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INTRODUCCION

El empleo de sistemas eléctricos, tales como las maquinas eléctricas para
distintas aplicaciones, han facilitado la elaboracion de productos a la vez que
la velocidad de su produccion también se ve incrementada.

Para lograr este aumento en la productividad industrial, las aplicaciones del
desarrollo tecnoldgico son fundamentales, particularmente la electronica es la
que guia estos avances. En el caso de la electronica de potencia, la cual es el
vinculo entre ambas disciplinas: la eléctrica y la electronica; ha avanzado en
los Gltimos afios en distintas partes del mundo. EIl crecimiento de los nuevos
sistemas de energia renovable, son en parte responsables del auge de la
electronica de potencia.

Distintos tipos de los llamados convertidores de potencia se han creado y
probado, con resultados favorables y también con desventajas, segun el
sistema en que se implementen. El andlisis matematico de la operacion de
estos convertidores es fundamental para comprender y desarrollar el sistema
que los controle.

En general todos deben responder a un estandar o normas que cada pais
indique. En el caso de México, este proceso se mantiene algo atrasado, tanto
en el disefio, implementacion y regulacion de la calidad en estos sistemas.

El trabajo que se presenta a continuacion, pretende aportar un pequefio avance
en los sistemas electrénicos de potencia, el caso particular es el accionamiento
de un motor de corriente alterna (de induccidn), a través de un convertidor tipo
C.A-C.D.-C.A.

Las herramientas matematicas son nuevamente de gran utilidad para el analisis
de un tipo de modulacién que ha cobrado interés en su implementacion en
distintas partes del mundo, denominada Space Vector Modulation.

La aplicacion de nuevos algoritmos y de nuevas herramientas de la electronica
contribuye a que se hagan mas eficientes los sistemas de conversion de
energia, a la vez que el hombre se ve beneficiado al aprovechar mejor sus
recursos.






OBJETIVO
Disefio e implementacion de un algoritmo SV- PWM en un FPGA, para

accionar motores de induccion trifasicos a través de un convertidor CA-CD-
CA (rectificador-inversor), desarrollado con tecnologia IGBT.

ANTECEDENTES

1.1. SEMICONDUCTORES DE POTENCIA

La contribucion de los dispositivos semiconductores de potencia a la creacién
de sistemas mas eficientes en el uso de la energia ha alcanzado en estos dias
un auge mayor en la industria. Los méas conocidos y aplicados son los que se
muestran en la Tabla No. 1.

DISPOSITIVO | CAPACIDAD VELOCIDAD CONSIDERACIONES

DE DE ] ADICIONALES
POTENCIA | CONMUTACION
BJT Baja - Alta Alta Altas pérdidas
MOSFET Baja - Media Muy alta Efecto capacitivo
IGBT Media - Alta Alta Corriente de cola
GTO Alta Baja Costoso
SCR Baja - Muy Muy baja Conmutacién forzada
alta

Tabla No. 1. Principales dispositivos semiconductores de potencia en el
mercado [1].

De la tabla anterior, las dos opciones mas Optimas para el disefio de un
inversor de mediana potencia son el MOSFET vy el IGBT; descartandose el
SCR y el GTO, por ser dispositivos propios de sistemas de varios megawatts
de potencia en donde alcanzan un mejor desempefio. Para comprender su
comportamiento a continuacién se da una breve descripcion del BJT, IGBT y
MOSFET.



SEMICONDUCTORES DE POTENCIA

1.1.1. E1 BJT (Bipolar Junction Transistor)

El BJT es la base de todos los transistores de potencia, a partir de él se
desarrollaron el MOSFET, el IGBT, entre otros, con técnicas mas recientes.
Su fundamento se basé en poder tener grandes voltajes de blogqueo en inversa
(en apagado), asi como suministrar corrientes altas (en encendido) a cargas
inductivas principalmente. Lo anterior sefiala la transicion de un estado de
apagado a uno de encendido y viceversa, que se denomina conmutacion.

Al igual que en los transistores de sefial pequefia existen dos configuraciones:
npn Y pnp, aungque en este caso Se constituyen por una capa mas, ya sea de
material » 0 p, generando estructuras verticales de cuatro capas Figura 1.1.

BASE EMISOR
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'\
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Figura 1.1. Constitucion fisica de un transistor de potencia y sus simbolos.

El tipo npn es el mas utilizado en convertidores de conmutacion, entre otros
motivos, porque el voltaje entre colector y emisor es positivo.

Para entender la conmutacion que permite el encendido o apagado del BJT,
supondremos un comportamiento ideal, que seria similar al de un switch o
interruptor que se cierra y abre.
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Para conmutar un transistor se aplica un voltaje entre colector y emisor (Vcg:
este puede ser un alto voltaje de cientos a unos pocos miles de volts), el
transistor permanece apagado hasta este instante; el control de la conmutacion
se logra aplicado un pequefio voltaje entre la base y el emisor (Vgg),
generando un flujo de corriente (Iz) que entra en el cuerpo del transistor
cargandolo (la carga es del orden de milicouloms) y activa la conduccion de
corriente entre colector y emisor (I¢), el transistor ahora esta encendido. Una
vez que se retira la carga del transistor, este se apagara. Para alcanzar tal
estado es necesario reducir la corriente que fluye en la base a cero. El efecto
final corresponde a contrarrestar el voltaje aplicado entre base y emisor,
haciéndolo un voltaje negativo (-Vgg). Graficamente las formas de onda en el
encendido y apagado se muestran en la figura 1.2, para una carga
predominantemente inductiva.
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Figura 1.2. Curvas de conmutacion para un BJT, encendido y apagado.
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El fendmeno mas importante ocurre cuando la frecuencia de conmutacion es
incrementada, que por razones concernientes al disefio de sistemas
electrénicos de potencia, esto es indispensable [1]. La idealidad considerada
antes requiere de complementos; uno de ellos, es que con el aumento de la
frecuencia, el tiempo de respuesta del transistor es menor, ademéas de una
mayor saturacion del dispositivo que puede ser interpretada como un
incremento de la resistencia de conduccion en sus capas (n+, para el caso de
npn). El aumento en la temperatura es consecuencia de este incremento, la
potencia de pérdidas es mayor y en caso extremo se destruye el transistor al
ser incapaz de disipar esa cantidad de energia. Esta es una de las razones por
las que el BJT no es apropiado para sistemas donde se requiera una frecuencia
alta de conmutacion, pues las pérdidas hacen ineficiente al sistema.

1.1.2. E1 MOSFET (Metal-Oxide Semiconductor Field Efect Transistor)

Los avances tecnoldgicos a finales de la década de los 70’s permiten el
reemplazo de los BJT en la mayorias de los disefios electrénicos (en general
permitieron el avance en cualquier circuito electrénico), por los denominados
MOSFET’s.

Su estructura fisica (figura 1.3) es bastante diferente al tener cuatro sustratos
de capas alternadas de materiales p y n (canal p o canal n), aunque mantiene el
cuerpo esencial de un BJT que se torna en un transistor parasito. Para corregir
este efecto se une el cuerpo p con el source del MOSFET, este proceso ahora
genera un diodo pardsito que no puede ser removido o excluido de la
operacion del MOSFET. En ocasiones este diodo se emplea como “diodo
antiparalelo”, lo cual es critico en el caso de presentarse picos de alto voltaje
(transitorios), como ocurre en accionamientos de motores. Estos picos
provocan corrientes circulantes dentro del MOSFET que generan mayor
disipacion de energia y debe ser desviada por circuitos snubber o similares
evitando el dafio sobre el transistor. Las principales pérdidas ocurren en el
encendido del MOSFET [1].

Como en el BJT, existen regiones de operacion (region activa, cuasi-
saturacion, sobresaturacion, decaimiento primario y secundario), que en el
caso del MOSFET se traduce en solo tres: ohmica, activa y corte. El control
final de un MOSFET en la region de interés (Ohmica), se obtiene al poder
mantener estable el voltaje en el gate, esto ocurre cuando es méas grande la
transconductancia en directa (ggs).
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Definiendo a la transconductancia como la razon de cambio entre la corriente
de Drain (Ip) y el voltaje Gate-Source (Vgs), Ya que pequeiias variaciones de
voltaje en el gate provocan grandes cambios en la corriente que se entrega

(Ip).

Source (fuente) -

SIMIBOLOS
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Figura 1.3. Estructura compleja del MOSFET: constitucidn de sustratos y sus
simbolos (las zonas negras son metal conductor).

Al igual que en el BJT, en el MOSFET el tipo mas empleado es el canal n, por
razones economicas y sencillez de fabricacion.

La alta velocidad de conmutacion del MOSFET se debe a que no existen
movimientos de portadores (como en el BJT) dentro o fuera del cuerpo del
transistor. La Unica carga 0 descarga que se da, esta en funcion de
capacitancias entre los sustratos y capas de semiconductor (entre terminales).

En la figura 1.4 se observan las curvas de conmutacion del MOSFET,
claramente son diferentes a las del BJT. Los segmentos no lineales y1 y y2
corresponden a las descargas de las capacitancias mencionadas antes, a través
de la resistencia de gate Rg, la cual es necesaria para limitar la corriente que
se suministra al MOSFET.

Como conclusion se puede decir que el BJT y el MOSFET, se complementan
en sus ventajas y desventajas [1]. Y es la busqueda tecnologica de combinar
las caracteristicas de los dos transistores la que llevo a desarrollar el IGBT.
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Irr: Corriente de recuperacion en inversa

¥1: descarga gate-drain 1 y gate-source

¥2: descarga gate-drain 2 y gate-source

Figura 1.4. Conmutacion del MOSFET vy relacion con su diodo interno.

1.1.3. E1 IGBT (Insulate Gate Bipolar Transistor)

Surge al poderse combinar en una misma oblea de silicio, estructuras
monoliticas de BJT’s y MOSFET’s. Se trata de un transistor hibrido el cual
adquirid ventajas y desventajas de sus antecesores. Su disefio y construccién
es similar al del MOSFET, aunque la estructura final del IGBT canal n, se
aprecia diferente (figura 1.5).
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Gate
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Figura 1.5. Estructura del IGBT (las zonas negras son metal conductor) y su
simbolo.

En el proceso de creacion del IGBT se genera un tiristor parasito SCR, el cual
no debe encenderse jamas, debido a su incapacidad de apagarse naturalmente.
Para prevenir esto, se une el cuerpo del IGBT con el emisor (en el caso de un
IGBT canal p la estructura es diferente y en parte es por ello que no se
emplean cominmente) [1]. Nota: el simbolo es el mismo en base a la
nomenclatura standard norteamericana.

Cuando el IGBT se enciende, existe aun el riesgo de encender este tiristor,
perdiéndose el control de la corriente de colector (Ic). Es decir se requeriria
utilizar la conmutacion forzada para poder apagar el IGBT.

La solucién total a este problema no existe [1], puede llegar a suceder el
fenomeno antes descrito, una vez que el IGBT este inmerso en un sistema
completo. Las empresas que los manufacturan ofrecen sin embargo limites de
operacion que permiten que esto no suceda, y la estructura final del IGBT se
ve alterada. En los IGBT’s modernos este problema se resolvié parcialmente,
reduciendo la resistencia en el cuerpo del IGBT o también incrementando el
limite de la corriente de colector.
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El IGBT en comparacién con el MOSFET es mas lento, aunque en los mas
modernos la velocidad de conmutacién puede alcanzar hasta los 50 kHz.
Tolera altos voltajes (miles de volts) y corrientes equivalentes. Poseen
transitorios en el encendido y en el apagado como el BJT, pero especialmente
el problema principal que se debe abatir es la “corriente de cola”, que ocurre
cuando el IGBT se apaga (figura 1.6). Esta corriente ocasiona pérdidas de
potencia que provocan considerable disipacion de energia.

—
—f

t

AN

asociada
I al MOSFET
CARGA
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. 1coLa |asociada
' al BJT

t

Figura 1.6. Formas de ondas de conmutacion en el IGBT.

El IGBT es un sistema mas robusto en su operacion, respecto a su contraparte
el MOSFET vy el BJT. Actualmente su aplicacion en sistemas de alta potencia
esta desarrollandose, y en sistemas de mediana potencia esta ampliamente
desarrollado, con una comercializacion que ha reducido sus costos de
fabricacion y mejorado sus caracteristicas disminuyendo asi las pérdidas.

10



SEMICONDUCTORES DE POTENCIA

A partir de la explicacion anterior, el MOSFET es un dispositivo que posee
una rapida conmutacion y es capaz de conducir corrientes de hasta 100 A. No
toleran un voltaje muy alto, ademas de presentar pérdidas considerables
durante el encendido. A diferencia del MOSFET, el IGBT es un hibrido, que
combina las caracteristicas de un BJT, al soportar alto voltaje (600 V vy
mayores) y poder alcanzar una rapida conmutacion, algo menor comparada
con la del MOSFET. En el IGBT se presenta la denominada “corriente de
cola” que aparece cuando se apaga el dispositivo, generando asi una pérdida
por conmutacion importante que puede ser disminuida con el uso de redes
snubber o con otra técnica similar, mientras que en el encendido se aproxima a
un BJT, pues ambos tienen perdidas menores comparadas con las de
MOSFET. Por lo anterior el IGBT posee las mejores caracteristicas para el
disefio de convertidores de mediana potencia.

1.1.4. Los diodos de potencia

El diodo de potencia, el cual permite establecer conducciones de corriente en
un sentido en particular (en directa) o en blogqueo de corriente (inversa).

La diferencia fundamental entre un diodo convencional y los denominados
diodos de potencia, esta en su fabricacion, donde un exhaustivo proceso de
dopado forma una regién en el anodo del diodo, la cual puede ser bastante
grande (en relacion con diodos de baja potencia), para poder conducir varios
cientos de ampers (figura 1.7).

ANODO

o

EPITAXTAT n-

SUBSTRATO nt

CATODO

Figura 1.7. Diagrama de la union pn de un diodo de potencia.
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Al utilizar diodos de potencia en aplicaciones que involucren la conmutacion,
como en el caso de convertidores (inversores, rectificadores, choppers, etc.),
es importante tener en cuenta que cuando el diodo pasa del estado de bloqueo
0 en inversa (apagado del diodo) al estado de conduccion o directa (encendido
del diodo), se producen sobrepasos de voltaje (conduccidn transitoria). La
duracion de estos transitorios esta ligado al tiempo que le toma al diodo pasar
del apagado al encendido (figura 1.8); para que ocurra la conduccion de
corriente debe tornarse conductora toda la superficie de la union pn, a este
tiempo se le denomina tiempo de activacion en directa (t,). Las inductancias
involucradas en el circuito en donde esté operando el diodo y la conmutacion
controlada de los semiconductores de potencia como IGBT’s, MOSFET’S y
GTO’s producen cambios de corriente di/dt que activan estos transitorios
antes mencionados.

itt)

Conduccion f——— Apagado ———3
dig/dt
! dig/dt
! t
! 4 = 1
|
0 ! ¢
V(t) : I"
T Imt bt
¥ Qn-_ 3
t
Ve | Vg
- VR 4= Encendido —

Vg ¢ Voltaje en inversa
Vi Voltaje de recuperacion en inversa

V' Voltaje de encendido (Sobrepaso)
Izt Corriente en inversa

er : Carga de recuperacion en inversa (union pn)
I, : Corriente en directa

Figura 1.8. Transiciones de encendido y apagado en un diodo de potencia
(parametros).
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De igual forma ocurre en el apagado donde el tiempo de recuperacién en
inversa (t..), es el transito entre encendido y apagado (figura 1.8). En este
proceso el pico de corriente (I,.) es el importante ya que si se da de forma
excesiva el diodo se destruye. Normalmente en los datos del fabricante del
diodo en particular, se especifica el maximo de este valor el cual no debe de
ser sobrepasado.

Existen ademas otros diodos denominados de recuperacion ultrarrapida
(ultrafast recovery) y los de recuperacion suave (soft-recovery). En los
primeros el transitorio de corriente en el apagado, es muy abrupto y genera un
pico en inversa bastante grande, en tanto que los de recuperacion suave lo
hacen de forma mas gradual y el pico de corriente es pequefio (figura 1.9).
Ambos presentan ventajas y actualmente existen diodos hibridos que
combinan ambas caracteristicas (diodos ultrafast-soft recovery) que ayudan a
reducir las pérdidas por conmutacion. En capitulos subsecuentes se abordara
este fendmeno a detalle.

I [A]
10 4
= = = = o =
S 8\=® ¥ & B8
0 t t i ' } t t [ns]

soft recovery

104 ultrafast recovery

Figura 1.9. Ejemplo comparativo entre ultrafast y soft-recovery en el proceso
de apagado de ambos diodos.

Cabe aclarar que todos los transitorios presentes en cualquier dispositivo
semiconductor de potencia, corresponden a las denominadas pérdidas por
conmutacion y en conjunto con las pérdidas por conduccion, constituyen las
pérdidas del sistema, es decir, energia disipada en forma de calor, la cual
siempre estara presente. Si las pérdidas se controlan adecuadamente, se ven
disminuidas considerablemente, a la vez que se aumenta la eficiencia.

13



SISTEMAS DE ELECTRONICA DE POTENCIA

1.2. SISTEMAS DE ELECTRONICA DE POTENCIA

Las aplicaciones de un sistema electrénico de potencia son muy amplias, una
de ellas son las maquinas electricas, que han alcanzado mejor eficiencia
gracias a la contribucion de los dispositivos semiconductores de potencia, que
constituyen parte de los convertidores de potencia. Un mismo convertidor es
empleado tanto en generacion eléctrica (conversion mecanica a eléctrica),
como en motores (conversion eléctrica a mecanica), su forma de operacion
serd explicada méas adelante. Ejemplos de ambos casos son la generacién
edlica y solar, dentro de las energias renovables; y en el caso de la industria,
con nuevos procesos de fabricacion y sistemas de maquinado que involucren
el movimiento y par de un motor a distintas velocidades.

El esquema basico de un convertidor electronico de potencia responde al
diagrama de la figura 1.10.

P
n CONVERTIDOR PS R

Figura 1.10. Sistema general de conversion de potencia

Los esquemas de conversion de potencia entregan tanto potencia activa como
reactiva en el caso de corriente alterna, segun los requerimientos de control y
operacion de la carga. En casos particulares actGan como sistemas de paso
donde Unicamente modifican la forma en que se entrega la potencia (corriente
directa por ejemplo), la entrada es equivalente a la de salida, restando las
pérdidas implicitas en el convertidor. Estas pérdidas se dan por la
conmutacion de los dispositivos semiconductores y por la conduccion natural
a través de cables, conectores y demas componentes fisicos del sistema. Una
forma de disminuir las pérdidas es operar al convertidor, sin sobrepasar los
limites de operacion eficiente de cada subsistema que lo compone, es decir
frecuencia, voltaje, corriente, temperatura, etc.

La etapa de control que permite la operacion, puede ser implementada de

forma analdgica o digital. Cuando se requiere de una retroalimentacion de las
sefiales que recibe o genera la carga, se emplean sensores.

14
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Hoy en dia es comun la tendencia de aplicar sistemas digitales en el control de
sistemas electronicos, pues se asegura gque Son mas compactos, inmunes a
ruido, flexibles a redisefio, con reduccion de su costo de fabricacion en escalas
muy grandes, entre otras ventajas; con respecto a los sistemas analdgicos. Se
optara por el caso digital para la implementacion del sistema de control, que
maés adelante sera descrito a detalle.

Las topologias de los convertidores electrénicos de potencia son muy diversas
y todas ellas responden a distintos criterios de disefio, particularmente el tipo
de carga es la que define la mayoria de las veces el convertidor a emplear.

Las configuraciones basicas incurren en las siguientes tres topologias:
-Corriente alterna a corriente directa (Rectificador)

Aplicados como interfaz de sistemas con redes eléctricas en bajo y alto
voltaje, filtros de armonicos, UPS (Fuentes de poder ininterrumpibles), fuentes

de voltaje reguladas y conmutadas de C.D., generacion eléctrica, motores de
C.D. etc.

FLUJO DE POTENCIA N
=

v CONVERTIDOR | *
CA CACD Vo

e

-Corriente directa a corriente alterna (Inversor)

Accionamientos para motores de C.A., filtros de arménicos y UPS, generacién
eléctrica, etc.

FLUJO DEPOTENCIA N
=

| CONVERTIDOR
CD-CA Vo

o R0

15
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-Corriente directa a corriente directa (Chopper)

Orientado a fuentes de C.D. en bajo y alto voltaje, reductores (Buck) y
amplificadores (Boost) de voltaje, accionamientos de motores de C.D.
generacion eléctrica renovable, entre otros.

FLUJO DEPOTENCIA .
=

+
CONVERTIDOR $
CD-CD 0

=l

En cada caso, el convertidor toma la energia de la fuente y la entrega a la
carga, con determinadas caracteristicas. Esta fuente debe ser estable, es decir
no debe presentar fluctuaciones, caidas de voltaje o perturbaciones de
armonicos excesivos. Si se trata de corriente alterna como lo es una red
eléctrica trifasica, las fluctuaciones externas deben de ser consideradas a pesar
de que la compafiia suministradora garantice la estabilidad de la misma. En el
caso de corriente directa, es comun que los rectificadores operen en lazo
abierto, con lo que solo se puede hablar de estabilidad en estado permanente,
ya que el transitorio no esta compensado en estos casos.

Otros esquemas importantes son los convertidores C.A.-C.A. (denominados
cicloconvertidores), operan con tiristores SCR, a través de la conmutacion por
carga, donde con un sistema trifasico se puede tener uno monofasico u otro
trifasico. Sus Principales aplicaciones estan en las lineas de transmision de
C.D. (HVDC) y en los compensadores estaticos de reactivos (SVC).

Algunos convertidores poseen una doble funcion, permitiendo un flujo
bidireccional de potencia, de la fuente hacia la carga y viceversa o son
hibridos al combinar dos 0 mas de las configuraciones presentadas antes.

Al acoplar topologias como un rectificador y un inversor (C.A.-C.D.-C.A), se
genera la interconexion de sistemas. El caso particular de este trabajo se
enfoca en el desarrollo e implementacion de un sistema electronico de
potencia del tipo hibrido.
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1.3. SISTEMA A IMPLEMENTAR

Un sistema C.A.-C.D.-C.A. tiene ventajas sobre un cicloconvertidor, porque
genera una menor contaminacién armonica, ademas de desacoplar la entrada
de la salida a través del bus de C.D., sin necesidad de usar un transformador;
con lo que la secuencia de fases del inversor es independiente de la secuencia
que entrega la red eléctrica trifasica al rectificador. Esto a su vez permite
controlar el factor de potencia del motor y por tanto el par de la maquina, de
acuerdo a las caracteristicas del esquema de control que sea implementado.

El sistema completo a implementarse consta, de acuerdo con lo anterior, de los
siguientes blogues interconectados (figura 1.11).

-

=

N RECTIFICADOR INVERSOR

E‘ BUS DE CD

z A

. 1

=

: 1 \

et

U -

"l

= T

=

) DEIVER

/'l\

REFFRENCIA CONTROL :
VELOCIDAD ] VIE —y  SV-PWM

Figura 1.11. Bloques del sistema implementado.
Una breve descripcion de cada bloque se da a continuacion, en tanto que su
implementacion se explicard a detalle en los capitulos subsecuentes de este
trabajo.

CONVERTIDOR C.A.-C.D.-C.A.

El sistema de potencia consta de un convertidor C.A.-C.D.-C.A., el cual esta
formado por los bloques rectificador, bus de C.D. e inversor respectivamente.

El rectificador proporciona una fuente de C.D. (no regulada) mediante la
alimentacion de la red eléctrica trifasica.
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SISTEMA A IMPLEMENTAR

El bus C.D. tiene un filtro, que es un banco de capacitores y se encarga de
reducir las perturbaciones como el rizo de voltaje, caracteristico de este tipo
de esquemas. El tamafio de este filtro es tal, que debe compensar las
variaciones de voltaje generadas por los cambios de corriente en la carga.

Por ultimo, para accionar el motor estd el inversor, el cual convierte
nuevamente la corriente directa en alterna a través de la conmutacion
secuencial de los dispositivos semiconductores de potencia que lo conforman,
con la finalidad de poder obtener voltajes y frecuencias variables. La
secuencia de fases es generada nuevamente a través de las denominadas
sefiales de control que permiten variar la velocidad del motor.

Algunos aspectos a considerar para la correcta operacién del sistema son:
acondicionar el voltaje de C.D., de tal forma que el rizo del voltaje se
mantenga estable durante la operacién del motor, ademas de un correcto
defasamiento de 120° en las sefiales trifasicas de control generadas.

El alcance del sistema a implementarse se plantea en lazo abierto, y en
trabajos futuros se puede establecer un control en lazo cerrado, mediante la
retroalimentacion a traves de sensores de voltaje, corriente y frecuencia.

MODULACION PWM

La conmutacién de los dispositivos semiconductores de potencia se realiza
aplicando la modulacién por ancho de pulso (PWM: Pulse With Modulation).
Estos dispositivos operan en encendido o en apagado similar a switches, figura
1.12 y los pulsos entregados por la modulacion PWM establecen el estado de
los dispositivos.

I Gﬁg = I+v ﬁc>—{§*$+\f‘:£

E
ENCENDIDO SW (ON) | APAGADO SW (OFF)

Figura 1.12. Analogia de encendido y apagado con PWM en un IGBT.
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La técnica de PWM se aplica con el propdsito de modular una sefial en
diferentes anchos de pulsos y cada uno de ellos corresponde a un valor
promedio de voltaje de C.D. disponible, en el instante modulado, figura 1.13:

vP’WT!I T
ON
Vepl T _
TDFF
t
+— T owm—+
0

Figura 1.13. Pulso de PWM y parametros.

A continuacion se definiran las ecuaciones de PWM a partir de la figura 1.13:

T

Y =Hv(t)dt

prom
0

l TON 1 TOFF
Vorom = [Veodt + fodt
PWM 0 PWM  Toy

T
V — ON
prom (TPWM }/CD

El ciclo de trabajo se define como el tiempo activo entre el periodo:

D= TON

TPWM

Entonces el voltaje promedio corresponde a:

Vprom = (D)(VCD)
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Existe una frecuencia asociada a cada ancho de pulso, que es la de la sefal
portadora, también denominada frecuencia de conmutacion (Fpwy), debe ser
constante para mantener las pérdidas por conmutacion mas 0 menos
constantes; como se menciond anteriormente el aumento en la frecuencia de
conmutacion en un dispositivo semiconductor de potencia, aumenta las
pérdidas.

La portadora suele ser una sefal triangular o diente de sierra (analoga o
digital). Su valor se estima en relacion con las caracteristicas de encendido y
apagado del IGBT o de cualquier otro semiconductor de potencia y la
aplicacion que se desee. Usualmente el valor de la frecuencia de conmutacién
es deseable que se encuentre fuera del espectro audible del ser humano (20 -
20000 Hz.)

Otra caracteristica importante del PWM es que puede estar sincronizado con
flanco de subida, bajada o alineado centralmente (figura 1.14).

VP"WM
_
TDN FLANCO
DE
SUBIDA
t
"_TPWM —
_
TON FLANCO
DE
BAJADA
= t
i TPWM —
| —
Ton ALINEADO
| CENTRAL
' t
T TPWM ’|‘ TPWM T
2 2

Figura 1.14. Diferentes patrones de alineacion de PWM.
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Se observa de la figura 1.14, que la frecuencia de conmutacion se ve
disminuida a la mitad en el esquema alineado centralmente, al aumentar el
periodo al doble en comparacion con los otros patrones.

Otra forma de clasificar la modulacion PWM es por la forma en que se
conmuta a los transistores de un puente completo, sea monofasico o trifasico:

e Bipolar
e Unipolar

Ambos esquemas se muestran en la figura 1.16, y consideremos el analisis en
dos de las ramas de un puente completo (figura 1.15), respetando la regla que
indica que ambos transistores de una rama no conducen al mismo tiempo.

1L —

ot

Q'l—}\i Q—h &

P

Q2—|\i Q4 —h &

WOSEENELE

L

Figura 1.15. Puente completo monofasico o dos ramas del puente trifasico.

BIPOLAR UNIPOLAR

o1 | 03 Qo101

Q4 | Q2 Q4 Q4[Q3|qe —‘
b T V+
v. 0 L U

|
7l

Figura 1.16. Comparacion de los esquemas de PWM.

21



SISTEMA A IMPLEMENTAR

El esquema bipolar se distingue por conmutar por pares los transistores del
puente completo, generando una salida similar a la que entrega un medio
puente; y la razén por la que se le denomina bipolar es porque los pulsos de
salida mantienen una amplitud de voltaje entre V+ y V-, sin importar que
polaridad lleve la sefial moduladora. Figura 1.17.

Por el contrario el esquema unipolar conmuta entre 0 y V+, para ciclos
positivos y entre 0 y V- para ciclos negativos de voltaje de la sefal
moduladora. Para conseguir esto, es necesario que cada rama del puente sea
controlada independientemente; es decir, en este esquema se tienen dos
niveles de voltaje.

La ventaja del PWM unipolar es que el voltaje Vg (figura 1.15), duplica su
frecuencia de conmutacion, lo que no ocurre si se emplea el esquema bipolar.
Al duplicarse la frecuencia también se mejora la distorsion armonica, a la vez
que se disminuyen las pérdidas por conmutacion cuando se combina con el
esquema alineado centralmente [1], pues Unicamente se encienden y apagan
dos transistores por periodo de conmutacion. En el caso bipolar los cuatro
transistores cambian de estado por periodo de conmutacion (figura 1.16).

5.8y

T [ ]
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
_5_ﬂu+-__-. ________ T e bl el S M ._|
(51 Ems 108ms 15ms 28ms

o U{R3:1)- U(R2:1)
Time

(51 Ems 108ms 15ms 28ms
o U(RG:1,R4:1)
Time

Figura 1.17. Esquemas de PWM, bipolar (arriba) y unipolar (abajo).
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SV-PWM

Entre los nuevos o al menos mas recientes esquemas de PWM esta el
algoritmo SVM (Space Vector Modulation), que permite en comparacion con
otros esquemas de PWM basicos las siguientes ventajas:

e Mayor aprovechamiento del bus de C.D., hasta 0.707xVpc en
comparacion con el PWM senoidal clasico que es de solo 0.612xVpg,
(15% mas), [2].

e Mejor control a bajas frecuencias (menores a 10 Hz).

e Mayor voltaje aplicado provee mejor magnetizacion del estator de una
méaquina eléctrica o mayor eficiencia si se trata de una red eléctrica, en
ambos casos genera una mejor respuesta del sistema.

e Minimizacion de las perdidas por conmutacion pues solo tres IGBT’s
conmutan simultdneamente por periodo, en el caso trifasico.

CONTROL V/F

Para poder establecer el control de velocidad, por medio del voltaje y la
frecuencia a través de una sola sefial del PWM, es necesario aplicar un
algoritmo que involucra a las maquinas eléctricas y sus caracteristicas de
operacion, lo cual se explicara en capitulos posteriores.

DRIVER

La caracteristica de este subsistema es acondicionar la sefial a la forma de
operacion del IGBT o semiconductor de potencia, es decir, lo lleva de un
estado de encendido a apagado y viceversa de forma adecuada.

En comparacion con los GTO’s la construccion del driver para un IGBT o un
MOSFET es mucho maés sencilla, ésto es relativo. En particular para el GTO
se requieren varios ampers para alcanzar su apagado, esta es otra razon que
justifica el empleo de IGBT’s en sistemas de mediana potencia.
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Generalmente el driver conlleva una etapa de aislamiento sea por
transformador, optoacoplador o dispositivo con funciones similares.

SENSORES

Finalmente los sensores son opcionales, pues existen tanto en controles en
lazo cerrado, como en lazo abierto, que pueden o no ser utilizados. En este
caso se trata de un control en lazo abierto y no se requieren dentro de la
implementacion del sistema, y por ello no estan presentes en el diagrama de la
figura 1.11.

1.4. MAQUINAS DE INDUCCION

En el caso particular de este trabajo la carga es un motor de induccion trifasico
(figura 1.18), tipo jaula de ardilla, rotor Tesla o en corto. Este rotor esta
constituido por laminas de cobre o aluminio insertadas en el nucleo laminado
que constituye su cuerpo; en los extremos se colocan dos anillos a los cuales
se conectan las laminas para generar un “corto circuito”, a traves del cual se
genera un campo magnético cuando se energiza el estator de la maquina con
tres sefiales senoidales desfasadas 120° entre si. Este motor es el méas simple
pues su principio de operacion es similar a un transformador, donde el estator
es el primario y el rotor es el secundario, posee ciertas caracteristicas que
distan de ser lineales en su comportamiento, a diferencia de un motor de
corriente directa.

Otra ventaja que ha hecho de este motor el mas empleado en industrias y
zonas de trabajo con uso rudo, es ser economico respecto a los otros tipos de
motores, como lo son las maquinas sincronas y las ya mencionadas maquinas
de C.D.; ya que su mantenimiento y desgaste son minimos al no poseer piezas
rozantes como escobillas o anillos.

El motor de induccion es el auxiliar principal en sistemas de maquinado,
bombeo, servomecanismos de alta potencia y demas maquinas herramienta.
Por ésto surge el interés de aplicar la electronica de potencia y los
convertidores, haciendo maés eficiente la operacion del motor, asi como el
aprovechamiento de la energia y el consumo de potencia de la red eléctrica.
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VISTA LATERAL

ROTOR JAULA DE ARDILLA

I|3Ii1

VISTA FRONTAL

Figura 1.18. Vistas de un motor de induccion tipo jaula de ardilla.

La configuracién basica mas empleada en los devanados de un motor trifasico
es de tipo estrella (figura 1.19 y 1.20), aunque también hay motores con
devanado en delta.

SN ESTATOR ROTOR
JAULA DE
ARDILLA

| RED TRIFASICA |

Figura 1.19. Esquema del devanado en estrella de un motor de induccion
trifasico.
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ESTATOR

DEL
DEVANADO

Figura 1.20. Patron de flujos en un motor de induccion jaula de ardilla (2
polos).

Otro aspecto importante es que el par desarrollado por una méaquina de
induccion es alto, aungue menor en comparacion con las maquinas de C.D.

En la figura 1.21, se establece una curva tipica del comportamiento del par de
un motor de induccidn, respecto de su velocidad en el rotor.

Velocidad E
Nominal |
o

T T m
Velocidad

Sincrona

Figura 1.21. Respuesta de un motor de induccién (Par vs. Velocidad).
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El factor final que define al motor de induccion es su circuito equivalente en
funcién del deslizamiento (9), figura 1.22.

Figura 1.22. Circuito equivalente del motor de induccion trifasico.

No se considera realizar un analisis lineal y dindmico a través del circuito
equivalente mostrado; la no linealidad que produce la funcién de pérdidas o
deslizamiento hace imposible hacerlo de la forma convencional. Solo si el
deslizamiento es constante puede operarse como un circuito lineal, en cuyo
caso los parametros que lo componen, deben ser cuantificados
adecuadamente; aspecto que no se contempla como parte de este trabajo, ya
que el control V/F no lo requiere ademas de tener limitaciones importantes
[23].

1.5. DISPOSITIVOS LOGICOS PROGRAMABLES

El interés por el desarrollo de hardware con disefio digital permitio la creacion
de los primeros SPLD, CPLD (Simplex and Complex Progrmmable Logic
Device, respectivamente) y finalmente FPGA (Field Programmable Gate
Array), cuya descripcion se realiza a través de tres herramientas
estandarizadas por IEEE, denominadas VHDL, VERILOG y System C. Los
dos primeros son los mas empleados actualmente y en este trabajo se usa
VHDL.

El lenguaje VHDL permite describir circuitos digitales respecto de su
comportamiento. Con esto, es posible sintetizar circuitos de aplicacion
especifica (ASIC), los cuales se disefian a partir de una estructura jerarquica,
con varios niveles de abstraccion (figura 1.23 y 1.24).
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CONVERTIDOR_nADC

CARGA 5| CARGA VALOR_ADCL & - - 8 1

WR X LR CONTEO_MEML 13 . .8 1—X

INT < INT SECTORL 1 . - @ 1—X
ADCL&..01 “—ADCL&..01

%]

Figura 1.23. Entidad (entradas y salidas) de un sistema digital en VHDL.

Ventajas de la implementacion de sistemas digitales utilizando lenguaje de
descripcion de hardware (VHDL) son:

e Tipos de datos definidos por el usuario.

e Disefio, modelado y comprobacion desde niveles altos de abstraccion.

e Portabilidad (la compilacion es flexible con cualquier fabricante).

¢ Reutilizable (Se anexa a disefios mas complejos o nuevas librerias).

e Metodologia descendente: permite la division de un sistema complejo
en pequefios subsistemas, facilitando su descripcién.

e Flexibilidad en la configuracion de pines de salida o entrada (o
bidireccionales) para una mejor configuracion del circuito impreso
donde va a ser colocado.

e Es una herramienta estandar de IEEE (Standard 1076)

e La mayoria cumple con JTAG (Joint Test Action Group), figura 1.25.

e Programacion ISP (In System Programmable).

e Algunos diagramas de interfaz de programacion son libres y se pueden
construir con facilidad (depende del fabricante).
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Figura 1.24. Ejemplo de jerarquia de un disefio en VHDL (MAX+PLUS Il en
este caso)

Los FPGA’s fueron desarrollados a partir de los primeros arreglos l0gicos
programables (PAL y PLA), salen al mercado en 1985 por la empresa Xilinx,
quien los desarrolla hasta su comercializacion.

En la actualidad las empresas mas avanzadas en el desarrollo de FPGA’s, son
Xilinx, Altera, Actel, Cypress y Lattice. Cada uno con tendencias de disefio
propietarias.

Para el desarrollo de los FPGA’s fue necesario establecer disefio a nivel
semiconductor y los procesos de fabricacibn mas modernos permiten su
produccion a gran escala con un relativo bajo costo.

El desarrollo de los transistores con tecnologia MOS (Metal-Oxido

Semiconductor), completo el impulso de los arreglos ldgicos programables,
asi como de otros circuitos digitales comunes hoy en sistemas electrénicos.
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Figura 1.25. Esquema de comunicacion JTAG de algunos CPLD’s y FPGA'’s.

Los primeros FPGA’s fueron desarrollados con tecnologia de “fusible” y
después de “antifusible”, hasta los modernos con tecnologia “Flash”, la cual es
una combinacién de los conocidos “EPROM” y “EEPROM”.

En general casi todos los FPGA’s son “SRAM”, es decir que cuando se
despolarizan pierden la informacion almacenada y cada vez que son
encendidos deben de configurarse, esto es posible a través del uso de sistemas
auxiliares como dispositivos de configuracion de proposito especifico,
microprocesadores, PC, otros CPLD’s (del tipo EEPROM), etc.

La diferencia fundamental entre un CPLD y un FPGA, es que en el CPLD la
arquitectura es fija, los componentes de salida estan interconectados con las
macroceldas’, y sus agrupaciones denominadas bloques de arreglos l6gicos o
LAB. El retardo de propagacién que normalmente existe entre la distancia de
un pin de entrada a uno de salida del dispositivo, es siempre el mismo, este
retardo es de unos pocos nanosegundos. Esto se cumple sin haber sido
sintetizado el disefio, ademas los CPLD’s casi todos son EEPROM. Lo
anterior se muestra en la figura 1.26.

! Unidad de medida estandar de la capacidad de un dispositivo l6gico programable.
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Figura 1.26. Bloques de un CPLD (MAX7000) con las macroceldas y LAB.

A diferencia del CPLD, en un FPGA la arquitectura es segmentada (Figura
1.27), ya que solo una vez compilado y sintetizado un disefio, se establece la
ruta de los LAB hacia los componentes de salida, esto provoca que algunas
lineas de salida sean unos nanosegundos mas rapidas que otras, a lo que se le
Ilama problemas de “Timming”. Se soluciona teniendo particular cuidado en
la programacion, es decir, generando una programacion eficiente que no
consuma mas hardware del que es necesario para el disefio. Como
consecuencia si no se sigue lo anterior, se presentan los denominados “Glich”,
que son fallas de sincronia o retardos excesivos en alguna o varias lineas de
salida del FPGA.

La arquitectura segmentada tiene la ventaja de que en ella es mas facil de
compactar (a nivel semiconductor) una gran cantidad de registros internos,
con los que operaciones como la multiplicacion y los corrimientos de varios
bits son realizables en dispositivos relativamente pequefios.
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Figura 1.27. Bloques de un FPGA (FLEX10K) con elementos logicos.

En comparacion con otros sistemas secuenciales como microprocesadores y
microcontroladodores cuya arquitectura es definida por el fabricante, asi como
sus instrucciones; los FPGA’s en combinacion con conocimientos de disefio
digital permiten desarrollar sistemas digitales mas rapidos, con ventajas tales
como: el nimero de pines de entrada o salida, la resolucién de las variables y
sefiales a programar es libre; esto, de acuerdo con la capacidad del dispositivo
que puede ser de unos cuantos LAB hasta millones de ellos en los maés
sofisticados.

En contraparte los FPGA’s, son como “hojas en blanco”, hay que describir y
desarrollar todo sistema que se requiera, a diferencia de los
microcontroladores los cuales poseen periféricos como puerto serie, puerto
paralelo, ADC (convertidor analdgico-digital), DAC (convertidor digital-
analdgico) y puertos de aplicacion especifica (PWM, entrada para captura y
salida por comparacion, etc.). Actualmente los fabricantes de FPGA’s trabajan
en implementar estos periféricos como parte de los dispositivos légicos
programables.
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Hasta hace unos pocos afios los dispositivos logicos programables eran
reservados como auxiliares de sistemas méas complejos, como los DSP’s
(procesadores digitales de seriales), aplicados en tareas como muestreo,
adquisicion de sefiales y conversiones basicas. El crecimiento tecnolégico de
los FPGA’s y CPLD’s los ha hecho herramientas méas poderosas de desarrollo
y hoy en dia es comudn encontrarlos en disefios electrénicos completos en areas
como instrumentacién, control, comunicaciones y procesamiento digital.

Como conclusion a esta introduccion, los FPGA’s proveen mayor flexibilidad
al implementar algoritmos novedosos como el SV-PWM, por su capacidad de
establecer procesos paralelos y concurrentes; su forma de programacion, el
VHDL es sencillo y robusto, ademés de una creciente demanda comercial de
estos sistemas, que permite que su costo se reduzca cada vez mas y su
capacidad se vea incrementada (Ley de Moore).
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METODOLOGIA

2.1. OPERACION DE UN CONVERTIDOR TRIFASICO

Como se establecid anteriormente un mismo convertidor puede operar en
varios modos, tales que permita el flujo unidireccional o bidireccional de
potencia, en el caso de un puente completo trifasico puede operar en dos

formas:

2.1.1. Modo de rectificacion

Un convertidor trifasico es la conexion en paralelo de tres medios puentes
monofasicos (figuras 2.1 y 2.2), que en este caso los semiconductores de
potencia se modelan como switches o interruptores ideales en su forma mas

general.
» 84
YW1 K A D1
A () —
SWW2 & D2
T * *—e V-
Figura 2.1. Medio puente para una fase.
L L . 4 &
Lo ok Loy ek Lo [
SW1 ADlI SW3 > A& D3 SW5 & D53
A B C ) fp—
N2 A D2 SW4 & D4 SW6 & D6
V-

Figura 2.2. Puente completo para tres fases.
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En ambas figuras (2.1 y 2.2), para que opere como rectificador, la entrada
debe ser de corriente alterna y la salida corriente directa, caso contrario sera
inversor o un suministrador de corriente constante.

Algunos autores [1] y [3], sefalan una analogia del rectificador, con el
comportamiento de una maquina eléctrica; el diagrama fasorial (figura 2.3)
corresponde a un generador conectado a las terminales A, B y C del puente
completo de la figura 2.2.

Figura 2.3. Diagrama fasorial del rectificador.

El diagrama es de una de las fases, en este caso la A, pero es el mismo para
todas las fases. Donde E, es la FEM (Fuerza electromotriz del generador) y
V.n s €l voltaje aplicado al neutro e I, la corriente de la fase A, a través del
devanado de esa fase con su correspondiente inductancia L. Finalmente o es el
angulo de potencia. Solo queda aclarar que el factor de potencia ejemplificado
en el diagrama fasorial es atrasado, pero no necesariamente debe ser asi.

Dado que la potencia fluird de las tres fases hacia el bus de corriente directa,
que es entregada de forma no regulada, y posteriormente es filtrada a través de
un bus de capacitores, permitiendo alimentar cargas en C.D. o para
interconectar equipos electronicos con la red eléctrica [1].

Para operar el rectificador es necesario conocer la secuencia de fases que
entran a ¢él, para una correcta conmutacion de los semiconductores de
potencia.

Existen varias formas o configuraciones para obtener un rectificador activo,
sin embargo todas mantienen la filosofia antes descrita. También es posible
construir un rectificador fijo mediante el empleo de diodos (figura 2.4) como
semiconductores de potencia, el cual opera por la conmutacion natural de la
linea eléctrica sobre cada diodo (anexo 1).
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D1| D3 I'ss

D2 D4 D6

REDELECTRICA TRIFASICA

Figura 2.4. Puente rectificador trifasico completo con diodos de potencia.

Algunas de sus caracteristicas son fijas, como el voltaje de salida, pues no
existe control en sus elementos, y es util cuando no se requiere un flujo
bidireccional de potencia de la red hacia la carga y viceversa, donde esta
ultima es la principal justificacion para el uso de un rectificador activo (con
dispositivos semiconductores de potencia).

Para el desarrollo de este trabajo se planted el uso de un rectificador activo (no
fijo), con el fin de tener un mejor aprovechamiento de la energia. Sin embargo
en las pruebas y simulaciones preliminares, se observd que basta tener una
fuente de C.D. de un valor tal que:

Vep =Vae = ﬁVLLCOS(d)
Vo, =2(220V = 310V

El cual se trata del voltaje nominal pico del motor de induccion a utilizar
como carga. Por tanto se empled un rectificador fijo con diodos.

A pesar de que un motor cualquiera produce una FEM, que provoca durante la
desaceleracion y el frenado un cambio de operacion de motor a generador,
donde parte de la energia aplicada debe entonces retornar a la fuente.

De no considerarse lo anterior, se puede producir sobrevoltaje en el bus de
C.D. asi como transitorios de corriente en los semiconductores de potencia.
Para atenuar éste fendmeno se implementard un adecuado control de velocidad
(rampa), que ayude al motor a desacelerar de forma gradual; este sistema sera
explicado en capitulos posteriores en el disefio del control de velocidad. Por
ésto solo es necesario el empled de un rectificador con diodos de potencia.
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ANALISIS DEL RECTIFICADOR FIJO

En los rectificadores fijos existen varios factores, pero uno de los mas
importantes a considerar en ambas configuraciones (monofasica y trifasica) es
el rizo de voltaje a la salida C.D., el cual se calcula como:

2
r= (V] -1 [100%
Y

DC

En el caso monofasico para medio puente resulta ser de r = 121% y para un
puente completo r = 48.2% [25].

En tanto que en el puente completo trifasico ese rizo es de solo r = 4.2% (ver
anexo 2), esto demuestra una vez mas la preferencia de implementar
convertidores trifasicos sobre los monofasicos, una de ellas es un menor
contenido armoénico final, asi como un rizo de voltaje menor el cual pueda
distorsionar la sefal de voltaje; en conclusion, una mejor calidad en las formas
de onda.

Al agregar el filtro capacitivo con el objeto de mejorar el rizo de voltaje antes
mencionado, es comun encontrar que su valor teorico resulta ser muy alto
(varios miles de microfaradios); ya que no se puede medir exactamente la
inductancia de cada linea eléctrica de la red, la cual influye directamente en la
estimacion del valor de este capacitor [1]. Se asume entonces el analisis ideal
del rectificador, dejando a la parte practica la estimacion del tamafo del filtro
capacitivo del bus de C.D.

2.1.2. Modo de inversion
En este caso se trata del mismo convertidor, solo que la energia fluird del bus
de C.D. hacia la carga trifasica, retomando la analogia anterior, la maquina

eléctrica ha dejado de ser generador, para pasar a la motorizacion donde el
diagrama fasorial valido es el de la figura 2.5.
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Figura 2.5. Diagrama fasorial del inversor.

Para el disefio de un inversor no es necesario conocer una secuencia de fases
determinada, ya que el control de la conmutacidon de los semiconductores de
potencia debe generar dicha secuencia a partir de la entrada de corriente
directa.

El bus de C.D. debe ser estable con un rizo de voltaje muy bajo (menor al 10%
del voltaje total en el bus), y con el menor contenido arménico posible, ya que
una excesiva contaminacion armonica repercute en el comportamiento de la

carga.

Las caracteristicas mas importantes en un inversor y también en el rectificador
descrito en el inciso anterior, que deben ser cumplidas son las siguientes:

e Reduccion de las pérdidas de conmutacion asociadas con el encendido y
apagado de los dispositivos electronicos de potencia.

e Reduccion de armoénicos en el sistema eléctrico al cual se conecte.

e C(Calidad en las formas de onda de voltaje y de corriente, tanto en la
entrada de CD, como en la carga que se desee alimentar.

e Alto factor de potencia, de alrededor de 0.8 y mayores.

e Minimizacion del ruido de conmutacion; esto, se logra utilizando una
frecuencia de conmutacion que esté fuera del espectro audible (20 Hz -
20 kHz).

El peso principal de este trabajo se enfoca en controlar el inversor con las
caracteristicas antes enunciadas. A través de la modulacion SV-PWM.
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2.2. MODULACION POR ANCHO DE PULSO (PWM)
2.2.1. Sinusoidal convencional

Con la metodologia para el PWM, basada en lo establecido en capitulos
anteriores se puede asumir, que si una sefial triangular es la sefal portadora,
esto para poder tener una comparacion de voltaje lineal; y que la sefial
deseable en las terminales del motor debe ser senoidal (moduladora), al entrar
ambas a un comparador de voltaje (caso general), el resultado es una sefial de
pulsos cambiantes en el tiempo. Figura 2.6.

—

Vownt
VIRIANGULAR —
COMPARADOR —— | | | \ H H \

VSENO]DAL

Figura 2.6. Esquema simple de PWM a través de un comparador de voltaje.

Aspectos demostrativos existen para explicar este comportamiento, mas no
profundizaré en ello por no contribuir a los objetivos de este trabajo.

Es importante incluir que en el caso trifasico las ecuaciones que lo definen
son:

V, =m,Sen(6)50% + 50%

V, = maSen(0 - ZJSO% +50%

V, = maSen(H + 73[)50% +50%

En cada ecuacion m, es el indice de modulacion en amplitud que se define
como:

\Y

m. = senoidal

Y/

triangular
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De forma normalizada m, se puede expresar entre 0 y 1, este indice de
modulacion permite establecer el control de la amplitud de la sefial senoidal
(VsenompaL), a partir de un solo factor.

De forma similar existe el indice de modulacion de frecuencia:

f

triangular

mf:]c

senoidal

Se establece que para m; < 21 [1], debe existir una sincronia entre la sefial
senoidal y la sefial triangular, para evitar la presencia y el aumento de
amplitud en armodnicos cercanos a la frecuencia fundamental, con el fin de
evitar mayor distorsién armoénica en las sefiales del motor.

En el caso de este trabajo, la frecuencia se mantendra constante por lo que la
sefial senoidal y la triangular son totalmente asincronas (m; > 21) [1].

Otras variaciones a este tipo de modulacion son la inyeccion de la tercera
armonica (figura 2.6) y el PWM a 60° (figura 2.7), ambas técnicas se idearon
para poder tener un mayor aprovechamiento del V¢p que proporciona el
rectificador, con lo que la energia entregada al motor aumenta. En el caso de
PWM a 60° se indica que las perdidas por conmutacidon se reducen pues la
sefial es “recortada” desde los 60° hasta los 120° y simétricamente ocurre lo
mismo en el 16bulo negativo (240° a 300°), con lo que se mantiene el mismo
estado de conmutacion en este intervalo, reduciendo el nimero de transistores
que se apagan o se encienden en el puente trifdsico. Un aspecto negativo es
que aumenta la distorsion de la sefial.

La modulacion PWM sinusoidal es la mas aplicada en inversores fabricados
en serie, sobre todo para operar motores como carga. Sus variantes se
exploraron con el fin de aprovechar mas la energia del bus de C.D., asi como
su sefal de salida es senoidal y con un esquema de modulacion alineado
centralmente disminuye el contenido armonico que suministra hacia la carga.

Autores ya mencionados [1] y [2], sostienen que el espectro de armonicos del
PWM sinusoidal, es mas dificil de filtrar que los nuevos esquemas SVM, por
lo que en generacidn eléctrica no es recomendable emplearlo. Sin embargo
existen autores que también afirman lo contrario [22].
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y=(2feqr(3]I sin(x)+{1/(3 sqr(3)))"sin(3"x)

YOO (Marmalizado)

Figura 2.6. Grafica de sefial con tercera armonica.

y=(2isqri3N sin H1 A2 il sin{3 )+ AB 0 pil T sin (@) +(1 /28070l sin(157%). .
1

YOO (Maormalizado)

Figura 2.7. Grafica de sefial con PWM 60°.
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2.2.2. Vectorial (SVM)

Este tipo de modulacion se diferencia de los anteriores por basarse en un
analisis que incluya tanto la operacidon del puente completo trifasico, como el
de una maquina de C.A., considerando que existen ocho combinaciones
posibles y ademas validas de los interruptores (IGBT’s u otro dispositivo
semiconductor de potencia) que constituyen el convertidor (figura 2.8). Un ‘1’
indica que el interruptor esta cerrado y un ‘0’ que esta abierto. Estas ocho
combinaciones son referidas a cada interruptor (switch) de la parte superior
(en este caso), de cada rama del puente trifasico, dado que el complemento de
dicha combinacion lo conforman los interruptores de la parte inferior (Figura
2.8). Cada una de ellas se establece tras considerar que no debe ocurrir un
corto circuito en el bus de C.D., la condicion es que no deben de conducir dos
interruptores de una misma rama en un mismo instante.

SW1 « 5w K A SWS K = sw =  sws -~ SW5 K -~
L L ] »
L
SW2 A 5w -~ SW6 “  swW2 \ A 5W4 \ = SW6 -~
! ! $
ESTADO V1: 100 ESTADO V2: 110
sw1I\ X w3 X  sws K = SWIK X w3 X gws =
L » D
4 4
SW2 A  SWa - SW6 A W A 5W4 \ -~ SW6 \ F N
: 3 )
ESTADO ¥3: 010 ESTADO V4: 011
S\mK X w3 K - SW5 = sw £  sw K -~ SWs -~
L 4 D
L L
W2 ' WY F SW6 \ F SW2 \ FS W4 F's SW6 \ rF S
) ! )
ESTADO ¥5: 001 ESTADO V6: 101
svvlK X sw3 K - SWS K * sw £ W -~ SWs -~
L ] » L
L
SW2 X 5w - SW6 ~ w2 \ X swe \ - SW6 \ =
) ) )
ESTADO V0: 000 ESTADO V7: 111

Figura 2.8. Estados validos en un puente completo trifasico.

43



MODULACION POR ANCHO DE PULSO (PWM)

Los estados VO y V7 se denominan estados nulos o de transicion, ya que a
pesar de no entregar voltaje a la carga, permiten el control del apagado o
encendido de los interruptores que conforman el puente trifasico; por un
mecanismo denominado “Bootstrap”, haciendo que cada interruptor opere
adecuadamente en cada ancho de pulso entregado por la modulacion.
Nuevamente el mecanismo sera explicado en la etapa de acondicionamiento o
driver [15].

Con los ocho vectores de estado se puede representar el siguiente diagrama
mapeado en el plano complejo [19], [20] y [21], figura 2.9.

SECTORW N, SECTORI
011 o
v, )/ 100
SECTOR IV SECTOR WI

Figura 2.9. Distribucion de los vectores de estado en el plano complejo.

Cada uno de los vectores de estado representados estdn a su vez generando
uno de seis sectores de 60° cada uno, pues los estados nulos se mapean en el
origen al no tener amplitud, como se menciond antes no entregan voltaje a la
carga.

Para establecer un voltaje y frecuencia deseados en las sefiales trifdsicas que
entrega el inversor, se puede representar a ambos como un vector de
referencia (V) de determinada amplitud [V, y que gira a una frecuencia
angular o (figura 2.9).
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De esta forma podemos decir, que si este vector es construido a través de una
combinacion lineal de los vectores de estado, se puede controlar la
conmutacion de los elementos del puente. Cuando el vector de referencia
complete un ciclo, habra generado las tres sefiales trifasicas desfasadas 120°.

Para obtener las ecuaciones de la modulacién SVM, haremos el analisis en el
primer sector del hexdgono de la figura 2.9, apoyandonos en la figura 2.10
[10].

o 60°

Figura 2.10. Componentes vectoriales en el primer sector para Vr.

Asumiendo que en el primer sector la combinacion lineal que representa el
vector de referencia es:

Vit Toun =T V1 +T,V2+T,,,Vorr...(1)

Ademas
Toww =T, +T 4T, 5...(2)

El indice de modulacion en amplitud se define como:

:Vm...(3) 0o<m, <1

m, a S
Veo
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Por tridngulos semejantes de la figura 2.10 se tiene que:

T V.er SEN(O)

Sen(60°) = TV
272

(4)

T - (W]%n(e)m(s)

De la figura 2.10, T, se obtiene de la siguiente expresion:

- TV, +T,V,Cos(60°) 6)

Cos(6
TPWM V

ref

Sustituyendo (5) en (6) y despejando T1:

1 2| TomVeer | cos()- L sen(d))...(7)
A

Vl

Empleando la identidad:

Sen(60°-0) = Sen(60°)Cos() — Cos(60°)Sen(H)
2 Sen(60°—8) = Cos(6)— L sen(6)...(8)
3 3

Entonces (8) en (7):
2VrefTPWM
T, =| ——— |Sen(60°-0)...(9
| e sets-..00

El valor que puede alcanzar V. corresponde al radio del circulo inscrito en el
hexagono de la figura 2.9:

60"): 3

V.. =V.mC —m)V_...(10
ref nma OS( 2 2 ma n ( )

n=0,1,234,5y6
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Esto, ya que todos los vectores de estado tienen la misma amplitud constante
[16] equivalente a:

V, =3V, ...(11)

Con lo que sustituyendo (10) en (5) y (9), y normalizando (2), las ecuaciones
de SVM para cualquier sector son:

T, = Ty M, Sen(60°-6)
T, = TouwM,Sen(6)
Ty, =1-T, =T,
Para obtener las formas de onda existen variantes, las cuales se obtienen
utilizando o no los vectores nulos (VO y V7), o alineados centralmente, con el
flanco de subida o bajada, como se explicd en capitulos anteriores. Algunas

respuestas de las sefiales que pueden ser obtenidas se muestran en las
siguientes figuras:

=t (ALTERNANTE REYERSIELE)

WDC (Mormalizado)

Figura 2.11. Secuencia de pulsos (T0/2-T1-T2-T7-T2-T1-T0/2).
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S (Mull %0)

AVATATAVAVANS

WOCMarmalizadao)
o o o o = o o
[N} e m o | (mn} wa e

=)
[

0.1H

rad

Figura 2.12. Secuencia de pulsos (T1-T2-T0-T1-T2-T0)

S (Mull %O M)

A AV

u—y

DG (Mormalizado)
i = = =S —
[N} =% (] [a7] it [wa] 9

—
[

0.1

Figura 2.13. Secuencia de pulsos (T1-T2-T0-T1-T2-T0)
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Existen infinidad de combinaciones y formas de acomodar los ciclos de
trabajo calculados (TO = T7 = T0/7, T1, T2), de todos ellos el que emplea un
esquema PWM alineado centralmente y con la secuencia alternante-reversible
(figura 2.14) es el que menor distorsién armonica produce, posee pérdidas por
conmutaciéon moderadas, pero mayores respecto a patrones como null VO, V7,
los cuales tienen una distorsion armoénica mucho mayor, como puede
observarse al comparar las sefiales de las figuras 2.11, 2.12 y 2.13. Todos
pueden sin embargo, establecerse alineados centralmente o con cualquier otro
flanco.

T
L FWM L
1 2
A : o0 '
B ' ' ' '
[ T
et ", T, T
g |20 1 %3 2. 15
S (o] 1 |11 1 1 |0
B0 0 1 [1]1] 1 0 |0
o| o o (14| o0 | o |0

Figura 2.14. Secuencia de PWM alineada centralmente en el sector 1.

Si bien las sefiales SVM por fase (Van) no son senoides puras o casi puras,
como en el PWM sinusoidal; si lo son entre fases (Vag) para cualquier
secuencia de pulsos (figura 2.15).

El mejor aprovechamiento del bus de C.D. y que a través de una senal se
controla el sistema trifasico completo, entre otras ventajas mencionadas
anteriormente, han hecho que se busquen nuevas formas que faciliten su
implementacion en los tltimos afios.

Todas las graficas anteriores, figuras 2.6, 2.7, 2.11, 2.12 y 2.13, representan el
voltaje estimado y no la sefial completa de PWM que incluye a la sefial
triangular (componentes de alta frecuencia), con la que es posible conmutar a
los dispositivos semiconductores de potencia.
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Una forma de simular la modulaciéon SVM de forma analdgica se describe en
el anexo no. 4.

% [entre fases)

Figura 2.15. Sefales trifasicas entre fases de cualquier patrén de pulsos SVM.

2.2.3. Sobremodulacion

Otro aspecto importante que permite el control de la modulacion es la
denominada sobremodulacion (figura 2.16), donde m, > 1, y tiene la
particularidad de generar mayor voltaje aplicado, a la vez que también la
distorsion armoénica es muy alta (50% y mads). Generalmente la
sobremodulacion culmina en lo que se denomina como “Six-Step” (figura
2.17), donde la senal moduladora deja de tener una tendencia senoidal y se
transforma en una onda cuadrada; ésto solo es aprovechable en velocidades
altas de operacion de una maquina eléctrica, donde la corriente no se
distorsiona tanto como a bajas frecuencias, esto tltimo provoca pulsaciones en
el torque o par del motor.

Establecer la cantidad exacta de sobrevoltaje generado en la sobremodulacion
no es posible, ya que se trata de un proceso con caracteristicas no lineales [1].
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En el caso SVM la sobremodulacion equivale a tener in circulo externo al
hexagono de la figura 2.9.

Vsin
(%)
2
Sobremodulacion
1.278 /.
1
Onda
Cuadrada
PWL — Six-Step—
lineal ™=
m

1 3

Figura 2.16. Grafica de esquemas de PWM en sus tres variantes [1].

= -
-
-
]
-
"

Figura 2.17. Secuencia de pulsos Six-Step.

En conclusion, cualquier esquema SVM que no sea sobremodulacion, puede
entregar voltajes senoidales entre fases, algunos mejoran la conmutacion y
otros mejoran la distorsion armonica, el alineado centralmente permite
mejoras en la conmutacion y es el esquema implementado en este trabajo, para
complementarlo utilizando la secuencia alternante-reversible, que en las
simulaciones y posteriormente en la practica, demuestran ser el mejor
candidato para el accionamiento de motores trifasicos a través de un puente
completo.
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2.3. ALGORITMO V/F

2.3.1. Regulacion de velocidad

Para poder tener una velocidad variable en un motor de induccién jaula de
ardilla es necesario variar los polos o variar la frecuenta de la sefial de voltaje
en las terminales del estator. Esto se obtiene de la formula general de las
maquinas eléctricas:

120 f
=" rpm

p

Donde ng;,. es la velocidad sincrona de la méaquina, f'es la frecuenta de la sefial
en sus terminales (nominalmente 60 Hz) y p es le nimero de polos.

sincC

Para el caso de variar los polos, se trata de un método mecéanico que consiste
en cambiar la distribucion de sus devanados, en donde se tienen relaciones de
2:1 de forma sencilla, a ésto se le llama método de polos consecuentes. Otra
forma es teniendo multiples devanados en el estator, pero se encarece el motor
y lo hace mas voluminoso, teniéndose regulaciones de velocidad muy precisas
pero limitadas a valores multiplos como 600, 900, 1200, 1800 rpm., si se trata
de un motor de cuatro polos.

Al variar el voltaje de las terminales del motor se consigue controlar la
velocidad, aumentando el deslizamiento (J), que es una medida de las
pérdidas, calculada en funcion de las velocidad sincrona y velocidad del rotor
en por ciento:

S = Nine — Nrotor 100%

n

sin C

Esta variacion de la velocidad no es la adecuada, ya que el par nominal nunca
es alcanzado debido a que si el par de la maquina aumenta con el cuadrado del
voltaje, de la misma forma disminuye y ésto ocasiona que jamas se alcance el
par nominal, es decir, el motor trabajaria adecuadamente solo con una carga
reducida.

52



ALGORITMO V/F

Ambos esquemas son ineficientes pues presentan pérdidas por disipacion en el
regulador reostdtico para el caso de variar el voltaje en las terminales, y al
variar los polos se tienen solo algunas velocidades entre cero y la nominal.

2.3.2. Control V/F

Existe un algoritmo que considera dos operaciones en un motor eléctrico:
cuando trabaja por debajo de su velocidad nominal, a lo que se le denomina
operacion subsincrona; y, cuando trabaja por arriba de su velocidad nominal,
que se denomina operacidn supersincrona. Esto también se aplica para el caso
generador, pero ahi se distingue la operacion en funcion de la direccion que
llevan los flujos de potencia tanto del estator como del rotor.

Para este algoritmo consideremos la Ley de Faraday aplicada en el estator,
donde la relacidn del flujo inducido con el voltaje aplicado es:

_y do®
Viy=-N"

Si el voltaje en una de las terminales es V(1) =V Sen(at), entonces el flujo
sera:

1 1
pO= j V(dt= j V_Sen(awt)dt

()= —LCOS(a)t)

oN

Del flujo resultante se observa que tanto @ = 2zf como el voltaje aplicado V,,
son los parametros que pueden ser variados de forma inversamente
proporcional, de tal forma que el flujo sea constante. Provocando que la
maquina opere en forma subsincrona y a cualquier velocidad entre cero y la
nominal; a ésto, se le conoce como algoritmo V/F (voltaje-frecuencia) y es el
control mas utilizado en motores de inducciéon cuando operan en lazo abierto
(figuras 2.18 y 2.19).

Para el caso supersincrono solo basta variar la frecuencia, pues el voltaje
nominal del motor no debe ser rebasado mas de un 15% [25] y el flujo
obtenido también es el nominal. Técnicamente la velocidad méaxima se ve
limitada unicamente por el disefio del motor (figura 2.19).
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Figura 2.18. Respuesta esperada de un motor con control V/F.
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Figura 2.19. Familia de curvas de la respuesta de un motor con algoritmo V/F.

Otro aspecto importante es que al emplear SVM en la modulacion, el
algoritmo V/F esta implicito al controlarse la magnitud y la frecuencia del
vector de referencia (V,.f), descrito en el inciso anterior.

Algunas veces el comportamiento del motor es especifico dependiendo de la
aplicacion; el motor no puede cumplir con valores maximos para cada uno de
los parametros como factor de potencia, eficiencia o par a la vez (figura 2.20).

Este comportamiento puede ser expresado en funcion del valor del
deslizamiento (d), el cual puede ser utilizado como referencia para el control
del motor en lazo abierto, mas alla de la regulacion de velocidad que
proporciona el algoritmo V/F.
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Factor de Potencia (PF)

Eficiencia (T])

deslizamiento 1
hase

Figura 2.20. Curvas descriptivas en funcion del deslizamiento [10].

Finalmente el comportamiento de un motor de induccion en algunos de sus
parametros y su relacion con el algoritmo V/F se muestran en la figura 2.21.

V/F constante YV constante
u He g
Pﬂr ' |
_ Par maximo | |
Par pico I Potencia T i
i ]
Par del motor T | :h\l
|
| o
Comm del estator " |

| [

| RN

]
Par T f Potencia T T Alta
constante hase constante velocidad

Figura 2.21. Curvas caracteristicas de operacion de un motor de induccién [2].

Como aspecto adicional, de la grafica anterior se observa la zona de potencia
constante, esta zona corresponde con un segmento de la operacion
supersincrona. Si la méquina eléctrica trabajara como generador, la zona ideal
de operacion es ésta.
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DESARROLLO

3.1. IMPLEMENTACION

3.1.1. Equipo, instalacion y material

El sistema eléctrico con que cuenta el laboratorio de pruebas es el siguiente:

RED ELECTRICA:

Tipo trifasica a 4 hilos (3 fases y un neutro).
Tension por fase: 117 V.

Tension entre fases: 208 V.
Cable de alimentacion: calibre #10 AWG (4 Q/km).

TRANSFORMADOR DE AISLALMEINTO:

Transformador trifasico tipo seco (marca TC fabricacion).
Polaridad substractiva.

Relacion 1:1.

Potencia: 2 kVA.

Temperatura a 55 °C.

Tension de alimentacion entre fases: 208-220 V.
Frecuencia: 60 Hz.

Conexi0n estrella-estrella, c/neutro.

MOTOR DE INDUCCION TRIFASICO

BALDOR, modelo: IDNM3538 de %2 Hp, rotor jaula de ardilla.
Conexion del devanado: doble estrella.

Aislamiento clase H, (Temperatura: 180°C).

No. de polos: 4., vel. nominal: 1725 rpm., vel. maxima: 6000 rpm.
Con encoder, marca AUTOTONICS de 1000 ppr.

Armazon: Nema 56C.

Eficiencia: 85%.

Tension nominal: 220/440 V.

Corriente nominal: 1.8/3.6 A.
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SISTEMA DE SEGURIDAD

e Acometida por cuchillas tripolares marca SD (Square D), con
fusibles de 30 A de filamento.

e Tubo “conduit” para el cableado de las fases.

e Transformador de aislamiento (antes descrito).

e Interruptor termomagnético de 3 polos y 20 A. con gabinete, para
energizar el sistema a implementar.

e C(Clemas de conexion para la alimentacion trifasica.

Material para desarrollo que posee el laboratorio:

El CPLD que se utilizo es fabricado por ALTERA y es de la familia
EPM7000S, modelo EPM7128SLC84-15. La capacidad del dispositivo es de
128 macroceldas, es compatible con JTAG (LC), posee un encapsulado PLCC
de 84 pines y tiene un retardo de propagacion de 15 nanosegundos (Como se
observa toda esta informacion se extrae del nimero de serie del dispositivo).

En el caso del FPGA, también es fabricado por ALTERA y es de la familia
FLEX10K, con nimero EPF10K10LC84-3. Cuenta con 72 celdas (LAB),
también es compatible con JTAG y el encapsulado es el mismo (PLCC de 84
pines), con un retardo de propagacion de 3 nanosegundos. Contiene también 3
bloques de memoria RAM (EAB) de 2048 bits, para aplicaciones de sistemas
de alta velocidad como multiplexores, contadores de carga, multiplicadores,
RAM de datos con escritura y/o lectura, etc.

Para la configuracioén del FPGA anterior se cuenta con algunos dispositivos de
configuracion que provee ALTERA [6] y [7], con el numero EPC1441-PC8
(encapsulado DIP de 8 pines), los cuales son del tipo PROM; su diagrama
interno se muestra en la figura 3.1.

La operacion de estos dispositivos se basa en almacenar en su arreglo de
memoria, el cédigo de las interconexiones que completan la configuracién del
FPGA en cuestion, para enviarlo de forma serial a través de JTAG cuando el
sistema se encienda. Todo este proceso emplea tan solo unos pocos
milisegundos, a partir del encendido del sistema completo (FPGA, dispositivo
de configuraciéon y demas componentes del sistema digital), después de los
cuales el FPGA entra en operacion de la funcion para la que fue aplicado [8].
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Figura 3.1. Esquema de la constitucidn interna de un dispositivo de
configuracion (EPC1441-PCS).

Existen varias formas de configurar un FPGA, las principales se enuncian a
continuacién [6]:

Serial Pasiva (PS) con dispositivo de configuracion.
Serial Pasiva (PS) con “cable de bajada”.

Serial Pasiva (PS) con microprocesador y memoria serial.
Serial Pasivo Asincrono (PSA).

Paralelo Pasivo Sincrono (PPS).

Paralelo Pasivo Asincrono (PPA).

Por JTAG, requiere la interfaz de programaciéon y una PC.

El dispositivo EPC1441-PCS8, emplea el tipo PS. Actualmente hay dispositivos
de configuracion Serial Activo (AS), que se programan por JTAG.

Las formas serial y paralela se refieren al tipo de comunicacidén entre los
dispositivos, donde la forma serial es mas rapida, y es la tendencia en el
desarrollo actual de sistemas de comunicacion.

Una desventaja de algunos dispositivos de configuracion, el EPC1441-PC8
por ejemplo; es que no son JTAG y requiere para su programacion el empleo

de otro programador que lo soporte.

A su favor hay que decir que el costo del EPC1441-PCS8 es relativamente bajo
y reune todo lo necesario en un solo circuito integrado.
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3.1.2. Implementacion digital (V/F' Y SVM)

Para generar una sefial con valores binarios (digital o muestreada), se pueden
utilizar dos formas:

e Punto flotante.
¢ Punto fijo.

El primero se establece con formatos denominados Qi, donde la i1 corresponde
al numero de bits para la parte decimal, por ejemplo si se usan 2'* bits y se
pretende emplear 4 para la parte decimal (Q,), los restantes 10 son para la
parte entera del valor numérico, en formato decimal; que se pretenda
representar con los valores binarios. El punto flotante permite moverse
durante la construccion de una sefial, ya que si ésta es aleatoria habra zonas
donde se requiera mayor parte decimal que entera y viceversa, dependiendo de
la precision requerida.

En el caso del punto fijo todos los bits son parte entera, del ejemplo anterior
serian los 14 bits, y se omite el uso de este formato; redondeando cualquier
valor decimal a su mas cercano valor entero, para facilitar el disefio y el no
requerir alta precision en los datos, se empled el formato de punto fijo en el
presente sistema. Ademds la sefial es peridodica y simétrica, quedando
descartados los eventos aleatorios.

Dada la capacidad de los dispositivos logicos programables (CPLD y FPGA)
con que cuenta el laboratorio, solo se puede establecer una resolucion de 7 bits
(128 valores) en las senales. Si bien lo convencional son 8 bits (256 valores);
la resolucidn obtenida con 7 es muy buena y el sistema desarrollado puede ser
interfaz con otros sistemas (Microcontroladores, DSP’s, otros FPGA’s), que
sean de 8 bits; por ejemplo, con solo truncar el bit menos significativo.

La sefial generada con los patrones SVM en 2’ bits, con los que se controla la
amplitud de la sefial y que establece la resoluciéon de nuestro sistema; se
muestra en la grafica de la figura 3.2.

Para controlar la frecuencia se generaron “offsets” [2] y [14], que implica
efectuar una multiplicacion mediante sumas sucesivas de un valor deseado en
bits. En otras palabras, para la minima frecuencia se tienen el total de datos
almacenados, en tanto que para la maxima serda un minimo de puntos tal, que
permita una buena resolucion de la senal.
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Lo que nos lleva a la siguiente consideracion: si la frecuencia de muestreo es
constante y en este caso equivalente a la frecuencia de conmutacion (Fpwy) de
la sefial SVM, ésta debe de ser mayor a 10 kHz, por fase y por tanto mayor a
20 kHz entre fases (modulacidén con esquema unipolar).

Patron 5%

1) SO SRS SN . WS ES—Y . — :

AMPLITUD [bits]
[ny] [mn}
[ (]
i i

=
[}
!
'
v
'
'
'
'
'
'
'
'
'
L
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
:
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
L
'
'
'
'
'
'
'
'
'
'
.
&
'
'
'
'
'
'
'
'
'
1
'
'
]

| e e e e e i
EII— | H““ﬂi ﬂ | r-ffr
0 0.5 1 1.5 2 25

Resolucion [puntos) «10°

Figura 3.2. Grafica de valores binarios, amplitud en 128 bits, y 24576 ciclos
de trabajo (puntos) para la frecuencia minima.

Como se menciond en capitulos anteriores, la sefial portadora puede ser
triangular o bien sefial diente de sierra. Para generar un diente de sierra de
forma digital, es simple: con un contador sincrono ascendente o descendente,
segun la logica a utilizar (16gica de ‘1’ (positiva) o logica del ‘0’ (negada)) y
la combinacion de las dos logicas permite describir la triangular. Figura 3.3
[14].

Para el disefio planteado, se implementd una seial diente de sierra, al
consumir menor cantidad de hardware con respecto a la triangular y permitir
una mejor sincronia, simplificando la descripcion. Su resolucion serd de 2° =
256 bits, y es el doble de la resoluciéon del sistema (27 bits = 128), para
conservar un patron alineado central en la comparacion para el PWM.
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CONTADOR [n hits]

o

n tIn

Figura 3.3. Sefiales digitales: diente de sierra (arriba), con t, de conmutacion;
triangular (abajo) con t,, de conmutacion. Ambas con “n” bits de resolucion.

El cédigo para generar la sefal diente de sierra antes descrita en VHDL, se
muestra a continuacion:

--CONTEO REFERENCIA DEL PWM Y )
--CARGA, QUE ES LA SENAL QUE MARCA EL FINAL DE UN CICLO DE CONMUTACION Y
--QUE SINCRONIZA LOS SUBSISTEMAS DEL FPGA CON LOS DEL CPLD.

PROCESS(CLK)
BEGIN
IF CLK'EVENT AND CLK ='1' THEN
IF (CONT_REF = 255) THEN
CONT REF <= 0;
CARGA <=1}
ELSE
CONT REF <= CONT REF + [;
CARGA <='0';
END IF;
END IF;
END PROCESS;
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El propdsito de esta sefal es establecer la frecuencia de conmutacion acorde
con la siguiente expresion, que relaciona la frecuencia de conmutacion, con la
frecuencia de salida y la cantidad de datos o ciclos de trabajo de la figura 3.2:

¢ (fo.« Noffset)
o BE Ny )]

Donde:

o fs: Frecuencia de la senal que acciona al motor, (0-60 Hz).

e fcik: Frecuencia del reloj para la sincronia, (3 MHz).

e offset: Valor de entrada suministrado por un convertidor ADC (u otro
sistema), para establecer la referencia de velocidad, (0-127 en bits).

e #: Maximo niimero de ciclos de trabajo por sector (8192).

¢ Npwwm: Resolucion de la senal diente de sierra (256).

e El factor 3 en el denominador alude al nimero de sectores en el disefio.

A la ecuacion anterior falta agregar los retardos de propagacion internos del
FPGA, CPLD y las memorias. Estos retardos son minimos, pero repercuten en
valor final de la frecuencia de salida. Las consideraciones adicionales son:

Puesto que el reloj del sistema (fc k) debe ser un valor comercial, dentro de
los osciladores existentes en el mercado, y la sefial diente de sierra es de 256
valores, asi como la frecuencia de conmutacion (fpwy) debe ser mayor a 10
kHz, mas no exactamente este valor. El valor mas adecuado es de 3 MHz,
pero no existe de forma comercial, el mas cercano es 6 MHz y con ayuda de
una configuracion “toggle”, a través de un “flip-flop” tipo D, o cualquier otro;
podemos hacer un divisor de frecuencia entre dos (figura 3.4):

oy = 2 0000H2 11 70kHz

256

Si bien podemos cambiar el conteo de la sefial diente de sierra, para ajustar
este valor o aproximarlo a los 10 kHz, ésto no es de vital importancia para la
operacion eficiente del inversor y su conmutacion, las pérdidas asociadas en
estos niveles de frecuencia son bastante homogéneas, ya que sigue siendo
PWM asincrono. Por razones de estabilidad que fueron evaluadas este proceso
se implementard fuera del FPGA, a través del empleo de un flip-flop:
74HC74.
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Otro aspecto es el accionamiento del motor, que se limitard a la operacion
subsincrona (0-60 Hz) del mismo, aunque el motor alcance mayores
velocidades.

Finalmente como se menciondé en la metodologia, los patrones SVM son
simétricos, y basta solo tener los ciclos de trabajo de los dos primeros
sectores, y después transponerlos; de ahi que exista un factor que aumente por
tres el numero de estos ciclos de trabajo. Esto beneficia, ya que se requiere
una menor cantidad de datos almacenados (multeplexaje de datos, figura 3.5).

Figura 3.4. Esquema “Toggle” con un FF tipo D y diagrama de tiempos.

Conocida la cantidad de datos podemos elegir tres memorias paralelas del tipo
EEPROM, modelo AT28C64B-20, que pueden almacenar hasta 64K (8192 x
8), justamente es la cantidad que se requiere almacenar, solo que en 7 bits de
resolucion.

Una consideracion en el disefio a implementar, es que estas memorias poseen
un denominado tiempo de respuesta de 200 ns [13], que deben transcurrir
desde que se presenta un valor en las entradas de la memoria y la entrega del
dato (ciclo de trabajo) en las salidas, contenido en la localidad correspondiente
de la misma.

Al preferir emplear un esquema con memorias paralelas y no con memorias
seriales, es por requerir un sistema rapido que responda en un pulso de reloj
aproximadamente, en tanto que en un esquema serie se necesitaria emplear
una frecuencia mucho mayor para la lectura de los datos, con el fin de poder
enviar toda la trama de los 7 bits de un dato, cada vez que la conmutacion
ocurra (11.72 kHz).
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Figura 3.5. Sefiales de los ciclos de trabajo (sector 1 y 2), utilizando l6gica
negada, para cada fase: A (rojo), B (azul) y C (verde).

El valor de velocidad deseado o referencia es establecido entre 0 y 5 V (0 - 60
Hz) de forma analodgica, y a través de un ADC es muestreado en 8 bits,
utilizando el ADC0820-CCN de alta velocidad y bajo costo. Al solo requerir 7
de los 8 bits truncamos el menos significativo, por tener mayor posibilidad de
error.

Este convertidor opera en varias formas, una de ellas es “Stand-Alone”
(independiente) [11], que es la mas sencilla de sincronizar, con solo una senal
de entrada (WR) y una de respuesta que indica con un pulso en bajo (INT)
cuando la conversion ya se realizd, ya que todos los ADC comerciales
trabajan parcial o completamente por aproximaciones sucesivas y requieren de
un tiempo de respuesta pequeiio para devolver la conversion (2.5 ps en este
caso).

El proceso de muestreo del ADC es completamente asincrono al resto del
sistema, por lo que esta sefal (WR) puede ser generada externamente por

temporizacion independiente, figura 3.6.

El sistema digital completo descrito, sintetizado e implementado; se resume al
siguiente diagrama de la figura 3.6.
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Figura 3.6. Sistema digital: bloques de subsistemas y dispositivos utilizados.
La descripcion del sistema por bloque responde a los siguientes criterios:

e Las senales que involucren la multiplicacion (control de la amplitud),
seran incluidas en el FPGA, por razones de la capacidad requerida para
este proceso.

e Para evitar los denominados “Glitch” (figura 3.7) del FPGA en puntos
criticos, ya que algunas salidas (bits de una seiial) pueden ser mas
rapidas que otras, el conteo de la memoria serd implementado en el
CPLD.

e La agrupacion de los subsistemas (bloques), de acuerdo al tamafio y
complejidad que involucre su descripcion.
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Figura 3.7. Ejemplo de falla de sincronia en dos sefiales de salida.

El caso principal que se refiere al problema de los “Glitch”, se trata de la senal
que controla el direccionamiento de las memorias (contador memoria), que
establece la frecuencia de la sefal de salida y no debe tenerlos, ya que una
lectura errénea de un dato o ciclo de trabajo almacenado en cualquiera de las
memorias, provocaria deformacion en las sefiales, causando que el inversor no
opere adecuadamente. Esto deja la implementacion del control de la
frecuencia y el muestreo del ADC en el CPLD, y el control de la amplitud y
demas componentes, como la modulacién en el FPGA.

El sistema implementado responde también al ser una plataforma de pruebas
para distintos tipos de algoritmos para controlar maquinas de induccion; esto
es, normalmente los esquemas de control en lazo cerrado o sin sensores
(control avanzado) no operan con el perfil V/F, pero si controlan
independientemente la amplitud (V) y la frecuencia (F) como parametros
fundamentales. La agrupacion de los subsistemas por dispositivo antes
mencionada es acorde con este requerimiento también, reservando ajustes de
interfaz al disefio del circuito impreso.

Describir cada subsistema de la figura 3.6, corresponde al terreno del lenguaje
VHDL, la descripcion global de la operacion del sistema es mas importante:

La sefial de reloj (3 MHz), es aplicada al FPGA activando el conteo de
referencia o sefial diente de sierra, el cual emite un pulso de sincronia (carga),
indicando que un periodo de conmutacion se ha realizado y puede leer el
siguiente ciclo de trabajo. Esta sefial mantiene ademds la sincronia con el
CPLD, que recibe el valor de frecuencia del ADC y establece el conteo hacia
las memorias con los ciclos de trabajo almacenados (figura 3.5).
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Las memorias responden entregando el dato de cada una de las tres fases al
FPGA, el cual lo escala a la amplitud acorde con la frecuencia y lo compara
con la referencia inicialmente mencionada, para asi obtener el ancho de pulso
correspondiente (figura 3.8). En resumen, la retroalimentaciéon de los datos se
da a través del pulso de sincronia, que marca la frecuencia de conmutacién
(11.72 kHz).

Son necesarios ademds subsistemas como la rampa de aceleracion y
desaceleracion, que evita que el cambio de velocidad en el motor sea de forma
abrupta, como se describio en el capitulo anterior. Para conseguir ésto, se
pausa cada incremento o decremento de frecuencia a solo 90 ms cada uno, con
lo que acelerar al motor de 0 a 60 Hz tarda aproximadamente 10 segundos.
Este valor puede ser disminuido o incrementado, cambiando un solo dato en la
programacion del CPLD.

El cambio de sector es necesario para establecer el multiplexaje de las tres
fases, junto con el cambio de direccion o de sentido de giro del rotor a través
del intercambio de las sefales de dos de las fases. El cambio de giro debe ser
establecido con velocidad cero, para evitar transitorios de corriente por el
cambio abrupto, al no estar sincronizado con el resto del sistema.
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Figura 3.8. Simulacion (MAX+PLUS II) del patron SVM alineado central.
El Bloque de tiempo muerto se explicara a detalle en la implementacion del
inversor, ya que este proceso requiere de acotaciones relacionadas

directamente al sistema de potencia.

Todo el sistema digital requiere de 5 V para su polarizacion, y tiene un
consumo de corriente de 250 mA.
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Las entidades de cada dispositivo CPLD (convertidor adc) y FPGA
(control motor) se muestran en la figura 3.9. Las sefiales con nombres iguales
son las que conectan a los dos dispositivos.

CONTROL_HMOTOR

CLK *—|CLK CARGA—* CARGA
DIR % |DIR a1—x Q1
SECTORL1..01 —SECTORL41..01 oz—< 02
VALOR_ADCL[ &.-8]1  —ADCL &. .01 az—xaz
DC_ALG6.-81 —DC_ALG6.-081 ea—x a4
DC_BL&--81 %—DC_BL&-=01 as—X Qs
DC_CL6.-81 % —DC_CL6.a-01 ase—xX Qe

CONVERTIDOR _ADC

CARGA X CARGA VALOR_ADCIL &. -0 1—X VALOR_ADCIL[ &.- .01
LR 5 WR CONTEQ_MEML13..81—< CONTEO_MEML[1Z. .01
INT ¥— INT SECTORL1..-81—< SECTORL1..01
ADCL&- 01— ADCL & 01

%]

Figura 3.9. Entidades del FPGA y CPLD, descritas como parte del sistema
digital. Entradas (izquierda) y salidas (derecha).

Las senales obtenidas del patron SVM se muestran en la figura 3.10. La sefial
del canal 2 son los anchos de pulso que conforman la sefial de PWM. El canal
1 corresponde a la misma sefial del canal 2, pero esta procesada por un filtro
“paso-bajas”. El filtro se usa por razones demostrativas con una frecuencia de
corte de:

1 1
f.= =
¢ 2aRC  27(8200Q)0.1F)

=195Hz

La razon de aplicar el filtro es para poder observar los patrones SVM, al
retirar las componentes de alta frecuencia, dejando tnicamente las sinusoides
con armonicos de baja frecuencia de 60 Hz y menores, el valor seleccionado
de fc es por la respuesta del filtro.
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Figura 3.10. Oscilograma de la modulaciéon SVM en una de las salidas (Q1)
del FPGA.

3.1.3. Implementacion del rectificador

Como se plante6 anteriormente, el motor opera con un voltaje pico de 310 V,
que es suministrado por un puente completo rectificador trifésico,
constituyendo la fuente de alto voltaje del sistema de potencia que alimenta al
inversor y estableciendo un control por voltaje. Se implementé con diodos,
pudo emplearse también un rectificador activo con IGBT's, pero al utilizar
diodos se torna mas economico el sistema, dado que es unidireccional el flujo
de la potencia, manteniendo menores pérdidas y menor contaminacion
armoénica en altas frecuencias, comparado con uno activo [18]. El factor de
potencia unitario es posible en ambas configuraciones, y en el caso del
rectificador activo, las variaciones de voltaje son mayores conforme se regula
el voltaje de C.D., en tanto que la configuracion con diodos demanda mas
corriente de la red eléctrica trifasica [4].

Existen en el mercado arreglos o modulos trifasicos de diodos de potencia, el
utilizado es el DF30AA120 de SANREX, con una capacidad de 1200 V y 30
A; si bien sus parametros estan por encima de los necesarios, su costo es bajo
y equivalente a uno de menores capacidades, de facil instalacion al ser un
modulo y no requerir circuito impreso adicional.
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La simulacion del puente completo se da a continuacidn, con el diagrama de la

figura 3.11.
D13 7% D14 jg D15 jg
C1 L~
T R4 §
D18 7N D17 N D16 AN
R1 L1
 AAA—— YV
R2 L2 N
}\/\/\f P T T T
R3 L3
ST Ty .
Al 2 V3 WY
ONS ‘

Figura 3.11. Circuito para la simulacion del rectificador trifasico en PSPICE.

En la figura 3.11, R4 representa una impedancia de carga que consume 6 A en
relacion con el motor (aunque no pudo ser parametrizado por no contar con el
equipo necesario), es el valor pico aproximado de la corriente de arranque que
se tomo de los datos del fabricante.

La impedancia de la linea (R1, R2 y R3) se asume aproximada al tipo de cable
que posee (0.1 Q por 25 m), y las inductancias (L1, L2 y L3) se acoplan a la
linea para atenuar los transitorios de corriente sobre el bus de C.D.

(capacitores) y sobre los diodos; los resultados se muestran en las figuras 3.12
y 3.13.

No se aplicé snubber alguno sobre los diodos, al estar operando por debajo de
los limites maximos marcados por el fabricante y no observarse picos
excesivos de corriente.
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o U{D15:2)

Time

Figura 3.12. Corriente (arriba) y voltaje (abajo) a través del capacitor. Sin
inductores de entrada en cada fase.

o U{p15:2)

Figura 3.13. Corriente (arriba) y voltaje (abajo) a través del capacitor. Con
inductores de entrada en cada fase.

El transitorio de corriente y de voltaje es provocado por ser un sistema no
controlado (lazo abierto) y sin posibilidad de ajustar la conmutacion en los
diodos. En el primer caso, cuando no se emplean inductores, el transitorio de
corriente puede danar algunos componentes del sistema como los diodos
(corriente maxima de recuperacion en directa, Iggy = 270 A [12]) y los
IGBT’s, ademas del propio bus de capacitores.
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Por otra parte al agregar los inductores (1 mH), es posible reducir este
transitorio de corriente, aumentando el voltaje (sobrevoltaje de la figura 3.13),
el cual no puede sobrepasar los 450 V, que es el limite de los capacitores con
que se cuenta. El tamafio de los capacitores es relativamente pequefio (3%x330
uF = 990 uF) para evitar crear mas picos de corriente en la conmutacion que
experimentan los IGBT’s. Este valor basta para tener un rizo de voltaje
pequeiio de hasta 8.4 V (ver anexo 1).

El resultado es que la corriente a través de los diodos se mantiene en un valor
aceptable (figura 3.14).

S R T TR

P S

1

=

=]
L.

e e - o

s 28ms LAms 68ms 80ms
o I{D15)

Time

Figura 3.14. Corriente pulsante a través de uno de los diodos del puente.

Otro fendbmeno que ocurre al agregar los inductores, es la existencia de una
pequeiia pérdida de voltaje de alrededor de 6 V, la cual impacta directamente
en la magnetizacion del nucleo del motor. Este puede ser un problema si los
inductores empleados son grandes (mayores a 3 mH), pues la disminucion de
voltaje es mayor.

Finalmente los oscilogramas de la respuesta de rectificador se muestran en el
capitulo de pruebas, corroborando los planteamientos anteriores; en las
simulaciones los valores de algunos transitorios resultan ser mayores, por
haber considerado el peor caso, carga resistiva pura y corrientes pico de
operacion en el motor.
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3.1.4. Implementacion del inversor

Como se menciond en capitulos anteriores las sefiales trifdsicas que se
rectifican entregan un voltaje pico de 310 Vcp, en la practica seran de
alrededor de 300 V, dado que el voltaje en la red eléctrica es de 208 Vs
solamente. Este voltaje basta para accionar el motor hasta su velocidad
nominal, donde el inversor generard un nuevo patron de ondas trifasicas
senoidales desfasadas 120° (con la modulaciéon SVM), independiente del
sistema trifasico o red eléctrica que alimenta al rectificador.

Para poder implementar el sistema descrito utilizaremos tecnologia IGBT,
pues como se aclard en la introduccion es la mas Optima para el disefio de
convertidores de potencia media.

Un aspecto importante que nos proporcionan algunos fabricantes de
semiconductores de potencia como son IR, POWERHEX, TOSHIBA,
MITSUBISHI, MOTOROLA, entre otros, es que en los encapsulados de sus
distintos modelos de IGBT’s ya viene integrado el diodo antiparalelo, con lo
que el disefio se torna mas compacto, al tener solo seis dispositivos en la placa
fenolica del circuito impreso, reduciendo su tamafio y minimizando el uso de
lineas de ruteo, que pudieran en determinado momento provocar interferencias
electromagnéticas a otros elementos del mismo sistema o a otro que interactue
con ¢l

Los IGBT’s deben tolerar al menos 310 Vg (voltaje del rectificador); los
fabricantes han estandarizado voltajes de operacion de sus dispositivos en
distintas series que pueden ser de 600, 1200, 2000, etc.; y corrientes desde 10
A, hasta cientos de ellas.

El modelo que se eligidé para este disefio es marca IR (Internacional Rectifier)
con numero de serie IRG4PC40UD, toleran hasta 600 V entre colector y
emisor, y una corriente continua de colector (Ic a 25 °C) de 40 A. El diodo que
traen incorporado es del tipo “utrafast-soft recovery”, ambos en el
encapsulado tipo TO-247AC, que es capaz de disipar 160 W a 25 °C [9].

Existen ademas moédulos de IGBT’s donde se agrupan dos, cuatro o los seis
dispositivos, siendo reservados para valores de corriente superiores a los 50 A.
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Su inconveniente es que si uno se quema o dana, el modulo debe ser
desechado. A su favor se puede decir que no requieren de un circuito impreso
para su colocacion, como en el caso del puente rectificador de diodos, pero la
distancia de los cables entre el driver y los moédulos plantea otro problema en
la transmision de las sefiales de control del sistema digital.

T

Q1~{|\ N Q3~{ P N QE*{I\ N

D; :
~{ & Q4~{ A QE~{|\ N\
V-

Figura 3.15. Puente completo trifasico para el inversor con IGBT’s y diodos
antiparalelos.

Si observamos nuevamente la figura 3.9, en la entidad control motor (FPGA),
podemos observar que existen seis salidas: Q1 a Q6, que corresponden a cada
uno de los seis IGBT’s del puente da la figura 3.15.

Cuando se establecieron las combinaciones validas para un puente trifasico
(SVM), se menciond que solo son necesarias tres sefales para cada una de las
tres fases, que corresponden a los IGBT’s de la parte superior del puente (Q1,
Q3, Q5), los de la parte inferior (Q2, Q4, Q6) corresponden al complemento
de los anteriores o comunmente denominadas sefales negadas. Se sabe que
existen pérdidas por conmutacion en el encendido y apagado de cada IGBT, y
que ambos procesos no son ideales, es decir requieren de cierto tiempo para
pasar del encendido al apagado y viceversa. En el IGBT que emplearemos sus
valores son:

toy = 5708
tore = 200NS
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Claramente el apagado es bastante mas lento que el encendido, producto de la
“corriente de cola” que presenta el IGBT, esta corriente tiene su origen en un
capacitor parasito entre colector y gate, que evita que la descarga sea mas
rapida y es generado por la interaccion del MOSFET y del BJT que
constituyen la estructura del IGBT.

Para el andlisis de las pérdidas por conmutacion consideraremos medio puente
unicamente:

W+
Q1— Ny
A
Q2— K
V-

La situacidon es la siguiente: el transistor Q1 esta encendido y se apagaré
“idealmente” a la vez que el transistor Q2 se encenderd, ya que ambos no
pueden conducir simultdneamente, pues generarian un corto circuito en el bus
de C.D.

Para evitar dicho corto circuito, se emplea el denominado “tiempo muerto”,
que consiste en aplicar un retardo en el encendido y luego corregirlo en el
apagado de cado uno de los dos IGBT’s, simultaneamente. El diagrama de la
temporizacion se muestra en al figura 3.16.

IGBT Ver ©on  Yor (OFF)

T
Q1 Y | N | t
o ° < |\ ’7 b SIN TIERIPO MUERTO

UQ t

o retardo

Q1 £ t

0 e p CON TIEMPO MUERTO
@ 1 .,

0

Figura 3.16. Aplicacion del tiempo muerto [1].
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El valor del tiempo muerto debe ser algo mayor a la suma del tiempo de
encendido mas el de apagado (t,c = 257 ns). En el FPGA el reloj empleado es
de 3 MHz, con lo que el periodo de 333.33 ns, que es mayor al tiempo total, y
es un valor razonablemente adecuado para emplear como tiempo muerto en
una apropiada conmutacion.

El sistema digital del tiempo muerto corresponde al de la figura 3.17 [17].

AND
1 D Q
SENALES
SN
TIEMFP O
MUERTO
AND
Q2 D Q
CLE

Figura 3.17. Subsistema digital que genera el tiempo muerto del PWM.

En la simulacién del sistema de tiempo muerto generado (figura 3.18), éste
tiene el valor de un pulso de reloj entre las salidas Q3 y Q4. La salida Q3 se
mantiene en ‘0’, mientras CONT_ REF (diente de sierra) sea menor o igual
que DC_A (tiempo en bajo).

= CLK 1
= DIR 1
=z CARGA 0
=z (1 i
- (2 1
1
0
0
1

UYL
[

- 03
- 04
- 05
- OF
5= SECTOR Do 0

&= ADC D127 127
&= DC_A D14
&= DC_B D 66
&= 0c_C D28
GV CONT_REF D17

Figura 3.18. Tiempo muerto implementado en el FPGA (MAX-+PLUS II).
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Codigo en VHDL que representa el sistema de tiempo muerto antes descrito:

--TIEMPO MUERTO CON UN PULSO DE RELOJ DE 333 ns.

PROCESS(CLK)
BEGIN
IF CLK'EVENT AND CLK ='1' THEN
D1 <=PWM_1;
D2 <= NOT PWM _1;
D3 <=PWM 2;
D4 <= NOT_PWM 2;
D5 <= PWM_3;
D6 <= NOT_PWM _3;
END IF;
END PROCESS;

--LA INCLUSION DE ADC ES PARA MANTENER ESTABLE LA SALIDA CUANDO LA
--VELOCIDAD DE REFERECNIA ES CERO, ES AJENA AL SUBSISTEMA GENERADOR DE TIEMPO
--MUERTO.

PROCESS(VALOR_ADC)
BEGIN
IF VALOR_ADC =0 THEN
Ql <=0
Q2 <="11
Q3 <=0
Q4 <="1';
Q5 <=0
Q6 <="11
ELSE
Q1 <= (PWM_1 AND D1);
Q2 <= (NOT_PWM_1 AND D2);
Q3 <= (PWM_2 AND D3);
Q4 <= (NOT_PWM_2 AND D4);
Q5 <= (PWM_3 AND D5);
Q6 <= (NOT_PWM_3 AND D6);
END IF;
END PROCESS;

El tiempo muerto no elimina las pérdidas por conmutacién, aumentarlo no
reduce las pérdidas, son constantes; pero es necesario para la conmutacion
adecuada de cada transistor del puente. Un aspecto negativo es que este
tiempo, por pequefio que sea, provoca distorsion en las formas de onda, no
apreciable en las sefales moduladas a pulsos, pero si en las sefiales de
corriente de cada una de las fases. El efecto se incrementa cuanto mayor es el
par de carga requerido. Las pérdidas por conmutacion son inherentes al
dispositivo semiconductor de potencia (IGBT en este caso), la simulacion de
¢stas a través de PSPICE, se haran utilizando los tres tipos de diodos de
potencia (Standard, Ultrfast y Soft recovery), como diodos antiparalelos del
medio puente (Q1, Q2, D1, D2).
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Figura 3.19. Esquema para la simulacion de las pérdidas por conmutacion
utilizando medio puente y 333 ns de tiempo muerto.

Del diagrama de la figura 3.19, las acotaciones principales son: el caso del
driver que serd simulado con una fuente de voltaje controlada por voltaje y el
tiempo muerto a través de un retardo. En el caso del arreglo de resistencias y
diodos al gate de cada IGBT, corresponde a una configuracion que permite
controlar el encendido y el apagado: las resistencias que van directamente al
gate (R10 y RI11), son las denominadas de encendido, su valor es
relativamente grande de 100 Q para poder tener un encendido lento y los
diodos D5 y D6, se mantienen en inversa y se encuentran en circuito abierto;
en tanto que en el apagado el flujo de corriente cambia del gate hacia la fuente
a través de la resistencia de menor valor (R12 y R13), que es de 10 Q,
haciendo que ambos diodos provean una muy baja impedancia, retornando la
energia; este arreglo constituye parte del denominado driver. En la figura 3.20
se muestra este proceso.
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Las impedancias de los cables de la fuente trifasica y del bus de C.D. se
consideraron también de 0.1 €, dado el calibre del cable # 10 AWG.

— C
DDFF R OFF
DRIVER
Ron N\
—
E

Figura 3.20. Arreglo de salida del driver para encendido y apagado 6ptimos en
el IGBT.

Los resultados de las conmutaciones durante el encendido y apagado del
medio puente se muestran en las figuras 3.21, 3.22 y 3.23, con un ciclo de
trabajo del 73%. La carga esta aproximada a una de las fases del motor;
nuevamente, aunque no se parametrizé el motor, el valor es extraido de las
hojas de datos del fabricante (BALDOR en este caso).
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Figura 3.21. Respuesta utilizando diodos antiparalelos: Standard recovery
(MR756). Corriente de colector (arriba) y voltaje colector emisor (abajo).
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Figura 3.22. Simulacion utilizando diodos antiparalelos: Ultrafast
(MUR1560). Corriente de colector (arriba) y voltaje colector emisor (abajo).
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Figura 3.23. Resultado empleando diodos antiparalelos: Ultrafast-Soft
recovery (HFA25TB60). Corriente de colector (arriba) y voltaje colector
emisor (abajo).
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El proceso de las simulaciones no es exactamente lo que ocurre en realidad,
pero nos da una idea general de la conmutacién del IGBT.

Las imagenes anteriores son referidas al IGBT de la parte alta (Z3) y su diodo
antiparalelo (D23): de izquierda a derecha primero ocurre el apagado,
presencia de voltaje entre las terminales del IGBT y ausencia de corriente,
donde no se aprecia algun pico en la corriente, en forma de sobrepaso; éste
suele durar mucho menos de 1 ps.

En el caso del encendido (a la derecha de las iméagenes), existe conduccion de
corriente y ausencia de voltaje, y si existe sobrepaso muy abrupto por la
recuperacion standard del diodo (figura 3.21), porque la velocidad de apagado
del diodo respecto de la frecuencia con que se esta conmutando el IGBT, que
es de 11.7 kHz (85.3 us); es mucho mds lenta, provocando que la carga
almacenada en el diodo se mantenga aun cuando el IGBT ya haya cambiado
de estado. Transformdndose en el pico de corriente y por consiguiente en
energia disipada, que constituye una pérdida de potencia importante.

Esta pérdida por conmutacion es la mas importante en el caso del IGBT, la
cual debe ser minimizada en cualquier caso.

Luego con el diodo ultrafast (figura 3.22), su repuesta es mucho mas rapida y
el transitorio es disminuido considerablemente, aunque sigue siendo
perjudicial para el sistema por tener un valor superior a los limites marcados
por el fabricante.

Finalmente el tercer caso con ultrafast-soft (figura 3.23), donde el pico de
corriente es algo mdas del doble de la que entrega hacia la carga, pero es
practicamente tolerable para la condicion limite de ambos dispositivos: IGBT
y diodo antiparalelo.

Para complementar lo anterior las figuras 3.24, 3.25 y 3.26, representan la

potencia instantdnea y la potencia promedio, disipada por el IGBT; para cada
uno de los tres tipos de diodos.
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o AUG(U{Z3:C,Z3:E)* IC(Z3))

Time

Figura 3.24. Potencia disipada por el IGBT (Z3), con diodo standard. Pico

(arriba) y promedio (abajo).

o AUGEU(23:C,23:E)* IC{23))

Time

Figura 3.25. Potencia disipada por el IGBT (Z3), con diodo ultrafast

(arriba) y promedio (abajo).
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Figura 3.26. Potencia disipada por el IGBT (Z3), con diodo ultrafast-soft. Pico
(arriba) y promedio (abajo).

Como es notable, la potencia disminuye considerablemente al tomar el
promedio, su calculo equivale al area que se forma al traslapar la corriente y el
voltaje de las figuras 3.21, 3.22 y 3.23; en otras palabras: el producto punto a
punto de ambas senales y entre el periodo de conmutacion (Tpwy = 1/Fpwm).

Si bien cualquiera de las potencias anteriores puede ser tolerada por el IGBT,
pues su potencia maxima de disipacion en promedio es de 160 W (por el tipo
de encapsulado); la mejor respuesta es sin duda el uso del diodo soft recovery,
y muy cercana es también la del diodo ultrafast, con una potencia de pérdidas
pequeiia, que sin embargo mantiene un pico de corriente bastante importante
(54 A), el cual tendria necesariamente que ser removido parcialmente por una
red snubber. El uso de una red snubber tendria la ventaja de desviar parte de
esta potencia, pero seguiria perdiéndose la energia al ser disipada en forma de
calor a través de una resistencia, a menos que se empleara un snubber activo
(no disipativo), proceso que anexaria mas elementos al sistema, incluido el
uso de un transformador y otros IGBT’s o MOSFET’s. La potencia promedio
es de tan solo 10 W como maximo, si se usa el tipo ultasoft-soft recovery, es
por ello que se eligieron los IGBT’s IRG4PC40UD, por ser los que
compensan mejor estas pérdidas.
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Para establecer cuando un IGBT opera sin riego de sufrir dafios cuando se
apaga, existe la denominada SOA (Safe Operating Area), que consiste en la
relacion que guarda la corriente de colector con el voltaje colector-emisor
aplicado. En la figura 3.27 se tiene una grafica logaritmica de valores limite
proporcionada por el fabricante, donde se marco el punto en rojo, indicando el
punto de operacion de cada IGBT del inversor, y pertenece al drea segura.
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Turn-Off SOA

Figura 3.27. Region SOA que indica la operacion segura de los IGBT’s.

Una préctica aconsejable por distintos autores y disefiadores de sistemas de
potencia [1], [2] y [5], es que a pesar de tener el capacitor del bus de C.D., es
necesario colocar capacitores de “Bypass” (de desacople), acoplados cerca de
cada medio puente del inversor (figura 3.28).

La necesidad de ellos es porque el bus de C.D donde estan los capacitores de
filtrado no suele estar en la misma tarjeta del inversor; la conexion de los
cables provoca inductancias pardsitas debido al alto voltaje y corriente
proporcional, similar a lo que ocurre en una linea de transmision, pero a muy
pequenia escala (figura 3.29).
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W+
Q1— N
A —/—C,
Q2 — Ny
V-

Figura 3.28. Capacitores de paso que se acoplan cerca de cada medio puente.

CARGA

Figura 3.29. Esquema del efecto del cableado en el bus de C.D. hacia el
Inversor.

Estos capacitores de paso permiten atenuar los efectos mencionados, que se
manifiestan como mayores picos de corriente a los mostrados en las
simulaciones anteriores. El valor de dichos capacitores es menor a 1uf [2] y
[18], y en el disefio se colocaron de 0.22 pF, dando buenos resultados; en
general pueden ser considerados como un snubber muy simple.

Los capacitores de Bypass mdas apropiados son los de polipropileno
metalizado como dieléctrico, este material soporta grandes corrientes ademas
de tener un bajo coeficiente de pérdidas [1].

Por ultimo para poder acondicionar las senales de PWM del FPGA al gate de

cada IGBT, se requiere de un ya denominado driver, que sera explicado a
continuacion.

86



IMPLEMENTACION

3.1.5. Implementacion del driver

Como se ha planteado anteriormente, las sefiales que entregan los circuitos
digitales no son suficientes en magnitud de corriente ni de voltaje para
conmutar un transistor de potencia (IGBT por ejemplo); usualmente un
circuito digital entrega a lo sumo unas decenas de microampers, en tanto que
para controlar un IGBT, es necesario de 25 a 200 mA a través de su compuerta
por unos instantes de tiempo [9].

Ademas el voltaje tipico entre gate y emisor debe ser de entre 10 y 18 V
(usualmente se emplean 12 o 15 V, para una mejor respuesta), en tanto que los
sistemas digitales modernos entregan solo valores como: 1.5,3.3 65 V.

De lo anterior es comun encontrar en distintas fuentes: [1], [2] y [5], los
requerimientos basicos que debe cumplir un driver:

1.- Amplitud de voltaje adecuada (10-18 V).

2.- Baja resistencia de la fuente, para una rapida carga (encendido) y
descarga (apagado) de la capacitancia del gate (similar al MOSFET).

3.- Los IGBT's de la parte alta del puente operan de forma flotada para
poder ser conmutados.

4.- Bajas pérdidas de potencia internas a frecuencias y offsets de voltaje
altos.

5.- Aceptar como referencia la tierra digital para establecer las sefales
PWM digitales.

6.- Tener una funcidon que inhiba la salida de pulsos hacia los IGBT’s, en
caso de existir un corto circuito o falla similar.

7.- Mantener estas mismas salidas en bajo, en caso de que las sefiales de
entrada se pierdan o sean desconectadas.
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Las ultimas dos son referencia del fabricante IR, el cual desarrollo el IR2110 y
algunos otros de la misma familia. La versatilidad de este sistema es que en un
solo circuito integrado es posible tener las funciones anteriores. La operacion
de este circuito podrad parecer compleja pero en esencia es simple, empleando
bootstrap y bomba de corriente hacen que funcione, ambos métodos estdn en
la tabla no. 2, asi como otros que presentan ventajas y desventajas.

METODO

Fuente flotada

Transformador de pulso

Bomba de corriente

Bootstrap

Por portadora

VENTAJAS

1.- Control por periodos de
tiempo indefinido.

2.- El cambiador de nivel debe
conmutar rapido y tener bajos
retardos de propagacion, con
baja disipacion de potencia.
1.- Es sencillo y tiene un costo
medio.

1.- Puede generar un rango de
voltajes, controlados por el
cambiador de nivel.

1.- Simple y barato, similar al
uso del transformador de pulso

1.- Proporciona un control por

periodos indefinidos de tiempo.

DESVENTAJAS

1.- Requiere de optoaisladores,
los cuales poseen poco ancho de
banda, sensibles a ruido y son
algo costosos.

1.- Operacion a distintos ciclos
de trabajo requiere de técnicas
mas complejas.

2.- El tamafio y las pérdidas en
el transformador aumenta
conforme la frecuencia es
incrementada.

1.- Los tiempos de encendido
tienden a ser muy largos, lo que
dificulta las conmutaciones.

2.- El gate no puede ser
mantenido en estado de
encendido por tiempo
indefinido.

3.- Emplea un multiplicador de
voltaje, que si no es eficiente
requiere una bomba adicional
(agregar otro estado).

1.- Requieren de la recarga del
capacitor de Bootstrap en cada
pulso.

2.- Si el capacitor es cargado a
través de un rango de voltaje
grande, existe una importante
disipacion de potencia.

1.- Limites en el desempefio de
la conmutacion y alto costo.

Tabla no. 2. Informacion extraida de IR: AN-978. La tabla completa se

incluye en el anexo 3.
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Aspectos aclaratorios de términos son: “cambiador de nivel”, es aquel que
establece los limites de voltaje acorde a como opera un circuito digital, por
ejemplo se asume que voltajes menores 0.8 V son un “cero” logico y voltajes
mayores a 2 V son considerados “uno’ logico, para el caso de niveles TTL, en
la entrada. Lo anterior se extrapola para un voltaje de 15 V tipicamente.

El diagrama interno del IR2110 se muestra en la figura 3.30, y la
configuracion de los elementos externos conectados a los IGBT’s de un medio
puente se muestra mas adelante en la figura 3.32.
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Figura 3.30. Bloque y componentes internos del driver IR2110.

Como acotacion adicional, es importante indicar que se requiere de una fuente
flotada, la cual su referencia de menor potencial es dindmica y depende de la
configuracion del circuito al que este conectado. En un medio puente, ocurre
que los IGBT’s de la parte superior no estan referidos a tierra, pero las sefiales
digitales que los controlan si. Para ello es necesario elaborar una
configuracion como la de la figura 3.31 o similar.

El proceso completo consiste en que inicialmente el diodo de bootstrap esta en
inversa y Cgoor s€ encuentra descargado (figura 3.31 en rojo). Para cargar
Cgoor €s necesario encender SW2, lo que provoca que el punto Vg (punto
conexidn de la fase A) se conecte a la referencia V- (tierra de potencia en este
disefio), induciendo la conduccidn del diodo (figura 3.31 en verde). Luego el
capacitor Cgoor se carga (figura 3.31 en azul). Ahora puede comenzar la
conmutacion secuencial, es decir, se enciende SW1 (figura 3.31 en magenta) y
mantiene la condicion de carga en el gate en tanto Coor S¢ mantenga cargado;
una vez que SW1 se apague regresamos al inicio del proceso descrito.
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La operacion anterior también es posible gracias a que los dos SW no
conducen a la vez, lo que ademas provocaria el corto circuito en el bus de
C.D.

Como se menciond antes el sistema bootstrap opera a través de la bomba de
corriente que debe mantener cargado a Cgoor durante todo un periodo de
conmutacion; si esto no ocurre y se descarga, el(los) siguiente(s) pulso(s) se
pierde(n).

FUENTE
DE VOLTAJE

+ — Diodo
l W  ultrarapido

l : 1

|
[t
|
[=:]
=]
=]
-]
2
(=

SECUENCIA
DE 1-2-3-4

OPERACTION

Figura 3.31. Circulacién de corriente a través de la fuente flotada para
conmutar los IGBT ‘s en un medio puente (modelados como interruptores).

Para el céilculo de los elementos externos del IR2110, se emplearon las
férmulas contenidas en las notas de aplicacion del circuito integrado [9] y las
hojas de datos del IRG4PC40UD, que proporciona el fabricante.

Al ser el IGBT un hibrido entre MOSFET y BIJT, la parte de control de la
compuerta corresponde al MOSFET y la parte del colector y emisor se
relacionan mas con el BJT; implicaria que seria necesario controlar la carga en
la compuerta para encender y apagar el IGBT, similar a como se controla un
MOSFET. Dicha carga seria en nuestro caso de un valor de Qg (requErIDA) =
105 nC (hojas de datos IRG4PC40UD), empleando un voltaje gate emisor
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Las condiciones y datos preliminares para los calculos subsecuentes se dan a
continuacion, y entre paréntesis esta el rango entre el cual debe de operar cada
pardametro, para un eficiente funcionamiento [9]:

Vee=15V, (-0.3 225 V, voltaje de la fuente flotada).
Vgo= -1V, (minimo: mayor a 5 por debajo de V- (tierra) y maximo 313 V)
Vr=1.05=1V, (hoja de datos del diodo de bootstrap: MUR160).

Se debe satisfacer que:

2
C:BOOT >> Qg
(Vee —10-1.5)

Donde los 10 V corresponden al minimo requerido para mantener la carga del
capacitor y 1.5 V son caidas internas en la carga del circuito. Por tanto:

2(105x107%)

C > —— 5 >> 60nF
BT T (15-10-1.5)

Un valor propuesto es por ejemplo: 0.1 pF, ademas el voltaje a través de
Cgoor €s:

VC(BOOT) :Vcc _Vso _VF
VC(BOOT) =15-(-1.05)-1=15V

Dado que deben mantenerse los 10 V de carga en Cgoor, €l cambio en el
voltaje sera:

AV =V -10=15-10=5V

Siendo la carga disponible, durante este cambio:

_Q
AV
" Qgoisponieey = C(AV) = (0.1x 107°)(5) = 500nC
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Claramente, para conmutar el IGBT de la parte alta, la carga disponible es
mayor que la requerida. Existe un remanente de carga a través del capacitor de
bootstrap (Qg remanente) = 300 - 105 = 395 nC), el cual debe alcanzar para
mantener un periodo de tiempo. Este periodo debe ser mayor al del encendido
del IGBT y es dependiente de la frecuencia de conmutacién, asi como del
ciclo de trabajo, con el fin de poder completar un ciclo de conmutacion, a la
vez que se mantienen los mismos 10 V para la operacion.

Utilizando una interpolacion lineal, la ecuacion de la pendiente de una recta de
magnitud 10 V es:

Vi —V
m = MAX ~ VCARGA

Qg(DISPONIBLE) _Qg(REMANENTE)

"'VCARGA =VMAX - m(Qg(DISPONIBLE) - Qg(REMANENTE))

= Vearen = 15-10(0.5-0.395)=13.95V

Este es el voltaje a partir del cual comienza a descargarse el capacitor hasta
alcanzar los 10 V; es decir, el cambio en el voltaje ahora es de 3.95 V, con una
corriente constante Iopps = 125 pA (hojas de datos del IR2110) y de la
dinamica del capacitor:

l.=C dve ~c&v
dt At
_C(av)

SOAt
I

(0.1x107%)(3.95)
At =
125x107°

=3.16ms

Finalmente si se empled un periodo de conmutacién de 85 pus., este valor de
capacitancia es suficiente para alcanzar una correcta conmutacion. En el
analisis anterior se desprecia el efecto de tiempo de carga y descarga en el
diodo de bootstrap, ya que se trata de un diodo ultrarrapido (50 ns. de tiempo
de recuperacion).

Acotaciones del fabricante a los calculos establecidos, son que el circuito

interno del IR2110, esta implementado con MOSFET’s, los que provocan
capacitancias y diodos parasitos en determinadas circunstancias de operacion.
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En la practica IR recomienda no utilizar un capacitor de bootstrap menor a
0.47 uF, debido a que si Vg es reducido a un valor menor de 5 V por debajo
del la referencia V- (tierra de potencia en nuestro caso), el capacitor se
sobrecargara mas alla de 20 V, que es el voltaje limite de operacidon de los
circuitos internos del IR2110, provocando una falla de operacion.

La recomendacién es que se utilice un capacitor bootstrap de 10 veces el valor
propuesto (0.1 uF en este caso), siempre y cuando el valor supuesto cumpla
con los requisitos del analisis antes elaborado. El valor a emplear corresponde
al pF.

En el caso del capacitor Cg, también se establece que puede ser de igual valor
o al menos 10 veces Cgoor; es decir, 10 pF. Se recomienda ésto, ya que
pueden existir perturbaciones en al conmutacién y por tanto Cg actlia como
bypass para la fuente.

Como conclusion podemos establecer que el IR2110 operara como el
diagrama de la figura 3.32. Los capacitores deben ademads tolerar el voltaje de
15 V de la fuente flotada y una buena opcidén es emplearlos de tantalio, los
cuales tienen la propiedad de amortiguar perturbaciones que puedan surgir por
la conmutacion de los IGBT’s, debido a su alta resistencia interna.

310 [V]
1
94148 10 9
IR2110
5V 1 [up) HO
Voo OﬁT Voo Ve L +]1 [uF]
PULSOS Q1 — HIN HIN vV, [—# = 0.22 [uF]
——SD sD L & DMURI160
PULSOS Q2 — LIN LIN Voo =257 IN4148 10
V.. Vee  COM |—4
_Trlhfbo © = LO 10 [uF]
ee ] [ 100
15 [V] +

Figura 3.32. Esquema completo del IR2110 acoplado a un medio puente del
inversor.
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Nada tiene que ver el sistema de resistencias que controlan el gate del IGBT,
para establecer los calculos antes descritos, son componentes adicionales del
driver como subsistema que interactia con el IGBT.

Elaborar un driver con elementos separados seria laborioso, por ello es
recomendable emplear este tipo de circuitos ya integrados, que también
fabrican MOTOROLA, INTERSIL (ahora HARRIS), MITSUBISHI,
NATIONAL SEMICONDUCTORS y MICROCHIP, entre otros. Aclaro que
en la experiencia de mis asesores, los mas robustos resultan ser los de IR, y en
la mia, atn cuando se presenten cortos que incluso dafien al transistor (IGBT o
MOSFET), el IR2110 continua operando, debido a las protecciones internas
que posee, que lo liberan de la falla en cuestion. El consumo de corriente de la
fuente flotada es de 50 mA, lo cual es minimo. Se puede concluir que se trata
de circuitos muy confiables para aplicaciones en potencia media.

Como parte adicional es aconsejable colocar una barrera de aislamiento, entre
la logica y el driver (IR2110), esta barrera es un optoacoplador. Que tiene la
ventaja de tener una respuesta mas rapida, en contraparte no es posible
emplear los optoacopladores convencionales (o de baja velocidad), es
necesaria la operacion a alta velocidad, debido a que las sefiales PWM son
anchos de pulso consecutivos; cuando la velocidad de respuesta es menor, los
pulsos mas delgados (ciclos de trabajo muy pequefios) se pierden a la salida
del optoacoplador, ésto repercute directamente en la pérdida de la informacion
y la sefial que se ve deformada. Las velocidades idoneas deben ser
equivalentes o al menos cercanas a las que opera el FPGA, por ejemplo.

Podemos aplicar un optoacoplador de alta velocidad como lo son el 6N137 y
el 740L6000, ambos con retardos de propagacion de 50 ns. Se prefiere el
740L6000 porque su salida es un buffer logico (schmitt trigger TTL),
compatible con la entrada del IR2110: en tanto que el 6N137 necesita un
arreglo de resistencias adicionales para limitar la corriente, pues su salida es
por transistor. El costo es mayor del 740L6000, pero simplifica el disefio.

Con ésto, estd completa la descripcion del sistema driver y el sistema de

aislamiento que lo compone. Para terminar la implementacion solo faltan las
fuentes de alimentaciéon que se describen a continuacion.
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3.1.6. Fuentes de alimentacion

Los esquemas para generar las fuentes de alimentacion siempre se orientan en
dos tendencias:

e Fuentes reguladas lineales.
e Fuentes conmutadas.

El primero es el esquema ampliamente estudiado a lo largo de mi carrera, que
consiste en la reduccidn del voltaje de la linea eléctrica (monofasica), con el
empleo de un transformador reductor. Posteriormente el voltaje es rectificado
con un puente de diodos (media u onda completa) para ser finalmente filtrado
por un capacitor que genera un voltaje de C.D. no regulado.

Ahora el empleo de un regulador fijo o variable como los que existen en el
mercado (serie 78XX y LM317, etc.), permite el suministro hacia la carga sin
necesidad de ser implementado este sistema regulador.

El segundo tipo corresponde a fuentes del tipo “choppers”, los cuales no son
lineales, pero pueden suministrar bastante corriente (varios ampers), en
particular la topologia que reduce voltaje puede ser implementada, siempre y
cuando no se emplee un transformador y se cuente con un bus de C.D. (310 V
en este caso) de mayor voltaje al requerido (dropout); se denominada
topologia “buck” (figura 3.33) y es mas eficiente que las fuentes reguladas,
pero involucra un costo mayor, asi como los siguientes inconvenientes:

1.-La energia disipada es considerable, pues reducir de 310 Va 15y 5V
necesarios, la diferencia es la cantidad de energia que debe ser absorbida
por los elementos de la fuente.

2.-Al estar acoplada al bus de C.D., cualquier perturbacion o falla del
sistema de potencia afectaria al sistema digital, desperdiciando el uso del
optoacoplador que lo aisla, como se menciond en el capitulo anterior.
Para solucionar esto, se requiere el empleo de un transformador adicional
que retorne al caso de la fuente regulada, lo que encarece mas a la
fuente; o se implementa un sistema de proteccion mucho mas complejo
para evitar situaciones como la planteada.
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3.-Otro aspecto es que el “buck” puede acoplarse por transformador y
rectificador, similar a la fuente regulada, y en este caso el voltaje que
reduce no es tan alto.

4.-Al emplear la conmutacion también genera mas ruido hacia el sistema en
general, lo que debe de tomarse en cuenta.

5.-Otro aspecto y quizé el mas importante, es que los valores requeridos por
el sistema son de 250 mA y 50 mA, valores que puede entregar un
regulador lineal convencional.

D\ e Yo
SW I
-

+
D () DIODO B
5 CHOTTEY C I CARGA

Figura 3.33. Topologia tipo “buck”, que reduce voltaje de salida respecto de la
entrada.

Concluyendo, se emplearan fuentes reguladas convencionales y los disefios de

fuentes conmutadas podran ser parte de implementaciones futuras, fuera del
alcance de este trabajo.

CALCULOS DE LAS FUENTES
En total son necesarias tres fuentes de bajo voltaje:

e Fuente No. 1: 5 V y 250 mA para el sistema digital y la parte baja del
optoacoplador.

e Fuente No. 2: 5 V y 50 mA para la parte alta del optoacoplador y la
logica del IR2110.

e Fuente No. 3: 15 V y 50 mA como fuente flotada del IR2110.
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Las condiciones para su disefio son:

e (Cada fuente empleara un rectificador de onda completa (mejor
eficiencia).

e Un transformador reductor con tres devanados secundarios (“taps”),
entregara el voltaje de C.A. al rectificador de cada fuente.

e Se utilizaran dos reguladores fijos de 5 V (LM7805) y uno de 15 V
(LM7815) a 1 A, dejando un amplio margen de tolerancia en la
corriente.

Los calculos para los elementos de las fuentes son basados en la figura 3.34,
que muestra el voltaje que entrega un rectificador de onda completa.

v

Vo | vy

. T2 T
Vi (pico)

Figura 3.34. Voltajes para elaborar el analisis de la fuente: V; (de rizo), V,,
(pico), Ve (de los diodos) y Vi pico) (pico menos el de los diodos).

La corriente en el capacitor:
dVe _ o AV

[ ~
¢ dt At

Podemos aproximar los parametros de la ecuacion anterior, con las siguientes
expresiones:

AV, =V,

At=1
Af

Af =2f
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El cambio en la frecuencia es el doble, porque al rectificar el 16bulo negativo
de la sefial senoidal de C.A., se vuelve positivo, duplicando la frecuencia.

El valor del capacitor en funcidén de variables conocidas o estimables es:

El otro valor importante, es el voltaje en el secundario del transformador que
puede calcularse a partir de la siguiente expresion:

Y Vo +V, +V, +V,
ms w/ii

dropout

Consideremos las hojas de datos del los reguladores a emplear (LM7805 y
LM7805), en donde el voltaje de dropout (Vopou) €5 de 2 V; el voltaje
rectificado es de 1.4 V para un puente completo y de 0.7 V en medio puente,
¢ésto se deriva del numero de diodos (de silicio en este caso: 1N4007 cuyo
voltaje de encendido es 0.7 V) que conmutan en un ciclo de la sefial de
entrada.

El voltaje de rizo podemos proponerlo de 4 V, para tener un amplio margen en
el sostenimiento del filtrado del voltaje de C.D. no regulado. Los valores
obtenidos son similares para todas las fuentes:

Fuentes1y2(5ValA):

C =2083.3 uF, valor comercial 2200 uF a 35 V.
Vims = 8.7 V.

Fuente 3 (15ValA):

C =2083.3 uF, valor comercial 2200 uF a 35 V.
Vims = 15.86 V.

Finalmente ya que estas tres fuentes se colocaran en una placa fenolica
separada del control digital y del driver; los fabricantes recomiendan colocar
capacitores de tantalio a la entrada y salida del regulador de valores 1 pF en la
entrada y de 0.1 uF en las salida, para mejorar la respuesta en el transitorio de
encendido y el rizo en el voltaje no regulado.
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3.1.7. Circuitos impresos

Los circuitos impresos se disefiaron con el programa EAGLE, que es
ampliamente utilizado, por ser sencillo y bastante exacto en los denominados
“footprints”, marcas o huellas de las librerias de componentes que posee.
Existen otros programas algunos mas sencillos como el TRAXMAKER vy el
PCBMAKER, o mas sofisticados como el PROTEL.

La parte principal del disefio de un circuito impreso se basa en establecer las
rutas mas simples entre conexiones, a la vez que dichas rutas tengan el ancho
adecuado a la cantidad de corriente que pasara por ellas. El acomodo de éstas
para evitar interferencias electromagnéticas o la correccion de inductancias y
capacitancias parasitas, agregando capacitores de paso e inductores reductores
de EMI (acronimo de Electromagnetic Interference).

El aumento de la frecuencia a niveles superiores a los megahertz, provocan
que las interferencias y elementos parasitos se incrementen también. En el
caso de un sistema de potencia (baja frecuencia), el efecto inductivo y
capacitivo esta también presente. En particular por que en el caso de sistemas
con conmutacion PWM estdn también presentes las sefiales de frecuencia
media (varios kilohertzs). La combinacion de ambas provoca contaminacion
de ruido, interferencias electromagnéticas y fendmenos de mezclado de
sefnales que deben ser minimizados.

Las practicas recomendadas por autores [1] y [2], y fabricantes de
semiconductores como IR, para elaborar un circuito impreso establecen:

e El bus de potencia (310 V), debe tener pistas anchas para soportar
varios ampers de flujo.

e Las fuentes de bajo voltaje que tengan tierra comun se acoplardn en un
solo y unico punto, para evitar que se contaminen con cargas residuales
a las otras fuentes con quien estén conectadas.

e El uso de planos de tierra o de voltaje, permiten garantizar mayor
estabilidad, pero pueden establecer interferencias si es que no se toman
precauciones. En el caso de uso de placas fenolicas de doble cara,
normalmente el plano superior debe ser de voltaje y el de la cara
inferior debe ser tierra. Un plano de tierra o de voltaje no debe ser
cerrado.
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e (Cada circuito integrado deberd contar con su(s) capacitor(es) de
desacople.

e La distancia entre pistas para buses de potencia debe ser muy grande
respecto a pistas de baja potencia, ya que en alto voltaje se pueden
formar arcos eléctricos por la simple cercania de dos conductores, los
que destruirian al sistema y podrian ser peligrosos para las personas que
operaran este sistema. Recordemos que los niveles de voltaje y corriente
que se manejan en este proyecto son suficientes para provocar el deceso
de una persona si se expone al contacto directo de lineas vivas.

e La colocacion de puntos de encuentro comun (nodos), donde dos o mas
pistas convergen, deben de estar acoplados con un angulo diferente a
90°, asi como el ruteo de pistas en curvas, deben tener un angulo
preferentemente de 45° con la finalidad de facilitar la conduccion de
corriente.

e La aplicacion de las reglas anteriores al elaborar los circuitos impresos

produjo resultados satisfactorios y los circuitos impresos de cada
modulo se muestran a continuacion (el tamafio mostrado no es el real):
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Figura 3.35. Placa del puente inversor trifdsico (cara inferior), plano de tierra
de potencia en solido.
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Figura 3.36. Placa del puente inversor trifasico (cara superior).
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Figura 3.37. Vista de componentes de la placa del inversor.
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Figura 3.39. Placa del sistema de control digital (ADC, CPLD, memorias,
FPGA, oscilador y optoacopaldores), cara inferior (plano de tierra en sélido).
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Figura 3.40. Placa del sistema digital (ADC, CPLD, memorias, FPGA,
oscilador y optoacopaldores), cara superior.
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Figura 3.41. Vista de componentes del sistema digital (ADC, CPLD,
memorias, FPGA, oscilador y optoacopaldores).
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Figura 3.42. Placa de las fuentes de bajo voltaje (plano de tierra analogo y
plano de tierra digital).
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Figura 3.43. Vista de componentes de las fuentes de bajo voltaje.
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Figura 3.44. Esquematico de la placa de las fuentes de bajo voltaje (EAGLE).

Circuitos impresos adicionales son el de los inductores de entrada al
rectificador y el del bus de C.D. Constituidos simplemente por pistas de
entrada y salida, para conectarlos a las clemas de la alimentacion trifasica y al
inversor respectivamente, por medio de cables (#10 AWG); que a su vez
acoplan al convertidor con la red eléctrica trifasica.

105



MODULO TERMINADO

3.2. MODULO TERMINADO

El sistema completo se muestra en las siguientes imagenes, con sus modulos
que lo componen, asi como los elementos de conexion con el motor y la
entrada trifasica de la red eléctrica.

s = - -
ENTRADA C.A. R 2 =T
TRIFASICA Ny £

bl
LM
51
0% 0 | '| e ol
BUS DE
.
~ TARJETADECONTROL: |
i _ ADC,CPLD, MEMORIAS ¥ FFGA ]
o il L
- 5 O =
o 0 _-Jr - 1.3
ey vagly ¥ AL ;’
e ” ; ‘&,‘. :
o p e,

Figura 3.45. Sistema desarrollado, sefialando sus componentes modulares y su
disposicion final, para su colocacion en una caja que lo proteja.
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Figura 3.46. Vista del sistema completo (maqueta), con la operacion del
motor.
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Figura 3.47. Motor trifasico de 2 Hp., empleado como carga para las pruebas
realizadas sobre el sistema implementado.
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3.2.1. Protecciones

Existen dos posibles zonas de fallas eléctricas, y son en la fuente de
alimentacion trifasica y en el motor. La primera puede ser un corto circuito
(por fase o entre fases), o la desconexion abrupta de algin cable por
movimientos incorrectos del equipo cuando esta operando; en la segunda
posibilidad un corto en el motor o sobrecarga dafiarian al sistema completo.

Para proteger el equipo de medicion y al convertidor desarrollado, se
colocaron en la instalacion los interruptores termomagnéticos que energizan el
rectificador con el bus de C.D.; en caso de una sobrecorriente el
termomagnético operard, con lo que la entrada del sistema esta protegida.

El uso adicional del transformador de aislamiento y los fusibles, protegen la
red eléctrica a la cual se conecta el sistema, mas no son parte fundamental de
¢l; ya que su propdsito fue proveer una barrera de aislamiento, para hacer las
pruebas de operacion del convertidor sobre el motor y poder establecer
mediciones de voltaje sin riesgo de provocar un corto circuito, al generar un
lazo de tierra.

El uso de los inductores de entrada al rectificador, permiten que opere este
sistema sobre la red eléctrica sin necesidad del transformador de aislamiento,
el cual elevaria el costo y el tamafo del sistema considerablemente. Estos
inductores regulan el flujo de corriente de entrada, evitando picos excesivos de

corriente; a la vez que son filtros de armonicos para la conmutacion de los
diodos.

En el caso de la proteccion del lado de la carga (motor), es un poco mas
complicado; agregar elementos como relevadores o contactores al sistema
reducen la eficiencia del mismo, pues estos sistemas electromecénicos tienen
resistencias e inductancias que se tornan parasitas. La solucion puede estar en
un control electronico, empleando sensores de efecto hall, con un comparador
de voltaje el cual detecte una sobrecorriente y active la funcion SD (Shut
Down) del IR2110, que manda todas las salidas PWM a cero volts, cuando
¢ésta pasa a un nivel logico alto.
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El costo de los sensores de efecto hall es algo elevado y esta proteccion no se
implemento por razones de presupuesto. De igual forma se pueden emplear los
llamados “guardamotores”, pero como mencioné antes agregan ineficiencias
al sistema.

Por ultimo, para la proteccion de los sistemas de control digital y del driver, se
tienen tanto los optoacopaldores que aislan de cortos en la etapa de potencia;
como el transformador de las fuentes de bajo voltaje, que poseen ademds un
fusible de 1 A, en caso de cortos circuitos en la légica que son menos
probables aunque no descartables.
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PRUEBAS

A lo largo de estos ultimos capitulos, se muestran los resultados y el
desempefio del convertidor elaborado, operando con las condiciones indicadas
en cada caso. La eleccion de cada prueba esta orientada a cubrir y determinar
las cualidades o fallas que presenta el sistema y al equipo con que se cuenta en
el laboratorio. En el caso de los espectros de frecuencia el valor mostrado es
rms, caso contrario son las corrientes y voltajes que se muestran en valores
pico.

4.1. OPERACION DEL SISTEMA SIN CARGA
4.1.1. Sefales trifésicas filtradas
Los siguientes oscilogramas se tomaron con un filtro trifasico de potencia RC

tipo “paso-bajas”, acoplado como carga en las salidas del inversor, con las
siguientes caracteristicas y configuracion de la figura 99:

1 1

fo = = —195H
¢ 2aRC  27(8200Q)0.1F) ’

El filtro permite corroborar que el voltaje entre cualquiera de las fases (Vag,
Vae, Vca), €s senoidal (figura 4.3). Ademas de ver los patrones de SVM por
fase.

Ae
R
R C
._n‘l..'".fﬁ.."-.,_{ C
L N
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R
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Figura 4.1. Esquema de conexion del filtro trifasico de potencia. La salida es
el voltaje en el capacitor.
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OPERACION DEL SISTEMA SIN CARGA

Tek Deten. | E

L

-
s

Ch1 Frecuencial
; 60.04 Hz

Ch1 Max
292V

:Chz Frecuencial
60.05 Hz

.......................................................... Ch1-+Ch2 Fase_
P ; : : : iy : : : : i 120.0°

Ol 100V &Ch2[ 100V %P4.00ms A Chl = 162V
8 Abr 2008

1+¥0.00000 5 13:08:27

Figura 4.2. Voltaje filtrado de fase a neutro, en dos de las fases (Van Y Ven)
del inversor. Neutro conectado a tierra del bus de C.D.

Tek Ejec. | it ] Disparado
Mat. Frecuencia
. 60.14 Hz
Mat. Max
280V
Pl4.00ms A Chl 7 —72.0V,
8 Abr 2008
[ 100V 4.00ms |i1[10.00 % 10:30:08

Figura 4.3. Voltaje entre fases (Vag) del inversor, empleando neutro flotado.
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4.2. RECTIFICADOR Y BUS DE C.D.

En los oscilogramas siguientes (empleando el motor de induccion trifasico
como carga), se muestra primero la corriente en una de las fases del
rectificador trifasico, donde se percibe que la conduccion es de forma
discontinua. Para que ocurra ésto, deben de cumplirse dos condiciones: el
valor de la inductancia de entrada es alto, ya que incluye a los filtros
inductivos de 1 mH. La segunda condicién es que el inductor del bus de C.D.
(200 pH.), no es lo suficientemente grande para mantener la conduccion de
corriente de forma continua en cada una de las ramas del puente (figura 4.1).

En la figura 4.2, la corriente en el bus de C.D. es pulsante ya que estan
mezcladas todas las conmutaciones de los IGBT's de las tres ramas del
inversor. La forma de onda es simétrica y con picos de corriente moderados.

Por ultimo esta el oscilograma del espectro del bus de C.D., donde se aprecia
que solo existe una espiga en la frecuencia fundamental que es cero hertz, con
un muy bajo contenido arménico cercano a ésta (figura 4.3).

Tek Deten. | H

Chi| 1.00 A.QBw P[20.0ms| A Ch1l 5 60.0mA

18 Abr 2008
| 30.0mA 125 Hz [0.00000 s 16:42:05

Figura 4.4. Corriente de entrada a una de las ramas del puente rectificador
trifasico (corriente en la fase A) y su espectro de armanicos.
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Tek Deten. | F

-

Ch2 Max
300V

- Ch1 Pico—Pico
< 4.06A

Wil 1.00 A QECh2] 100V P2.00ms Al Chl £ —-1.72 4
4 Abr 2008
-+~ —40.0000us 15:38:38

Figura 4.5. Corriente (arriba) y voltaje (abajo) en la salida del bus de C.D.

Tek Deten. | H

[y
Pl2.00ms A Chl & —1.66 A
4 Abr 2008
EE® [ 500V 625 Hz | i+~ |[-40.0000us 15:43:46

4.6. Espectro de armonicos en el voltaje del bus de C.D.
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4.3. RESPUESTA DEL MOTOR DE INDUCCION MONOFASICO

Para que el inversor trifasico opere como monofasico, se deben inhibir las
Salidas de una de las ramas del puente (la fase C por ejemplo) y conectar las
terminales del motor de induccién monofasico entre las otras dos fases (A y
B).

El objetivo de esta prueba es demostrativo y permite verificar el
comportamiento del sistema operando parcialmente.

El motor empleado en esta prueba es de 1/8 de Hp. Posee una bobina de
arranque de 15 mH y tiene un consumo de corriente de 1.3 A pico.

La corriente mantiene caracteristicas senoidales (figura 4.6), con baja
distorsién y un voltaje de 160 V por fase, que proviene en este caso de un
rectificador monofasico implementado también con diodos de potencia.

Tek Ejec. | f ] Disparado
) g g g g I g g 0 E S AT 360mA
B TTTTTT "T°E1° T@mr 1.96 A

€

i : : : : Ch1 Frecuencia
TR, ¥ I TTRI T '. 60.00 Hz

29 ]un 2007

1.30800ms 18:28:30

Figura 4.7. Corriente (arriba) y voltaje de fase a neutro (abajo) a 60 Hz.
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4.4. RESPUESTA DEL MOTOR DE INDUCCION TRIFASICO

Por ultimo se presentan los resultados principales, con la operacion del motor
de induccion trifasico sin carga, ya que en el laboratorio no se cuenta por el
momento con equipo de engranes, bandas transportadoras o masas inerciales
para cuantificar el desempefio bajo carga. En el primer caso con la proteccion
del transformador de aislamiento y en el segundo, con las bobinas o inductores
de entrada de 1 mH.

4.4.1. Con transformador de aislamiento

El empleo del transformador permite establecer las mediciones libremente en
cualquier parte del convertidor sin peligro de generar un lazo de tierra: unién
del neutro trifasico con la tierra (V-) del inversor y del bus de C.D. Se produce
al conectar el instrumento (osciloscopio en este caso) a la misma red eléctrica.

Tek Deten. | F ]

i : : - : Ch2 Frecuencia
D R /U 1N i 11.71kHz

4

:ZZZI;ZZZI;IZZI;IZZI;IZZI::IZZI;IZZI;IZZI;IZZI;IZZI:CI‘]'IFrecuencia

60.09 Hz
oL LU 1N - [ L I - L
®il] 1.00 A Q8Ch2| 100V 5 P4.00ms A Chl & —1.16 A
3 Abr 2008
3.68000ms 19:13:31

Figura 4.8. Corriente (arriba) y voltaje de fase a neutro (abajo) a 60 Hz.
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Te

 Deten. | E

L

4

Ch2 Frecuencia

11.50kHz

~-+-Ch 1 Frecuencia

@] 1.00 AQ8Ch2| 100vV 5 P[10.0ms A Chl ~ ~1.16 A

3.68000ms

30.00 Hz

3 Abr 2008
20:18:02

Figura 4.9. Corriente (arriba) y voltaje de fase a neutro (abajo) a 30 Hz.

Tek Deten. | E

©if] 1.00 AQ8Ch2| 100V % P20.0ms A Chl J 540mA

100.0 %

Ch 1 Frecuencial

15.06 Hz

17 Abr 2008
11:01:38

Figura 4.10. Corriente (arriba) y voltaje de fase a neutro (abajo) a 15 Hz.
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Tek Deten. |

L

Chz Frecuencia
. 11.65kHz2

£

r+-+-Ch1 Frecuencia
\ 5.287 Hz

Skl 1.00 AQ8Chz 100V 5P 100ms| A Ch1 4 —1.10 A

4 Abr 2008
14:52:27

Figura 4.11. Corriente (arriba)

y voltaje de fase a neutro (abajo) a 5 Hz.

Tel Deten. |

-

Mat. Frecuencia

P 22.68kHz
et e e 0 0 e e e e e e e e e e e a4 4 e waa aa e e e a4 e e a s aad Resolucion
baja
Pl4.00ms A Ch1 F —2.00V|
4 Abr 2008
[ 200V 4.00ms | i+~ [3.68000ms 15:05:21

Figura 4.12. Voltaje entre fases

, que muestra el SVM unipolar y la Fpywm.
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Tek Dete_n.| F — ]

Ch1-+Ch2 Fase_|
1T 120000

~-Ch1 Frecuencia
. 60.12 Hz

:Ch2 Frecuencial

7 760.02 Hz
________________________________________________________ ‘
Ch1| 500mAQWEIF 500mA 5 P4.00ms A Chl £ —1.57 A
4 Abr 2008
i~ 4.28000ms 15:22:12

Figura 4.13. Corrientes de la fase B y C del motor a 60 Hz. Obsérvese el
correcto defasamiento de 120°.

Tel Deten. | : — 1

[ St

4 Abr 2008
5:1

[ 200V 12.5kHz|ii>~ [3.68000ms 15:11:14

Figura 4.14. Espectro de armonicos del voltaje SVM modulado, en una de las
fases (B) a 60 Hz.
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4.4.2. Con inductores de entrada

Tek Deten. | i

LY : - : : Ch2 Frecuencia
. W ¥ . 60.09 Hz

|

Ch2[ 1.00 A Q% P[10.0ms A Ch2 S —1.14 A

8 Abr 2008
1:17:51

[ 200mA 62.5 HZ [600.000Ms 1

Figura 4.15. Corriente por fase (arriba) y su espectro de arménicos (abajo).

Tek Deten. | [ 1

" P4.00ms Al Ch2 S 440ma

Abr 2008
1

8
[ 10.0mA __ 6.25KkHZ [-928.000Ms 12:11:25

Figura 4.16. Ampliacion del espectro de la corriente por fase en el motor a 60
Hz, la amplitud de las espigas correspondientes a las frecuencias de
conmutacion (11.7 kHz y 22.5 kHz) son menores a 20 mA.
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Tek Deten. | 1
: Mat. Mdx
o 796mA
' ' ' ' P[10.0ms A Ch2 J 440mA
8 Abr 2008
[ 200mA___ 25.0 HZ [-930.000us 12:14:37

Figura 4.17. Segunda ampliacion del espectro anterior, obsérvense la baja
amplitud de los picos que acompafian lateralmente a la espiga fundamental.

Tek Ejec. | H Disparado

el b e

Chil 500mA O P[20.0ms| A Ch1 /—-80.0mA
18 Abr 2008
[ 50.0mA 125 Hz -36.4000ms 16:30:36

Figura 4.18. Corriente en una de las ramas del puente rectificador trifasico y
espectro de armonicos. Los picos de corriente son reducidos gracias a los
filtros inductivos, comparado con la figura 4.4.

121



RESPUESTA DEL MOTOR DE INDUCCION TRIFASICO

4.4.3. Linealidad del control

Por dltimo la figura 4.19 muestra la curva obtenida del valor del convertidor
ADC (velocidad deseada en bits) contra la velocidad del motor (velocidad
obtenida en rpm).

La medicion de la velocidad de rotacion se hizo mediante el encoder que tiene
acoplado el motor, dicha velocidad puede estar afectada por el deslizamiento
del motor (d), mas no ocurre esto, porque cuando el motor de induccién opera
en vacio, es decir sin carga; el deslizamiento es casi imperceptible o
despreciable.

Por lo anterior las mediciones son validas, ya que al comparar cada cambio de
frecuencia en el ADC, con los cambios de frecuencia en la corriente
suministrada al estator, resultan ser los mismos. Manteniendo una linealidad
alta.

RESPUESTA V/IF

y=14.249x - 3.5031
2000 - R?=0.9998

1800 - /
1600

1400 -

1200 -
£ 1000

" 800 4”’,'

600

400 -
200

0 20 40 60 80 100 120
BITS (ADC)

4.19. Respuesta del sistema: Velocidad deseada contra velocidad obtenida.
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Para terminar este trabajo el Gltimo aspecto que considero es la denominada
distorsién armonica total (THD%), que permite establecer los niveles de
contaminacion y deformacion de una sefal.

Su calculo se establece en funcion del arménico fundamental: 60 Hz o
cualquier otro menor para el caso del inversor.

>1,)
THD% = “Ii x100

1

La corriente I, se asocia a la magnitud del arménico en particular, ya que
algunos esquemas de PWM suprimen armonicos. Herramientas como el
analizador de espectros del osciloscopio empleado (Tektronics: TDS-3012B),
permiten observar la magnitud de estos armoénicos, por ejemplo el valor
obtenido a 60 Hz en la corriente de una de las fases del motor, con base en la
figura 4.16, es de:

/(0.015) +(0.004)?
0.796

THD% = x100 =1.95%

En el caso de la THD% en la corriente que alimenta al rectificador trifasico,
ésta es alta de alrededor de 120% (figura 4.18); debido a la conduccién
discontinua de la corriente a través de los diodos. Algunos autores [3], sefialan
que ésto no es un problema en sistemas de potencia media, caso contrario
cuando el sistema es de alta potencia. En el caso de un rectificador fijo no se
puede mejorar el desempefio, razon por la cual se prefiere actualmente la
implementacion de rectificadores activos, con sus correspondientes
desventajas, como provocar distorsion armonica de alta frecuencia.

Como punto a favor, la utilizacion de los filtros inductivos permite mejorar el
espectro de arménicos, suprimiendo aquellos cercanos a la fundamental y
minimizando el valor de la tercera armdnica. Contribuyen también a mejorar
el factor de potencia; que es de 0.88 cuando el motor gira a 60 Hz.
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RESULTADOS

Los resultados obtenidos son satisfactorios. Se obtuvo una corriente con una
buena aproximacion senoidal. Al no presentarse excesiva contaminacion
armonica (< 2%) la sefial presenta un espectro de armonicos aceptable. Las
perdidas por conmutacion son reducidas sin necesidad del uso de redes
“snubber”, gracias al los IGBT’s con diodo “soft-recovery”. EI movimiento
del motor es bastante silencioso, con lo que se cumplen los objetivos
planteados inicialmente en el disefio de un convertidor electronico de
potencia.

No existen picos de voltaje en las sefiales PWM en cada una de las tres fases
de salida del inversor, con lo que se mantiene en las condiciones de prueba
antes mencionadas, un minimo calentamiento en los IGBT’s. Esto permite la
reduccion del tamafio del disipador.

Se mantuvo la operacién del motor y el sistema por mas de cinco horas
continuas y las condiciones mostradas no variaron; es decir, el sistema opera
correctamente y a lo largo de los ultimos meses de pruebas su comportamiento
es constante, acorde con los mecanismos de control implementados.

La modulacion SV-PWM entrega todo el voltaje disponible en el bus de C.D.
al motor, estableciendo un mejor aprovechamiento de la energia que
suministra la red eléctrica. Mejor magnetizacion del estator de la maquina, al
ser el voltaje nominal el que recibe el motor de aproximadamente 300 V.

El cambio de direccion a muy baja velocidad (menor a 5 Hz.), puede hacerse
directamente sin detener completamente el motor. La distorsion armonica es
clara a esta velocidad, y no es corregible con el esquema de control aplicado,
pero la tendencia senoidal se mantiene. No se presentaron “glitches” en las
salidas PWM, que entrega el FPGA, a la vez que la velocidad de los
optoacopaldores mantiene a las sefiales sin perdida de informacion.

En el caso obligado de la comparacion entre las simulaciones elaboradas con
el fenomeno real, se obtuvieron resultados muy similares, con lo que podemos
concluir que una correcta estimacion de las caracteristicas del sistema, pueden
hacer que una simulacién sea méas confiable y se acerque maés a la realidad,
como ocurrid en este trabajo.
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CONCLUSIONES

El trabajo elaborado para desarrollar e implementar este sistema electronico de
potencia, combind el uso de los elementos tedricos matematicos (SVM por
ejemplo), con aspectos practicos (estimaciones de capacitores y resistencias).
Ambos contribuyen a facilitar partes del disefio, conjuntar elementos en los
sistemas y a mantener la aplicacion de la ingenieria préactica. Las simulaciones
adicionalmente aportan un panorama supuesto de las condiciones de operacion
de los sistemas.

De forma preliminar la operacion del sistema comparada con otros planteados
en libros, articulos, productos comerciales, etc., estd a un nivel competitivo,
pues la resolucion de las sefiales (7 bits) y la velocidad del proceso (333 ns)
empleado, son suficientes para tener una corriente claramente senoidal, sin
distorsién por tiempo muerto prolongado o con arménicos excesivos.

Aspectos generales mostrados en el trabajo son el cumplimiento de los
objetivos. Con alcances adicionales, ya que el sistema no presenta
calentamiento excesivo, ni en el motor, ni en los elementos electrénicos de
potencia y control digital. El factor de potencia preliminar es alto también de
0.76 sin carga, en un motor sin inversor este valor cae por debajo de 0.5 la
mayoria de las veces.

Elaborar este disefio me di6é una clara perspectiva de las caracteristicas de un
proyecto de electrénica de potencia, asi como aplicar distintos aspectos que en
la carrera de ingenieria parecen estar dispersos, pero que se relacionan
ampliamente, como: costos, tecnologias, seguridad, funcionalidad y eficiencia,
por mencionar algunos.

Retos futuros pueden mejorar el sistema implementado, teniendo mas
protecciones; establecer un control bidireccional de potencia (rectificador
activo); aplicar un control en lazo cerrado, aprovechando el encoder que posee
el motor, etc. Todos estos elementos adicionales mejoran el desempefio del
motor, pero encarecen el costo del sistema, sin embargo en el caso de la
industria la solucion mas economica es la que se prefiere, y es una de las
razones por las que el control V/F es el mas empleado en inversores
comerciales y también es el primer paso para controlar la velocidad de un
motor de induccién.
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ANEXOS

ANEXO No. 1
Para establecer el andlisis del rectificador trifasico con diodos, primero se
considerara que no existen inductancias en al entrada del puente y el flujo de

corriente hacia la carga (Ry) es constante.

Nuevamente el apoyo sera la simulacién en PSPICE:

s 2ms 4ms ams &ms 18ms
o W{p11:2,013:2) - U{D11:2,D12:2) oip12:2,013:2) = U{D18:2)
Time

Figura Al. Senales trifasicas entre fases de entrada al rectificador y salida
rectificada con rizo de voltaje V(D10:2).

Consideremos que las sefiales que entran al puente rectificador son las
siguientes:

Vs =V, Cos(at)
Vge =V, Cos(at —120°)
Vg, =V, Cos(at —240°)
Analicemos solo dos fases en relacidon con el voltaje rectificado de C.D.

V5 =V, Cos(at)

Vpe =-/2V,,Cos(at)... —% <ot< %

129



El area generada bajo este periodo (n/3) corresponde a:

A=

J2V 45 Cos(at ) (wt) = <2V g

v A(M} - (L3505
J T

DC(rec) — (7[

— N

N

3

De la expresion anterior podemos obtener una aproximacion del rizo de
voltaje:

. (ﬁvAE —(1.35\V 45 JIOO _ (ﬁ—msos

100 =4.5%
ﬁVAB V2 j

Aunque no es tan exacto como el valor calculado en el anexo siguiente,
corrobora que el rizo de voltaje es muy pequefio.

Finalmente en condiciones ideales el factor de potencia (FP) y el factor de
desplazamiento (DFP), son casi unitarios. Al incluir las inductancias de
entrada, el valor del factor de potencia varia de acuerdo a la cantidad de
corriente demandada y a la distorsion armonica; pero es dificil que se reduzca
mas alla de 0.85, en las condiciones de disefio planteadas, manteniendo a la
par un factor de desplazamiento equivalente.

Para complementar esta informacion se puede estimar el valor del rizo de
voltaje en bus de C.D. en funcidn del valor de capacitancia propuesto (990 uF)
y la ecuacion empleada para el célculo del capacitor en las fuentes de bajo
voltaje:

V, = lo _ 6A =841V
2fC 2(360)(990 1F)

Si el rizo de voltaje es de 310*0.045 = 14 V, el valor de rizo en la practica es
pequeiio respecto del calculado, de aproximadamente 6 V.
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ANEXO No. 2

Para calcular de manera formal el rizo (r) de un puente completo rectificador
trifasico, estableceremos las siguientes condiciones basadas en [25]:

2
r= [ij ~1 100%
VDC

Vo =VmCOS(a)t)...—% <awt< %

Y el periodo de integracion sera:

Wy

Sustituyendo valores tenemos que:

P
oc = x| VyCos(at)d (3%
AN V4
3]660

5
V. = -2 [V *Cos’(at)dt =V, l+ﬂ=(0.9558)vm
AN V4
3]660

0.9558

-1 100% =4.2%
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ANEXO No. 3

TABLE 1
METHOD BASIC CIRCUIT KEY FEATURES
Full gate control for indefinite peniods of tume.
Cost impact of isolated supply 1s significant
ETORTIIE (one required for each high side MOSFET).
FLOATING Level shifting a ground referenced signal can be
GATE DRIVE tricky: Level shifter must sustain full voltage. switch
SUPPLY fast with minimal propagation delays and low power
LEVEL SHIFTER Lg';D consumption.
OPTO ISOLATOR LS?UEEE tho isolgtors tend to be rela.ti.\'el}-' expensive, limited
T T in bandwidth and noise sensitive.
e Simple and cost effective but limited 1n many respects.
1 Operation over wide duty cycles requires complex
PULSE ; techniques.
TRANSFORMER o ‘ | Transformer size increases significantly as frequency
decreases.
ngn Significant parasitics create less than ideal operation
LOW SIDE with fast switching waveforms.
DEVICE
Can be used to generate an "over-rail" voltage
controlled by a level shafter or to "pump” the gate
e when MOSFET is turned on.
— In the first case the problems of a level shifter have to
be tackled.
In the second case turn on times tend to be too long for
CHARGE switching applications.
PUMP ngn In either case, gate canb e kept on for an indefinite
LOW SIDE period of time.
DEVICE L T .
T Il.lefﬁmenmes in the voltage mulrlphc;tlon circuit may
require more than two stages of pumping.
Simple and mexpensive with some of the limitations
of the pulse transformer: duty cvcle and on-time are
both constrained by the need to refresh the bootstrap
BOOTSTRAP capacitor.
If the capacitor 1s charged from a high voltage rail.
NENED ngn power dissipation can be significant.
SHIFTER LS;?&EE Requires level shifter, with its associated difficulties.
l l
— Gives full gate control for an imndefinite period of time
CARRIER ) but 15 somewhat limited in switching performance.
DRIVE 3 This can be mmproved with added complexity.
STOP 3 LOAD
— OR
H | oevice

Tabla con distintos esquemas para implementar un driver para MOSFET’s o
IGBT’s [9].
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ANEXO No. 4

Simulacién de SVM de forma analdgica a través de PSPICE, se observa que
uno de los principios bajo el que opera la modulacion, es agregar la
componente rectificada por los diodos (rizo de C.D. sin filtrar), en cada fase.
Esto aumenta los armonicos y sobre todo también la cantidad de voltaje
aprovechado del bus de C.D.

e

4.28Y

. \|>.—47
=5 Us ﬁ
i 1 ity — " } R4
D5 D2 DA 2 M—’W\
v :
%S + ‘|W

A4

0s Sns 16ns 15ms 28ms
o U{SUM3:0UT) - U{SUMZ:0UT}) U{SUM1:0UT)
Time

Figura A3. Graficas obtenidas de las tres fases.

133



]
1 1
I
I
I
I
° I
I
I
| H‘““ |
1
I L Ll E Ll =
e
I
I
I
I
I
I
I
I
I
—_——— —_————dl oo -
20l -
I I
I I
I I
| | i
I I
| | |
I I
SEL>> ! | !
au SEEE SIS et e SOOI -
s 5ms 10ms 15ms 208ms
o U{RG:1)
Time

Figura A4. Senales de la figura A3, moduladas con portadora triangular de
11.7 kHz.

s tms 18ms 15ms 28ms
o U{U2:-0UT,US:-0UT)

Figura AS. Senales entre fases, moduladas con Fpyy duplicada a 22.5 kHz.
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Figura A6. Espectro de frecuencias de una de las sefiales de la figura A4.
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