника питания (точка О) и общей точкой включения транзисторов 

VT1, VT2 (точка О).  

Как уже отмечалось, у АИН с ШИМ имеется ряд недостатков [109, 110], ос-

новными из которых являются повышенные динамические потери и снижение 

КПД преобразователя. Используя в АИН частотно-импульсную модуляцию, мож-

RнLн

VT1 VD1

AO O 

Uип1

Uип2 VT2 VD2
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но снизить динамические потери в полупроводниковых ключах и повысить КПД 

преобразователя [108-110].  

На рисунке 3.2 показаны диаграммы формирования напряжения для управ-

ления полупроводниковыми ключами инверторов методом частотно-импульсной 

модуляции (ЧИМ). В ЧИМ модулируемый сигнал U(t) является синусоидальным 

и при фиксированной ширине импульса с увеличением амплитуды U(t), ширина 

паузы между импульсами уменьшается, то есть ширина паузы обратно пропорци-

ональна амплитуде модулируемого сигнала U(t). С увеличением амплитуды U(t) 

период ЧИМ уменьшается, соответственно увеличивается частота [109]. 

 

 

Рисунок 3.2 – Диаграммы формирования частотно-импульсной модуляции 

 

3.2 Разработка математической модели синусоидальной частотно-

импульсной модуляции 

 

Модулируемый сигнал в ЧИМ является синусоидальным, форма которого 

показана на рисунке 3.3 и определяется уравнением (3.1):  

 sin( ) sin(2 )py t k f t     ,      (3.1) 

где kp – регулировочный коэффициент паузы; fsin– частота модулируемого сигна-

ла. 

UМ(t)

UЧИМ(t)

t, c

t, c

tп tи

T
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Рисунок 3.3 – Модулируемый сигнал в ЧИМ  

 

Максимальная длительность паузы в ЧИМ наблюдается на краях полупери-

ода и её можно определить соотношением (3.2):  

 

sin

.max

sin

пауз

T
t

u f



,  (3.2) 

где Tsin – период ЧИМ-сигнала, u – регулировочный коэффициент по напряжению.   

Число импульсов ЧИМ, приходящихся на четверть периода модулируемого 

сигнала, можно задать соотношением (3.3): 

 1n m  , (3.3) 

где m = 0…9.  

Ряд длительностей пауз для каждого периода ЧИМ определяется выражени-

ем (3.4):  
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360
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  

 

, (3.4) 

где tпауз.max – максимальная длительность паузы в ЧИМ, i – номер периода в ЧИМ. 

Длительность импульса для получения кратного периода определяется сле-

дующим выражением: 

 

.
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Как видно из рисунка 3.4, длительность импульса в ЧИМ остается посто-

янной, а длительность паузы изменяется по синусоидальному закону.  

 

Рисунок 3.4 – Графики изменения длительностей импульса (tимпульса) и  

паузы (tпауза.m) в ЧИМ  

Сумма длительности десяти периодов в ЧИМ определяется выражением 

(3.6): 

 
.

0

( )
m

пауза i импульса

i

t t


 . (3.6) 

Длительности i-тых периодов можно рассчитать по выражению (3.7): 

 . .период i импульса пауза iT t t  . (3.7) 

График изменения периодов в ЧИМ приведен на рисунке 3.5.  

 

Рисунок 3.5 – График изменения периодов в ЧИМ 

 

Расчетные точки для 1/4 периода определяются формулами (3.8) и (3.9): 
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Используя формулы (3.8) и (3.9), можно описать цикл для формирования 

импульсов в ЧИМ соотношениями (3.10): 
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, (3.10) 

График формирования импульсов в синусоидальной ЧИМ представлен на 

рисунке 3.6. 

 

Рисунок 3.6 – График формирования импульсов в синусоидальной ЧИМ 
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Чтобы получить график формирования импульсов ЧИМ на полный период, 

удобно использовать среду Matlab/Simulink [87]. 

 

3.3 Имитационное моделирование однофазного АИН с ЧИМ 

 

Полученное выше математическое описание ЧИМ реализуем в Script 

Matlab/Simulink. Код программы для полного периода синусоидальной ЧИМ опи-

сан в Script [111] и приведен в приложении В.  

Для реализации импульсов ЧИМ в Simulink необходимо описать код полно-

го периода в окне Workspace (рисунок 3.7а), где требуется указать выходные пе-

ременные t (время) и y (амплитуда, которая меняется логическим элементом 0/1).  

 

а                                                    

 

б 

Рисунок 3.7 – Окно интерфейса Workspace (а) и Окно блока Repeating Sequence (б) 

в среде Matlab 

 

Выходные переменные t (время) и y (амплитуда) вводим в блок Repeating 

Sequence (рисунок 3.7б) для дальнейшей подачи полученных импульсов на IGBT-

транзисторы однофазного двухуровневого АИН. 

На рисунке 3.8 приведена разработанная модель АИН с ЧИМ. В таблице 3.1 

указаны основные параметры этой модели. 
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Рисунок 3.8 – Модель однофазного двухуровневого АИН с ЧИМ 

 

Таблица 3.1 - Основные параметры модели однофазного двухуровневого АИН.  

Параметр Величина 

Напряжение источника постоянного тока, В 2x300 

Тип модуляции ЧИМ 

Частота выходного напряжения, Гц 50 

Активное сопротивление нагрузки, Ом 1  

Индуктивность нагрузки, мГн 1,047  

cosφ 0,95 

 

В полученной диаграмме ЧИМ (рисунок 3.9) частота по краям полупериода 

выходных импульсов управления в 2,2 раза меньше, чем в середине полупериода: 

по краям частота равна 1,76 кГц, а в середине – 3,957 кГц.  
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Рисунок 3.9 – Результат математического моделирования импульсов управления 

ЧИМ при kp = 0,98 и частоте модуляции f = 50 Гц 

 

Входными данными для математической модели ЧИМ являются: kp – регу-

лировочный коэффициент паузы и f – частота модулирующего сигнала; выходны-

ми данными являются y – импульсы управления ЧИМ. Изменяя регулировочный 

коэффициент паузы, можно менять среднее значение выходного напряжения 

АИН.  

На рисунках 3.10 и 3.11 показаны диаграммы напряжения на активной 

нагрузке при разных коэффициентах kp. 

 

Рисунок 3.10 - Результаты моделирования: напряжение на активной нагрузке при 

kp = 0,9 максимальной частоте f=3,179 кГц и минимальной частоте f=1,243 кГц 
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Рисунок 3.11 - Результаты моделирования: напряжение на активной нагрузке при 

kp = 0,5, максимальной частоте f=2,467 кГц и минимальной частоте f=1,526 кГц  

Диаграммы выходного тока и напряжения при активно-индуктивной 

нагрузке, а также Фурье-анализ по результатам моделирования АИН с ЧИМ при-

ведены на рисунки 3.12 и 3.13.  

 

Рисунок 3.12 - Диаграммы выходного тока и напряжения АИН: идеальная (1) и 

реальная (2) форма выходного тока в АИН при ЧИМ 

1 

2 
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Рисунок 3.13 - Фурье-анализ выходного тока АИН при ЧИМ  

Можно заметить, что использование ЧИМ в АИН (как и при ШИМ) также 

обеспечивает приближенную к синусоидальной форму тока. Гармонические ис-

кажения выходного тока при ЧИМ составляют 5,69 %, что сопоставимо с ШИМ. 

 

 

Рисунок 3.14 – Выходное действующее напряжение АИН при ШИМ и ЧИМ 
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Рисунок 3.15 – Выходное среднее напряжение АИН при ШИМ и ЧИМ 

Рисунки 3.14 и 3.15 показывают, что выходные действующие и средние 

значения напряжений в АИН при ШИМ и ЧИМ изменяются аналогично. 

 

3.4 Модели замкнутой системы скалярного управления скоростью  

электропривода переменного тока с ЧИМ 

 

Регулирование угловой скорости электропривода переменного тока с по-

мощью метода скалярного управления «напряжение/частота» (U/f) [112] обычно 

используется в промышленности вследствие его простой реализации. Разница 

между заданной скоростью и скоростью двигателя подается на ПИ-регулятор ско-

рости, чтобы стабилизировать угловую скорость асинхронного двигателя [113, 

114]. Структурная схема замкнутой системы регулирования угловой скорости 

асинхронного двигателя методом скалярного управления показана на рисунке 

3.16. 

 

Рисунок 3.16 – Структурная схема замкнутой системы регулирования скорости 

АД методом скалярного управления 

Мс

-
-

-

Wрс Wпч

АД
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Схема на рисунке 3.16 включает в себя: ПИ-регулятор скорости (Wрс); пре-

образователь частоты с ЧИМ-управлением (Wпч) с коэффициентом передачи kПЧ 

и постоянной времени TПЧ; асинхронный двигатель, где учтены жесткость меха-

нической характеристики ( ), электромагнитная постоянная времени (TЭ) и элек-

тромеханическая постоянная времени (TM). 

Коэффициент обратной связи kOC (отношение напряжения задания uЗ к вы-

ходной номинальной скорости   ) определится из выражения (3.11): 

 

з

oc

н

u
k


 . (3.11) 

Коэффициент передачи kПЧ можно определить выражением (3.12): 
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Жесткость механической характеристики   определится выражением (3.13): 
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где Mmах - максимальный момент; ωН - номинальная частота вращения ротора; sкр - 

критическое скольжение. 

Электромагнитная постоянная времени определится выражением (3.14): 

 0

1
э

кр

Т
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

, (3.14) 

где ω0 - угловая скорость магнитного поля статора АД, рад/с. 

В качестве регулятора используется ПИ-регулятор скорости с передаточной 

функцией, определяемой выражением (3.15): 
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В соответствии со структурной схемой АД его результирующая передаточ-

ная функция по отношению к отклонению    определится выражением (3.16): 
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В частном случае при        
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Постоянные времени T1 и TПЧ относятся к малым некомпенсируемым посто-

янным времени и их можно принять как 

 
1 ПЧT T T   . (3.19) 

При настройке электропривода на модульный оптимум постоянная времени 

интегрирования Tрс и коэффициент пропорциональной части ПИ-регулятора kрс 

определяются следующими выражениями 

 рс ос пчТ k k а Т     , (3.20) 
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В качестве электродвигателя выбираем АД типа 4А100L4У3 мощностью 4 

кВт [115]. Выполним настройку на модульный оптимум при         ,     . 

Matlab-модель замкнутой системы регулирования скорости электропривода 

переменного тока методом скалярного управления (рисунок 3.17) получена на ос-

нове передаточных функций, которые приведены выше. На рисунках 3.18 и 3.19 

приведены результаты моделирования. 

 

Рисунок 3.17 – Matlab-модель замкнутой системы управления угловой скорости 

ЭП переменного тока методом скалярного управления 
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Рисунок 3.18 – Переходный процесс в замкнутой системе ЭП переменного тока с 

ЧИМ 

 

Рисунок 3.19 – Переходный процесс в замкнутой системе электропривода пере-

менного тока с ЧИМ: (а) – сигнал задания и сигнал обратной связи; (б) – сигнал 

рассогласования; (в) – скорость вращения ротора, рад/с 

Исследования, проведенные с помощью модели замкнутой системы регули-

рования скорости ЭП переменного тока с ЧИМ, показали высокие статические и 

динамические характеристики данной системы электропривода: статическая 

ошибка δ=0; время переходного процесса tпп=0,45 с; максимальное перерегулиро-

вание σмакс не превышает 4,3 %. 
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3.5 Разработка имитационной модели синусоидальной частотно-импульсной 

модуляции 

 

Разработанная имитационная модель синусоидальной частотно-импульсной 

модуляции в среде Matlab показана на рисунке 3.20. В ЧИМ длительность им-

пульса остается постоянной, а периоды следования импульсов являются перемен-

ными и меняются по синусоидальному закону [108].  

 

Рисунок 3.20 – Имитационная модель синусоидальной ЧИМ 

 

Входными данными для формирования синусоидальной ЧИМ являются пе-

риод повторяемости выходного напряжения и длительность импульса в ЧИМ. 

Длительность импульса в ЧИМ в ходе модуляции не меняется и является кон-

стантой. Минимальная длительность нулевого состояния при ЧИМ принимается 

нулевой. Минимальное значение периода следования импульсов может быть рав-

но длительности импульса, меньшее значение задавать нельзя. Максимальное 

значение периода следования импульсов задается произвольно.  

Синусоидальная ЧИМ задается аналого-цифровым образом. Формирование 

синусоидальной ЧИМ состоит из следующих этапов. 
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Первый этап. Этап формирование синуса с интервалом следования, равно-

му максимальной длительности нуля в ЧИМ. После этого функция синуса берется 

по модулю, инвертируется и увеличивается на величину длительности импульса 

(рисунок 3.22 в). На рисунке 3.21 показана Matlab-модель блока, который форми-

рует модулирующий синусоидальный сигнал для ЧИМ. Результаты моделирова-

ния приведены на рисунке 3.22. 

 

Рисунок 3.21 – Matlab-модель блока модулирующего сигнала синусоидальной 

ЧИМ 

 

Рисунок 3.22 – Результаты моделирования: (а) - синусоидальный сигнал; (б, в) – 

опорные модулируемые сигналы после инвертирования 
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Второй этап. Этап формирование дельта-импульсов с единичной амплиту-

дой и переменным значением периода между импульсами. Минимальный период 

следования импульсов в ЧИМ должен быть равен длительности импульса (дли-

тельности единицы), а максимальный период следования импульсов должен быть 

равен максимальному периоду в ЧИМ (сумма времени импульса и максимального 

времени нуля). Matlab-модель данного блока и результаты моделирования пока-

заны соответственно на рисунках 3.23 и 3.24. 

 

Рисунок 3.23 – Matlab-модель блока формирования дельта-импульсов в ЧИМ. 

 

 

Рисунок 3.24 – Результаты моделирования: (а) - опорный модулируемый сигнал; 

(б) – несущий модулируемый сигнал (в) – формирование сигналов дельта-

импульсов 
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Третий этап. Непосредственный этап формирования синусоидальной ЧИМ 

(рисунок 3.25). Синусоидальная ЧИМ формируется с помощью использования 

RS-триггера. Входными сигналами модуля являются дельта-сигнал и сигнал дли-

тельность импульса. Выходным сигналом является синусоидальная ЧИМ. 

На вход SET RS-триггера подается непосредственно дельта-сигнал. После 

подачи сигнала на вход SET, на вход RESET необходимо подать импульс сброса 

через время, равное длительности импульса в ЧИМ. На рисунке 3.26 показаны ре-

зультаты моделирования блока непосредственного формирования синусоидаль-

ной ЧИМ.  

 

Рисунок 3.25 – Matlab-модель блока непосредственного формирования синусои-

дальной ЧИМ 

 

На основании данного алгоритма модуляции получены диаграммы импуль-

сов управления ключей для трехфазного двухуровнего АИН (рисунок 3.27). 
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Рисунок 3.26 – Результаты моделирования: (а) – сигналы дельта-импульсов; (б) - 

несущий модулируемый сигнал; (в, г) - напряжения управления состоянием тран-

зисторов АИН в режиме ЧИМ 

 

 

Рисунок 3.27 – Диаграммы импульсов управления ключами инвертора 
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3.6 Имитационное моделирование трехфазного двухуровневого АИН с ЧИМ  

 

В среде MATLAB с использованием блоков из библиотеки Simulink была 

смоделирована схема АИН с ЧИМ, приведенная на рисунке 3.28.  

 

Рисунок 3.28 – Схема трехфазного двухуровнего АИН с ЧИМ управлением 

 

Модель схемы АИН с ЧИМ приведена на рисунке 3.29 и содержит следую-

щие блоки: 

 Блок АИН на шести IGBT/Diode-модулях VT1(VD1) –VT6(VD6). 

  Блок системы управления ЧИМ. 

  Блок нагрузки. 

  Комплект измерительных приборов. 

Формы выходных фазных токов АИН при максимальной частоте 2 кГц и 8 

кГц приведены на рисунках 3.30 и 3.31. 

Полученные выходные диаграммы АИН с ЧИМ показали, что частота мо-

дуляции по краям полупериодов выходного импульсного напряжения в 2,2 раза 

меньше, чем в середине полупериодов выходного импульсного напряжения.  

Снижение частоты коммутации приводит к снижению динамических потерь 

в транзисторах АИН с ЧИМ по сравнению с АИН с ШИМ на 20-40% [24, 106, 

108], т.к. мощность динамических потерь прямо пропорциональна частоте комму-

тации.  
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Рисунок 3.29 – Matlab-модель АИН с ЧИМ 
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Рисунок 3.30 – Результат моделирования: выходные токи АИН с ЧИМ при 

максимальной частоте коммутации 2 кГц 

 

Рисунок 3.31 – Результат моделирования: выходные токи АИН с ЧИМ при 

максимальной частоте коммутации 8 кГц 

 

3.7 Имитационное моделирование электропривода переменного тока с ЧИМ 

 

На рисунке 3.32 показана модель ЭП переменного тока с ЧИМ при U/f-

управлении, а на рисунках 3.33 - 3.35 приведены результаты моделирования рабо-

ты ЭП при прямом пуске на холостом ходу с дальнейшим набросом нагрузки.  
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Рисунок 3.32 - Модель ЭП переменного тока с ЧИМ при U/f-управлении 
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Рисунок 3.33 – Диаграммы ЭП переменного тока с ЧИМ при прямом пуске на хо-

лостом ходу с дальнейшим набросом нагрузки 

 

Прямой пуск ЭП (рисунок 3.33) производится на холостом ходу и заверша-

ется за 0,15 с. При этом максимальный пусковой ток достигает 80 А. После того, 

как угловая скорость ЭП достигает установившегося значения, происходит наброс 

нагрузки и скорость уменьшается на 3,2 %, оставаясь при этом стабильной. 

При U/f-управлении пуск ЭП также производится на холостом ходу. Пуск 

завершается за 0,25 с. При этом максимальный пусковой ток ограничивается 30 А. 

После того, как угловая скорость ЭП достигает установившегося значения, про-

исходит наброс нагрузки и скорость уменьшается на 3,2 %, оставаясь при этом 

стабильной.  
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Рисунок 3.34 – Диаграммы работы системы управления ЭП переменного тока с 

ЧИМ при U/f-управлении при пуске на холостом ходу  

 

Рисунок 3.35 – Диаграммы ЭП переменного тока с ЧИМ при U/f-управлении при 

пуске на холостом ходу и дальнейшим набросом нагрузки  
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3.8  Выводы 

 

1. Разработана математическая модель синусоидальной частотно-

импульсной модуляции переменного тока и на её основе описан программный код 

для полного периода синусоидальной ЧИМ в Script/Matlab. 

2. Полученные диаграммы ЧИМ показали, что частота импульсов по краям 

полупериода в 2,2 раза меньше, чем в середине полупериода. Вследствие этого 

динамические потери в IGBT-модулях автономного инвертора напряжения с ЧИМ 

будут значительно ниже, чем в аналогичной схеме с ШИМ. 

3. Разработана структурная модель замкнутой системы регулирования ско-

рости ЭП переменного тока с ЧИМ. Исследования, проведенные с помощью 

структурной модели замкнутой системы с ЧИМ, показали динамическую устой-

чивость системы при пуске и набросе нагрузки электропривода.  

4. Разработана имитационная модель синусоидальной частотно-импульсной 

модуляции в среде Matlab, входными данными которой являются период повторя-

емости выходного напряжения и длительность импульса. На основе имитацион-

ной модели синусоидальной ЧИМ разработаны модели схем АИН с ЧИМ. При-

менение ЧИМ в АИН вместо ШИМ позволит уменьшить на 20-40 % динамиче-

ские потери и увеличить коэффициент полезного действия АИН. 

5. Разработана имитационная модель электропривода переменного тока с 

ЧИМ при U/f-управлении. Исследования, проведенные с помощью данной моде-

ли, показали динамическую устойчивость системы при пуске и набросе нагрузки, 

а также обеспечение требуемого токоограничения в пусковом режиме. 

6. Для точного определения статических и динамических потерь мощности 

импульсных полупроводниковых преобразователей постоянного и переменного 

тока при разных алгоритмах модуляции необходимо разработать методику расче-

та потерь мощности в полупроводниковых ключах.  
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4 МЕТОДИКА РАСЧЕТА ПОТЕРЬ МОЩНОСТИ В ИМПУЛЬСНЫХ  

ПОЛУПРОВОДНИКОВЫХ ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЯХ 
 

4.1 Структура потерь мощности в импульсных полупроводниковых  

преобразователях 
 

В настоящее время в ИПП постоянного и переменного тока в качестве по-

лупроводниковых ключей, которые на сегодняшний день доступны на рынке, ис-

пользуются запираемые тиристоры (GTO), запираемые тиристоры с интегриро-

ванным блоком затвора (IGCT), биполярные транзисторы с изолированным затво-

ром (IGBT) и металло-оксидные полупроводниковые полевые транзисторы 

(MOSFET). Эти устройства выбираются в соответствии с требуемой мощностью и 

частотой коммутации. Тиристоры GTO и IGCT обладают высокой мощностью, но 

их частота коммутация очень мала и составляет менее 1 кГц. На данный момент 

для преобразователей средней и высокой мощности наиболее широко использу-

ются транзисторы IGBT. Некоторые из IGBT имеют частоту коммутация до 100 

кГц, но большинство обычно ниже 20 кГц. 

Потери, которые возникают в полупроводниковых ключах, зависят не толь-

ко от частоты коммутации, но также и от алгоритма модуляции, который приме-

няется в преобразователях. Структура потерь мощности, которые возникают в 

импульсных полупроводниковых преобразователях, показаны на рисунке 4.1. 

 

Рисунок 4.1 – Структура потерь мощности в импульсных полупроводниковых 

преобразователях 
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4.2 Энергетические характеристики IGBT-транзисторов 

 

Обычно в документации на полупроводниковые ключи приводится инфор-

мация об энергетических характеристиках модулей IGBT-транзисторов. Эти дан-

ные получены производителем, проводящим экспериментальные испытания толь-

ко при некоторых температурах Tj (обычно при максимальной и минимальной 

температурах).  

При определении потерь мощности IGBT-транзисторов основными являют-

ся следующие энергетические характеристики: зависимость напряжения коллек-

тор-эмиттер от тока коллектора (ВАХ транзистора); напряжения эмиттер-

коллектор от тока эмиттера (ВАХ обратного диода); зависимость энергии включе-

ния и выключения от тока коллектора, а также энергии восстановления обратного 

диода от эмиттерного тока транзистора.  

Энергетические характеристики IGBT-транзистора типа CM600DX-24T1 

(MITSBISHI) с номинальным током 600 А, максимальным напряжением между 

коллектором и эмиттером UCE = 1200 В показаны на рисунке 4.2. Характеристики 

транзистора типа CM600DX-24T1 приведены в таблице 4.1. 

 

                              а)                                                                          б) 

Рисунок 4.2 – Энергетические характеристики IGBT-транзистора типа CM600DX-

24T1: а) ВАХ транзистора Uce(Iс); б) зависимости энергии включения Eon(Ic), вы-

ключения Eoff(Ic) и восстановления обратного диода от тока эмиттера Err(Ie) 

 



96 
 

Таблица 4.1 - Характеристики транзистора типа CM600DX-24T1 

Символ Пункт Условия 
Пределы 

Ед.и

зм Min. Typ. Max. 

ICES Ток отсечки коллектор-эмиттер VCE=VCES, G-E короткозамкнутый - - 1.0 мA 

IG ES Ток утечки затвор-эмиттер VGE=VGES, C-E короткозамкнутый - - 0.5 мкA 

VG E( t h) Пороговое напряжение затвор-

эмиттер 
IC=60 мA, VCE=10 В 5.4 6.0 6.6 В 

 

VCEsat 

(Терминал) 

 

 

 

Напряжение насыщения 
коллектор-эмиттер 

 

IC=600 A, VGE=15 В, 

 

Tvj=25 °C - 1.90 2.25  
В 

Tvj=125 °C - 2.15 - 

Tvj=150 °C - 2.25 - 

 
VCEsat 

(Чип) 

IC=600 A, VGE=15 

В, 

 

Tvj=25 °C - 1.70 2.00  

В Tvj=125 °C - 1.95 - 

Tvj=150 °C - 2.05 - 

Ci e s Входная емкость  

VCE=10 В, G-E короткозамкнутый 

- - 109.1  

н

Ф 
Co e s Выходная емкость - - 3.1 

Cr e s Емкость обратной передачи - - 1.4 

QG Заряд VCC=600 В, IC=600 A, VGE=15 В - 3.4 - мкКл 

t d ( o n ) Время задержки включения 
VCC=600 В, IC=600 A, VGE=±15 В, 

 

RG=1.0 Ом, Индуктивная нагрузка 

- - 600  

 

н

с 

t r Время нарастания - - 300 

t d ( o f f ) Время задержки выключения - - 800 

t f Время падения - - 400 

 

VEC  

(Терминал) 

 

 

 
Напряжение эмиттер-коллектор 

 

IE=600 A,  

G-E короткозамкну-

тый, 

 

Tvj=25 °C - 1.90 2.35  

В Tvj=125 °C - 1.95 - 

Tvj=150 °C - 2.00 - 

 
VEC  

(Чип) 

IE=600 A, 

G-E короткозамкну-
тый, 

 

Tvj=25 °C - 1.75 2.10  
В Tvj=125 °C - 1.80 - 

Tvj=150 °C - 1.80 - 

t rr      Время обратного восстановления VCC=600 В, IE=600 A, VGE=±15 В, 

RG=1.0 Ом, Индуктивная нагрузка 

- - 400 нс 

Qrr Заряд обратного восстановления - 46.8 - мкКл 

Eon  Энергия переключения при вклю-

чении на импульс 

VCC=600 В, IC=IE=600 A, 

VGE=±15 В, RG=1.0 Ом, Tvj =150 °C, 

Индуктивная нагрузка 

- 53.0 - 
мДж 

Eoff Энергия переключения при вы-

ключении за импульс 

- 56.0 - 

Er Энергия обратного восстановления 

за импульс 

- 40.0 - мДж 

RCC'+EE' Внутреннее сопротивление 

проводов 

Основные клеммы-чип, на переклю-
чатель,TC=25 °C  

- 0.75 - мОм 

rg Внутреннее сопротивление затвора На переключатель - 0.67 - Ом 

 

Указанные в таблице 4.1 энергетические характеристики получены произ-

водителем при экспериментальных испытаниях путем измерения мгновенных 

значений тока коллектора IC, напряжения коллектор-эмиттер UCE и температуры 

перехода Tj. В таблице 4.1 приведена информация о потерях энергии в модуле в 

зависимости от номинального рабочего тока коллектора. 
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4.3 Потери мощности в модуле IGBT-транзистора 

 

Модуль IGBT-транзистора состоит из собственно IGBT-транзистора и под-

ключённого к нему обратного диода, как показано на рисунке 4.3. Потери мощно-

сти, которые возникают при коммутации IGBT-транзистора для заданных форм 

сигналов тока и напряжения, можно разделить на следующее части: статические 

потери в IGBT-транзисторе, динамические потери включения и выключения в 

IGBT-транзисторе, статические потери и потери восстановления в обратном диоде 

[116-118].  

Суммарные потери в модуле IGBT-транзистора ΔР определяются выраже-

нием (4.1), а потери в IGBT-транзисторе РVT  и диоде РVD – соответственно выра-

жениями (4.2) и (4.3):  

 VT VDP P P   , (4.1) 

 . .VT VT CON VT SWP P P  , (4.2) 

 . .VD VD CON VD SWP P P  , (4.3) 

где РVT.CON – статические потери в IGBT-транзисторе; PVT.SW  – динамические 

потери в IGBT-транзисторе; РVD.CON – статические потери в обратном диоде; PVD.SW  

– динамические потери в обратном диоде. 

 

Рисунок 4.3 – Модуль IGBT-транзистора 
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Процесс коммутации тока и напряжения в IGBT-транзисторе, а также гра-

фическое распределение статических и динамических потерь приведены на ри-

сунке 4.4. 

 

Рисунок 4.4 – Процесс коммутации IGBT-транзистора: t1 - t2 - интервал включе-

ния, t2 - t3 - интервал включенного состояния, t3 - t4 - интервал выключения 

 

Используя энергетические характеристики модуля IGBT-транзистора типа 

CM600DX-24T1, показанные на рисунке 4.2, можно определить следующие поте-

ри: 

• Статические потери в IGBT (РVT.CON). 

• Статические потери в обратном диоде FWD (РVD.CON). 

• Динамические потери энергии включения в IGBT (Eon). 

• Динамические потери энергии выключения в IGBT (Eoff). 

• Потери энергии обратного восстановления в обратном диоде FWD (Err). 

 

4.3.1 Статические потери в модуле IGBT-транзистора 

 

Статические потери в переключающих устройствах силовой электроники 

возникают из-за того, что в течение периода проводимости переключающие 

устройства не ведут себя как идеальные переключатели. На самом деле, при от-

крытом состоянии у них имеется сопротивление и некоторое прямое падение 
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напряжения на устройстве.  

Статические потери в IGBT-транзисторах происходят при включенном со-

стоянии [92-97]. Эти потери PVD.CON. можно рассчитать как произведение тока 

коллектора и напряжения коллектора-эмиттера в соответствии с выражением 

(4.4): 

 

3

.

2

( ( ) )

t

ce c cVD CON

t

U I I dtP    , (4.4) 

где Ic – ток коллектора; Uce(Ic) – напряжение между коллектором и эмитте-

ром, зависящее от величины тока коллектора. 

 

4.3.2 Динамические потери в модуле IGBT-транзистора 

 

Динамические потери в IGBT-транзисторе происходят при переходе из од-

ного установившегося режима в другой (рисунок 4.4), т.е. при переходе от вы-

ключенного состояния во включенное и наоборот [117]. Потери энергии при пе-

реключении устройства могут изменяться в зависимости от тока, напряжения, со-

противления затвора и температуры перехода. 

Величина средней мощности динамических потерь определяется согласно 

выражению (4.5): 

 
   

2 4

1 3

.

t t

on c off csw inv

t t

E I f dt E I f dtP            , (4.5) 

где Eon(Ic) – энергия при включения, которая зависит от величины тока 

коллектора; Eoff (Ic) – энергия при выключения, которая тоже зависит от значения 

тока коллектора;  f – частота коммутации. 

В полупроводниковых преобразователях значительный вклад в общие поте-

ри вносят коммутационные потери. Чтобы верно оценить коэффициент полезного 

действия (КПД) преобразователя, необходимо точно рассчитать коммутационные 

потери. 
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4.3.3 Статические потери в обратном диоде 

 

В диоде также имеются статические и динамические потери (рисунок 4.5). 

Средние общие потери мощности в диоде определяются уравнением (4.3). 

Статические потери в диоде (произведение мгновенного значения падения 

напряжения uF и протекающего через него тока iF) определяются по формуле 

(4.6):  

 .
( ) ( )F FVD CON

u t i t dtP    . (4.6) 

 

Рисунок 4.5 – Характеристики обратного восстановления: а) изменение прямого 

тока if , б) прямое падение напряжения Uf , в) потери мощности в диоде. 

 

Прямое падение напряжение диода (UF) возникает тогда, когда ток диода 

(IF) протекает в прямом направлении. Поскольку эта характеристика влияет на по-

тери мощности при рекуперации энергии (через обратный диод) в двигателе, то 

чем ниже UF, тем лучше. 

 

4.3.4 Потери восстановления в обратном диоде 

 

Расчет потерь восстановления в обратном диоде PVD.SW   производится в со-

ответствии с выражением (4.7): 

 ,
( )rr FVD SW

E I f dtP    , (4.7) 

где Err(IF) – энергия восстановления. 
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4.4 Разработка методики расчета потерь мощности в силовых  

полупроводниковых ключах 

 

Величина потерь мощности и КПД являются одними из важнейших харак-

теристик полупроводниковых преобразователей электроэнергии, зависящие не 

только от частоты коммутации, но также и от типа модуляции. Расчет потерь 

мощности в полупроводниковых преобразователях с разными типами модуляции 

является сложной задачей и требует разработки новой методики [109, 117]. 

Достаточно распространены программы для автоматического расчета по-

терь мощности в силовых IGBT-транзисторах, такие как MelcoSim, Semisel, 

Iposim и т.п. Данные программы являются достаточно удобным инструментом, 

однако они позволяют выполнить автоматический расчет потерь мощности толь-

ко для «стандартных» топологий (повышающий и понижающий преобразователь 

постоянного напряжения, трехфазный автономный инвертор напряжения) со 

«стандартными» алгоритмами управления (ШИМ с постоянным коэффициентом 

заполнения, синусоидальная ШИМ). Недостатками существующих программ яв-

ляется отсутствие возможности моделирования «нестандартных» топологий, та-

ких как силовые активные фильтры, активные выпрямители с коррекцией коэф-

фициента мощности, многоуровневые преобразователи и многих других тополо-

гий или стандартных топологий с нестандартными алгоритмами управления [119-

122]. 

Программная среда Matlab является одной из наиболее известных программ 

для и исследования силовых преобразователей, которая позволяеть моделировать 

практически любую схему преобразователя с любым алгоритмом модуляции. Не-

достаток данной программы заключается в отсутствии учета коммутационных по-

терь мощности в транзисторах-IGBT. Кроме этого, зависимость Uce(Ic) представ-

лена в виде линейной функции (рисунок 4.6).  

В программах схемотехнического моделирования, таких как Multisim, LT- 

TINA, Spice расчет энергетических характеристик является более точным [92]. 
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Рисунок 4.6 – Вольтамперная характеристика транзистора: 1 – ВАХ реального 

транзистора из документации; 2 – ВАХ транзистора в среде Matlab 

 

Модели транзисторов в этих программах учитывают время включения и от-

ключения транзисторов, а также учитывают динамические потери в IGBT-

транзисторах [123-125]. При этом вышеуказанные программы позволяют смоде-

лировать обычно маломощные транзисторы, так как моделей высоковольтных 

IGBT-транзисторов в данных программах не существует. 

В статье [126] показан расчет статических и динамических потерь мощно-

сти в транзисторе. Однако в этой публикации не указан тип конкретного транзи-

стора. Кроме этого, не показано, каким методом были рассчитаны динамические 

потери мощности в данном исследовании.  

В работах [127-134] приведены методики моделирования динамических по-

терь в IGBT-транзисторах. Однако представленные методики имеют следующие 

недостатки: 

 – зависимости энергии включения Eon и энергии отключения Eoff от тока 

эмиттера в IGBT-транзисторах представлены линейными зависимостями, хотя ре-

ально данные характеристики имеют вид, приближенный к параболе; 

 – отсутствие учета потерь мощности в обратном диоде транзистора. 

При расчете потерь мощности IGBT-транзисторов, как уже отмечалось, ос-

новными параметрами являются следующие зависимости:  

– зависимость тока коллектора от напряжения между коллектором и эмит-

тером; 



103 
 

 – зависимость падения напряжения uF от протекающего через него тока iF;  

– зависимость энергии включения транзистора, энергии отключения транзи-

стора, а также энергии восстановления обратного диода от тока эмиттера транзи-

стора. 

На рисунке 4.2 представлены энергетические зависимости IGBT-

транзистора типа CM600DX-24T1, перенесенные из табличных данных (таблица 

4.2 и 4.3). Стоит отметить, что энергетические характеристики транзистора при 

температурах 25°C, 125°C и 150°C существенно различаются и с повышением 

температуры потери в транзисторе увеличиваются.  

 

Таблица 4.2 – Энергетические характеристики транзистора типа CM600DX-24T1  

при температуре 25℃, 125℃ , 150℃ 

  Ток 

коллек-

тора, кА 

Напряжение насыщения коллектор-

эмиттер, В  

Ток 

эмиттера,    

кА 

Напряжение эмиттер- кол-

лектор, В 

 Tvj=25℃    Tvj=125℃    Tvj=150℃   Tvj=25℃ Tvj=125℃ 

(Tvj=150℃) 

0 
0,6 

0,3 0,3 0 0,5 0,5 

0,011 
0,7 

0,5 0,55 0,005556 0,7 0,7 

0,033 
0,8 

0,7 0,7 0,0062223 1 1 

0,122 
1 

1 1 0,175 1,2 1,15 

0,2 
1,15 

1,18 1,21 0,3 1,4 1,3 

0,4 
1,433 

1,59 1,65 0,425 1,55 1,4 

0,6 
1,7 

1,95 2,05 0,6 1,75 1,55 

0,75 
1,9 

2,2 2,35 0,65 1,8 1,8 

0,9 
2,1 

2,5 2,65 0,75 1,9 1,9 

1 
2,24 

2,69 2,85 0,85 2 2 

1,2 
2,533 

3,1 3,3 1 2,15 2,3 

 

При наличии погрешности в исходных табличных данных (переносимых 

«на глаз») нецелесообразно применять для их анализа метод интерполяции и 

находить приближенную функцию, точно проходящую через все точки исходной 

табличной заданной функции. В таком случае прибегают к построению аппрок-

симирующей приближенной функции, которая проходит около заданных точек, 
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причем ближе всего к исходным точкам. Аппроксимация сглаживает обрабатыва-

емые экспериментальные данные, содержащие отклонения, т.е. это способ нахож-

дения промежуточных значений величины по имеющемуся дискретному набору 

известных значений. 

 

Таблица 4.3 – Энергетические характеристики транзистора типа CM600DX-24T1 

при температуре 25℃,   125℃, 150℃   

Ток кол-

лектора, 

кА 

Потери энергии при 

включении,  мДж 

Ток коллек-

тора, кА 

Потери энергии при 

выключении,  мДж 

Потери энергии при 

востановлении, мДж 

Tvj=125 ℃ Tvj=150 ℃  Tvj=125 ℃ Tvj=150 ℃ Tvj=125 ℃ Tvj=150 ℃ 

0 3 3 0 3 3,5 9,8 10,2 

0,05 4 6 0,05 9 10 13,6 15,6 

0,1 7 10 0,1 14 16 18 21 

0,15 9 13 0,15 19,7 21,7 21 26 

0,2 12 16,2 0,2 23,8 27 25 29,8 

0,25 15 20 0,3 30,5 34 29,8 34 

0,35 21 28 0,4 37,6 41,2 33 38 

0,4 24,55 31,8 0,5 43,6 47,8 34 40 

0,5 31 40 0,6 51 56 34 40 

0,6 41,6 53 0,7 60 65 34 40 

0,65 48 60 0,8 69,6 75 34 40 

0,7 55 70 0,9 77 83,2 33,8 39,8 

0,8 70 88,2 1 84 91 33,6 39,6 

0,95 100 120 1,1 91 99,5 33,4 39,4 

1,05 125 145 1,2 98 107,6 33,2 39,2 

 

Основная задача интерполирования состоит в замене таблично заданной 

функции простой аналитической функцией и затем нахождения с ее помощью 

приближенных значений в тех точках внутри интервала, где начальная функция 

не задана. Есть разные виды аппроксимации: линейная, частично-линейная, ста-

тическая, экспоненциальная и полиномиальная. Кроме этого существуют разные 

математические методы, позволяющие выполнить аппроксимацию.  

Целью аппроксимации является определение математических функций, 

наиболее точно описывающих полученные табличные зависимости Eon(Iс), 
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Eoff(Iс), Erec(IF), Uсе(Iс), Uf(If) [89-91, 108].  

Для проведения расчета потерь мощности в силовых IGBT-ключах энерге-

тические характеристики транзистора были аппроксимированы методом 

наименьших квадратов. Если снять требование обязательного прохождения ап-

проксимирующей функции через узловые точки и заменить требованием мини-

мума суммы квадратов разниц между значениями аппроксимирующей функции и 

аппроксимируемой в узлах функции, то получится метод наименьших квадратов, 

который не игнорирует наличие ошибок в значениях аппроксимирующей функ-

ции, а пытается усреднить их влияние на результат аппроксимации. Метод 

наименьших квадратов основывается на минимизации функционала: 

 

2

0

( ( ) )
n

i i

i

F x y Min


   , (4.8) 

где n – число точек измерения.  

В данном методе аппроксимирующая функция φ(x) является полиномом 

степени k: 

 0 1( ) k

kx a a x a x       . (4.9) 

или с подстановкой 
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Для нахождения неизвестных коэффициентов находятся производные от 

данного функционала по соответствующему коэффициенту и приравниваются к 

нулю: 
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. (4.11) 

После преобразований получаем систему уравнений: 
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. (4.12) 

Решая полученную систему уравнений, определяем коэффициенты а0, а1, …, 

аk полиномиальных функций для описания энергетических характеристик каждо-

го конкретного силового транзистора.  

В результате аппроксимации энергетических характеристик силового IGBT-

транзистора производства компании Mitsubishi типа CM600DX-24T1 получены 

соответствующие уравнения (4.13) – (4.17): 

 

   6 5 4

3 2

kA , 12

6

5 C 137,54

7

196,337,01

135,55 4 ,899  9,4687   0,3

1

6

СE C C C C

C C С

U I I I I

I I I

        

   
. (4.13) 

 

   6 5 4

3 2

10,768  41,741  63,054

 47,453 19,275  5,7015 4

kA C

  0,50

, 125

2

EС E E E E

E E E

U I I I I

I I I

 



    



 

  
. (4.14) 

 

   4 3 282,239 238,33  112,33

66,065  1,78

kA , 125 C

+

ON C C C C

C

E I I I I

I

     



 


. (4.15) 

 

   4 3 2kA , 125 C 90,379  + 224,27  - 180,35  + 

+128,11x + 3,1464

OFF C C C C
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. (4.16) 

 

   6 5 4

3 2

kA , 125 C 195,65 791,5 1194,2

774,55 127,98 73,032 9,8231

RR F F F F

F F F

E I I I I

I I I

       

      
. (4.17) 

Для удобства описания коэффициентов в аппроксимированных функциях 

зависимость тока коллектора приведена в килоамперах.  

Как видно из рисунка 4.7, полученные математические зависимости практи-

чески достаточно точно описывают исходные зависимости, приведенные в доку-

ментации на транзистор типа CM600DX-24T1. 
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  а) 

  б) 

 в) 

 г) 

Рисунок 4.7 – Энергетические характеристики IGBT-транзистора: а) ВАХ транзи-

стора Uce(I); б) ВАХ обратного дмода Uec(Ie); в) зависимости энергии включения 

Eon(Ic), выключения Eoff(Ic), г) восстановления обратного диода от тока Err(Ie) 
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Рисунок 4.8 – Зона совпадения и несовпадения Uce(Ic) IGBТ-транзистора 

 

Достоинством данной методики является достаточно точное описание ис-

ходных данных в указанном диапазоне. При этом вне указанного диапазона полу-

ченная математическая функция ведет себя некорректно. При превышении тока 

коллектора выше придельных значений происходит его физическое разрушение и 

выходит в зону несовпадения. Графически данный эффект показан на рисунке 4.8. 

Таким образом, полиномиальная аппроксимация методом наименьших 

квадратов позволяет достаточно математически точно описать энергетические за-

висимости силовых транзисторов в заданном диапазоне, однако вне этого диапа-

зона функция ведет себя некорректно.  

Входными сигналами для расчета потерь мощности в среде Matlab являются 

сигналы управления IGBT-транзистором и ток коллектора IGBT-транзистора. 

Статические потери (потери проводимости) [89, 108] рассчитивается как интеграл 

мгновенного тока коллектора на напряжение коллектор-эмитера по выражению 

(4.18): 

 .
( )c ceVT CON
I U dtP    . (4.18) 

Matlab-модель расчета потерь мощности в IGBT-транзисторе типа 

CM600DX-24T1 приведена на рисунке 4.9.  
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а) 

 

б) 

 

в) 

Рисунок 4.9 – Подмодель расчета статических потерь в IGBT-транзисторе и в ди-

оде: а) и б) модели; в) заданная аппроксимирующая зависимость напряжения от 

тока 

 

Зависимость UСЕ(IC) вводится в блок "Fcn", что позволяет задать получен-

ную аппроксимированную кривую. Результаты моделирования статических и ди-

намических потерь мощности в IGBT-транзисторе приведены на рисунке 4.10.  

Расчет динамических потерь более сложен. На рисунке 4.11 приведены 

имитационные модели расчета динамических потерь в транзисторе и диоде. 

Как видно из рисунка 4.12, энергия включения и энергия выключения зави-

сят от величины тока транзистора. Для моделирования динамических потерь 

необходимо использовать метод моделирования с постоянным шагом расчета. 
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Рисунок 4.10 – Результаты моделирования статических потерь 

 

 

а) 

 

б) 

Рисунок 4.11 – Имитационные модели расчета энергетических потерь мощности: 

а) энергия восстановления в обратном диоде; б). динамические потери в IGBT-

транзисторе 
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Результаты моделирования динамических потерь в IGBT-транзисторе при-

ведены на рисунке 4.12. 

 

Рисунок 4.12 – Результаты моделирования динамических потерь в IGBT-

транзисторе 

 

4.5 Верификация методики расчета потери мощности 

 

Проведем верификацию разработанной методики определения потерь мощ-

ности в силовых IGBT-транзисторах. Для этого сравним результаты расчетов по-

терь мощности, выполненных в Matlab с помощью описанной методики для трех-

фазного автономного инвертора напряжения с RL-нагрузкой (рисунок 4.13), с 

расчетами потерь мощности, выполненных с помощью программы MelcoSim 5.1 

(рисунок 4.14). Исходные данные для расчета потерь мощности в IGBT-

транзисторе приведены в таблице 4.4. 
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Рисунок 4.13 – Имитационная модель трехфазного автономного инвертора напря-

жения с ШИМ-управлением 

 

Анализ сходимости результатов расчета в программах MATLAB и 

MELCOSIM приведен в таблице 4.5. 

Ряд проведенных исследований показал, что расхождение расчета потерь 

мощности в разработанной модели Matlab и расчета, выполненного специализи-

рованной программой MelcoSim 5.1, не превышает 0,572 %. В таблице 4.5 можно 

наблюдать отклонение результатов расчета в программе MelcoSim, недостатком 

которой является то, что данная программа в автономных инверторах рассчиты-

вает коммутацию чисто синусоидального тока без искажений, то есть принимает 

значение тока во время коммутации, исходя из синусоидальной функции.  

Разработанная методика расчета позволяет в среде Matlab/Simulink с высо-

кой точностью рассчитать потери мощности в силовых полупроводниковых клю-

чах для любого типа полупроводникового преобразователя с любым алгоритмом 

управления.  
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Рисунок 4.14 – Интерфейс программы MelcoSim 5.1 

 

Таблица 4.4 - Основные параметры модели трехфазного автономного инвертора 

напряжения 

Параметры Величина 

Тип схемы Трехфазный АИН 

Напряжение в цепи постоянного тока 600 В 

Частота ШИМ 2…16 кГц 

Активное сопротивление нагрузки 0,33165 Ом 

Индуктивность нагрузки 0,45 мГн 

cosφ 0,92 

Скважность 0,99 
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Таблица 4.5 – Результаты расчета потерь мощности в IGBT-транзисторе типа 

CM600DX-24T1 при скважности 0,99 и cosφ =0,92 

f, 

кГц 

IRMS, 

A 

MATLAB MELCOSIM  

PVT, Вт PVD, Вт 

ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

PVT, Вт PVD, Вт  

 
ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

Относительная 

погрешность 
% 

PVT.SW PVT.CON PVD.SW PVD.CON PVT.SW PVT.CON PVD.SW PVD.CON 

 

1 582,18 44,62 467,17 16,01 59,74 587,53 44,37 465,33 15,27 61,67 586,64 0,151 

2 581,46 88,33 466,67 31,46 59,99 646,45 88,61 464,42 30,55 61,56 645,14 0,203 

4 581,24 175,84 465,32 61,19 60,07 762,42 177,13 464,14 61,09 61,53 763,89 0,126 

6 581,05 263,24 465,21 91,73 60,09 880,27 265,59 463,90 91,64 61,50 882,63 0,267 

8 581,04 351,22 465,19 121,46 60,09 997,97 354,12 463,88 122,19 61,50 1001,69 0,371 

10 581,12 438,67 465,26 152 60,07 1116,01 442,73 463,98 152,74 61,51 1120,96 0,442 

12 581,07 526,62 465,16 181,62 60,09 1233,49 531,21 463,92 183,29 61,50 1239,92 0,518 

14 581,03 614,03 465,16 212,16 60,10 1351,46 619,69 463,87 213,83 61,49 1358,88 0,546 

16 580,91 701,90 464,98 242,18 60,11 1469,17 708,04 463,72 244,38 61,48 1477,62 0,572 

 

4.6 Алгоритм расчета потерь мощности в импульсных полупроводниковых 

преобразователях 

 

Общая методика расчета энергоэффективности ИПП включает следующие 

этапы: 

1. Задание типов и марок полупроводниковых ключей преобразователя. 

2. Аппроксимация графиков Uсе(Ic), Uf(If), Eon(Ic), Eoff(Ic), Erec(If) полупро-

водниковых ключей ИПП. 

3. Расчет статических потерь в полупроводниковых ключах преобразова-

теля. 

4. Расчет динамических потерь в полупроводниковых ключах ИПП. 

5. Расчет суммарных потерь в полупроводниковых ключах ИПП. 

6. Расчет КПД импульсных полупроводниковых преобразователей. 

Методика расчета энергоэффективности ИПП может быть формализована в 

виде алгоритма, приведенного на рисунке 4.15. 
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Рисунок 4.15 – Алгоритм расчета энергетической эффективности ИПП 
 

Разработанный алгоритм расчета энергоэффективности ИПП [135] обеспе-

чивает необходимую точность определения потерь в ИПП, задаваемую значением 

ε %, путем уточнения аппроксимации графиков Uсе(Ic), Uf(If), Eon(Ic), Eoff(Ic), Erec(If).   

На основе данного алгоритма разработана программа расчета энергетиче-

ской эффективности ИПП на языке Delphi. Листинг программы для расчета по-

терь в ИПП приведен в приложении Г. 

 

4.7 Аппроксимация энергетических характеристик IGBT-транзисторов с уче-

том воздействия температуры 

Выше была рассмотрена методика расчета статических и динамических по-

терь мощности в полупроводниковых преобразователях путем компьютерного 

моделирования. Преимуществом данного метода моделирования является учет 

потерь в переходных процессах и особенностей влияния алгоритмов модуляции 
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на потери в силовых ключах. Особенно это важно при исследовании  преобразо-

вателей с нестандартными алгоритмами управления, такими как алгоритмы 

СШИМ с перемодуляцией, с добавлением 3-й гармоники, СЧИМ и т.д. Однако 

недостатком описанного метода является то, что в нем не учитывается влияние 

температуры ключа на потери. 

 

Таблица 4.6 - Характеристики транзистора типа 2MBI150U2A-060. 

Электрические характеристики транзистора 

 2MBI150U2A-060 

Величины 

Напряжение коллектор-эмиттер UCES, В 600 

Напряжение затвор-эмиттер UGES, В ±20 

Непрерывный ток коллектора IC, A 150 

Рассеиваемая мощность коллектора PC, Вт 500 

Температура перехода TJ, ℃ +150 

Температура хранения TS, ℃ –40 … +125 

Напряжение изоляции UI, VAC 2500 

Ток коллектора с нулевым напряжением затвора ICES, mA 1 

Ток утечки затвор-эмиттер IGES, nA 200 

Пороговое напряжение затвор-эмиттер UGE(T), В 6,7 

Напряжение насыщения коллектор-эмиттер UGE(S), В 2,3 

Входная емкость CE, nF 12 

Время включения TON, μs 0,4 

Время выключения TOFF, μs 0,5 

Прямое включение напряжения UF, В 1,8 

Обратное время восстановления TR, μs 0,35 

Сопротивление свинца RL, mΩ 1,39 

Термическое сопротивление RT, ℃/W 0,25 

Контактное тепловое сопротивление RC, ℃/W 0,05 

 

Усовершенствуем данную методику расчета потерь мощности, а именно ис-

следуем влияние температуры модуля на потери мощности. 
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В качестве исследуемого силового транзистора был выбран 2MBI150U2A-

060, характеристики которого представлены в таблице 4.6. 

Базовые энергетические характеристики IGBT-модуля 2MBI150U2A-060, 

определяющие потери мощности, представлены на рисунке 4.16. 

   а) 

   б) 

 

  в) 

Рисунок 4.16 – Энергетические характеристики модуля 2MBI150U2A-060:  

а) напряжения коллектор-эмиттер от тока коллектора; б) зависимость напряжения 

UF от тока IF; в) зависимость энергии включения EON, энергии о выключения EOFF 

и энергии восстановления обратного диода от коммутируемого тока 
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Как видно из рисунка 4.16а, при токе ключа 100 А падение напряжения 

между коллектором и эмиттером лежит в диапазоне от 1,5 В до 1,7 В, а при 300 А 

- в пределах от 2,5 В до 3 В. 

Путем аппроксимации энергетических характеристик (рисунок 4.16) мето-

дом наименьших квадратов получены следующие полиномиальные зависимости 

для характеристик ключа при температуре 25 ℃ и 125 ℃. В формулах (4.19) – 

(4.33) значения тока IC приведены в килоамперах. 

Для графиков, описывающих энергетические характеристики при темпера-

туре 25 ℃, будут справедливы следующие выражения (4.19) – (4.23): 

 

   4 3 2kA , 25 C 754.78 495.27 112.56

15.672 0.6498

СE C C C C

C

U I I I I

I

        

  
. (4.19) 

 

   4 3 2kA , 25 C 544.87 388.92 96.722

13.041 0.7728

FW F F F F

F

U I I I I

I

        

  
. (4.20)  

 
   3 2kA , 25 C 147.2 23.618 32.7

0.0182

ON C C C C
E I I I I       


. (4.21) 

 
   3 2kA , 25 C 41.523 112.92 20.687

0.0216

OFF C C C C
E I I I I        


. (4.22) 

 

   3 2kA , 25 C 149.31 74.937 12.939

0.0017

REC F F F F
E I I I I       


. (4.23) 

Для графиков, описывающих энергетические характеристики при темпера-

туре 125 ℃, будут справедливы следующие выражения (4.24) – (4.28): 

 

   4 3 2kA , 125 C 1005.9 677.07 156.39

21.408 0.5288

СE C C C C

C

U I I I I

I

        

  
. (4.24) 

 

   4 3 2kA , 125 C 798.78 568.49 141.58

18.764 0.4792

FW F F F F

F

U I I I I

I

        

  
. (4.25) 

 
   3 2kA , 125 C 394.34 56.97 44.487

0.0153

ON C C C C
E I I I I       


. (4.26) 
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   3 2kA , 125 C 55.074 64.019 35.379

0.0127

OFF C C C C
E I I I I       


. (4.27) 

 
   3 2kA , 125 C 221.79 107.46 20.898

0.0094

REC F F F F
E I I I I       


. (4.28) 

Ограничением полученных математических зависимостей является то, что 

они описывают энергетические характеристики только в номинальном диапазоне 

токов. 

После интерполяции полученных двумерных формул, описывающих энер-

гетические характеристики при температурах 25 ℃ и 125 ℃, были получены 

трехмерные формулы (4.29) – (4.33), описывающие энергетические зависимости 

от тока и температуры: 

 

  4

3

2 (0.002802609 0.649673892)

21.408 (0.002679372 0.665078475)

0.5288 ( 0.0022882 1.2860249

, 1005.9 (0.002496471 0.687941147)
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. (4.29) 

 

  4

3

2

(0.003178723 0.602659681)

568.49 (0.003158719 0.605160161)

141.58 (0.003168385 0.603951829)

18.764 (0.003049989 0.618751332)

0.4792 ( 0.006126878 1.76585
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. (4.30) 

 

  3

2

(0.006267181 0.216602424)

56.97 (0.005854309 0.268211339)

44.487 (0.002649538 0.668807742)

0.0153 ( 0.001895425 1.236928105)

, 394.34o
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. (4.31) 

 

  3

2

(0.017539492 1.19243654)

64.019 ( 0.007638514 1.954814196)

35.379 (0.004152764 0.480906753)
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C
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
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. (4.32) 
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  3

2

(0.003267956 0.591505478)

107.46 (0.003026521 0.621684813)

20.898 (0.003808498 0.523937697)

0.0094 (0.011808511 0.47606383)

, 221.79o

REC F F

F

F

E tI t C I

I t
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     

   

   

  



 




. (4.33) 

Результаты расчета полученной полиномиальной зависимости Uce(Iс) по 

формуле (4.29) при температурах 25 ℃, 50 ℃, 80 ℃ и 125 ℃ представлены на ри-

сунке 4.17. 

 

Рисунок 4.17 – Зависимости Uce(Iс) при температурах:  

25
0
С (1), 50

0
С (3), 80

0
С (4) и 125

0
С (2) 

Результаты расчета полученной полиномиальной зависимости динамиче-

ских потерь включения и выключения по формуле (4.31) и (4.32) при температу-

рах 25 ℃, 50 ℃,  80 ℃ и 125 ℃ представлены на рисунках 4.18 и 4.19. 

3,5

UCE, В

3

2,5

2

1,5

1

0,5

0
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 IC, кА

1

2

3

4



121 
 

 

Рисунок 4.18 – Динамические потери включения при температурах:  

25
0
С (1), 50

0
С (3), 80

0
С (4) и 125

0
С (2)  

 

Рисунок 4.19 – Динамические потери выключения при температурах:  

25
0
С (1), 50

0
С (3), 80

0
С (4) и 125

0
С (2) 

Таким образом, полученные трехмерные полиномиальные формулы с до-

статочно высокой точностью описывают особенности энергетических характери-

стик IGBT-модуля в зависимости от тока и температуры. 
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4.8 Исследование влияния температуры IGBT-модуля на потери мощности 

 

Для исследования влияния температуры модуля IGBT на потери мощности 

в трехфазном автономном инверторе напряжения было проведено компьютерное 

моделирование в программе Matlab (рисунок 4.13). В этой модели для расчета по-

тери мощности в модулях IGBT-транзисторах использованы полученные форму-

лы (4.29) – (4.33).  

Основные параметры модели трехфазного автономного инвертора напряже-

ния приведены в таблице 4.7. 

 

Таблица 4.7 - Основные параметры модели.  

Параметр Величина 

Напряжение источника постоянного тока, В 600 

Активное сопротивление нагрузки, Ом 0,617 

Индуктивность нагрузки, мГн 1 

Тип модуляции СШИМ 

Частота модуляции, кГц от 1 до 16 

 

Результаты моделирования потерь мощности в транзисторе IGBT-модуля 

при температурах 25 °C и 125 ℃ приведены в таблицах 4.8 и 4.9. 

  

Таблица 4.8 – Зависимость потерь мощности и КПД в силовых ключах инвертора 

от частоты ШИМ при температуре модуля 25 ℃ 

f, 

кГц 

IRMS, 

A 

PVT, Вт PVD, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

PLOSS, Вт 

Инвертор 

КПД, 

% PVT.SW PVT.DC PVD.SW PVD.DC 

1 150 4,97 108.68 0.35 15.73 129.69 778.17 98.375 

2 150 9.87 108.57 0.68 15.76 134.87 809.24 98.308 

4 150 19.64 108.35 1.33 15.76 145.08 870.5 98.179 

6 150 29.46 108.45 1.98 15.8 155.69 934.14 98.045 

8 150 39.29 108.47 2.63 15.78 166.18 997.07 97.916 

10 150 49.06 108.51 3.28 15.78 176.63 1059.79 97.785 

12 150 58.45 108.49 3.9 15.79 186.63 1119.76 97.657 

14 150 67.34 108.67 4.52 15.83 196.35 1178.13 97.539 

16 150 78.36 108.21 4.93 15.72 207.21 1243.28 97.398 
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Таблица 4.9 - Зависимость потерь мощности и КПД в силовых ключах инвертора 

от частоты ШИМ при температуре модуля 125 ℃ 

f, 

кГц 

IRMS, 

A 

PVT, Вт PVD, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

PLOSS , Вт 

Инвертор 
КПД, % 

PVT.SW PVT.DC PVD.SW PVD.DC 

1 150 6.5 124.8 0.7 15.9 147.9 887.39 98.147 

2 150 12.95 124.72 1.34 15.95 154.96 929.75 98.056 

4 150 25.84 124.45 2.63 15.95 168.87 1013.21 97.88 

6 150 38.78 124.56 3.92 15.99 183.25 1099.52 97.699 

8 150 51.74 124.6 5.2 15.97 197.52 1185.09 97.523 

10 150 64.62 124.62 6.5 15.97 211.71 1270.28 97.345 

12 150 76.99 124.6 7.72 15.98 225.3 1351.81 97.171 

14 150 88.73 124.82 8.94 16.02 238.51 1431.08 97.01 

16 150 103.24 124.27 9.73 15.9 253.15 1518.88 96.822 

Графические зависимости суммарных потерь мощности в ключах инвертора 

в зависимости от частоты модуляции при температурах 25°C и 125°C приведены 

на рисунке 4.20. Произведенное моделирование показывает, что в зависимости от 

температурного режима потери мощности в ключах изменяются довольно суще-

ственно – от 14 до 22 %. 

 

Рисунок 4.20 – Зависимость потерь мощности в силовых транзисторах в зависимо-

сти от частоты коммутации при температуре: 1 – 25 ℃; 2 –125 ℃ 
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Рисунок 4.21 – Зависимость КПД в силовых транзисторах в зависимости от часто-

ты коммутации при температуре: 1 – 25 ℃; 2 –125 ℃ 

 

Графики КПД инвертора в зависимости от частоты модуляции при темпера-

турах 25°C и 125°C приведены на рисунке 4.21. Произведенное моделирование 

показывает, что в зависимости от температурного режима КПД в инверторе сни-

жается в пределах от 0,228 до 0,576 %. 

Приведенные результаты трехмерной аппроксимации энергетических харак-

теристик мощных IGBT-транзисторов типа 2МБИ150У2А-060, описывающих по-

тери мощности в ключе в зависимости от температуры и тока ключа, показывают, 

что учет воздействия температурного режима для точного расчета потерь мощно-

сти является важным элементом. 

Проведенное моделирование также показало, что в зависимости от темпера-

турного режима потери мощности в ключах меняются достаточно существенно и 

могут колебаться в пределах 14-22%.  
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4.9 Выводы 

 

1. Рассмотрены основные виды полупроводниковых ключей, структура и 

основные формулы для расчета потерь мощности в силовых ИПП. Установлено, 

что потери мощности и снижение КПД ИПП зависят не только от частоты комму-

тации, но также и от типа модуляции.  

2. Разработана методика расчета потерь мощности в силовых полупровод-

никовых ключах путем полиномиальной аппроксимации базовых энергетических 

характеристик. Полиномиальная аппроксимация позволяет достаточно точно опи-

сать энергетические зависимости силовых транзисторов в заданном диапазоне. 

Предложенная методика позволяет в среде Matlab/Simulink с высокой точностью 

рассчитать потери мощности в силовых полупроводниковых ключах для любого 

типа полупроводникового преобразователя с любым алгоритмом управления 

3. Проведена верификация методики расчета потерь мощности, выполнен-

ных в Matlab с помощью описанной методики для трехфазного автономного ин-

вертора, с расчетами потерь мощности, выполненных с помощью программы 

MelcoSim. Ряд проведенных исследований показал, что расхождение расчета по-

терь мощности в разработанной модели Matlab и расчета, выполненного специа-

лизированной программой MelcoSim, не превышает 0,572 %, что доказывает  аде-

кватность разработанной методики. 

4. На основе данной методики разработан алгоритм расчета энергоэффек-

тивности ИПП, который обеспечивает необходимую точность определения потерь 

в ИПП путем уточнения аппроксимации энергетических характеристик. Исполь-

зуя данный алгоритм, была разработана программа расчета энергетической эф-

фективности ИПП на языке Delphi. 

5. Проведена трехмерная аппроксимация энергетических характеристик 

IGBT-транзисторов, описывающих потери мощности в ключе с учетом темпера-

туры и тока ключа. Исследования показали, что в зависимости от температурного 

режима потери мощности в ключах меняются достаточно существенно и могут 
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колебаться в пределах от 14 до 22%. %, а КПД в инверторе снижается в пределах 

от 0,23 до 0,58 %.  
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5 ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ ИССЛЕДОВАНИЯ ИМПУЛЬСНЫХ 

ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ ПОСТОЯННОГО И ПЕРЕМЕННОГО ТОКА 

 

5.1 Экспериментальные исследования схемы преобразователя постоянного 

напряжения  

 

Принцип регулирования выходного напряжения преобразователя 

постоянного напряжения с широтно-импульсным управлением проиллюстриро-

ван рисунком 5.1. 

 

Рисунок 5.1 - Преобразователь постоянного напряжения с широтно-импульсным 

управлением 

 

Эксперимент проведен на стенде «Преобразователь постоянного 

напряжения», который показан на рисунке 5.2. Основные параметры стенда ука-

заны в таблице 5.1. Цель проведения экспериментального исследования – опреде-

ление уменьшения выходного напряжения при изменении частоты коммутации. 

Снижение выходного напряжения обусловливается тем, что при увеличении ча-

стоты коммутации в IGBT-транзисторе увеличиваются динамические потери. 

 

 

 

 

 

VT1

Uип
Rн

VD1 Lн

Rш1 Rш2

Rш3

Система 

управления
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Таблица 5.1 - Основные параметры стенда  

Параметры Величина 

Тип схемы Преобразователь постоянного 

напряжения 

Тип системы управления Широтно-импульсная модуляция 

Тип модуля IGBT G4BC20UD 

Напряжение в цепи постоянного тока, В 24,7…28,7 

Частота коммутация ШИМ, кГц 2 и 10  

Сопротивление шунтов, Rш1- Rш3, Ом 1 

Скважность 0…0,92 

 

Стенд «Преобразователь постоянного напряжения» (рисунок 5.2) включает 

модуль IGBT-транзистора, источник питания (Uип), сопротивления шунтов (Rш1 - 

Rш3), активно-индуктивную нагрузку (Rн, Lн) и модуль измерительных приборов 

(вольтметр рV1 и амперметр рА1) для измерения напряжения и тока в нагрузке. 

  

  

Рисунок 5.2 – Стенд «Преобразователь постоянного напряжения» с широтно-

импульсным управлением 
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В таблице 5.2 приведены электрические данные модуля IGBT-транзистора 

типа G4BC20UD (рисунок 5.3), используемого в стенде «Преобразователь 

постоянного напряжения». 

 

Рисунок 5.3 – IGBT-транзистор типа G4BC20UD 

 

Таблица 5.2 – Основные данные модуля IGBT-транзистора типа G4BC20UD 

Технические характеристики Значение 

Напряжение коллектор-эмиттер UCES, В 600 

Ток коллектора Ic nom, А 6,5 

Напряжение насыщения коллектор-эмиттера UCEsat, В 1,85 

Потери энергии при включении Eon, мДж 0,16 

Потери энергии при выключении за импульс Eoff, мДж 0,13 

Постоянный прямой ток обратного диода IF, А 7 

Прямое напряжение UF, В 1,4 

Энергия обратного восстановления диода Erec, мДж 0,2 

 

В среде Matlab смоделирована схема преобразователя постоянного 

напряжения с широтно-импульсным управлением, которая показана на рисунке 

5.4. При моделирования использованы основные параметры IGBT-транзистора 

типа G4BC20UD, которые приведены в таблице 5.2.  
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Рисунок 5.4 – Иммитиционная модель преобразователя постоянного напряжения с 

широтно-импульсным управлением 

 

Модель на рисунке 5.5, выполненная с использованием блоков из библиоте-

ки Simulink/SimPowerSystem, содержит следующие блоки [136-140]: 

- Блок регулирования Uу – напряжение управления, которое можно регули-

ровать от 0 до 1 В. При регулировании Uу регулируется скважность  . Напряже-

нию управления Uу=0 В соответствует    , а Uу=1 В соответствует    . Мак-

симальные выходное напряжение и ток получаются при максимальной скважно-

сти. 

 

а 

 

б 

Рисунок 5.5 – Модель системы управления ШИМ (а) и диаграммы ее работы (б) 



131 
 

- Блок формирования системы управления ШИМ. На рис. 5.5 приведены 

модель системы управления ШИМ и диаграммы ее работы (рисунок 5.5 а, б).  

- Силовая схема ШИМ, состоящая из модуля IGBT-транзистора типа 

G4BC20UD, характеристики которого приведены в таблице 5.2, активно-

индуктивной нагрузки и силового (питающего) звена, представленного в виде ба-

тареи. 

- Блок расчета потерь мощности модуля IGBT-транзистора типа 

G4BC20UD. Методика расчета потерь мощности в полупроводниковых ключах 

подробно описана в четвертом разделе диссертации.  

Энергетические графики зависимостей Uce(Ic), Eon(Ic), Eoff(Ic) из докумен-

тации (характеристики, помеченные цифрой 1) и после аппроксимации (характе-

ристики, помеченные цифрой 2) приведены на рисунке 5.6.  

Аппроксимация графиков потерь мощности модуля IGBT-транзистора типа 

G4BC20UD проведена уравнениями (5.1-5.3). 

 

а) 

 

б)

Рисунок 5.6 – Напряжение насыщения коллектор-эмиттер (а), энергетиче-

ские характеристики переключения (б) транзистора типа G4BC20UD:  

1 - из документации; 2 - после аппроксимации 

 

  
4 3 2

A , 25 C 181.79 208.06 79.111
100 100 100

16.696 1.1072
100

C C C
СE C

C

I I I
U I

I

     
             

     

 
   

 

. (5.1) 
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  
5 4 3

2

A , 25 C 871.9 3532.9 453.19
100 100 100

16.289 2.3818 0.0057
100 100

C C C
ON C

C C

I I I
E I

I I

     
            

     

   
       

   

. (5.22) 

 

  
5 4 3

2

A , 25 C 7135.5 2891.3 370.85
100 100 100

13.328 1.9488 0.0047
100 100

C C C
OFF C

C C

I I I
E I

I I

     
            

     

   
       

   

. (5.3) 

При эксперименте и моделировании были сняты выходные характеристики 

преобразователя постоянного напряжения с широтно-импульсным управлением. 

Выходные характеристики при скважности 0,92 и частоте коммутации 2 кГц 

занесены в таблицу 5.3, а при 10 кГц – в таблицу 5.4. Осциллограммы выходного 

тока, снятые при эксперименте и моделировании, показаны на рисунках 5.7 – 5.8. 

 

Таблица 5.3 – Выходные характеристики преобразователя постоянного 

напряжения с широтно-импульсным управлением при γ = 0,92 и f = 2 кГц 

Ud, В 28,7 27,5 25,9 24,7 

Iн, А 0,5 0,7 1 1,25 

Uн, В (эксперимент) 24,74 23,15 20,9 19,2 

Uн, В (модель) 24.82 23.24 21.09 19.43 

Pcon, Вт 0.62 0.93 1.41 1.82 

Psw, Вт 0.07 0.08 0.11 0.13 

Psum, Вт 0.69 1.02 1.52 1.95 
 

Таблица 5.4 – Выходные характеристики преобразователя постоянного 

напряжения с широтно-импульсным управлением при γ = 0,92 и f = 10 кГц 

Ud, В 28,7 27,5 25,9 24,7 

Iн, А 0,5 0,7 1 1,25 

Uн, В (эксперимент) 24,45 22.77 20,5 18.85 

Uн, В (модель) 24.58 22.88 20.65 19.01 

Pcon, Вт 0.62 0.93 1.41 1.82 

Psw, Вт 0.33 0.42 0.55 0.66 

Psum, Вт 0.95 1.35 1.97 2.48 
 

При скважности 0,92 и частоте коммутации 2 кГц (при эксперименте) вы-

ходное напряжение при максимальном токе нагрузки равно 19,2 В.  

При увеличении частоты коммутации до 10 кГц выходное напряжение 
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уменьшается на 0,35 В. В этом случае динамические потери в IGBT-транзисторе 

составляют 0,4375 Вт. Уменьшение напряжения объясняется тем, что при увели-

чении частоты коммутации увеличиваются динамические потери в IGBT-

транзисторе, а статические потери остаются неизменным. 

 

а 

 

б 

Рисунок 5.7 – Осциллограммы выходного тока, снятые со стенда 

«Преобразователь постоянного напряжения»: а – при скважности 0,6 и частоте 

коммутации 2 кГц; б – при скважности 0,92 и частоте коммутации 10 кГц; 

 

 

а 

 

б 

Рисунок 5.8 – Осциллограммы выходного тока, снятые при помощи 

имитационной модели преобразователя постоянного напряжения с широтно-

импульсным управлением: а – при скважности 0,6 и частоте коммутации 2 кГц;  

б – при скважности 0,92 и частоте коммутации 10 кГц 
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На рисунке 5.9 показаны выходные характеристики схемы преобразователя 

постоянного напряжения с широтно-импульсным управлением при эксперименте, 

помеченные цифрой 1, и имитационном моделировании, помеченные цифрой 2. 

 

а) 

 

б) 

Рисунок 5.9 – Выходные характеристики схемы преобразователя постоянного 

напряжения с широтно-импульсным управлением при эксперименте и имитаци-

онном моделировании: а – при γ = 0,92 и f = 2 кГц; б – при γ = 0,92 и f = 10 кГц 

 

Представленные на рисунке 5.9 выходные характеристики схемы преобра-

зователя постоянного напряжения с широтно-импульсным управлением, полу-

ченные при эксперименте и моделировании, позволяют сделать следующий вы-

вод: погрешность смоделированной выходной характеристики при скважности  = 

0,92 и f = 2 кГц составляет 1,18% и при скважности  = 0,92 и f = 10 кГц - 0,84%, 

что свидетельствует о достаточно высокой адекватности модели преобразователя 

постоянного напряжения и правильности разработанной методики расчета потери 

мощности в полупроводниковых ключах. 

 

5.2 Сравнение энергетических показателей импульсных преобразователей 

постоянного тока по результатам имитационного компьютерного  

моделирования 

 

Динамические потери и коэффициент полезного действия импульсного по-

лупроводникового преобразователя зависят от схемы используемого преобразова-

теля и алгорима модуляции. Для анализа и сравнения полупроводниковых схем 
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широтно-импульсного и частотно-импульсного преобразователей можно исполь-

зовать метод имитационного компьютерного моделирования. Имитационная мо-

дель преобразователя постоянного напряжения с частотно-импульсным управле-

нием с введенным блоком расчета потерь мощности приведена на рисунке 5.10. 

 

Рисунок 5.10 – Имитационная модель преобразователя постоянного напряжения с 

частотно-импульсным управлением 

 

В качестве силового полупроводникового преобразователя используем мо-

дуль IGBT-транзистора фирмы MITSUBISHI типа CM600DX-24T1, энергетиче-

ские характеристики которого приведены в таблице 4.1. В результате аппрокси-

мации энергетических характеристик силового IGBT-транзистора были получены 

уравнения (4.13) – (4.17). 

На рисунках 5.11 и 5.12 показаны диаграммы токов и напряжений схемы 

преобразователя постоянного напряжения с широтно-импульсным и частотно-

импульсным управлением, полученные в результате моделирования на активную 

нагрузку при скважности 0,5. Как видно из диаграммы схемы преобразователя 

постоянного напряжения с широтно-импульсным управлением (рисунок 5.11), 

при скважности 0,5 частота коммутации равна 2 кГц. А в случае схемы с частот-
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но-импульсным управлением при скважности 0,5 частота коммутации уменьша-

ется на 50%, т.е. будет равна 1 кГц. 

 

Рисунок 5.11 – Временные диаграммы ШИП при скважности 0,5 и частоте 

коммутации 2 кГц. 

 

Рисунок 5.12 – Временные диаграммы ЧИП при скважности 0,5 и частоте 

коммутации 1 кГц. 

 

Анализ потерь, полученных при моделировании схемы преобразователя по-

стоянного напряжения с широтно-импульсным и частотно-импульсным управле-

нием при разных скважностях γ, приведен в таблицах 5.5 и 5.6. 
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Таблица 5.5 – Итоги моделирования схемы преобразователя постоянного напря-

жения с широтно-импульсным управлением 

 
  

f, 

Гц 

Iср., 

А 

PVT, Вт PVD, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

 

Pвход, Вт 

 

Pвыход, Вт 

КПД, 

% 
PSW PCON. Prec Pcon 

0,9 2 534.65 157.43 836.81 67.22 86.66 1148.12 267759.7 266611.58 99.571 

0,8 2 475.24 139.65 616.74 66.45 146.06 968.91 211636.32 210667.41 99.542 

0,7 2 415.84 123.22 437.69 64.90 180.80 806.61 162107.53 161300.93 99.502 

0.6 2 356.43 107.68 297.39 62.28 193.85 661.20 119174.39 118513.20 99.445 

0,5 2 297.03 92.59 191.30 58.32 188.26 530.47 82835.73 82305.27 99.359 

0,4 2 237.62 77.54 113.58 52.86 166.86 410.84 53089.05 52678.22 99.226 

0.3 2 178.22 62.19 58.73 45.87 132.33 299.12 29932.21 29633.10 99 

0,2 2 118.81 46.23 23.01 37.56 87.98 194.78 13365,769 13170,99 98,542 

0.1 2 59.41 29.47 4.45 28.50 39.73 102.15 3395.077 3292.93 96.99 
 

Таблица 5.6 – Итоги моделирования схемы преобразователя постоянного напря-

жения с частотно-импульсным управлением 

 
  

f, 

Гц 

Iср., 

А 

PVT, Вт PVD, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

Pвход,  

Вт 

Pвыход, 

Вт 

КПД, 

% 

PSW_SUM PCON. Prec Pcon 

0,9 1,8 534.92 141.68 839.10 60.43 85.08 1126.29 267968 266842 99.58 

0,8 1,6 475.49 111.70 618.50 53.11 144.84 928.15 211774 210846 99.562 

0,7 1,4 416.05 86.30 438.95 45.46 179.93 750.65 162188 161438 99.537 

0.6 1,2 356.62 64.65 298.24 37.42 193.30 593.60 119209 118616 99.502 

0,5 1 297.18 46.34 191.84 29.24 187.95 455.37 88315 88771 99.451 

0,4 0,8 237.74 31.07 113.90 21.26 166.74 332.96 53064 52731 99.373 

0.3 0,6 178.31 18.73 58.90 13.90 132.34 223.86 29893 29669 99.252 

0,2 0,4 118,87 9,33 23,08 7,65 88,07 128,13 13322 13194 99,04 

0.1 0,2 59.44 3.02 4.48 2.94 39.87 60.30 3357 3307 98.502 

 

На рисунках 5.13 – 5.16 показаны графики статических и динамических по-

терь в IGBT-транзисторе, а также КПД схемы преобразователя постоянного 

напряжения с широтно-импульсным и частотно-импульсным управлением. В 

схеме преобразователя постоянного напряжения с широтно-импульсным управ-

лением при изменении скважности от максимального значения в сторону умень-

шения частота коммутации не меняется, что приводит к уменьшению КПД преоб-

разователя при низких скважностях.  
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В схеме преобразователя постоянного напряжения с частотно-импульсным 

управлением по мере уменьшения скважности от максимального значения к ми-

нимальному значению частота коммутации уменьшается прямо пропорционально. 

Это приводит к уменьшению динамических потерь и значительно меньшему сни-

жению КПД по сравнению со схемой с широтно-импульсным управлением. 

 

Рисунок 5.13 – Статические потери в модуле IGBT-транзистора типа CM600DX-

24T1 при максимальной частоте 2 кГц 

 

Рисунок 5.14 – Динамические потери в модуле IGBT-транзистора типа CM600DX-

24T1 при максимальной частоте 2 кГц 
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Рисунок 5.15 – Суммарные потери в модуле IGBT-транзистора типа CM600DX-

24T1 при максимальной частоте 2 кГц 

 

Рисунок 5.16 – Сравнение КПД понижающего преобразователя с ШИМ (частота 

коммутации 2 кГц) и ЧИМ (максимальная частота 2 кГц) управлением 

 

Проводя анализ полученных характеристик преобразователей, можно уви-

деть, что при изменении скважности от 0,1 до 0,5 КПД схемы с частотно-

импульсным управлением значительно выше, чем КПД схемы с широтно-

импульсным управлением. 
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Таблица 5.7 – Итоги моделирования схемы преобразователя постоянного напря-

жения с широтно-импульсным и частотно-импульсным управлением 

 

  

ШИП ЧИП 

f,  

кГц 

Iср.,А PVT, Вт PVD, Вт 
ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

КПД, 

% 

f,  

кГц 

Iср.,А PVT, Вт 
PVD, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

КПД, 

% 
PSW_SUM PCON. Prec PCON. PSW_SUM PCON. Prec PCON. 

0,1 4 56,33 58,62 4,41 56,77 39,38 159,19 95,328 0,4 56,91 5,97 4,49 5,78 39,89 56,12 98,334 

0,1 8 58,25 119,49 4,78 114,69 40,97 279,93 92,543 0,8 56,65 11,83 4,44 11,45 39,67 67,38 97,989 

0,1 10 56,33 146,43 4,41 141,8 39,37 332,01 90,725 1 56,64 14,76 4,44 14,29 39,66 73,15 97,821 

 

Эта разница в КПД сильнее ощущается при большей частоте коммутации 

преобразователей. Например, при скважности 0,1 и частоте 4 кГц КПД схемы с 

частотно-импульсным управлением оказывается на 3% выше, чем у схемы с ши-

ротно-импульсным управлением; при 10 кГц (табл. 5.7) КПД схемы с частотно-

импульсным управлением становится на 7% выше, чем у схемы с широтно-

импульсным управлением. 

 

5.3 Экспериментальные исследования схемы преобразователя переменного 

напряжения  

 

Преобразование напряжения сети переменного тока с постоянной амплиту-

дой и частотой в переменное напряжение с регулируемыми параметрами ампли-

туды и частоты может производиться с помощью преобразователя частоты (ПЧ), 

выполненного по схеме с цепью постоянного тока [141-142]. Такой преобразова-

тель частоты включает в себя входной неуправляемый выпрямитель, на выходе 

которого имеется сглаживающий фильтр, и автономный инвертор напряжения 

(АИН) с широтно-импульсной модуляцией (ШИМ) на транзисторных модулях 

IGBT. Одним из преобразователей этого типа является преобразователь частоты 

SIEMENS SINAMICS G110 [116, 117], схема которого представлена на рисунке 

5.17. Преобразователь частоты питается от сети переменного тока напряжением 

220 В и частотой 50 Гц. Преобразователь частоты содержит входной неуправляе-

мый мостовой выпрямитель на диодах VD7…VD10, сглаживающий фильтр на 

конденсаторе С1 и автономный трехфазный мостовой инвертор напряжения на 
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шести IGBT-транзисторах VT1…VT6, к которым встречно параллельно подклю-

чены диоды обратного тока VD1…V6. Нагрузка инвертора (Rн, Lн) включена в 

диагональ переменного тока АИН. 

 

Рисунок 5.17 - Структурная схема преобразователя частоты 
 

На рисунке 5.18 показан экспериментальный стенд с ПЧ SIEMENS SIN-

AMICS G110 мощностью 1,5 кВт (технические данные ПЧ представлены в табли-

це 5.8). 

 
 

Рисунок 5.18 – Преобразователь частоты SIEMENS SINAMICS G110 

 

В преобразователе частоты SIEMENS SINAMICS G110 мощностью 1,5 кВт 

в диодном неуправляемом выпрямителе используется модуль марки GBPC2508W, 

электрические данные которого приведены в таблице 5.9. 
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В таблице 5.10 приведены электрические данные модуля IGBT-транзистора 

с обратным диодом типа FS15R06XE3, используемого в преобразователе частоты 

SIEMENS SINAMICS G110. 

Таблица 5.8 – Номинальные технические данные преобразователя частоты 

SIEMENS SINAMICS G110 

Технические характеристики Значение 

Напряжение сети, В 230 

Частота сети, Гц 50 

Выходная мощность, кВт 1,5 

Потери, Вт 118 

КПД 0,927 

Частота ШИМ, кГц 8 

 

Таблица 5.9 – Основные данные выпрямительного диодного модуля GBPC2508W 

Технические характеристики Значение 

Максимальное импульсное повторяющееся напряжение URRM, В 800 

Длительный постоянный ток Io, А 25 

Максимальный пиковый прямой ток за один цикл IFSM, А 400 

Максимальное падение напряжения в прямом направлении UFM, В 1,1 

 

Таблица 5.10 – Основные данные модуля «IGBT-транзистор – обратный диод» 

типа FS15R06XE3 

Технические характеристики Значение 

Напряжение коллектор-эмиттер UCES, В 600 

Ток коллектора Ic nom, А 15 

Повторяющийся пиковый ток коллектора ICRM, А 30 

Напряжение насыщения коллектор-эмиттера UCEsat, В 1,55 

Потери энергии при включении Eon, мДж 0,25 

Потери энергии при выключении за импульс Eoff, мДж 0,34 

Повторяющееся пиковое обратное напряжение в диоде URRM, В 600 

Постоянный прямой ток обратного диода IF, А 15 

Прямое напряжение UF, В 1,60 

Энергия обратного восстановления диода Erec, мДж 0,16 
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В ПЧ большой мощности потери, возникающие в неуправляемом выпрями-

теле и в АИН, могут быть критическими [117]. Поэтому есть необходимость 

определить потери в выпрямителе и в АИН методом моделирования. Для этого 

используем разработанную методику расчета потерь мощности в полупроводни-

ковых ключах.  

Достоверность предлагаемой методики расчета потерь мощности оценива-

лась путем сравнения результатов имитационного компьютерного моделирования 

в среде MATLAB с результатами экспериментов, проведенных на стенде с ПЧ 

SIEMENS SINAMICS G110 (рисунок 5.18). 

В среде Matlab с использованием блоков из библиотеки Simulink/Simscape 

была смоделирована схема преобразователя частоты SIEMENS SINAMICS G110, 

приведенная на рисунке 5.19. 

Модель содержит следующие блоки: 

 – блок мостового выпрямителя на диодах VD7…VD10, включающий сгла-

живающий фильтр на конденсаторе С1; 

 – блок автономного трехфазного мостового инвертора напряжения на ше-

сти IGBT/Diode-модулях VT1(VD1)…VT6(VD6); 

 – блок расчета потерь мощности в выпрямителе и в инверторе; 

 – блок нагрузки Rн; 

 – комплект измерительных приборов. 
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Рисунок 5.19 – Модель преобразователя частоты SIEMENS SINAMICS G110 

 

В ПЧ значительный вклад в общие потери вносят коммутационные потери, 

возникающие в АИН [90]. Суммарные потери в ПЧ можно определить по следу-

ющему выражению [106, 107]: 

 
. . . . . .con rec con inv SW invПЧ

P P PP    . (5.4) 

Методом аппроксимации определены математические функции, наиболее 

точно описывающие графики энергетических зависимостей Uce(Ic), Uf (If), Eon(Ic), 

Eoff(Ic), Erec(Ic). После аппроксимации графиков потерь мощности диодного не-

управляемого выпрямителя типа GBPC2508W и IGBT-транзисторного модуля ти-

па FS15R06XE3 получены следующие выражения. 

 Уравнения для диодного неуправляемого выпрямителя типа GBPC2508W: 

 

5 4 3

2

( ) 0.0277 0.2812 0.9917
100 100 100

1.4921 1.6057 0.6551
100 100

F F F
F F

F F

I I I
U I

I I

     
           

     

   
       

   

. (5.5) 

Уравнение для IGBT-модуля типа FS15R06XE3:  
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6 5 4

3 2

( ) 102775 98467 36327
100 100 100

6505.8 590.76 32.772 0.3152
100 100 100

C C C
CE C

C C C

I I I
U I

I I I

     
           

     

     
           

     

. (5.6) 

 

6 5 4

3 2

( ) 72672 71308 27122
100 100 100

5045.3 481.84 27.018 0.4514
100 100 100

F F F
F F

F F F

I I I
U I

I I I

     
           

     

     
           

     

. (5.7) 

 

4 3 2

( ) 4.8894 7.928 0.0715
100 100 100

1.8573 0.0486
100

C C C
on C

C

I I I
E I

I

     
           

     
 

   
 

. (5.8) 

 

4 3 2

( ) 15.198 16.984 8.0363
100 100 100

3.6428 0.0456
100

C C C
off C

C

I I I
E I

I

     
           

     
 

   
 

. (5.9) 

 

3 2

( ) 5.4932 5.7025 2.6764
100 100 100

0.0792

F F F
rec F

I I I
E I

     
           

     


. (5.10) 

Результаты расчета потерь мощности в АИН методом аппроксимации гра-

фиков потерь приведены на рисунках 5.20 и 5.21. Как видно, полученные матема-

тические зависимости достаточно точно описывают графики энергетических по-

терь мощности неуправляемого диодного выпрямителя и IGBT-модуля. 

 

Рисунок 5.20 – Напряжение насыщения коллектор-эмиттер силового транзистора 
типа FS15R06XE3 
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Рисунок 5.21 – Энергетические характеристики переключения силового 

транзистора типа FS15R06XE3 

 

Таблица 5.11 – Экспериментальные характеристики ПЧ G110 (Rф=28 Ом, соеди-

нение нагрузки в «звезду»).  

fн , кГц 2 4 8 12 16 

Экспериментальные характеристики ПЧ 

Входное напряжение V1, В 218 218 218 218 218 

Входной ток I1, А 6,5 6,5 6,5 6,5 6,5 

Входная мощность Р1 , Вт 1417 1417 1417 1417 1417 

Выходное напряжение V2, В 195 195 195 195 195 

Выходной ток I2, А 3,93 3,91 3,87 3,83 3,79 

Выходная мощность Р2 , Вт 1325,8 1319,0 1305,5 1292,1 1278,6 

Потери мощности ΔP, Вт (экспери-
мент) 

91,2 98 111,5 124,9 138,4 

КПД (эксперимент) 0,936 0,931 0,921 0,912 0,902 

Характеристики, полученные на модели ПЧ 

Потери мощности ΔP, Вт (модель) 88,9 94,91 106,96 118,42 129.64 

КПД (модель) 0,937 0,933 0,924 0,916 0,908 

Характеристики, полученные путем программного расчета ПЧ 

Потери мощности ΔP, Вт (программ-

ный расчет) 

63,47 72,32 90 107,69 125,38 

КПД (программный расчет) 0,954 0,948 0,936 0,923 0,911 

 

Результаты эксперимента и компьютерного моделирования ПЧ SIEMENS 

SINAMICS G110 мощностью 1,5 кВт приведены в таблице 5.11. Результаты моде-

лирования статических потерь приведены на рисунке 5.22, а динамических потерь 

– на рисунке 5.23.  



147 
 

 

Рисунок 5.22 – Результаты моделирования статических потерь IGBT/Diode 

модуля  типа FS15R06XE3 

 

Рисунок 5.23 – Результаты моделирования динамических потерь IGBT/Diode мо-

дуля  типа FS15R06XE3 
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Представленные методы расчета потерь мощности в преобразователе часто-

ты, реализованные в Matlab Simulink, сравниваются с данными эксперимента 

(таблица 5.11).  

 

 

Рисунок 5.24 – Потери мощности в ПЧ SIEMENS SINAMICS G110: 

1 – эксперимент; 2 – модель  

 

 

Рисунок 5.25 – КПД ПЧ SIEMENS SINAMICS G110: 1 – эксперимент; 2 – модель  

 

Результаты сравнения (рисунок 5.25) показали, что расхождение между рас-

четом потерь мощности в разработанной модели Matlab/Simulink и эксперимен-

том составляет 4,07 % (при f = 8кГц), что является показателем достаточной адек-

ватности работы разработанной модели преобразователя частоты в 

Matlab/Simulink. 
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5.4 Сравнение энергетической эффективности схем автономных инверторов 

напряжения с синусоидальной широтно-импульсной  

и частотно-импульсной модуляцией 

 

Применение синусоидальной частотно-импульсной модуляции в автоном-

ных инверторах напряжения (АИН) вместо синусоидальной широтно-импульсной 

модуляции позволит уменьшить динамические потери в полупроводниковых 

ключах [109]. Для анализа и сравнения энергетических зависимостей автономных 

инверторов напряжения (АИН) с широтно-импульсной модуляцией (ШИМ) и ча-

стотно-импульсной модуляцией (ЧИМ) применены методы математического мо-

делирования в среде Matlab / Simulink. 

Полученные в третьем разделе диаграммы работы автономного инвертора 

напряжения с ЧИМ показали, что частота модуляции по краям полупериодов вы-

ходного импульсного напряжения в 2,2 меньше, чем в середине полупериодов 

выходного импульсного напряжения. Вследствие этого динамические потери в 

модулях IGBT-транзисторов автономного инвертора напряжения с ЧИМ будут 

значительно ниже, чем в аналогичной схеме с ШИМ. Разработанная имитацион-

ная модель схемы АИН с ЧИМ приведена на рисунке 5.26, а основные параметры 

модели приведены в таблице 5.11. 

 

 

Рисунок 5.26 – Имитационная модель АИН с ЧИМ в среде MATLAB 
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Результаты моделирования статических и динамических потерь мощности 

IGBT/Diode модуля типа FS15R06XE3 в АИН с ЧИМ [109, 117] показаны на ри-

сунках 5.27 и 5.28.  Для моделирования динамических потерь используется метод 

моделирования с постоянным шагом расчета. 

 

Рисунок 5.27 – Результаты моделирования статических потерь модуля типа 

FS15R06XE3 при ЧИМ 

 

Рисунок 5.28 – Результаты моделирования динамических потерь модуля типа 

FS15R06XE3 при ЧИМ 
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Данные о потерях, полученных при моделировании схем АИН с ШИМ и 

ЧИМ при разных максимальных частотах коммутации, приведены в таблицах 5.12 

и 5.13. 

 

Таблица 5.12 – Потери при моделировании схемы АИН с широтно-импульсной 

модуляцией 

f Выходной 

ток I2, А 

PVT, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

КПД, 

% PSW PCON. 

2 3,93 6.62 52.56 59,18 0,957 

4 3,91 13,01 52.18 65,19 0,952 

8 3,87 25.79 51.45 77,24 0,944 

12 3,83 37,93 50,77 88,7 0,935 

16 3,79 49,73 50.19 99,92 0,927 
 

Таблица 5.13 – Потери при моделировании схемы АИН с частотно-импульсной 

модуляцией  

f Выходной 

ток I2, А 

PVT, Вт ΔP, Вт 

Модуль 

IGBT 

КПД, 

% PSW PCON. 

2 3,93 5,17 52,54 57,71 0,958 

4 3,91 10.03 52.19 63,22 0,954 

8 3,87 20.44 51.5 71,94 0,947 

12 3,83 29.78 50.75 80,53 0,941 

16 3,79 39.45 50.04 89,49 0,935 

 

 

Рисунок 5.29 – Динамические потери в модуле IGBT-транзисторе АИН: 

1 – при ШИМ; 2 – при ЧИМ  
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Проведенные исследования показали, что динамические потери мощности 

снижаются в транзисторах АИН с ЧИМ (таблица 5.13) по сравнению с АИН с 

ШИМ (таблица 5.12) на 21,9 % при максимальной частоте 2 кГц и на 20,67 % при 

максимальной частоте 16 кГц (рисунок 5.29). Уменьшение динамических потерь 

приводит к повышению КПД преобразователя на 0,8 %.  
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5.5 Выводы 

 

1. В ходе экспериментальных исследований на стенде «Преобразователь 

постоянного напряжения» установлено, что выходное напряжение снижается при 

изменении частоты коммутации. Уменьшение напряжения объясняется тем, что 

при увеличении частоты коммутации увеличиваются динамические потери в 

IGBT-транзисторе. С помощью смоделированной в среде Matlab схемы 

преобразователя постоянного напряжения были рассчитаны потери мощности в 

преобразователе. Выходные характеристики преобразователя постоянного напря-

жения, полученные при эксперименте и с помощью модели, достаточно близки, 

что свидетельствует о высокой адекватности разработанной методики расчета по-

тери мощности в полупроводниковых ключах. 

2. Исследования показали, что при использовании ЧИМ в схемах преобра-

зователей постоянного тока можно уменьшить динамические потери до 40% от-

носительно схемы с ШИМ и увеличить КПД преобразователя до 1,5%. Этот по-

ложительный эффект сильнее проявлялся при большей частоте коммутации и 

большей мощности силовых ключей ИПП.  

3. Достоверность предлагаемой методики расчета потерь мощности оцени-

валась путем сравнения результатов имитационного компьютерного моделирова-

ния в среде Matlab с результатами экспериментов, проведенных с ПЧ SIEMENS 

SINAMICS G110. Исследования показали, что расхождение между расчетом по-

терь мощности с помощью разработанной модели в Matlab и экспериментом со-

ставляет около 4%, что является показателем достаточной адекватности работы 

разработанной методики расчета потерь мощности. 

4. Проведенные исследования в АИН с ЧИМ показали, что частота модуля-

ции по краям полупериодов выходного импульсного напряжения существенно 

меньше, чем в середине полупериодов выходного импульсного напряжения. Это 

привело к снижению динамических потерь в транзисторах АИН с ЧИМ по срав-

нению с АИН с ШИМ в среднем на 21 %, общих потерь на 10 % и повышению 

КПД преобразователя на 0,8%.   
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

 

При выполнении диссертации получены следующие основные результаты: 

1. На основании проведенных исследований основных алгоритмов модуля-

ции в ИПП АЭП постоянного и переменного тока, таких как однократная модуля-

ция, синусоидальная широтно-импульсная модуляция (СШИМ), односторонняя и 

двухсторонняя СШИМ, однополярная и двухполярная СШИМ, СШИМ в режиме 

перемодуляции и СШИМ с добавлением третьей гармоники, установлено, что 

энергетическая эффективность электроприводов постоянного и переменного тока 

зависит не только от элементной базы IGBT-транзисторов, но во многом опреде-

ляется выбранным алгоритмом модуляции ключей полупроводниковых преобра-

зователей, входящих в состав систем АЭП. 

2. Впервые разработана функциональная схема частотно-импульсной моду-

ляции (ЧИМ) постоянного тока и на ее основе созданы структурные и имитаци-

онные модели АЭП с частотно-импульсным управлением, позволяющие модели-

ровать динамические потери мощности в ИПП и нелинейность вольтамперных 

характеристик транзисторов и диодов. Результаты имитационного моделирования 

автоматизированных ЭП постоянного тока с ЧИМ и ШИМ показали, что частота 

коммутации транзисторов в ИПП с ЧИМ снижается по сравнению с ИПП с ШИМ, 

что приводит к уменьшению динамических потерь и, соответственно, к увеличе-

нию КПД ИПП. 

3. Разработаны математическая и имитационная модели синусоидальной ча-

стотно-импульсной модуляции (СЧИМ) переменного тока, и на её основе получен 

программный код для полного периода синусоидальной ЧИМ в Script/Matlab. 

Входными данными для СЧИМ являются период повторяемости выходного 

напряжения и длительность импульса. Полученные диаграммы СЧИМ показали, 

что частота импульсов по краям полупериода в 2,2 раза меньше, чем в середине 

полупериода. Вследствие этого динамические потери в IGBT-модулях автономно-

го инвертора напряжения с СЧИМ будут значительно ниже, чем в аналогичной 

схеме с ШИМ. 
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4. Впервые на основании полиномиальной аппроксимации энергетических 

зависимостей силовых IGBT-транзисторов разработана методика расчета статиче-

ских и динамических потерь мощности в силовых полупроводниковых преобра-

зователях, учитывающая нелинейности вольтамперных характеристик, зависимо-

сти энергии включения, энергии выключения и энергии восстановления обратно-

го диода от коммутированного тока. Преимущество предложенного алгоритма 

расчета потерь мощности заключается в возможности определения потерь мощ-

ности для любой топологии силовых преобразователей с учетом особенностей 

примененного алгоритма управления, а также его универсальность.  

5. Проведена верификация разработанной методики расчета потерь мощно-

сти и на основе данной методики предложен алгоритм и разработана программа 

расчета энергетической эффективности ИПП, которые обеспечивает необходимую 

точность определения потерь в преобразователе путем уточнения аппроксимации 

энергетических характеристик.  

6. Проведена аппроксимация энергетических характеристик IGBT-

транзисторов, описывающих потери мощности в транзисторах с учетом их темпе-

ратуры и тока. Исследования показали, что в зависимости от температурного ре-

жима потери мощности в транзисторах увеличиваются в пределах от 14 до 22 %, а 

КПД инвертора снижается в пределах от 0,23 до 0,58 %. 

7. Выполненные экспериментальные исследования подтвердили повышение 

энергетической эффективности ИПП с ЧИМ. Установлено, что использование 

ЧИМ в схемах ИПП постоянного и переменного тока, позволяет снизить на 20 - 

40 % динамические потери в полупроводниковых ключах и повысить на 0,8 - 1,5 

% КПД силовых ИПП. Этот положительный эффект сильнее проявлялся при 

большей частоте коммутации и большей мощности силовых ключей ИПП. 

Дальнейшее развитие исследований по теме работы может быть направлено 

на разработку более сложных видов ЧИМ. 
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СПИСОК СОКРАЩЕНИЙ 

 

ЭП – электропривод. 

АД – асинхронный двигатель. 

АЭП – автоматизированный электропривод. 

ШИМ – широтно-импульсная модуляция. 

СШИМ – синусоидальная широтно-импульсная модуляция. 

ЧИМ – частотно-импульсная модуляция. 

СЧИМ – синусоидальная частотно-импульсная модуляция. 

КПД – коэффициент полезного действия. 

ДТП НВ – двигатель постоянного тока независимого возбуждения. 

ДОС – датчик обратных связей. 

УВ – управляемый выпрямитель. 

ПЧ – преобразователь частоты. 

СУ – система управления. 

ИПП – импульсный полупроводниковый преобразователь. 

IGBT – биполярный транзистор с изолированным затвором. 

IGCT – запираемый тиристор с интегрированным блоком затвора. 

GTO – запираемый тиристор. 

MOSFET – металло-оксидный полупроводниковый полевой транзистор. 
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ПРИЛОЖЕНИЕ А 

 СВИДЕТЕЛЬСТВО О ГОСУДАРСТВЕННОЙ РЕГИСТРАЦИИ  

ПРОГРАММЫ ДЛЯ ЭВМ 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Б 

 СВИДЕТЕЛЬСТВО О ГОСУДАРСТВЕННОЙ РЕГИСТРАЦИИ  

ПРОГРАММЫ ДЛЯ ЭВМ 
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ПРИЛОЖЕНИЕ В 

 ПРОГРАММА ДЛЯ МОДЕЛИРОВАНИЯ ЧАСТОТНО-ИМПУЛЬСНОЙ 

МОДУЛЯЦИИ 

clear 

clc 

close all 

m = (0:9)'; 

f= 50 %частота; 

t1=1/f %период 

t = (0:1/100000:1/f)' 

y = zeros(length(t),1); 

kp=0.98; %коэф паузы; 

u=0.5; %регулировочный коэф по напряжения; 

%Максимальная длительность паузы; 

k = t1/(u*50) 

%Ряд длительности пауз ДЛЯ КАЖДОГО ПЕРИОДА 

yx_m = (k - kp * sin(m * 10 *2 * pi / 360 ) * k); 

%Расчет длительности импульса для получения кратного периода 

k1 = (1/(4*f) - sum(yx_m)) / 10 

%Сумма длительности десяти периодов в чим 

Dlitelnost = sum(yx_m+k1); 

%Расчет длительности і-тых периодов 

qx_m = k1 + yx_m; 

%Расчет частоты і-тых периодов 

F = 1./qx_m; 

%Расчетные точки 

T2_m = qx_m; 

for i = 2:10 

    T2_m(i) = T2_m(i) + T2_m(i-1); 

end 
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T1_m = T2_m + k1; 

  

for i = 1:length(t) 

if t(i) <= k1 

        y(i) = 1; 

elseif k1 < t(i) && t(i) <= T2_m(1) 

       y(i) = 0; 

elseif T2_m(1) < t(i) && t(i) <= T1_m(1) 

       y(i) = 1; 

elseif T1_m(1) < t(i) && t(i) <= T2_m(2) 

       y(i) = 0; 

elseif T2_m(2) < t(i) && t(i) <= T1_m(2) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(2) < t(i) && t(i) <= T2_m(3) 

       y(i) = 0;  

elseif T2_m(3) < t(i) && t(i) <= T1_m(3) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(3) < t(i) && t(i) <= T2_m(4) 

       y(i) = 0; 

elseif T2_m(4) < t(i) && t(i) <= T1_m(4) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(4) < t(i) && t(i) <= T2_m(5) 

       y(i) = 0;  

elseif T2_m(5) < t(i) && t(i) <= T1_m(5) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(5) < t(i) && t(i) <= T2_m(6) 

       y(i) = 0;  

elseif T2_m(6) < t(i) && t(i) <= T1_m(6) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(6) < t(i) && t(i) <= T2_m(7) 
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       y(i) = 0;  

 elseif T2_m(7) < t(i) && t(i) <= T1_m(7) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(7) < t(i) && t(i) <= T2_m(8) 

       y(i) = 0; 

elseif T2_m(8) < t(i) && t(i) <= T1_m(8) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(8) < t(i) && t(i) <= T2_m(9) 

       y(i) = 0; 

elseif T2_m(9) < t(i) && t(i) <= T1_m(9) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(9) < t(i) && t(i) <= T2_m(10) 

       y(i) = 0;        

elseif T2_m(10) < t(i) && t(i) <= T1_m(10) 

       y(i) = 1;  

elseif T1_m(10) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+yx_m(10)) 

       y(i) = 0;       

elseif (T1_m(10)+yx_m(10)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)+ 

yx_m(9)) 

       y(i) = 0;              

elseif (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)+ yx_m(9)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 2*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 2*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)) 

       y(i) = 0;      

elseif (T1_m(10)+ 2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)) 
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       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)) 

       y(i) = 0;        

elseif (T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6)) 

       y(i) = 0;     

elseif (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6)) < t(i) 

&& t(i) <= (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6)) < t(i) 

&& t(i) <= (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) 

+ yx_m(5)) 

       y(i) = 0;    

elseif (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + 

yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + 

yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4)) 

       y(i) = 0;  

elseif (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + 

yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4)) 

       y(i) = 1;  
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elseif (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + 

yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)) 

       y(i) = 0;   

elseif (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ 

yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ 

yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) + yx_m(2)) 

       y(i) = 0;     

elseif (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) + yx_m(2)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 9*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) 

+ yx_m(2)) 

       y(i) = 1;  

elseif (T1_m(10)+ 9*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) + yx_m(2)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 9*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) 

+ yx_m(2) +yx_m(1)) 

       y(i) = 0;       

elseif 1/(2*f) < t(i) && t(i) <= (k1 + 1/(2*f)) 

       y(i) = -1; 

elseif (k1 + 1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(1)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;         

elseif (T2_m(1)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(1)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1; 

elseif (T1_m(1)++1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(2)++1/(2*f)) 

       y(i) = 0;        



179 
 

elseif (T2_m(2)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(2)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(2)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(3)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;   

elseif (T2_m(3)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(3)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(3)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(4)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;        

elseif (T2_m(4)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(4)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(4)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(5)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;        

elseif (T2_m(5)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(5)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(5)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(6)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;  

elseif (T2_m(6)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(6)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(6)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(7)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;  

 elseif (T2_m(7)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(7)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(7)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(8)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;  

elseif (T2_m(8)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(8)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(8)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(9)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0; 

elseif (T2_m(9)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(9)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  
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elseif (T1_m(9)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T2_m(10)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;        

elseif (T2_m(10)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+yx_m(10)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;         

elseif (T1_m(10)+yx_m(10)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ k1 + 

yx_m(10)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;              

elseif (T1_m(10)+ k1 + yx_m(10)+ yx_m(9)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 

2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 

2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;         

  elseif (T1_m(10)+ 2*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= 

(T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;         

elseif (T1_m(10)+ 3*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)+1/(2*f)) < t(i) 

&& t(i) <= (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7)+1/(2*f)) < t(i) 

&& t(i) <= (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + 

yx_m(6)+1/(2*f)) 
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       y(i) = 0;         

elseif (T1_m(10)+ 4*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + 

yx_m(6)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) 

+ yx_m(7) + yx_m(6)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + 

yx_m(6)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) 

+ yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;      

elseif (T1_m(10)+ 5*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) 

+ yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) 

+ yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;   

elseif (T1_m(10)+ 6*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) 

+ yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) 

+ yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0; 

       

elseif (T1_m(10)+ 7*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 8*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + 

yx_m(3)+1/(2*f)) 
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       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 8*k1 + 

yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) 

+ yx_m(2)+1/(2*f)) 

       y(i) = -0;        

elseif (T1_m(10)+ 8*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) + yx_m(2)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 9*k1 

+ yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + 

yx_m(3) + yx_m(2)+1/(2*f)) 

       y(i) = -1;  

elseif (T1_m(10)+ 9*k1 + yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + 

yx_m(5) +yx_m(4) + yx_m(3) + yx_m(2)+1/(2*f)) < t(i) && t(i) <= (T1_m(10)+ 9*k1 

+ yx_m(10)+ yx_m(9) + yx_m(8) + yx_m(7) + yx_m(6) + yx_m(5) +yx_m(4) + 

yx_m(3) + yx_m(2) +yx_m(1)+1/(2*f)) 

       y(i) = 0;             

        end 

end  

plot(t, y, '-'); grid minor;  

ylim([-1.2 1.2]) 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Г 

 ПРОГРАММА ДЛЯ РАСЧЕТА ПОТЕРЬ В ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕ  

ЧАСТОТЫ 

 

unit LC21unit; 

interface 

uses 

  Windows, Messages, SysUtils, Variants, Classes, Graphics, Controls, Forms, 

  Dialogs, StdCtrls, ExtCtrls; 

type 

  TForm1 = class(TForm) 

    Edit1: TEdit; 

    Label1: TLabel; 

    Edit2: TEdit; 

    Edit3: TEdit; 

    Edit4: TEdit; 

    Label2: TLabel; 

    Label3: TLabel; 

    Label4: TLabel; 

    Label5: TLabel; 

    Edit5: TEdit; 

    Edit6: TEdit; 

    Label6: TLabel; 

    Edit7: TEdit; 

    Label7: TLabel; 

    Edit8: TEdit; 

    Edit9: TEdit; 

    Label8: TLabel; 

    Label9: TLabel; 

    LabeledEdit1: TLabeledEdit; 
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    Button1: TButton; 

    LabeledEdit2: TLabeledEdit; 

    LabeledEdit3: TLabeledEdit; 

    LabeledEdit4: TLabeledEdit; 

    LabeledEdit5: TLabeledEdit; 

    LabeledEdit6: TLabeledEdit; 

    procedure Button1Click(Sender: TObject); 

  private 

    { Private declarations } 

  public 

    { Public declarations } 

  end; 

var 

  Form1: TForm1; 

implementation 

{$R *.dfm} 

procedure TForm1.Button1Click(Sender: TObject); 

var P,I,f,nu: integer; 

    v,sv,En,Ef: double; 

    Iv,Pv,Pi,Pf,Pd,Pl,kf: double; 

begin 

 {ввод данных} 

 P:=StrToInt(Edit1.Text); //номинальная выходная мощность двигателя 

 I:=StrToInt(Edit2.Text); //номинальный выходной ток 

 f:=StrToInt(Edit3.Text); //номинальная частота коммутации ШИМ 

 nu:=StrToInt(Edit4.Text); //количество фаз 

 v:=StrToFloat(Edit6.Text); //падение напряжения 

 sv:=StrToFloat(Edit7.Text); //прямое падение напряжения 

 En:=StrToFloat(Edit8.Text); //энергия номинальных коммутационных потерь 

включения 
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 Ef:=StrToFloat(Edit9.Text); //энергия номинальных коммутационных потерь вы-

ключения 

 {расчёт} 

 Iv:=sv*nu*I; //номинальный выходной ток выпрямителя 

 Pv:=sv*Iv; //мощность статических потерь выпрямителя 

 Pi:=6*v*I; //мощность статических потерь инвертора 

 Pf:=Pv+Pi; //мощность статических потерь в ПЧ 

 Pd:=6*f*(En+Ef); //мощность динамических потерь 

 Pl:=Pf+Pd; //общая мощность потерь в ПЧ 

 kf:=P/(P+Pl); //КПД ПЧ 

 {печать итогов расчёта} 

 LabeledEdit2.Text:=FloatToStr(Pv); 

 LabeledEdit3.Text:=FloatToStr(Pi);  

 LabeledEdit4.Text:=FloatToStr(Pf); 

 LabeledEdit5.Text:=FloatToStr(Pd); 

 LabeledEdit6.Text:=FloatToStr(Pl); 

 LabeledEdit1.Text:=FloatToStr(kf); 

end; 

end.   
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Интерфейс программы LC21: 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Д 

 АКТЫ ВНЕДРЕНИЯ РЕЗУЛЬТАТОВ ДИССЕРТАЦИОННОЙ РАБОТЫ  
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