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Pensamientos

“No pretendamos que las cosas cambien, si siempre hacemos lo mismo. La crisis es la
mejor bendicién que puede sucederle a personas y paises, porque la crisis trae progresos.
La creatividad nace de la angustia como el dia nace de la noche oscura. Es en la crisis que
nace la inventiva, los descubrimientos y las grandes estrategias. Quien supera la crisis se
supera a si mismo sin quedar ‘superado’.

Quien atribuye a la crisis sus fracasos y penurias, violenta su propio talento y respeta mas
a los problemas que a las soluciones. La verdadera crisis, es la de la incompetencia. El
inconveniente de las personas y los paises es la pereza para encontrar las salidas y
soluciones. Sin crisis no hay desafios, sin desafios la vida es una rutina, una lenta agonia.
Sin crisis no hay méritos. Es en la crisis donde aflora lo mejor de cada uno, porque sin
crisis todo viento es caricia. Hablar de crisis es promoverla, y callar en la crisis es exaltar
el conformismo. En vez de esto, trabajemos duro. Acabemos de una vez con la Unica crisis
amenazadora, que es la tragedia de no querer luchar por superarla.”

Albert Einstein



Resumen

En este proyecto se disefia un variador de frecuencia trifasico VSI de dos niveles para la
implementacion en los laboratorios del programa de Ingenieria Eléctrica de la Universidad
de Pamplona.

La metodologia aplicada consiste en una minuciosa busqueda bibliogréfica de las
diferentes topologias de variadores de frecuencia, por consiguiente, la teoria sobre los
componentes de electrénica de potencia a utilizar para el disefio, se continta con las
respectivas simulaciones del control aplicado a los componentes semiconductores del
inversor trifasico para luego proceder con su construccion. El disefio se realizara teniendo
en cuenta los componentes que se encuentran en el mercado y que son mas asequibles.

Posteriormente, se realizara el disefio del algoritmo y se aplica al variador de frecuencia
para finalmente realizar pruebas y mediciones. Los resultados de estas pruebas y
mediciones se compensaran dentro del libro con sus respectivas conclusiones.

Palabras clave: arménicos, algoritmo, motor de induccién, PWM, rectificador, inversor,

IGBT, opto-acoplador.

Abstract

In this project, a three-phase VSI two-level frequency inverter is designed for the
implementation in the laboratories of the Electrical Engineering program of the University
of Pamplona because there is not one that presents good energy quality, high efficiency
and low harmonic content.

The applied methodology consists in a meticulous bibliographic search of the different
topologies of frequency inverter, therefore, the theory on the components of power
electronics to be used for the design, continues with the respective simulations of the
control applied to the semiconductor components of the three-phase inverter to then
proceed with its construction. The design will be made taking into account the components
that are in the market and that are more affordable.



Subsequently, the algorithm design will be performed and applied to the frequency inverter
to finally perform tests and measurements. The results of these tests and measurements
will be compensated within the book with their respective conclusions.

Keywords: harmonics, algorithm, induction motor, PWM, rectifier, inverter, IGBT, opto-

coupler
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1. INTRODUCCION

El presente trabajo consiste en el disefio y construccion de un inversor trifasico
utilizando la técnica PWM y algoritmo genético para conseguir una notable reduccién del
contenido armonico, con elementos de potencia como son los médulos de IGBT's de la
FUJI ELECTRIC. Se construira un modulo funcional cuya aplicacién fundamental sera en
la variacion de la velocidad de motores trifasicos de induccion.

Para alcanzar estos objetivos principalmente se presentan sus respectivas
aplicaciones y utilidades de los mismos, paso seguido se analiza los circuitos que
describen al motor de inducciéon y su comportamiento al variar sus parametros lo cual
permite determinar y comprender las diferentes formas para controlar al motor con énfasis
en el control por voltaje y frecuencia variable con las configuraciones mas comunes de
inversores. A continuacion, se analiza los semiconductores seleccionados IGBT's, para
luego describir la modulacion sinusoidal de ancho de pulso, la cual permite obtener voltaje
y frecuencia variable que es el método més efectivo para el control de motores y usado en
el presente trabajo.

Para este trabajo se realiza un algoritmo que permita generar las sefales
necesarias para sintetizar una onda sinusoidal de amplitud y frecuencia desead. Para el
control y monitoreo del sistema se permite la interfaz con el usuario. El siguiente paso es
el disefio de la etapa de potencia, la proteccién y las fuentes de alimentacion, de acuerdo
a las necesidades para el inversor.



2.3. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA'Y
JUSTIFICACION

2.1 FORMULACION DEL PROBLEMA:

En los cursos de Ingenieria Eléctrica de la Universidad de Pamplona no se cuenta
con un variador de frecuencia con bajo contenido arménico para realizar los laboratorios
gue complementan la parte tedrica, estas condiciones dificultan el aprendizaje de los
estudiantes.

Los variadores de frecuencia (Variable Frecuency Drives - VFD’s o Adjustable
Speed Drive - ASD) han sido utilizados para aplicaciones como el control de procesos y el
ahorro de energia sobre las maquinas en la industria moderna que basan su
funcionamiento en velocidades variables. Por lo tanto, se debe garantizar un buen servicio
por parte de los variadores con el fin obtener los beneficios que estos pueden aportar en
cualquier aplicacion.

Por otra parte, es bien conocido que los variadores de frecuencia aportan alto grado
de contenido arménico en las redes de distribucion eléctrica afectando directamente a las
maquinas en la industria y degradando su vida util con arménicos de bajo rango como 5y
7. En este sentido, después del analisis y observaciones se plantea la problematica y se
decide disefiar uno que posteriormente se implemente en los laboratorios del programa de
manera didactica.

2.2 JUSTIFICACION DE LA INVESTIGACION:

Los variadores de frecuencia convencionales como se menciond antes inyectan a
la red alto contenido arménico que afecta a las maquinas eléctricas a pesar de ser la mejor
opcién cuando se requieren velocidades variables en una linea de produccion. Como
consecuencia, el presente estudio aborda la construccién de un variador de frecuencia
trifasico VSI de dos niveles, reduciendo los efectos armoénicos del suministro de
alimentacion. En este sentido es necesario duplicar el nUmero de veces que se obtiene
corriente del suministro y, por lo tanto, también reducir la corriente obtenida por cada pulso.
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De esta manera, se “nivela” la corriente extraida y el contenido armoénico de la linea de
suministro. (Guevara, 2013).

En términos generales, este método de gestion de calidad de la alimentacion
eléctrica se conoce como control de 12 o 6 interruptores. Al igual que el variador de
frecuencia “convencional” aporta el control de velocidad sobre el motor y su respectivo
ahorro energético. (Rashid, 2004) y (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

17



3. DELIMITACION

3.1 OBJETIVO GENERAL:

e Disefiar e implementar un variador de frecuencia trifasico VS| de dos niveles con
estrategia de control para minimizar el contenido arménico y ser utilizado de
manera did4ctica en los laboratorios del programa.

3.2 OBJETIVOS ESPECIFICOS:

¢ Disefar las etapas de potencia correspondiente al variador de frecuencia trifasico
VSI de dos niveles.

¢ Disefiar el algoritmo de control para el variador de frecuencia trifasico.

e Construir el variador de frecuencia trifasico VSI con los respectivos componentes
de electrénica de potencia necesaria para su funcionamiento.

¢ Implementar el algoritmo para minimizar el contenido arménico en el variador de
frecuencia trifasico VSI.

e Efectuar pruebas y mediciones del variador de frecuencia trifasico.

18



4. CAPITULO 1: MARCO TEORICO

4.1 RECTIFICADORES DE DIODOS DE LINEA DE
FRECUENCIA DE CA — CC NO CONTROLADA

En la mayoria de las aplicaciones de la electronica de potencia, la entrada de
energia se realiza en forma de onda pura de voltaje CA de 50 o 60 Hz que proviene de la
fuente principal de alimentacién de electricidad y que primero se convierte en un voltaje de
CC. Cada vez mas, la tendencia es usar los rectificadores econdémicos con diodos para
convertir la CA de entrada en CC en una forma no controlada, mediante rectificadores de
diodos como se muestra en la figura 4.1. En estos rectificadores de diodos, el flujo de
energia se puede provenir desde el lado CA de la fuente principal de electricidad hacia el
lado de CC. La mayoria de las aplicaciones de electronica de potencia, como los
suministros de energia de conmutacion de CC, los controles de motores de CA, los
servocontroles de CC, etc., utiliza estos rectificadores no controlados. (Mohan, Undeland,
& Robbins, 2009).

td
—_—
Po -
. +
b
—_—
il IR
u-ﬁ
& -

Figura 4.1. Diagrama de un puente de rectificador por diodos. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

El voltaje de CC de salida de un rectificador debe estar tan libre de ondulaciones o
rizos como sea posible. Por tanto, se conecta un condensador grande como filtro del lado
de CC. Este condensador se carga hasta un valor cerca del pico de voltaje de CA de
entrada. En consecuencia, la corriente a través del rectificador es muy grande y esta cerca
del pico del voltaje de CA de entrada. No fluye en forma continua; es decir, se vuelve cero
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por periodos finitos durante cada semiciclo de la frecuencia de linea. Estos rectificadores
consumen corriente muy distorsionada de la fuente de alimentacion principal. Hoy en dia,
e incluso mas en el futuro las normas y lineamientos sobre armonicos limitaran la cantidad
de distorsion de corriente que se permite entrar en la electricidad suministrada por las
compafiias generadoras, y quiza no se permitan los rectificadores de diodo sencillo.
(Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

En aplicaciones industriales, la gama de tensiones que cubren estos convertidores
va de algunos V hasta varios centenares de kV, en el caso de transporte de energia en
corriente continua. La gama de corrientes va de algunos mA hasta algun centenar de kA,
en el caso de las instalaciones electroquimicas. (Ballester & Piqué, 2013).

4.2 RECTIFICADORES TRIFASICOS DE PUENTE
COMPLETO

En aplicaciones industriales donde hay disponibilidad de voltajes de CA trifasicos,
es preferible usar circuitos de rectificadores trifasicos en lugar de rectificadores
monofésicos, por su menor contenido de ondulaciones en las formas de onda y una mayor
capacidad de manejo de potencia. El rectificador trifasico de puente completo y seis
impulsos que se muestra en la figura 4.2 es un arreglo de circuito de uso comudn. Un
condensador de filtrado estd conectado al lado de CC del rectificador. (Mohan, Undeland,
& Robbins, 2009).

Este tipo de rectificadores también llamados de onda completa, pueden operar con
o sin transformador. Los diodos se enumeran en el orden de las secuencias de conduccion,
y cada uno conduce durante 120°. La secuencia de conduccion para los diodos es D1-D2,
D3-D2, D3-D4, D5-D6 y D1-D6. El par de diodos conectados entre el par de lineas de
alimentacion que tienen el mayor voltaje instantaneo de linea a linea es el que conduce.
(Rashid, 2004).
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Figura 4.2. Rectificador trifasico de puente completo. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

Parecido al analisis de rectificadores monofasicos de puente completo,
empezaremos con circuitos sencillos antes de pasar al circuito ilustrado en la figura 4.2.

La corriente del rectificador fluye a través de un diodo del grupo superior y uno del
grupo inferior. El diodo en el grupo superior con su anodo en el potencial mas alto
conducira, y los otros dos se vuelven de polarizacion inversa. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

La forma de onda instantanea de v, consiste en seis segmentos por ciclo de
frecuencia de linea. Por ende, este rectificador a menudo se llama rectificador de seis
impulsos. Cada segmento pertenece a una de las seis combinaciones de voltaje de linea
a linea. Cada diodo conduce para 120°, como se muestra en la figura 4.3. La conmutacion
de corriente de un diodo al siguiente es instantdnea, con base en la suposicion de que Ls
=0. Los diodos en la figura 5-31 estan numerados de manera que conducen en la

secuencia 1, 2, 3,... (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).
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Figura 4.3. Formas de onda en el circuito de la figura 4.2. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

4.3 TRANSISTORES BIPOLARES DE PUERTA AISLADA
(IGBT)

Un IGBT (del inglés, insulated gate bipolar transistor) tiene alta impedancia de
entrada, como los MOSFET, y pocas pérdidas por conduccién en estado activo, como los
BJT. Sin embargo, no tiene problema de segunda avalancha, como los BJT. Por el disefio
y la estructura del microcircuito, se controla la resistencia equivalente de drenaje a fuente,
para que se comporte como la de un BJT. (Rashid, 2004).

El simbolo de circuito para un IGBT se muestra en la figura 4.4a, y sus
caracteristicas de i-v, en la figura 4.4b. Los IGBT tienen algunas de las ventajas de los
MOSFET, BJT y GTO combinados. Parecido al MOSFET, el IGBT tiene una puerta de alta
impedancia que solo requiere una pequefia cantidad de energia para conmutar el
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dispositivo. Igual que el BJT, el IGBT tiene un voltaje de estado activo pequefio, incluso en
dispositivos con grandes voltajes nominales de bloqueo (por ejemplo, Vencesde 2 a3V
en un dispositivo de 1000V). Parecidos al GTO, los IGBT se pueden disefiar para bloquear
tensiones negativas, como lo indican sus caracteristicas de conmutacion idealizadas que
se muestran en la figura 4.4c. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).
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Figura 4.4. Un IGBT: (a) simbolo, (b) caracteristica de i-v, (c) caracteristicas idealizadas.
(Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

Para obtener un sistema eficiente es necesario que las pérdidas tanto dinamicas como
estaticas del semiconductor sean las menores posibles, para cumplir con este propésito lo
ideal es que el semiconductor se comporte como un interruptor. (Rashid, 2004), (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009) y (Espinoza Torres, 2000).

Las pérdidas de potencia estaticas se presentan cuando el elemento se encuentra
apagado o encendido. En el primer caso el elemento se encuentra en un estado abierto o
de corte, en el cual, las pérdidas son funcién de la corriente de fuga y el voltaje aplicado
entre sus terminales. En el segundo caso, el elemento se encuentra en un estado cerrado
0 de saturacion en cuyo caso las pérdidas son funcién de la corriente que circule por el
mismo Yy su voltaje de saturacion. (Rashid, 2004), (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009) y
(Espinoza Torres, 2000).

De los tiempos de encendido y apagado (de corte a saturacion) dependen en
proporcion directa las pérdidas de potencia dinamicas, por lo cual estas son propias de
cada semiconductor. En la actualidad el semiconductor que presenta las mejores
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caracteristicas de las nombradas anteriormente son los IGBT’s, los cuales se analizan
brevemente a continuacién (Rashid, 2004), (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009) y
(Espinoza Torres, 2000):

e Son elementos de tres terminales controlados por voltaje.

o Presentan elevada impedancia de entrada y una baja resistencia de salida
tipicamente menores que 10mQ que le da un alto factor de amortiguamiento para
cargas inductivas.

e Tienen &reas de operacion segura (SOA) muy amplias.

¢ No presentan el fendmeno de avalancha térmica por poseer un coeficiente positivo
de temperatura, es decir, que a medida que la temperatura se incrementa,
contrarrestando asi, la tendencia del aumento de la corriente lo que les permite
trabajar a altas temperaturas sin fundirse.

e Facilidad de control al exigir pequefias corrientes de entrada.

e Poseen unarazonable tolerancia a picos de corriente.

e Se pueden conectar en paralelo para incrementar su capacidad de manejo de
corriente.

e Poseen una alta ganancia de corriente.

e Son elementos de portadores minoritarios.

¢ Disipan menor calor que otro semiconductor bajo similares caracteristicas.

e Son mas rapidos que los BJT’s.

e Poseen densidades de corriente mas altas que los MOSFET’s de potencia
equivalente, esto hace que requieran de menores aéreas de pastillas y pueden
manejar voltajes de salida mas altos con muy bajas pérdidas.

o Puede integrar el diodo inverso entre sus terminales de salida, que es seleccionado
segun lo requiera el usuario.
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Estas son las caracteristicas mas importantes de los IGBT’s, por otro lado, entre sus
desventajas podemos citar las siguientes (International Rectifier, 1997) y (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009):

e Sus tiempos de conmutacién son mayores a los que poseen los MOSFET'’s, pero
las nuevas generaciones de IGBT’s han mejorado las caracteristicas.

e Al ser elementos de portadores minoritarios sus caracteristicas de conduccion
tienden a degradarse con la temperatura, por lo cual se limitan a aplicaciones de
baja y media frecuencia, siendo los MOSFET’s de potencia los mas adecuados y
eficientes para estas aplicaciones.

Una clasificacion para los IGBT'’s en funcion de su velocidad es (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009) y (International Rectifier, 1997):

e Lentos.
e Répidos.
e Ultra rapidos.

Cada uno de los cuales esta optimizado para un rango de frecuencias.

Debido a la baja impedancia de entrada estos dispositivos son sensibles a dafios
por electricidad estéatica (ESD) al ser instalados inadecuadamente, por lo cual deben ser
manipulados tomando todas las precauciones como es: no manipularlos mas de lo
necesario, mantenerlos guardados en su recipiente antiestatico, durante la soldadura
hacerlo con un cautin inalambrico o desconectado de la red AC, entre otras. Parametros
como niveles bajos de humedad relativa (menores al 40%) asi como la vecindad de
campos eléctricos agravan el problema de la electricidad estatica. (Espinoza Torres, 2000).

4.4 INVERSORES DE CC - CA DE MODO CONMUTADO:
CC - CA SINUSOIDAL

Los inversores de CC a CA de modo conmutado se usan en motores de CA y
fuentes de alimentacion no interrumpibles, donde el objetico es producir una salida
sinusoidal de CA cuya magnitud y frecuencia pueden controlarse. Como ejemplo,
considere un motor de CA como el de la figura 4.3, en forma de un diagrama de bloques.
El voltaje de CC se obtiene mediante la rectificacion y filtrado del voltaje de linea, la
mayoria de las veces por media de los circuitos rectificadores por diodos que se acabé de
analizar. Si la carga de motor es de CA, como veremos mas adelante, es deseable que el
voltaje en sus terminales sea sinusoidal y ajustable en magnitud y frecuencia. Esto se logra
por medio del inversor de CC a CA de modo conmutado de la figura 4.3, que acepta un
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voltaje de CC como entrada y produce el voltaje de CA deseado. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

+
60 Hz - A ’) Motor
CA ZA T VY de CA

Rectificador Condensader  Inversor
de diodos de filtrado de modo
conmutado

Figura 4.4. Inversor de modo conmutado en un motor de CA. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

Estos inversores se denominan inversores de fuente de voltaje (VSI). Los VSI se
subdividen en las siguientes tres categorias:

1. Inversores modulados por ancho de pulsos.
2. Inversores de onda cuadrada.
3. Inversores monofasicos con cancelacidn de voltaje.

En este caso se tendra en cuenta el primero debido a que es la tecnologia a utilizar
para el disefio del variador de frecuencia. Por lo tanto, se ampliard su concepto a
continuacion.

4.4.1 INVERSORES MODULADOS POR ANCHO DE PULSOS

En estos inversores, el voltaje de CC de entrada es esencialmente de magnitud
constante, como en el circuito de la figura 4.3, donde se usa un rectificador de diodos para
rectificar el voltaje de linea. Por tanto, el inversor debe controlar la magnitud y la frecuencia
de los voltajes de CA de salida. Esto se logra mediante PWM de los interruptores del
inversor, por ende, estos inversores se llaman inversores PWM. Hay varios métodos para
modular los interruptores del inversor por ancho de pulsos a fin de formar los voltajes de
CA de salida, de modo que sean lo més parecido posible a una onda sinusoidal. De estos
diferentes métodos de PWM se analizara en detalle uno llamado PWM sinusoidal. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).

Los inversores se pueden clasificar en el sentido amplio en dos tipos: 1) inversores
monofésicos y 2) inversores trifasicos. Cada uno puede usar dispositivos controlados de
encendido y apagado (como transistores bipolares de unién [BJT], transistores de efecto
de campo de metal 6xido semiconductor [MOSFET], transistores bipolares de compuerta
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aislada [IGBT], tiristores controlados por compuerta [GTO]). Estos usan en general sefales
de control por modulacién por ancho de pulso (PWM) para producir un voltaje de salida de
CA. (Rashid, 2004).

4.5 INVERSORES TRIFASICOS

En aplicaciones como fuentes de alimentacion no interrumpibles y motores de CA,
los inversores trifasicos son comunes para alimentar cargas trifasicas. El circuito de un
inversor trifdsico mas frecuente consiste en tres patas o terminales, una para cada fase,
como se muestra en la figura 4.4. La salida de cada pin, por ejemplo, v,y depende
Unicamente de V,; y el estatus del interruptor; el voltaje de salida es independiente de la
corriente de la carga de salida, pues uno de los dos interruptores en una pata siempre esta
encendido en algun instante. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).
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Figura 4.4. Inversor trifasico. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

4.5.1 PWM EN INVERSORES TRIFASICOS DE FUENTES DE
VOLTAJE

Parecido a los inversores monofasicos, el objetivo en inversores trifasicos
modulados por el ancho de pulsos es formar y controlar los voltajes de salida trifasicos en
magnitud y frecuencia por medio de un voltaje de entrada esencialmente constante ;. A
fin de obtener voltajes de salida trifasicos equilibrados en un inversor trifasico de PWM, se
compara la misma forma de onda de voltaje triangular con tres voltajes de control
sinusoidales que estan 120° fuera de fase, como se muestra en la figura 4.5a.

Observe también que, segun la figura 4.5b, una cantidad idéntica del componente
medio de CC estéa presente en los voltajes de salida v,y Y vgy, l0S cuales se miden respecto
del bus de CC negativo. Estos componentes de CC se cancelan en los voltajes de linea a
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linea, por ejemplo, en v,z que se muestra en la figura 4.5b. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

Las consideraciones de PWM se resumen de la siguiente manera:

1. Paravalores bajos de my: A fin de eliminar los armodnicos pares, se debe usar un
PWM sincronizado y my debe ser un entero impar. Ademas, m; debe ser un multiplo
de 3 para cancelar los armonicos més dominantes en el voltaje de linea a linea.

2. Paravalores grandes de my: Aplican los comentarios en la seccion 8-2-1-2 para
un PWM monofasico.

3. Durante una sobremodulacion (m, > 1.0): Sin tener en cuenta el valor de my, se
deben observar las condiciones correspondientes a un m; pequefio.
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Figura 4.5. Formas de onda de un PWM trifasico y su espectro armoénico. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).
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En la region de sobremodulacién, comparada con la region lineal (m, < 1.0),
aparecen mas armonicos de banda lateral centrados alrededor de las frecuencias de los
armonicos my y sus multiplos. Sin embargo, tal vez los armonicos dominantes no tengan
una amplitud tan grande como en la parte lineal. Por tanto, la pérdida de potencia en la
carga debida a las frecuencias armonicas posiblemente no sea tan alta en la regiéon de
sobremodulacién como lo sugiere la presencia de adicionales arménicos de banda lateral.
Segun la naturaleza de la carga y la frecuencia de modulacion, las pérdidas debidas a
estos armonicos en sobremodulacion podran ser incluso menores que aquellas en la region
lineal del PWM. Ademas, para valores grandes de my, la ondulacion de la corriente en el
inversor PWM ser& considerablemente més baja en comparacién con un inversor de ondas
cuadradas. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

4.5.2 CONDUCCION DEL INVERSOR TRIFASICO

Se puede obtener una salida trifasica con una configuracion de seis transistores y
seis diodos, como se ve en la figura 4.6 que es otra forma de dibujar el circuito del inversor
de la figura 4.4. Se pueden aplicar dos clases de sefales de control a los transistores:
conduccion a 180° o conducciébn a 120°. La conduccion a 180° utiliza mejor los
interruptores, y es el método que se prefiere. (Rashid, 2004).

Figura 4.6. Puente inversor trifasico. (Rashid, 2004).

La tabla 1 muestra ocho estados de conmutacion. Los transistores Q1 y Q6 de la
figura 4.6 actian como los interruptores Siy S6, respectivamente. Si dos interruptores, uno
superior y uno inferior, conducen al mismo tiempo de tal modo que el voltaje de salida sea
+ Vs, el estado de conmutacion es 1, mientras que, Si esos interruptores estan abiertos al
mismo tiempo, el estado de conmutacion es 0. Los estados de 1 a 6 producen voltajes de
salida distintos de cero. Los estados 7 y 8 producen voltajes de linea cero, y las corrientes
de linea pasan libremente a través de los diodos superior o inferior de corrida libre. (Rashid,
2004).

Para generar determinada forma de onda de voltaje, el inversor pasa de un estado
a otro. Asi, los voltajes de linea de salida de CA que resultan estan formados por valores
discretos de voltajes Vs, 0y — Vs'. Para generar determinada forma de onda, la seleccién
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de los estados se suele hacer con una técnica de modulacion que asegure sélo el uso de
los estados validos. (Rashid, 2004).

Més adelante se ampliard acerca de las diferentes técnicas de modulacion PWM
gue se pueden implementar en un inversor trifasico.

Estado Estado .Estados de Uab Ubc Uca Vector espacial
no. | interruptor

R R R R
e = | 2 | w0 [0 | v e | S
P ey o 2 | o [ | [0 [MARET
v a0 | en | o [ w [V
S ey s | o [0 | [ | G
vy | 6 | [ | [0 [
ey 2 | w0 [0 [0 [0 [ weo

Tabla 4.1. Estados de interruptor para inversor trifasico de fuente de voltaje VSI.

4.6 CONVERTIDORES DE FRECUENCIA VARIABLE

Los accionamientos de frecuencia variable usan inversores con una entrada de CC,
como ya vimos. La figura 4.7 ilustra el concepto basico donde la entrada del sistema de
suministro de energia se convierte en CC por medio de un rectificador controlado o no
controlado y luego se invierte para proveer tensiones y corrientes trifasicas al motor con
magnitud y frecuencia ajustables. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

Convertidor de frecuencia variable

1 < 1
CA l / \ l CA
—— Rectificador Filtro Inversor
60 Hz |_ Jl Salida (tensitn y
-¢o3p) —————-—-H——H—F———7""———-— frecuencia variables)

Figura 4.7. Convertidor de frecuencia variable. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).
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La figura 4.8 muestra el esquema de un PWM-VSI con un rectificador de diodos.
VSl o VFI implica que la entrada de CC aparece como fuente de tension de CC (idealmente
sin impedancia interna) al inversor. Por otro lado, en el CSI, la entrada de CC aparece
como fuente de corriente CC al inversor. En los controladores VSI se usa un capacitor
grande para que la entrada al inversor aparezca como fuente de tensién con una
impedancia interna muy pequefia en la frecuencia de conmutacion del inversor. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).

>
Entrada +
de linea
CA
—— # :E Vd
l I
Figura 4.8. PWM.VSI con un rectificador de diodos. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

4.6.1 ACCIONAMIENTOS PWM-VSI DE FRECUENCIA VARIABLE

La figura 4.9 muestra el esquema de un accionamiento PWM-VSI suponiendo una
entrada del sistema de suministro de energia trifasica. Como un breve repaso de lo que ya
vimos, un inversor PWM controla tanto la frecuencia como la magnitud de salida de tension.
Por tanto, se usa por lo general un rectificador no controlado de puente de diodos. Un
posible método para generar las sefiales de control de los interruptores del inversor es
comparar tres tensiones sinusoidales de control (en la frecuencia de salida deseada y
proporcional a la magnitud de tensién de salida) con una forma de onda triangular en una
frecuencia de conmutacion seleccionada, como se muestra en la figura 4.9. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).
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Figura 4.9. Esquema de un accionamiento PWM-VSI. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

Y
1
=~

Ty

31



Los armodnicos en la tensién de salida de un inversor PWM aparecen como bandas
laterales de la frecuencia de conmutacién y sus multiplos. Por consiguiente, una frecuencia
de conmutacién alta produce una corriente en esencia sinusoidal (mas un pequefio rizo
sobreimpuesto en caso de frecuencia alta) en el motor. (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

0
LA

i
oirll

Figura 4.10. Formas de onda de un accionamiento PWM-VSI. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

Como la corriente del rizo a través del capacitor CC del bus esta en la frecuencia
de conmutacion, la impedancia de la fuente de CC de entrada vista por el inversor seria
mas pequefia con frecuencias de conmutacion mas altas. Por tanto, basta un valor
pequefio de capacitancia en inversores de PWM, pero este capacitor debe ser capaz de
transportar la corriente de rizo. Una capacitancia pequefia a través del rectificador de
diodos también permite una mejor forma de onda de la corriente de entrada tomada del
sistema de suministro de energia. Sin embargo, se debe poner atencién para que no se
permita que el rizo de tensién en la tension del bus de CC crezca demasiado, pues esto
causaria armonicos adicionales en la tension que se aplica al motor. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

4.6.2 IMPACTO DE LOS ARMONICOS DE PWM-VSI

Como los armonicos estan en una frecuencia alta en la tension de salida de un
inversor PWM, el rizo en la corriente del motor suele ser pequefio, debido a las altas
reactancias de dispersion en estas frecuencias. Debido a que estos armoénicos de tension
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de altas frecuencias tienen una amplitud igual o incluso méas alta en comparacion con el
componente de frecuencia fundamental, son predominantes las pérdidas en el hierro
(corrientes parasitas e histéresis en el estator y el hierro del rotor). De hecho, las pérdidas
totales debido a armonicos pueden ser alin mas altas con un inversor PWM que con uno
de onda cuadrada. Esta comparacién dependeria por supuesto del disefio del motor, de la
propiedad del material magnético y de la frecuencia de conmutacion. Debido a estas
pérdidas adicionales por armoénicos se recomienda por lo general que se use un motor
estandar con una potencia especificada de 5 a 10% mas alta. (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009).

4.7 FUNDAMENTOS DE LA MODULACION PULSE WIDTH
MODULATION (PWM)

4.7.1 MODULACION PWM BASADA EN PORTADORA (CB-PWM)

Los interruptores superiores del VSI se activan en los instantes en que se igualan
las amplitudes de portadora y moduladora. Existen dos métodos para obtener la amplitud
de la moduladora: a) PWM natural y b) PWM regular.

En el PWM natural, la conmutacion ocurre durante la interseccién instantanea entre
moduladora y portadora como se ilustra en la figura 4.11. Al emplear el PWM natural, los
centros de los pulsos generados no quedan alineados con los picos de la sefal triangular
lo que provoca asimetria en los pulsos resultantes. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria,
2012).
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Figura 4.11. Proceso de generacion del tren de pulsos en PWM de muestreo natural.
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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En el caso de la PWM regular, la amplitud de referencia se obtiene a partir del
muestreo de la sefial moduladora en el instante del pico negativo o positivo de la portadora
(Svensson, 1999). La figura 4.12 presenta el caso de muestreo en el pico negativo de la
portadora, note que esta configuracion provoca que el eje de simetria de la sefial triangular
coincida con el eje de simetria del pulso generado. Por esta razon, este caso de la
modulacion regular recibe el nombre de PWM regular simétrico. (Camacho, Lopez, Diaz,
& Gaviria, 2012).

V(0 v, (£)
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Vde/2l
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h 2h : :
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Vde/2 : : : : h=T

£

Figura 4.12. Proceso de generacion del tren de pulsos en PWM regular simétrico.
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Cuando el muestreo de la moduladora se realiza en los instantes de los picos
negativos y positivos de la portadora, los flancos de bajada y los de subida son
determinados empleando muestras diferentes de la moduladora. En este caso se genera
un tren de pulsos asimétrico, como se muestra en la figura 4.13. Este método recibe el
nombre de PWM regular asimétrico. (Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012)
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Figura 4.13. Proceso de generacion del tren de pulsos en PWM regular asimétrico.
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

En comparacion con la PWM natural, la PWM regular es mas apropiada para
implementaciones digitales puesto que en sus dos enfoques (simétrico y asimétrico) los
instantes de subida y bajada de los flancos pueden ser calculados en tiempo real
empleando ecuaciones algebraicas sencillas (Pardo & Diaz, 2004). Adicionalmente, el
PWM simétrico se caracteriza por generar un bajo contenido armonico en el voltaje de
salida del inversor, siendo comparativamente superior el producido por el PWM asimétrico
(Holmes, 1998; Moynihan, 1998).

De estos métodos se destacan diez desarrollos (Hava, 1998) que pueden ser
clasificados en tres grupos: a) continuos, b) discontinuos, c) hibridos. A continuacion,
se expondran algunas caracteristicas de estos dos grupos de moduladores:

4.8 METODOS PWM CONTINUOS (CPWM)

Estos métodos se caracterizan porque en cada ciclo de portadora generan al menos
una conmutacién. Hacen parte de esta clasificacion: la PWM sinusoidal (SPWM), los
métodos con inyeccion del tercer arménico (THIPWM) y la PWM con vectores espaciales
basada en portadora (CB-SVPWM). (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.8.1 LA MODULACION PWM SINUSOIDAL (SPWM)

En la SPWM introducida por Schonung (1964), las sefiales moduladoras conforman
un conjunto trifasico sinusoidal balanceado que configura la amplitud, frecuencia y fase a
la salida del inversor. En la ecuacion 4.1 se presenta la definicion algebraica de las
moduladoras en SPWM, donde A es la amplitud méxima de las moduladoras y w,, Su
frecuencia angular. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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V,(t) = Asin(wp,t)

Vy(t) = Asin (a)mt - Z?H)

V.(t) = Asin (a)mt - 4?”) (4.1)

Va(®) +Vp(8) + V(t) = 0

La figura 4.14 presenta el proceso de modulacion SPWM basado en portadora para
las fases v,y, vun, Ven junto con los voltajes linea a linea resultantes. En general, la PWM
sinusoidal o SPWM es una técnica simple que garantiza buenos resultados en todas las
condiciones de trabajo, incluida la sobremodulacion y que presenta un buen desempefio
armonico.

Este buen desempefio se debe a su frecuencia de conmutacion constante, que
genera un espectro definido, con componentes en alta frecuencia y con reduccion de
armonicos de bajo orden. (Pardo & Diaz, 2004).

Debido a lo anterior, las primeras versiones del método tuvieron gran aceptacion
en la industria, sin embargo, rapidamente se evidencié que la limitacién en su rango lineal
provocaba que los motores trabajaran con tensiones inferiores a las nominales, reduciendo
asi su desempefio (Bergas, 2000).

El rango lineal de modulacién se puede expresar mediante el maximo indice de
modulacién dentro de zona lineal, en el caso del modulador SPWM este corresponde a
Miinear max = 1. ESte rango se muestra en la figura 4.15. (Camacho, L6pez, Diaz, & Gaviria,
2012).
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Figura 4.14. Proceso de modulacion SPWM trifasico. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria,
2012).
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Figura 4.15. Curva caracteristica de SPWM. Relacién del indice de modulacion con el
porcentaje de utilizacién del bus DC. (Malinowski, 2001) y (Mohan, Undeland, & Robbins,
2009).

4.8.2 INYECCION DEL TERCER ARMONICO (THIRD HARMONIC
INJECTION PWM [THIPWM])

Estos métodos logran incrementar la tension trifasica de salida del inversor hasta
en un 15% sin salir de zona lineal (90,7 % del voltaje Six-Step). En 1975, Buja propone
inyectar una sefal de secuencia cero con amplitud 1/6 de la sefial fundamental y el triple
de la frecuencia fundamental (Buja e Indri, 1975). Este método es conocido como
THIPWM1/6, su sefal de secuencia cero se presenta en la figura 4.16 y en la ecuacion
4.2. (Camacho, L6pez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Vos(t) = 2sin(3wpt) (4.2)

Como se muestra en la figura 4.16, la sefial moduladora V;* es el resultado de la
suma de dos sefales sinusoidales. Note que en los rangos donde la fundamental V;
alcanza su maxima amplitud ([60° < w,,t < 120°] y [240° < w,,t < 300°]), la amplitud
de la nueva sefial V" se reduce. Esta reduccion es compensada en los primeros 60° y en
los ultimos 60° de cada medio periodo de fundamental permitiendo el uso de indices de
modulacion mayores a la unidad sin pasar a sobremodulacién. (Camacho, Lépez, Diaz, &
Gaviria, 2012).
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Figura 4.16. THIPWML1/6. Generacion de la sefial y modulacién de la fase a. (Camacho,
Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

En 1986, Bowes calcula una moduladora de minima distorsibn armonica,
concluyendo como valor 6ptimo la inyeccién del tercer arménico con amplitud 1/4 de la
fundamental (Bowes y Midoun, 1986). En la actualidad, dicho método es conocido como
THIPWM1/4; su sefial de secuencia cero se expresa en la ecuacion 4.3. Este método
permite un rango lineal menor al presentado por THIPWM1/6 (Mjineq1 max = 1.117) pero a
cambio, presenta una mejora en el espectro arménico del tren de pulsos resultante. Las
formas de onda correspondientes a THIPWMZ1/4 se ilustran en la figura 4.17. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Vos(t) = 2 sin(3wnt) (4.3)

Los dos moduladores THIPWM presentan complejidad en la implementacién ya que
el calculo de la sefial de frecuencia triple involucra altos requerimientos computacionales
(Hava, 1998). Por esta razén su popularidad no alcanz6 ambientes industriales y solo
perdura en los académicos. (Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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Figura 4.17. THIPWML1/4. Generacion de la sefial y modulacién de la fase a. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.8.3 PWM CON VECTORES ESPACIALES BASADA EN
PORTADORA (CARRIER-BASED SPACE-VECTOR-PWM
[CB-SVPWM])

Este esquema conocido en la actualidad como CB-SVPWM, es atribuido a King
(1974). Para la generacion de la sefial de secuencia cero este modulador emplea la
expresion en la ecuacion 4.4. (Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Vos(t) = —0.5[max (V" vV, V") + min(V,;, Vy, V)] (4.4)

Es decir, compara la magnitud de las sefiales fundamentales V;*(t), para realizar
dos selecciones: a) la sefial con minima magnitud y b) la sefial de maxima magnitud;
posteriormente suma las selecciones y escala el resultado con un factor de —0.5. El
resultado de la sefial de secuencia cero es una sefial triangular, perioddica, con el triple de
la frecuencia fundamental y 1/4 de amplitud fundamental como se ilustra en la figura 4.18.
Este algoritmo es posiblemente el método PWM de inyeccion de sefial de secuencia cero
mas antiguo reportado en la literatura. Una década después reaparecidé empleando la
teoria de vectores espaciales y bajo una implementacion digital, de aqui su nombre.
(Rodriguez Cortés, 2005) y (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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Figura 4.18. CB-SVPWM. Generacion de la sefial y modulacién de la fase a. (Camacho,
Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.9 METODOS PWM DISCONTINUOS (DISCONTINUOUS
PULSE WIDTH MODULATION [DPWM])

Los DPWM generan conmutaciones solo en 2/3 del ciclo de la moduladora. Esto se
logra inyectando una sefial de secuencia cero que lleva a una de las tres sefales
fundamentales V;*(t) al nivel del pico positivo o negativo de la portadora triangular. Para
elegir la fase que serd saturada se aplican reglas de seleccion sobre las sefales
fundamentales; la fase seleccionada determina la forma de la sefial de secuencia cero
como se indica en la ecuacién 4.5.

Vdc

Vos () = sign(1* (1)) — — Vi () (4.5)

El subindice x en la ecuacién 4.5 corresponde al indice de fase que fue escogido
con la regla de seleccién. Estas reglas son Unicas para cada modulador y determinan la
sefial de secuencia cero de cada método de modulacién discontinuo. Entre los métodos
reportados se destacan ocho denominados: DPWM1, DPWMMax, DPWM2, DPWMO,
DPWM3, DPWMMin, Generalized Discontinuous PWM (GDPWM) y Hybrid Discontinuous
PWM (HDPWM) (Hava, 1998; L6pez M., Camacho M., Diaz C., Gaviria L., y Bolafios,
2009). Estos métodos presentan un buen desempefio arménico en zona lineal y permiten
un rango de modulacién lineal maximo del 90,7% del voltaje six-step; a continuacién, se
realiza una breve descripcién de cada uno de ellos. el andlisis se limitara a las sefales
correspondientes a la fase a puesto que las sefales de las fases b y ¢ presentan la misma
forma, pero desfasadas —120° y —240° respectivamente.
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4.9.1 DPWM1

La primera version de este método es reportada en (Depenbrock, 1977), donde
emplean un rectificador de puente de diodos para generar una sefial de secuencia cero,
tal que sean reducidas las pérdidas por conmutacion en aplicaciones con cargas de factor
de potencia cercano a la unidad. En este método se selecciona la sefial con mayor valor
absoluto de entre las tres fundamentales; la sefial seleccionada se lleva hasta el valor
maximo positivo o negativo del bus DC durante 1/3 del ciclo de la fundamental (figuras 4.19
y 4.20). La regla de seleccién se indica en la ecuacion 4.6.

IF (|| = V5] AND |V'| 2 [V]) = Vos = sign(Va) o= — Vg (4.6)

La sefal Vs generada se caracteriza por ser periodica con el triple de la frecuencia
fundamental y discontinua. en la figura 4.19 se muestra que la moduladora resultante (V;)
tiene dos instantes de saturacion, ambos alrededor de los picos de la sefial V" y cada uno
con una duracién de 60°. En la figura 4.19, el tren de pulsos resultante indica que durante
los primeros 60° de saturacion, el interruptor inferior de la fase a, permanece abierto
mientras el superior permanece cerrado, en tanto que durante los ultimos 60° de saturacion
los estados se invierten; en consecuencia, la reduccion en el numero de conmutaciones
es igual en los conmutadores inferiores y superiores de cada rama del inversor. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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Figura 4.19. DPWML1. Generacién de la sefial y modulacion de la fase a. (Camacho,
Loépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.9.2 DPWMMax

Este modulador fue reportado en (Taniguchi, Ogino e Irie, 1988) y busca saturar la
fase de mayor valor instantaneo de entre las tres sefiales fundamentales. La regla de
seleccion se indica en la ecuacion 4.7.

IF (Vg = V5 AND Vg 2 V) - Vo, = sign(V) 52—V, 4.7)
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Como se indica en la figura 4.20, la zona de saturacién esta centrada en el maximo
positivo de la sefial V,;(t) y tiene una duracion de 120°. El efecto de esta saturacion se
ilustra en la figura 4.19 donde se aprecia como, durante el rango [30° < w,,t < 150°] el
conmutador superior de la fase a, permanece cerrado mientras el conmutador inferior
permanece abierto; por tanto, con este algoritmo se genera una mayor reduccion de
pérdidas en los conmutadores inferiores. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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Figura 4.20. DPWMMax. Generacion de la sefial y modulacion de la fase a. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.9.3 DPWM2

Ogasawara, Akagi y Nabae, 1989. Proponen una sefal de secuencia cero que
permita eliminar las conmutaciones en 30° de atraso, con respecto al pico del voltaje. Esta
estrategia diseflada para cargas con angulo de factor de potencia cercano a los 30° en
atraso, busca evitar la conmutacién cuando la corriente en los conmutadores presenta su
valor mas elevado. En este método las tres sefiales moduladoras V', V;;, V" son atrasadas
30°y de las tres nuevas sefales: V), V., Vo5 Se selecciona la de mayor magnitud. La sefial
seleccionada se satura, como en el caso de la DPWML1. Las formas de onda resultantes
son indicadas en la figura 4.21 y la regla de seleccién es presentada en la ecuacion 4.8.
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

IF (Vg = Vs AND Vg 2 V) - Vo, = sign(V) 22—V (4.8)
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Figura 4.21. DPWM2. Generacién de la sefial y modulacion de la fase a. (Camacho,
Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.9.4 DPWMO

En (Kenjo, 1990) desarrollan un modulador similar al presentado en (Ogasawara,
1989), pero dirigido a aplicaciones con cargas de factor de potencia en adelanto de 30°;
este modulador es conocido como DPWMO. Para la generacién de la sefal de secuencia
cero, las sefnales fundamentales V", Vy, V. son desfasadas con adelanto de 30° originando
tres nuevas sefiales: V5, Vy,, Vox. Como en DPWM2, la sefial de mayor magnitud absoluta
es seleccionada y saturada (ver ecuacién 4.8). Las formas de onda generadas son
ilustradas en la figura 4.22.
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Figura 4.22. DPWMO. Generacién de la sefial y modulacion de la fase a. (Camacho,
Loépez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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4.9.5 DPWM3

Este modulador propuesto por Kolar, Ertl y Zach (1990) busca saturar la fase que
presenta la amplitud con valor absoluto intermedio de las tres sefiales fundamentales. La
regla de seleccion se resume en la ecuacién 4.9 y las formas de onda generadas son
presentadas en la figura 4.23. Entre las técnicas discontinuas ésta se caracteriza por ser
la mas efectiva en la reduccion del contenido arménico (Narayanan, 1999).

* * * * * * . * vd
IF (V5] 2 [V 2 VAT OR V| 2 Ve | 2 V5 1) = Vo = sign(Ve) == — Vi (4.9)

Como se ilustra en la figura 4.23, la sefial moduladora discontinua V" (t) presenta
cuatro zonas de saturacion, cada una de 30°, con sus centros alejados 45° del maximo de
la sefial V" (t). Esta division permite un incremento en el rango de aplicaciones, cubriendo
cargas con angulo de factor de potencia entre [-30°, 30°], a cambio de un incremento en
pérdidas por conmutacion. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

14 V.

n
v X e
Vide/2 de/2 ] ‘
0 .
-th/z =
0 30 60 90 l20 |§0 180 210 240 270 300 330 360
0 Vo,

Vide/2 L

0

**Vde/z 1Y ‘/

(30 60 30 TI0 150 mozmzmzmsoossth 0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360

Figura 4.23. DPWMS3. Generacioén de la sefial y modulacion de la fase a. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).
4.9.6 DPWMMin

Este modulador, propuesto también por Kolar (1990), es similar al DPWMMax, con
la particularidad de que busca saturar la fase de menor valor instantdneo de entre las tres
sefiales fundamentales. La regla de seleccion es resumida en la ecuacién 4.10.

IF (Vg < Vg AND Vg S V2) - Vo, = sign(V) 5= =V (4.10)
Las formas de onda generadas son ilustradas en la figura 4.24. El desempefio de

este método es similar al DPWMMax, con la diferencia que los interruptores superiores del
inversor tienen pérdidas por conduccién mas bajas que los interruptores inferiores.
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Figura 4.24. DPWMMin. Generacion de la sefial y modulacién de la fase a. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.10 METODOS DPWM HIBRIDOS

Estos métodos se caracterizan por implementar combinaciones de los algoritmos
PWM continuos y discontinuos, buscando mejorar caracteristicas del proceso de
conversion de energia. Entre las propuestas realizadas se destacan el GDPWM vy el
HDPWM.

4.10.1 METODO PWM DISCONTINUO GENERALIZADO
(GENERALIZED DISCONTINUOUS PWM [GDPWM])

Hava (1998) propone el modulador GDPWM, el cual permite modificar mediante
una variable de control y, la localizacién de la saturacion de las sefiales moduladoras. Al
presentar los métodos DPWM1, DPWM2 y DPWMO, se ilustré que la sefial moduladora
V" (t) estaba saturada en medio ciclo de fundamental durante intervalos de 60°. Estos
intervalos de saturacion estan localizados a un determinado angulo @ respecto a la
posicion en que la fundamental V;*(t) presenta su valor maximo.

El algoritmo propuesto por Hava (1998) permite regular este angulo en el rango [0,
60°] para obtener un conjunto de moduladores discontinuos (entre ellos: DPWMO, DPWM1
y DPWMZ2) que minimizan las pérdidas por conmutacion, en aplicaciones de cargas con
angulos de factor de potencia que varian entre [-30°, 30°]. Para generar la sefial de
secuencia cero, las sefiales fundamentales son desfasadas un angulo de w-30° y de las
tres nuevas sefales: V., Vi, Vo la de mayor magnitud absoluta es saturada.
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4.10.2  METODO PWM HIiBRIDO DISCONTINUO (HYBRID
DISCONTINUOUS PWM [HDPWM)])

Lopez, Camacho, Diaz, Gaviria y Bolafios (2009) proponen el modulador HDPWM,
una solucién capaz de escoger el algoritmo de modulacion de mejor desempefio arménico
de acuerdo con las condiciones de operacion, especificamente: indice de modulacion My
angulo de fase 6. Esta solucion hibrida presenta un desempefio armoénico superior al
exhibido por la técnica convencional SVPWM y su esquema de desarrollo es apropiado
para implementaciones digitales (Camacho y Léopez, 2007).

4.10.3 MODULACION PWM DE VECTORES ESPACIALES
(SVPWM)

Este enfoque implica la sintesis de un vector espacial de referencia V* en el plano
o mediante aplicacion instantanea de los estados posibles de un VSI. Los ocho vectores
espaciales de voltaje posibles en un VSI trifasico de dos niveles se pueden clasificar en
dos grupos: vectores activos (V; — V) y vectores cero (V, y V,); estos se ilustran en la figura
4.25. Los vectores activos poseen igual magnitud y estan desfasados mutuamente 60°,
por tanto, pueden ser expresados mediante la ecuacion 4.11. (Camacho, Lépez, Diaz, &
Gawviria, 2012).

jk-1)

Vg =2Vgce = Parak=1,2,..6. (4.11)

En donde k es uno de los sectores del hexdgono. Como se ilustra en la figura 4.25,
los vectores dividen el plano complejo en seis sectores (I-VI), formando un hexagono en el
plano af. Cualquier vector de referencia IV* dentro de los limites del hexagono puede ser
sintetizado mediante descomposicién en sus vectores de voltaje adyacentes. (Camacho,
Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Por lo tanto, el vector espacial de voltajes de fase del estator puede ser

representado en términos de los voltajes en el inversor como se muestra en la ecuacion
4.12.

. 2 0 j2n Jjam
vg(t) = §<vaNe1 +vpye 3 +ucye s ) (4.12)

Existen dos restricciones de operacion para el inversor trifasico:

¢ Nunca se puede cortocircuitar la fuente DC, lo que se traduce en que en una misma
rama no pueden conducir los dos conmutadores a la vez.

¢ Nunca se debe dejar en circuito abierto las inductancias del lado de la carga, lo que
se traduce en que siempre debe haber alglin semiconductor conduciendo en cada
rama.
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Teniendo en cuenta estas restricciones, es posible definir una funcién de conmutacion
en cada rama del inversor como se muestra a continuacion.

e 1 para cuando el conmutador superior estd encendido y el inferior apagado.

e 0 para cuando el conmutador superior esta apagado y el inferior encendido.

Al tener presentas las restricciones y la funcién de conmutacion se obtiene el vector
espacial v;(t) como sigue:

. j2m jam
B0 = 2V (SWaeJO +SWye's + SWCeT> (4.13)

Esta ecuacion solo puede tomar 8 valores diferentes y cada uno de estos valores
esta asociado a un estado del inversor; cada cambio de estado del inversor se puede
considerar como una conmutacién del inversor. Estos estados se ilustran en la figura 4.24,
al reemplazar el valor de los estados del inversor se obtienen los valores instantaneos del
vector espacial v.(t) que puede generar el inversor. Estos se resumen en la tabla 4.2,

donde a cada estado j, se ha asociado a un vector I_/; (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria,
2012).

l_[_L— 1 1 1
\.
0 0 O_LL 0

S0=000 S1=100 S2=110 S3=010

1 th 1 !

——a
_b l—

—c —c —c —

0 0 0 0
S4=011 S5=001 S6=101 S7=111

Figura 4.24. Estados posibles de los interruptores. (Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria,
2012).
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Estados | Funcion de conmutacion | Vectores
— Valores
S SwW, | SWg | SW, v,
So 0 0 0 | V,(000) 0
S| 1| 0 | 0 | V(100) | Ve
— jm
S, 1 1 0 | 3(110) | Zvges
53 0 1 0 V3(010) EVdCe 3
Sa 0 1 1| 7, (011) | 2Vgel™
— 5 jam
SS 0 0 1 VS (001) ngce 3
Se 1 0 1 Ve (101) 3 Vace 3
S, 1 1 1 |V, (111) 0

Tabla 4.2. Vectores de voltajes instantaneos del inversor. (Camacho, Lépez, Diaz, &
Gaviria, 2012).

En aras de mejorar el desempefio armonico, la sintesis del vector referencia se
complementa con la aplicacion de los vectores cero (Narayanan, 1999). Considere la
descomposicion ilustrada en la figura 4.25, donde el vector referencia VV* se ubica en el
sector |, por tanto:

Vr=Try, 4+ 2y, (4.14)
Tsn Tsn

Donde:
T, corresponde a medio ciclo de conmutacion.

Ty, T, son los tiempos de activacion de los vectores activos (en este caso V; y V5).

Al considerar un conjunto trifasico balanceado, el vector de voltaje de referencia
describe una trayectoria circular como la ilustrada con linea punteada en la figura 4.25. De
esta manera, cualquier voltaje de referencia deseado puede ser descrito por la ecuacién
4.15.

V*(t) = M7 /2t = M4 gJon (4.15)
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270

Figura 4.25. Hexagono del inversor. (Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.11 SECUENCIAS DE CONMUTACION

La secuencia de conmutacién hace referencia, al orden de aplicacién establecido
para los vectores del inversor que aproximaran al vector de referencia dentro de un ciclo
de conmutacion. Esta secuencia no es Unica, ya que existen diferentes combinaciones que
arrojan el mismo valor medio del voltaje deseado en términos de los vectores adyacentes
gue delimitan el sector. Sin embargo, el criterio que generalmente se adopta es el de
minimas pérdidas por conmutacién, seleccionando aquellas transiciones de estado que
provocan la conmutacion en una sola rama del inversor.

Por ejemplo, se permite la transicion del estado al estado puesto que solo necesita
la conmutacion de la rama en el inversor, en tanto que la transicion del estado al no es
permitida ya que precisa la transicion en mas una rama del inversor. La Figura 4.26, ilustra
mediante flechas continuas las transiciones permitidas, en ella es importante notar como
a partir de los estados cero es posible pasar a cualquier estado activo y viceversa.
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

Ademas de tener en cuenta las transiciones permitidas, se recomienda empezar y
acabar la secuencia de conmutacién con un vector cero (Narayanan, 1999), esto con el fin
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de conservar las simetrias de cuarto de onda, media onda y tres fases en la sefial
modulada; una secuencia apropiada es. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

53

0
1
0

35 56

Figura 4.26. Transiciones de estado permitidas. (Zhou, 2002).

Resolviendo T, y T, de la ecuacion 4.14 mediante substitucion de V; y V, de la
ecuacion 4.11 para el voltaje de referencia definido en la ecuacion 4.15 se obtienen la
expresion de la ecuacion 4.16, valida para el calculo de T, y T, dentro del sector I. Al
generalizar para los seis sectores se obtiene la ecuacion 4.17, en donde k es el sector en
el que se ubica el vector de referencia (k + 1 = 1 parak = 6). (Camacho, Lépez, Diaz,
& Gaviria, 2012).

V3.
T, = TshM7sm G - 9)
T, = TypM L sin(6) (4.16)
_ V3 . [(km
T, = TshM7sm (? - 6)
Ters = TonMLsin (6 — (k — 1)) (4.17)
La diferencia entre Ty, y T, T, corresponde al tiempo de activacion de los vectores

cero (T,), generalmente, este tiempo se divide en partes iguales entre Ty y T,. Sin embargo,
existen otras alternativas de distribucion de tiempo cero, estas pueden ser representadas
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mediante la ecuacion 4.18, en donde K,(w,,t) es el distribuidor de estados cero [1 >
Ko(wp,t) = 0] (Zhou, 2002).

T; = Ko(wn )T,
To = (1 — Ky(w )T, (4.18)

Las alternativas mas comunes en la seleccion de K, se resumen en la tabla 4.3;
cada una de ellas se asocia con uno de los algoritmos de modulacion PWM continuos o
discontinuos ya descritos.

k PAR k IMPAR
Kosy-svewm(wmt) Yo 1/2
Kospwm(a)mt) 1/2 + (Tl-Tz)/6Tz 1/2 + (T1—T2)/6Tz
Koppwmo(wp, t) 1 0
Koopwm (0 t) 0, primera mitad d(_el 1, primera mitad d(_el
sector; 1, segunda mitad. | sector; 0, segunda mitad.
Koppwm2(wpt) 0 1
Koopwma(@pt) 1, primera mitad d(_el 0, primera mitad d(_el
sector; 0, segunda mitad. | sector; 1, segunda mitad.
Koppwmmax (@, t) 1 1
Koopwmmin (W t) 0 0

Tabla 4.3. Alternativas de seleccion de K. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

4.12 CARACTERISTICAS DE LAS TECNICAS DE
MODULACION PWM

1. Enfoque: Determina la forma de implementaciéon del modulador PWM, existen dos
opciones: la modulacién basada en portadora (CB-PWM) y la modulacién basada en
vectores espaciales (SV-PWM). La CB-PWM resulta apropiada para la presentacién de
conceptos de modulacién en ambientes académicos, sin embargo, es poco utilizada en la
practica. La SV-PWM resulta ser mas compleja, sin embargo, es la mas utilizada en
implementaciones digitales. (Camacho, L6pez, Diaz, & Gaviria, 2012).

2. Algoritmo de modulacién: Establece la estrategia de conmutacion de las ramas del
inversor VSI. Se divide en tres grupos como se explicé anteriormente: a) algoritmos
continuos b) algoritmos discontinuos y c) algoritmos hibridos. (Camacho, Lépez, Diaz, &
Gaviria, 2012).

3. Control de flanco: Indica el flanco del pulso PWM que varia durante la modulacion.
Existen tres alternativas: flanco doble, flanco de subida y flanco de bajada. Esta
caracteristica esta asociada a la forma de la sefial triangular como ya se expuso. La
seleccion de control de flanco incide directamente sobre las pérdidas de energia en los
conmutadores del inversor, siendo que, a mayor cantidad de conmutaciones, mayores
pérdidas. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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4. Sincronismo: Esta definido por la relacion entre frecuencias portadora y moduladora
como fue definido. EI modulador asincrénico produce subarménicos a frecuencias que no
son multiplos enteros de la frecuencia moduladora; sin embargo, para valores grandes de
N (N > 21) la amplitud de estos sub-arménicos es muy pequefia. De otro lado, el modulador
sincrénico es apropiado para aplicaciones que exigen un bajo indice de frecuencia (N <
21), es decir, aplicaciones de alta potencia. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

5. Simetria: Depende de la técnica de muestreo de la sefial moduladora. Cuando el
muestreo es hecho en solamente uno de los picos de la portadora (positivo 0 negativo) se
tiene el muestreo simétrico, de lo contrario, el muestreo es asimétrico. Ambas alternativas
de simetria generan un bajo contenido arménico en el voltaje de salida del inversor, siendo
comparativamente superior el producido por el PWM asimétrico (Holmes, 1998) y
(Camacho, Lépez, Diaz, & Gaviria, 2012).

La tabla 4.4 presenta una clasificacion de las técnicas de modulacion PWM
modernas con base en las caracteristicas identificadas. Este conjunto de caracteristicas
permite clasificar las propuestas de modulacion en el area del control de inversores VSI
para aplicaciones de control de motores de induccion. Con este grupo de caracteristicas
se espera facilitar el proceso de comparacion entre las diversas técnicas de modulacién
PWM vy, asimismo, aportar para el desarrollo de nuevos algoritmos que permitan la
evolucion de propuestas en esta area. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).

CARACTERISTICAS ALTERNATIVAS
Basado en portadora (CB-PWM).

Enfoque Basado en vectores espaciales (SV-PWM).
Continuo: SPWM, THIPWM1/6, THIPWM1/4, SY-SVPWM.
Algoritmo de Discontinuo: DPWMO0, DPWM1, DPWM2, DPWMS,
modulacion DPWMMax, DPWMMin.

Hibrido: GDPWM, HDPWM.
Flanco de subida.
Control de flanco Flanco de bajada.

Doble flanco.
. . Sincroénico.
Sincronismo - —
Asincronico.
. , Simétrico.
Simetria ——
Asimétrico.

Tabla 4.4. Resumen de las caracteristicas concluidas. (Camacho, Lopez, Diaz, &
Gawviria, 2012).

Las caracteristicas concluidas abordan los aspectos fundamentales para realizar
comparaciones objetivas entre técnicas de modulacién, permiten el uso de un lenguaje
comun durante dichas comparaciones y son definidas de forma genérica con el
proposito de incluir la caracterizacion de futuros esquemas de modulacion PWM. el
objetivo de los autores es que la estructura aqui presentada, estimule la discusion en
la comunidad cientifica y permita una interpretacion de mayor didactica en los
ambientes académicos. (Camacho, Lopez, Diaz, & Gaviria, 2012).
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5. CAPITULO 2: SIMULACION

Para poder generar una onda de voltaje deseada a la salida de un inversor, es
necesario poder comandar adecuadamente el encendido y el apagado de los dispositivos
de potencia. Las estrategias de comando vistas anteriormente se encargan de generar los
patrones de conmutacién adecuados para generar dicho voltaje de salida, el voltaje
realmente interesante en estos inversores son los voltajes de linea.

En este apartado se detallan las estrategias de modulacion que se aplicaron al
inversor trifasico con el fin de determinar cual es mas factible respecto a la aplicacién que
tendra el inversor, ademas de considerar su eficiencia y calidad de energia.

De los diferentes tipos de modulacion PWM propuestos anteriormente se han
seleccionado el SPWM, el SVPWM y el THIPWM para el desarrollo de la simulacién debido
a la aplicacion que se le piensa dar al inversor, el cual se conectara a un motor asincrono.
Estas simulaciones se realizaron en el Simulink® del Matlab®, esta herramienta es de gran
utilidad dentro del campo de la electrénica de potencia debido a que el entorno de
Simulink® tiene una gran capacidad para simulaciones de comando, lo cual mejora las
respuestas de simulacién de los circuitos. Del programa se extrajo el esquemay las formas
de onda de voltaje de lineas. Ademas, se realiz6 un andlisis FFT (Fast Fourier Transform
— “Transformada Rapida de Fourier”) para cada simulacién. Se presentara a continuacion
cada modulacion seleccionada.

5.1 SPWM

La estrategia de modulacién por ancho de pulso sinusoidal, debido a su facil
implementacion, es la técnica mas usada en la familia de inversores, ademas, esta técnica
se puede emplear con algunas modificaciones. La idea basica es la de comparar una onda
sinusoidal con una sefial portadora para obtener los pulsos necesarios para cada
interruptor.

Para este tipo de modulacién se utilizo el siguiente esquema que contempla tres
ondas sinusoidales desfasadas entre ellas 120°, un bloque comparador, un bloque
negador “NOT”, IGBT’s con Diodos configurados como tipo puente y una fuente de voltaje
en CD para alimentar a los semiconductores.
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Las sefiales de comando obtenidas a partir de la comparacion de una onda
moduladora con las ondas portadoras deben cumplir algunas caracteristicas para poder
mantener al maximo la simetria de la onda. (Holmes Grahame & Lipo, 2003).

- La onda sinusoidal y la triangular deben estar sincronizadas, es decir, deben
iniciarse en el mismo instante.

- La frecuencia de la portadora debe ser alta. Comunmente el indice de
frecuencia “mf” debe ser mayor a 21, esto con el fin de obtener una THD
reducida a la salida.

En la figura 5.1 se muestra el esquema utilizado para la modulacion SPWM con
cada uno de sus bloques y la conexion para medir los voltajes de linea del inversor.
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Figura 5.1. Esquema de la modulacion SPWM para un inversor trifasico. (Fuente: el
autor).
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A continuacién, en la figura 5.2 se puede visualizar la sefial moduladora y la
portadora en este caso, la sefial moduladora es la de la fase C como se mostro en la figura
anterior.

Sefial Moduladora y Portadora

1 T =1 T T 1Thd
0.5
=)
2
+ + +
£
<
0501 ‘ ‘ ‘
1 ~ [ [‘ [ [ ‘ [ [ [ il L o [
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
Tiempo (s)
Figura 5.2. Sefial moduladora (sinusoidal) y sefial portadora (triangular). (Fuente: el
autor).

Consecuentemente, en la figura 5.3 y 5.4 obtenemos las sefales de conmutacién
producidas por las sefiales moduladoras y portadoras vistas en la figura anterior.

Sefiales de Conmutacion

[ [ [ [ [ [ [ [ [
1 - S R - —_
0.8H i
S 06 |
2
£ 04 .
0.2H B
0 uuuuudy u u guduuuuy
[ [ [ [ [ [ [ [ [
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
Tiempo (s)
Figura 5.3. Sefial de conmutacién producidas por la fase C y la sefial triangular. (Fuente:
el autor).

En la siguiente figura, se tiene la misma sefial de conmutacioén, sin embargo, esta
se encuentra negada de tal forma que no se produzca un cortocircuito en el inversor
cuando esté operando como ya se ha explicado anteriormente.
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Sefial de Conmutacion Negada
[ T T T T 0 0 0 0

0.8 b

0.4 b

Amplitud

0.2 i

07 uuuuuuuuy duuuuuuy u A

I I I I I I I I I

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
Tiempo (s)

Figura 5.4. Sefial de conmutacién negada. (Fuente: el autor).

Por dltimo, se presenta la forma de onda del voltaje de linea de la fase C con la que
hemos venido trabajando ya que la de las otras fases es la misma solo que desfasadas
120° entre ellas.

Voltaje de Linea CA
200 T T [ I T [ T

150
100~
50—

_5 —
-10 -
-15 —
200 I I I I

0 1

0.00 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01
Tiempo (s)

Figura 5.5. Voltaje de linea CA a la salida del inversor. (Fuente: el autor).

Voltaje (V)
o o o o

Por consiguiente, se realiza un andlisis FFT para determinar el contenido armonico
(THD) de esta salida que se puede observar en la figura 5.6 con su respectivo espectro y
la lista con cada porcentaje del contenido para cada armonico en la figura 5.7.

Como se puede observar en la figura 5.6 la segunda barra que es el porcentaje de
la fundamental, al ser éste del 100% como se muestra en la lista de la figura 5.7, llega a
sobresalir del margen. No obstante, se puede colocar el espectro referente a la
fundamental, pero no se verian bien representados los valores de los armonicos ya que su
contenido es muy pequefio.
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v 1 anaysis
Espectro del Voltaje de Linea CA
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Figura 5.6. Espectro del voltaje de linea CA. (Fuente: el autor).

Para una mejor apreciacion de los porcentajes de cada armonico, el Simulink® tiene
la capacidad de mostrar en un listado el porcentaje de cada uno. Ademas, el tiempo de
muestreo (sampling time), las muestras por ciclo (samples per cycle), el porcentaje de la
componente de CD (DC component), el valor de la fundamental (pico “peak” y rms) y el
total de distorsion arménica (THD).

Todas estas componentes antes mencionadas se encuentran en la lista de la figura
5.7 arrojada por el bloque “powergui” de Simulink®.
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— FFT analysis

1580 Hz (h33): . 00% 43

Sampling time = 1le-07 = A

Samples per cyole = lEgEET

DI component = 0.001z

Fundamental = 173.Z2 peak (1IZZ.5 rms)

THD = 0.04%

0 Hz (DC): 0.00% g0.0"
g0 H= (Fnd): l00.00% Zlo.0°
120 H= (hI): 0.00% -8._3°
180 H=z (h3): 0.00% loo.5°
240 H= (h4): 0.00% 173 8°
300 H=  (hE): 0.01% 145._8°
360 Hz (h&): 0.00% 125.4°
470 H=z (h7): 0.00% 118.1°
480 H= (h8): 0.00% -31.1°
540 Hz (hS): 0.00% 131.e°
600 H= (hl0): 0.0Z% 37.2°
660 H= (hll): 0.00% 150.&°
720 Hz (hlZ): 0.00% 1z27.3°
780 Hz (hl3): 0.00% g1.39°
840 H= (hl4): 0.00% -25_g8°*
S00 Hz (hl5): 0.00% 110.7°"
S0 H= (hlg): 0.01% 196.7°
1020 H= (hl7): 0.01% -24_7°
1080 Hz (hlB): 0.00% g0.8"
1140 H= (hlS): 0.00% 131.6°
1200 H= (hZ20): 0.00% -8.1°
120 H=z (hIl): 0.00% £g4.1°
1220 Hz (hiZ): 0.00% Z15.7°
13280 H= (hI23): 0.01% 120.4°
1440 Hz (hI4): 0.00% 40.5°
l500 Hz (hIb): 0.00% I28.6°
1560 H= (hIlg): 0.0Z% -21.3°
1&Z0 H= (hIZ7): 0.00% 35.8°
l&e80 Hz (hIB): 0.00% -80.8°"°
1740 H= (hIS): 0.00% g.7°
1200 H= (h30): 0.00% 3E.7"
1860 Hz (h3l): 0.00% zzo.0°
1520 H= (h3Z): 0.01% -15.5°
n] g
[u] g

2040 Hz (h34): _01% 210.8° W

(a)
— FFT analysis

2100 Hz (h3k): 0.01% -B.6° M

Z1s0 Hz (hi3g): 0.00% £g.7°

2220 Hz (hi37): 0.00% 197_&°

2280 Hz (h38): 0.00% -0.9°

2340 Hz (h39): 0.00% g4 2°

2400 Hz (h40): 0.01% 35.5°

Z4E0 Hz (h4l): 0.01% -21.2°

ZEZ0 Hz (h4Zl): 0.00% lo58.3°

2580 Hz (h42): 0.00% 153.1°

2640 Hz (h44): 0.00% -22.4°

2700 Hz (h4b): 0.00% 112 6"

2750 Hz (hdsg): 0.00% le4.8°

ZHZ0 Hz (h47): 0.00% -21.2°

2880 Hz (h48): 0.00% lo5.0°

I540 Hz (h49): 0.01% 39.5° W
(b)

Figura 5.7. Lista de armodnicos presentes: (a) armoénicos desde el 0 al 34 y (b) armonicos
desde el 35 al 49. (Fuente: el autor).
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5.2 SVPWM

La modulacién vectorial es una técnica avanzada de sintesis de tensiones a la
salida de un inversor, la cual consiste en generar un espacio vectorial en un plano
complejo, en donde cada uno de sus vectores representa un estado especifico del inversor.

Esta técnica de modulacién permite obtener la secuencia de encendido de los
interruptores basandose en la representacion de las magnitudes de interés en el espacio
de estados. Si se dispone de un sistema trifsico de tensiones de componentes [a, b, c] de
frecuencia f, es posible trabajar con una representacion vectorial con el objetivo de
simplificar el problema. (Calendario, 2014).

Se basa en la determinacion de la posicion del vector de tension de referencia, el
célculo del tiempo de aplicacién de cada uno de los vectores generadores, la eleccion de
la secuencia correcta de estos vectores y la traduccion de dichos tiempos en referencia
para los compensadores digitales que finalmente generan sefales de mando a los
transistores del inversor. La optimizacién de este algoritmo de célculo conduce a un
sistema de modulacién més simple y rapida.

Los pasos generales a seguir en cada periodo para determinar los estados vy el
tiempo que cada uno permanece activo son (Calendario, 2014):

- Determinar el sextante donde se encuentra el vector de referencia.

- Girar el vector de referencia al primer sextante. Dada la simetria existente, todos
los célculos se llevan a cabo en dicho sextante.

- Determinar en qué sector del primer sextante se encuentra localizado el vector
de referencia.

- Calcular los tiempos de conmutacion.

- Girar el vector de referencia a su lugar de origen, con el fin de obtener los
estados que permaneceran activos durante los tiempos calculados.

En comparacién con la modulacion PWM sinusoidal, la modulacion vectorial
permite un buen control del sistema; ademas, permite establecer estrategias de
minimizacion de pérdidas y la atenuacion de la tensiébn en modo comun. (Calendario,
2014).

Para obtener una frecuencia de conmutacion fija y un desempefio arménico 6ptimo
de modulacién SVPWM, cada rama del inversor debe cambiar su estado solo una vez en
el periodo de conmutacién. Esto solo se logra aplicando primero un vector de estado cero
durante % total de su tiempo de aplicacién; seguido de dos vectores adyacentes directores
aplicados durante la mitad de su tiempo de aplicacidn; después se vuelve a aplicar el vector
cero durante un % total de su tiempo de aplicacion. Todo esto en medio periodo de
conmutacion Ts. La siguiente mitad del periodo de conmutacién es el espejo de la primera
mitad. (Calendario, 2014).

Ahora, se procede a desarrollar esta modulacion, provista de bloques como
funciones de Matlab® en las cuales se plasma la teoria del “Space Vector” para el desfase,
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la velocidad de movimiento de los fasores, tiempo de activacion, el sector en que se
encuentran los vectores, entre otras caracteristicas. Estas funciones se encuentran

descritas en el anexo.
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Figura 5.8. Esquema de modulacion SVPWM para un inversor trifasico. (a) Bloques del
SVPWM y (b) funciones utilizadas para el desarrollo de la modulacion SVPWM. (Fuente:
el autor).

Principalmente se conectan las tres ondas sinusoidales desfasadas 120° entre
ellas, generandose asi el vector de referencia. En el siguiente paso se procede a la

transformacion del sistema trifasico al plano a.

Posteriormente, se deriva a convertir estas sefiales a un plano polar para obtener
asi la magnitud y angulo de un vector anico.
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Una vez obtenidos el vector de referencia y el angulo, se procede al célculo del
sector donde se encuentra ubicado el vector de referencia. Con el &ngulo del voltaje de
referencia se calcula el sector del hexdgono en donde estd localizado el voltaje de
referencia.

Por consiguiente, se calculan los tiempos de activacion (TO, T1y T2). Todos estos
pasos anteriores se realizaron por medio de las funciones en Matlab como se puede ver
en la figura 5.8b. En definitiva, al final del desarrollo de la modulacion, se obtienen las
formas de onda de los voltajes de salida del inversor como se observa en la figura 5.9 a
continuacion.

Voltaje de Linea AB
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Figura 5.9. Voltaje de linea AB a la salida del inversor. (Fuente: el autor).

Posteriormente se realiza el andlisis de la Transformada Ré&pida de Fourier
(analysis FFT), la cual se puede visualizar en la figura 5.10 con su espectro y en la figura
5.11 la lista con el contenido arménico de cada componente.

FFT analysis

Espectro del Voltaje de Linea AB
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Orden Arménico

Figura 5.10. Forma de onda del voltaje de linea AB a la salida del inversor. (Fuente: el
autor).

Al igual que para la modulacién SPWM se muestra en un listado el porcentaje de
cada componente arménica.
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— FFT analysis
Sampling time
Samples per cycle = legee’
LT comnponent = 0.001z
Fundamental = 145 .5 peak (105.7 rms)
THD = 15_13%
0 Hz (DCy: 0.00% z70.0°
&0 Hz (Fnd): 100.00% -20.0°
120 Hz  (hii: 11.&67% 1zo0.0°
180 Hz2 (h3): 0.00% ZE5.g"
240 Hz  (h4): 7.82% g0.0°
300 H2 (h&i: 4_80% 2g.g°
360 Hz (h&i: 0.00% -85.3"
420 Hz (h7): Z.04% -30.0°
480 Hz (h8): 0.Z25% -53.0°
540 Hz (hS): 0.00% -E4.5"
00 Hz (hl0): l.83% z40.1"
660 Hz (hll): 0.21% zogs. 8"
720 Hs (hl1lZ): 0.00% -4._5°
780 Hz (h13): 0.47% 150.0°
240 Hz (hl4d): 0.&80% -5g.8"
500 Hz (hl5i: 0.00% 1.8°
S0 Hz (hl&)i: 0.35% gEs_7°
1020 Hz (h1l7): 0.31% z1o0.7°
1080 Hz (hl8): 0.00% 83"
1140 Hz (hlS): 0.15% 147.8°
1200 Hz (hI0): 0.4Z% 1zo0.7°
1Ze0 Hz (hil): 0.00% 33.68"
1320 Hz (hZZ2): 0.04% Eg5_1°
13280 Hz (hI13): 0.10% 25.7°
1440 Hz (hIl4): 0.00% 48._5°
1500 Hz (hIZ5i: 0.15% -Z8.1°"
1560 Hz (hIg): 0.10% -gg.2"
1620 Hz (hI7): 0.00% £4_5°
1&80 Hz (hI8): 0.03% £9._4°
1740 Hz (hIS): 0.058% 22.7°
1800 Hz (h30): 0.00% J8.0°
1260 Hz (h3li: 0.01% log.5°
1520 Hz (h3Z): 0.01% 185.4°
1580 Hz (h33): 0.00% 885"
2040 Hz (h34): 0.05% o37.8"
2100 Hz (h3bi: 0.04% o1z 3" W
(a)
—FFT analysis
2160 Hz (h38): 0. 00% S5.5° .
ZIZIZ0 Hz (h37): 0.00% z07.3°
2280 Hz (h38): 0.07% -57.1°
2340 Hz (h38): 0.00% 10&.1°
2400 Hz (h40): 0.01% g3.2°"
2450 Hz (hd4l): 0.01% ZEE.4°
ZEZ0 Hz (h4Z): 0.00% 115.8°
2580 Hz (h43): 0.05% 147.8"
2640 Hz (h44): 0.05% 129.5°
2700 Hz (h45): 0.00% 124.2°
2760 Hz (h4g8): 0.04% g2.0°
2820 Hz (h47): 0.11% z0g.8"
2830 Hz (h48): 0.00% 131.8"
2940 Hz (h49): 0.04% -34.6" W
(b)

Figura 5.11. Lista de armdnicos presentes: (a) armoénicos desde el 0 al 35y (b)
armonicos desde el 36 al 49. (Fuente: el autor).



5.3 THIPWM

Por dltimo, tenemos la modulacion PWM por inyeccion del tercer armoénico
(THIPWM por sus siglas en inglés), en esta técnica de modulacién se suma a las sefiales
de control el armonico de orden tres, lo que genera las tres sefiales de control A, By C.

La idea bésica al igual que la modulacion SPWM es la de comparar una onda
sinusoidal con una sefial portadora para obtener los pulsos necesarios para cada
interruptor. Cabe resaltar que la sefial portadora cuenta con una gran diferencia y es que
se encuentra dotada del contenido del tercer armonico lo que le aporta una caracteristica
visualmente destacable que se podra apreciar en la figura 5.14.

Para este tipo de modulacion se utilizo el esquema de la figura 5.12 que contempla
dos ondas sinusoidales, donde una de ellas tiene tres veces la frecuencia fundamental
como se muestra en la figura 5.13, luego, estas se suman para generar la sefial
moduladora. Posteriormente se les imprime un desfase de 120° entre ellas. por
consiguiente, se utiliza un bloque comparador entre la sefial moduladora y la portadora
triangular y se conectan a los pares de IGBT'’s, a los transistores inferiores se le une a un
bloque negador “NOT” para evitar el cortocircuito del bus de CD.

f\u T »
Sine Wave ﬁu I_.. -"='I v I:l
harmonicj I S
L ‘ <[
ﬁu w+, . 'smpe*]
Sine Wavel *
ﬁ‘u’ N, -
Sine Wave2 >
m_ ' ' v i
o A T
> - =
Continuous i—‘\.fs, i i i I_" ¥
powergui L i at oy I:I
| NOT L) HOT NOT
—£ [E) _i' o 1‘\?‘ Q l_-f ‘ Whipwm
R IR
E 5 5
Figura 5.12. Esquema de modulacion THIPWM para un inversor trifasico. (Fuente: el

autor).
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A continuacion, en la figura 5.13 se muestra las formas de onda de la fundamental
y del tercer armonico (tres veces la frecuencia fundamental) que se utilizan para formar la
sefial moduladora que se ilustra en la figura 5.14. Para estas graficas se tomé como
referencia la fase Ay el voltaje de linea AB, la cual no presenta desfase.

Ondas (Fundamental y Tercer Arménico)

0.8 — Fundamental
' —— Tercer Arménico
0.6
0.4
5 02
2
S 0
£
<

[ [ [ [
0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05

Tiempo (s)
Figura 5.13. Ondas de la fundamental y de tercer arménico que conforman la sefal
moduladora. (Fuente: el autor).

[ [ [ [
0 0.005 0.01 0.015 0.02

Posteriormente, se tiene la comparacion de la sefial moduladora y la portadora, la
moduladora estad compuesta por las ondas de la figura 5.13 exhibidas anteriormente,
mientras que la portadora es la una sefial triangular.

Sefial Moduladora y Portadora

I
Moduladora
0.8f~ — Portadora

LA I !

o5 | |

0.2

Amplitud
o

-0.41

-0.6

-0.8

1 [ i [ i (L] i [ i
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016
Tiempo (s)

Figura 5.14. Sefial moduladora y portadora. (Fuente: el autor).

Producto de esta interaccion entre moduladora y portadora se produce el estado de
conmutacion que se observa en la figura 5.15.

65



Sefiales de Conmutacion

[ [ [ [ [ [ [ [

1A RS R

Amplitud
o
)
I

I
~
I

o guuuy uuty

I I I I I I I I
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016
Tiempo (s)

Figura 5.15. Sefial de conmutacion. (Fuente: el autor).

[
0.018 0.02

En sintesis, se presenta la forma de onda de voltaje de linea AB con la que se ha
trabajado a lo largo de esta técnica de modulacion debido a que las otras son similares con

la salvedad de que se encuentran desfasadas 120° entre ellas.

Voltaje de Linea AB
200 mmm M

150~

100~

Voltaje (V)
o

-100

-150

-200 L L
0 0.005 0.01

Tiempo (s)

0.015

Figura 5.16. Voltaje de linea AB a la salida del inversor. (Fuente: el autor).

Continuamente, se realiza un analisis FFT para determinar el contenido arménico
(THD) de esta salida que se puede observar en la figura 5.17 con su respectivo espectro y
la lista con cada porcentaje del contenido para cada arménico en la figura 5.18 como se

mostré en las técnicas anteriores.
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Amplitud (% de la Fundamental)

0.025

0.02

0.015

0.01

0.005

Espectro del Voltaje de Linea AB
T T T T T T T T T

I
1

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Orden Arménico

Figura 5.17. Espectro del voltaje de linea CA. (Fuente: el autor).

Para lograr apreciar mejor la cantidad de cada componente armadnico tal como se

ilustré con las técnicas anteriores se presenta una lista que alberga todos los porcentajes
de cada uno de los armoénicos y se muestra en la figura 5.18.
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Sampling time
Samples per cycle = legee7
DT comnponent = 1.81%e-07
Fundamental = 173.2 peak (1ZZ.5 rms)
THD = 0.05%
0 Hz (DC): 0.00% So.o°
&0 Hz (Fnd): lo0.00% -20.0°
170 Hz2 (hI): 0.01% Zlg.z2°*
120 Hz2 (h3): 0O.00% -35.9°
240 Hz  (h4): 0.01% Zg9.8°
200 Hz2  (h&): 0.01% 18.1°
260 Hz2 (he): 0.00% o20.7°
470 Hz (h7): 0.00% -44_g"
480 Hz (h8): 0.01% 257"
540 Hz (hS): 0.00% 154 8"
600 Hz (hl0): 0.00% Zlg.8"
660 Hz (hll): 0.01% zog.z2°
7Z0 Hz (hlZ): 0.00% 45.6"
780 Hz (hl3): 0.00% -70.3°
240 Hz (hl4): 0.01% lsz.8°
500 Hz (hlb): 0.00% -89.g°
S50 Hz (hl&): 0.00% -1z.z°*
1020 Hz (hl7): 0O.00% Z01.5°
1080 Hz (hl8): 0O.00% 1sz2.1°
1140 Hz (hlS): 0.00% g97.4°
1200 Hz (hZ0): 0.00% 37.z°
1260 Hz (hIZl): 0.00% 11s.0°
1320 Hz (hIiZ): 0.01% -37.3°
1380 Hz (hI3): 0.01% 1s5.2°
1440 Hz (hIi4): 0.00% -45.7"°
l500 Hz (hIs): 0.00% o45.4°
1560 Hz (hIZE): 0.01% ol e
1820 Hz (hZ27): 0.00% 222 2"
1680 Hz (hI1B8): 0.0Z% -32.2°
1740 Hz (hI1S): 0.01% o33.8°
1200 Hz (h30): 0O.00% 153.7°
1260 Hz (h3l): 0O.00% -89.g°
1920 Hz (h3Z): 0.00% -g2.1°"
1980 Hz (h33): 0.00% 75.4°
2040 Hz (h34): 0.01% z1ls.0°
2100 Hz (h35): 0.01% jajnpali < R
Z1l&e0 Hz (h3g): 0.00% 244 4° W
(a)
— FFT analysis
ZIZZ20 Hz (h37): 0.01% -70.g" A
ZZ80 Hz (h38): 0.0Z2% 231"
2340 Hz (h35): 0.00% 187.&8"
2400 Hz (h40): 0.01% -45_2°
Z4E0 Hz (h4l): 0.01% o38.4°
ZEZ0 Hz (h4l): 0.00% 128.8"°
Z580 Hz (h43): 0.00% Z0e. 7"
ZE40 Hz (h44): 0.01% 32.5"
2700 Hz (h45): 0.00% z41.0°
Z7E0 Hz (h4E): 0.01% 170.8°
2820 Hz (h47): 0.01% zo7.7°"
2880 Hz (h48): 0.00% 207.3°
2940 Hz (h45): 0.00% l40.8° W
(b)

Figura 5.18. Lista de armdnicos presentes: (a) armoénicos desde el 0 al 36 y (b)
armonicos desde el 37 al 49. (Fuente: el autor).



En conclusién, al comparar las tres modulaciones simuladas se puede observar las
caracteristicas que aportan cada técnica a la salida del inversor. Estas se encuentran

contempladas en la tabla 5.1 que se muestra mas adelante.

Técnica de Modulacion | Vpico (V) | Vrms (V) | THD (%)
SPWM 173.2 122.5 0.04
SVPWM 149.5 105.7 15.13
THIPWM 173.2 122.5 0.05

Tabla 5.1. Caracteristicas principales de cada técnica de modulacién. (Fuente: el autor).

Con estos resultados se verifica lo plasmado en la teoria. La técnica SPWM es muy
sencilla y con la adecuada programacion se puede llegar a conseguir un bajo contenido
armoénico y un alto voltaje rms a la salida al igual que en la técnica THIPWM donde se
consigue los mismos valores para el voltaje; sin embargo, con la inyeccién del tercer
amonico se consigue disminuir los arménicos de bajo orden, pero los de alto grado se
elevan un poco y esto hace que aumente el porcentaje del THD. Por ultimo, tenemos la
técnica SVPWM donde podemos conseguir un mejor control y en consecuencia un
aumento en el THD de la salida del inversor disminuyendo asi la magnitud de los voltajes.

Por lo tanto, la mejor opcién de todas las técnicas de modulacion es la SPWM, sin
embargo, también se puede implementar el THIPWM ya que el aumento del THD no es
muy drastico y amplio, brindando asi un pequefio contenido armdénico de bajo orden y con
los armédnicos impares, importante para cuando se desea controlar un motor.
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6. CAPITULO 3: DISENO

En este capitulo se toman en cuenta los puntos mas importantes al momento de
realizar el disefio de un inversor trifasico tipo puente con IGBT’s, comenzando por los
circuitos de potencia desde el rectificador hasta la salida del puente inversor, seguido por
un sistema microprocesado para la generacion de las sefiales de la modulacion PWM en
el que se puede implementar los tres algoritmos sugeridos en el apartado anterior, entre
estos se encuentran el SPWM, SVPWM y el THIPWM.

En esta misma etapa se incluyen los circuitos para el aislamiento de las sefales
con la parte de potencia por medio de opto acopladores, ademas de elementos de
proteccion para una falla que ocurra en el equipo.

Se ha diseflado adicionalmente una interfaz GUI con GUIDE de Matlab®, con el
cual se puede interactuar a través del variador de frecuencia para arranque y parada del
motor.

6.1 DIAGRAMA DE BLOQUES DEL INVERSOR

Por medio de un diagrama de bloques se sintetiza en conjunto el inversor a
disefiarse, indicando sus partes generales y los mdédulos que las contienen permitiendo
una mejor comprension de los disefios siguientes. La figura 6.1 muestra el diagrama de
bloques del inversor integradas en cinco médulos. El primero contiene el conjunto de
diodos que forman el puente rectificador no controlado llamado Médulo rectificador, el
siguiente se compone del filtro para el rectificador, asi como dos fuentes de alimentacién
aisladas para alimentacion de los circuitos, la una para la etapa de los drivers que se
muestra con linea continua y la otra para la parte de los opto-acopladores indicada con
linea cortada, estos circuitos se incluyen en el Mddulo de fuentes aisladas.

El siguiente modulo se compone del circuito de control de los IGBT’s y el puente
inversor trifasico denominado Moédulo puente inversor con IGBT's, siendo los anteriores los
moédulos de potencia.

Para el control y generacion de las sefiales se dispone del Médulo PWM donde se
encuentra la tarjeta en la que se implementan los algoritmos para la generacion de los
anchos de pulso que alimentaran al controlador de IGBT’s, en esta tarjeta se incluye los
circuitos que detectan las fallas del sistema, asi como circuitos de protecciones y deteccién
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de fallas de las diferentes etapas del conjunto. Por ultimo, estd el denominado Mdodulo de

Interfaz que se encarga de manejar los periféricos que se utilizan para la interfaz con el
usuario.

- . | — S I
MODULO | MODULO ———7| CONTROLDE
INTERFASE | | PWM | LOS IGBT's
s e
T T T T
: | I |
: T T e
" 1 I 1 :
PENEES | MODULO ¢ 4
‘ PUENTE | |
MODULO FUENTES IGBT's |\ |
AISLADAS
Ro— 1| H—ou
MODULO W = PUENTE ||
o RECTIFICADOR | FILTRO INVERSOR i
To— mm <+——H T—oW

Figura 6.1. Diagrama de bloques del inversor. (Fuente: el autor).

6.2 MODULO RECTIFICADOR DE SEIS INTERRUPTORES

El primer modulo a ser analizado es el puente trifasico, que se compone por 6
diodos que toman el voltaje trifasico de la red y lo rectifican. La figura 4.2 y 4.3 muestran
la estructura y formas de onda del mismo, esta configuracion es conocida también como
rectificador de seis pulsos como se mencionaba en la parte tedrica segun (Rashid, 2004).
El voltaje pico a la salida del rectificador esta dado por la relacién 6.1 siguiente:

500v2 = 707.106V (6.1)

Este voltaje al ser filtrado por medio de un capacitor adecuado se convierte en el
voltaje del bus CD, este dato conjuntamente con la potencia y considerando un rendimiento

del 80%, debido a que, por el método usado el voltaje de salida es el % =0.612 (rms) o
‘/; = 0.866 (pico) del voltaje de entrada a un indice de modulacién de uno (M = 1) (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009), de acuerdo a la figura 4.15 y considerando un 6% de pérdidas

en los elementos, se calcula la corriente que circulara por los diodos del rectificador que
de acuerdo a la relacion 6.2 sera:

Ide=In=—22"2_ — 17674 (6.2)
707.106V*0,8
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Cada uno de los diodos conduce a 120° como ya se habia mencionado, por lo tanto,
la corriente rms esta dada por la relacion 6.3 (Rashid, 2004):

diodo.

-

Y

/

L'\
!
\\
\

b

Irms =

2T

1
Irms = 1.767A\E =1.024

Esta es la corriente nominal que soportan cada uno de los diodos, pero los picos
de corriente que deben soportar los diodos son funcién del filtro, la carga y el rizado que
se desee a la salida del rectificador el que normalmente debe ser menor al 5% (Rashid,
2004). La figura 6.2 muestra los angulos de conduccién de cada diodo sin filtro, asi como
los correspondientes con filtro, con estos datos puede deducirse el pico que soporta el

120°

Y

W 1 1
L/

IJ

\’J{
/‘/ \
¥ Y

fﬁ H

&
II I\

(6.3)

Rizado

X

Y

~

-
~

-
<

Figura 6.2. Conduccion de cada diodo con y sin filtro. (Espinoza Torres, 2000).
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Sin el filtro de salida cada uno de los diodos conduce 120° y con el filtro el tiempo
de conduccion del diodo sera Y, que como se observa es funcion del valor del rizado,
ademas, el filtro hace que dentro de cada periodo el diodo conduzca cada 60°, por lo tanto,
el angulo al cual empieza a conducir el diodo X esti dado por la relacion 6.4 (Espinoza
Torres, 2000), que confirma que es funcion directa del rizado.

Vpsin(x) = Vp — Vp * Rizado

X 1 (Vp —Vp = RizadO)
= sin

Vp
X =sin~1(1 — Rizado) (6.4)
El tiempo de conduccién Y del diodo se obtiene de la relacién 6.5.
Y =90°—X (6.5)

Con las relaciones anteriores y la ayuda de la figura 6.3 se puede determinar el
valor del pico del diodo; considerando conduccion continua y la corriente constante, la
cantidad de energia que debe entregar el diodo al capacitor en los dos tiempos Y debe ser
la misma que el &rea que se tendria sin filtro. (Espinoza Torres, 2000).

Y > £

> e

60°
< —_—

120°

= -
|

Figura 6.3. Picos de corriente en los diodos. (Espinoza Torres, 2000).

Para simplificar se toma que una de las areas sombreadas sea igual a la mitad del
area total, es decir, tomando 60° de conduccion, esto es:

60°*x In =Y * Ipico

60°xIn
Y

Ipico = (6.6)
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De las ecuaciones 6.4, 6.5 y 6.6, se desprende la ecuacion 6.7 que representa el
pico de corriente como se muestra a continuacion:

60°*In
90°—sin~1(1-Rizado)

Ipico = (6.7)

Esta relacion permite dimensionar los picos de corriente que deben soportar los
diodos en el caso de un rectificador de seis pulsos con filtro capacitivo como el que se esta
disefiando.

Reemplazando los valores de la corriente nominal dada por la relacién 6.2 y
asumiendo un rizado del 5% la corriente pico de los diodos es:

o 60°x1767A
PO =90° —sin—1(1 — 0.05)
Ipico = =207 = 58264 (6.8)

El voltaje pico inverso que soporta cada uno de los diodos es igual al voltaje pico, es

decir 5002 = 707.106V de acuerdo a la ecuacion 6.1; siendo este Ultimo parametro
faltante para dimensionar los diodos.

De esta forma los diodos deben cumplir con las siguientes especificaciones minimas:

e Corriente nominal RMS > 1.02A.
e Corriente pico > 5.826A.

e Voltaje inverso > 707.106V.

Para mayor robustez se puede construir el puente trifasico mediante tres puentes
monofasicos, quedando el esquema como el mostrado en la figura 6.4.

T R e e
iDl LDS’ | L %DS +
R o— ‘
5o Vout
To ‘
i D2 D4 & D6 -
L J | "

Figura 6.4. Puente trifdsico mediante tres puentes monofasicos. (Espinoza Torres, 2000).
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Estando los diodos en paralelo, su capacidad de corriente se duplica (Rashid, 2004),
por lo cual el puente queda sobredimensionado, pero econémicamente es factible ya
gue es mas econdmico comprar los tres puentes monofasicos que los seis diodos,
ademas su montaje es mas sencillo que el de los seis diodos debido a que se
encuentran en un encapsulado plastico aislado, permitiendo montarse sobre el
mismo disipador.

6.3 FILTRO CAPACITIVO PARA EL RECTIFICADOR

El valor del filtro depende del rizado que se desee y de la corriente nominal de la carga,
partiendo de la relacion entre el voltaje y la corriente para un capacitor dada por la ecuacién
6.9, sin embargo, puede aproximarse a la ecuacion 6.10 tomando la carga y descarga del
capacitor como lineal (Boylestad & Nashelsky, 2009) y (Rashid, 2004).

ve = [y idt (6.92)
V.= dt (6.90)
AV, = 2+ At (6.10)

De acuerdo a la figura 6.2 del tiempo de conduccién de cada diodo, el capacitor
debe entregar la corriente nominal el tiempo que no conduce el diodo, esto es 60°-Y, por
lo tanto, combinando las ecuaciones 6.4 y 6.5 de los tiempos de conduccion del diodo y
capacitor, pasando a tiempo con frecuencia de 60Hz se tiene:

At (60° —Y)

= Fx360°

Ahora, reemplazando el valor de Y se obtiene que:

At [60° — 90° + sin~'(1 — Rizado)]

= Fx360°

1
T F*360°

[sin™*(1 — Rizado) — 30°] (6.11)

Sustituyendo la ecuacion 6.10 y considerando que la variacion del voltaje es el
voltaje pico por el rizado, se deduce la ecuacién para determinar el valor del capacitor dada
por la relacién 6.12.

I = [sin"1(1 — Rizado) — 30°]

AV. =
Ve C * f »360°

I*[sin_l(l—Rizado)—30°]

€= Vpx*Rizadoxf*360°

(6.12)
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Considerando para el presente caso un rizado del 5% como ya se ha venido
trabajando, que la corriente nominal es de 1.02A de acuerdo con la ecuacion 6.2 y el voltaje
707.106V referente a la ecuacion 6.1, entonces el valor del capacitor seré:

_ 1.024* [sin™*(1 — 0.05) — 30°]
~ 707.106V % 0.05 * 60Hz * 360°

C = 55.836uF

Para tener un rizado menor se usa un capacitor con un voltaje mayor al voltaje pico,
es decir 707V; por lo tanto, los capacitores equivalentes pueden ser de 3 de 22uF
a 800V DC, teniendo asi un rizado menor al 5% y que puede soportar hasta 800V.
Para disminuir la cantidad de capacitores debido a que estos tres ocuparian mucho
espacio, se puede dejar un rizado un poco mayor y adquirir tan solo un par de estos
capacitores.

6.3.1 CIRCUITO DE CARGA Y DESCARGA DEL CAPACITOR

El momento de la conexion de la energia al capacitor, este se encuentra
inicialmente descargado, consumiendo en el inicio gran corriente que va disminuyendo
conforme se va cargando el capacitor; para limitar el pico inicial de corriente y de esta
manera proteger a los diodos del puente se usa un circuito de arranque o carga inicial de
los capacitores como el indicado en la figura 6.5. (Espinoza Torres, 2000).

El capacitor se carga a través de la resistencia Rc, de cuyo valor depende el pico
inicial de corriente, cuando la carga comienza a ser constante el relé cortocircuita la
resistencia y el bus de CD queda listo. (Espinoza Torres, 2000).

Rc
+—AAN - S
[ [ s
R o—
S Rb
+ |
S o0— * s-oVsensoxr | Bus DC
|
, < Ra
b of O—l <]
. o

Figura 6.5. Circuito de carga y descarga del capacitor. (Espinoza Torres, 2000).

Al retirar la energia del inversor, el capacitor retiene su carga, lo cual puede resultar
peligroso para el usuario, por lo tanto, es recomendable tener un circuito de descarga. La
figura 6.6 también muestra el circuito de descarga del capacitor a través de una resistencia
de descarga Rd, siendo recomendable que el bus de CD se descargue a un valor menor a
45V en un periodo de 60s, ademas se indica la descarga a través del LED que se encuentra
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en serie con Rd de mucha utilidad para evitar descargas al realizar revisiones del equipo.
(Espinoza Torres, 2000).

Partiendo de la descarga debido a que permite dimensionar Rd que queda en serie
para la carga se tuene que al retirarse la energia, el circuito estd compuesto por el
capacitor, la resistencia Rd y el LED (Espinoza Torres, 2000), describiendo la relacion 6.13
al circuito, que es obtenida al desarrollar y reemplazar la relacion del voltaje en un capacitor
como se describe a continuacién a partir de la ecuacién 6.9a. (Rashid, 2004).

1 t
UC:Efidt
0

Al desarrollar esta expresion obtenemos la siguiente ecuacion:

t
v, =K1+ K2*e RC

Ahora, al analizar las condiciones iniciales que son:ent=0->v, =Vsyt =0 —
v, =0 conlo que K2 =Vs y K1 = 0, con estos valores para las condiciones descritas se
determina Rd de la siguiente manera:

t

v, = Vs x e RaxC (6.13)

I(VS)_ t
"ve) TRaxc
t

n(75)-c

Rd =

Se considera que la resistencia debe tener un valor para un voltaje menor a los 45V
luego de 60s, asi que reemplazamos estos valores y obtenemos que:

60s

| (707.106V
nM{—35y

Rd =

) * 66F

Rd = 330036.28150Q

Por lo tanto, una resistencia de un valor igual o menor a 330kQ cumple con las
condiciones para la descarga.

La potencia que debe disipar la resistencia se puede determinar teniendo en cuenta
la consideracion anterior para el calculo del valor de la resistencia, se toma la peor de las
condiciones con el valor inmediatamente menor (Rd=330kQ) y que la peor condicion para
la resistencia es cuando comienza la descarga, con lo que la potencia inicial a disiparse es
dada por la relacion 6.14 siguiente:

__ Vs?  707.106V2

= e = 1515W (6.14)

77



Como el voltaje va reduciendo de forma exponencial, esta potencia ira reduciendo
con lo que la potencia con lo que la potencia promedio ser4d menor, por este motivo la
resistencia que se elige es de 330kQ — 2W, disipando adecuadamente la descarga y
cumplir con las recomendaciones del tiempo de descarga (Espinoza Torres, 2000).

La corriente maxima a través de Rd, que serd la inicial de descarga dada por la
relacion 6.15 siguiente:
Vs _ 707.106V

=2 =
R 330,000Q

= 2.143mA (6.15)

Esta corriente es menor a la nominal del LED, encendiéndose sin ningan problema.

Por otra parte, para sensar el voltaje del bus de CD tanto para monitoreo como para
la entrada del relé se coloca en paralelo con el capacitor un divisor de voltaje formado por
Ray Rb de la figura 6.5.

Se toma 8V como equivalente al voltaje nominal 707.106V, dejando un rango para
la medicion de sobrevoltajes en el bus de CD con lo que el divisor de voltaje es dado por
la relacion 6.16 siguiente:

Ra
Ra+Rb

Vsensor = Vs (6.16)

De la ecuacion anterior la relacion entre Ra y Rb es dada por 6.17:

Rb=R ( — 1)
¢ Vequiv

707.106V
CLEL

15V
Rb = 46.14Ra (6.17)

Para no afectar sobre Rd y reducir la corriente circulante por estas, se elige
Ra=33kQ y Rb=1MQ, esto forma una resistencia de descarga equivalente Rd’ como sigue:

Rd’ = 330kQ 1l 1000kQ + 33kQ = 33.329kQ

En la determinacion de la resistencia Rc se debe considerar en el circuito de la
figura 6.5, la resistencia Rd’ equivalente queda en paralelo con el capacitor, y este conjunto
esta en serie con Rc, por lo tanto, el capacitor se cargara a un voltaje menor al de la fuente.
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Figura 6.6. Circuito equivalente. (Espinoza Torres, 2000).

El voltaje del capacitor debe ser lo mayor posible para que asi, al momento de
entrar el relé, tener un salto de voltaje menor, por lo tanto, se toma un voltaje 10% menor
al nominal y mediante el circuito equivalente se determina el valor de Rc. La figura 6.6
muestra el circuito equivalente y las relaciones para determinar Req y Veq las cuales son
dadas por las ecuaciones 6.18 y 6.19. Ademas, de la relacion para el voltaje equivalente
se deduce la relacion de la ecuacion 6.20 para determinar Rc como se indica a

continuacion:

Veq = Vs« % (6.18)
Req = Rd' || Rc (6.19)
707.106V
Re = 330k (2020 — 1) (6.20)
Rc = 37kQ

Tomando R1=2800Q, la peor condicion sera al inicio de la carga siendo su potencia:

_ Vs* 707.106V?

= RL - 270000 _ 18o18W

Se usa dos resistencias de 22kQ de 5W con lo que se tiene una resistencia
equivalente de 44kQ y 10W, esta resistencia soporta mayor potencia al inicio de la carga,
pero va disminuyendo conforme se va cargando el capacitor, el exceso de calor se disipa
facilmente ya que luego de entrar el relé esta resistencia queda cortocircuitada.

Para el dimensionamiento del relé se debe considerar que luego de cortocircuitar
la resistencia de carga, sus contactos deben soportar la corriente que circula a través del
bus de CD y que su capacidad de interrupcion debe ser mayor al voltaje CD. De acuerdo
a estos parametros se elige un relé que cuyos contactos soporten una corriente mayor a
2Ay que tiene una capacidad de interrupcion de un voltaje mayor a 707V DC, de acuerdo
a los valores correspondientes a los calculados utilizando las ecuaciones 6.1y 6.2.
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6.4 MODULO PUENTE INVERSOR CON IGBT’s

El bus de CD alimenta a un inversor tipo puente compuesto por seis IGBT's como
lo muestra la figura 4.6, el mismo que alimenta directamente al motor.

Para el dimensionamiento de los IGBT’s se considera: la corriente, voltaje de
trabajo y frecuencia de conmutacién, por lo tanto, se debe determinar cada uno de estos
parametros para la seleccion de los mismo.

6.4.1 SELECCION DE LOS IGBT’s

El voltaje que soporta cada elemento es el que entrega el bus de CD que de
acuerdo a lo expuesto en la ecuacién 6.1 es de 707.106V, la corriente que circula por cada
elemento es la corriente rms para la potencia especificada, debido a que para cualquier
valor de frecuencia e indice de modulacion se debe mantener la corriente constante como
se explico en la teoria; por lo tanto, la corriente nominal por fase para 1kVA 'y FP=0.85 esta
dada por la relacion 6.21.

1000VA

La corriente pulsante maxima que conduce cada semiconductor serd la que entrega el
bus de CD dada por la relacién 6.2, es decir, 2A aproximadamente. Por lo tanto, los
IGBT’s deben cumplir con las caracteristicas minimas de operacion siguientes:

e Voltaje > 707.106V.
o Corriente rms > 1.35A.
o Corriente pulsante > 2A.

Dando un factor de seguridad de aproximadamente 4 veces se pueden elegir los
IGBT’s de International Rectifier IRG4BC30UD de ultima generacion (cuarta generacion
IRG4); son IGBT’s ultra rapidos con diodo incluido que entre sus caracteristicas principales
estan (International Rectifier, 2000) y (International Rectifier, 1997):

e Voltaje de operacion colector emisor: 600V.
e Corriente constante: 23A @ 25°C y 12A @ 100°C.
o Corriente pulsante: 92A.

e Corriente del diodo 12A.
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¢ Disipacién maxima de potencia: 100W @ 25°C y 42W @ 100°C.

e Optimizado para trabajar con frecuencias de 8 a 40kHz.

6.4.2 MODULO DE IGBT “SIX-PACK”

El sobredimensionamiento va de acuerdo a lo que recomienda el fabricante para la
potencia de esta aplicacion. Sin embargo, se puede implementar también un médulo de
IGBT “six-pack”.

Los médulos en serie “six-pack” son dispositivos que tienen en el interior los chips
de los IGBT y de los diodos de circulacién libre que se encuentran soldados en substratos
aislantes ceramicos. La corriente de fase es alimentada a través de cientos de hilos de
aluminio unidos a la superficie del chip. Los modulos IGBT se han convertido en
componentes clave para el tratamiento de la potencia en los motores de velocidad variable
de baja tension. Sin embargo, el suministro de estos componentes se encuentra muy
fragmentado, de modo que diversos fabricantes ofrecen mdédulos IGBT con diferentes
topologias, dimensiones y parametros. Esto dificulta mucho la intercambiabilidad de
equipos para el usuario y ademas ha limitado el mercado para los productos de cada uno
de los fabricantes (Fuji Electric, 2000) y (Zehringer, Dewar, & Schroderus, 2000).

Por lo tanto, el médulo de IGBT que se puede seleccionar es de la Fuji Electric
6MBI75L-060, son muy rapidos con diodo incluido. Entre sus caracteristicas principales
se encuentran (Fuji Electric, 2000).

e Conmutacion de alta velocidad.
e Baja tension de saturacion.
e Controlador de voltaje.

Ademas, entre sus aplicaciones se encuentran:

e Inversor para accionamiento por motor.

o Amplificador de servo accionamientos de CAy CC.
¢ Fuentes de alimentacion ininterrumpidas (UPS).

e Maquinas industriales, como maquinas de soldar.

En la siguiente figura 6.7, se muestra el circuito esquematico equivalente del médulo
de IGBT.
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Figura 6.7. Circuito esquematico equivalente del modulo de IGBT de la Fuiji Electric
6MBI75L-060. (Fuji Electric, 2000).

6.5 CIRCUITO CONTROLADOR DE IGBT’s (DRIVER)

En esta etapa se reciben las cuatro sefiales de control (dos principales y dos
negadas) y las convierte en condiciones de activacion o de apagado, dando las
caracteristicas necesarias para que los IGBT’s conmuten de una manera rapida y sin
problemas.

Para la activacién de los IGBT’s se debe considerar que en la parte inferior del
puente se tiene una misma referencia para las sefiales de control y para la parte superior
se debe tener tres referencias independientes con respecto al emisor de cada uno de los
IGBT'’s. Este problema puede ser superado con el uso de cuatro fuentes independientes o
por medio de un circuito manejador de IGBT’s fabricado por la casa International Rectifier,
que permite manejar directamente a un puente trifasico de IGBT’s una sola fuente de
alimentacion o tres monofasicos con dos fuentes de alimentacion, este es el IR2130 e
IR2110 respectivamente. Sin embargo, los parametros que se muestran a continuacion es
el del controlador IR2110 que se utiliza para esta aplicacion. (International Rectifier, 2005).

Los IR2110 son drivers de MOSFET e IGBT de alto voltaje, velocidad y potencia
con canales independientes de salida de referencia alta y baja. Los controladores de salida
cuentan con una etapa de pulsos, buffer, disefiado para un minimo cruce a conduccion.
Los retardos de propagacion se emparejan para simplificar el uso en aplicaciones de alta
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frecuencia. El canal flotante se puede utilizar para activar un MOSFET de potencia de canal
N o IGBT en la configuracion de lado de alta operando hasta 500 o 600 voltios. La
respuesta de este elemento se da tipicamente a 120ns en subida y 94ns en caida. El
esquema de conexion tipica para este dispositivo presentado en la hoja de
caracteristicas es la mostrada en la figura 6.9, sin embargo, primero se presentan los
parametros en la figura 6.8 y la tabla 6.1.

[&] HO [7]
=] voo ve [ 6]
[10] HIN Vs | 5]
(1] sp [ 4]
(2] un vee [3]
(i3] vss CoM [ 2]
0] o~ to[T
Figura 6.8. Circuito manejador IR2110. (International Rectifier, 2005).
SIMBOLOS DESCRIPCION
HIN Entrada en alto para la compuerta.
LIN Entrada en bajo para la compuerta.
VbD Voltaje de alimentacion.
Ve Voltaje de alimentacion.
Vss Tierra légica.
VB Voltaje de salida flotante.
HO Voltaje de salida flotante para la compuerta.
Vs Voltaje de salida flotante de retorno.
LO Voltaje de salida de la parte inferior.
COM Voltaje de salida flotante de retorno.

Tabla 6.1. Definiciones de cada pin del manejador IR2110. (International Rectifier, 2005).

La conexion tipica para este tipo de controladores segun el fabricante se puede
observar en la siguiente figura de donde se partird para realizar el célculo de los
componentes que se deben colocar para su configuracion y correcto funcionamiento, estos
calculos se presentan en el siguiente apartado.

83



Typical Connection up to 500V or 600V
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Figura 6.9. Conexidn tipica del controlador IR2110. (International Rectifier, 2005).

El manejador IR2110 se conecta con los IGBT’s como lo indica la figura 6.9, en la
gue se muestran los elementos adicionales que se deben usar para formar las fuentes
flotantes.

Para desplazar la referencia hasta el nivel del emisor correspondiente, se usa los
condensadores que van de VB a VS en este caso C4 y los diodos D1 a D5, se recomienda
el uso de capacitores de 0.1pF y deben ser colocados lo mas cercanos al integrado, estos
se calcularan en el apartado siguiente. Los diodos deben ser rapidos y soportar un voltaje
superior al del bus de CD.

Las resistencias RG son usadas para atenuar picos negativos del IGBT al apagarse
y se recomienda valores desde 10Q a 80Q, siendo el valor mas usado RG=23Q.
(International Rectifier, 2004). Considerando que a menor valor de RG el IGBT se apaga
mas rapidamente, pero la amplitud del pico negativo se incrementa, opuestamente al
incrementar RG se reduce los picos, pero el tiempo de apagado se incrementa, al igual
gue las pérdidas dindmicas en el IGBT. De acuerdo a tablas de la hoja de caracteristica
para un valor de RG=0Q) se tiene un pico negativo de 90V con un tiempo de apagado de
aproximadamente 5ns y para RG=23Q el pico se reduce a 20V con un tiempo de apagado
de aproximadamente 38ns. (International Rectifier, 2004).

Por lo tanto, para esta aplicacion se utiliza una resistencia RG de 10Q como se
puede ver en la figura 6.9 las resistencias R2 y R3. Ademas, se le colocaron resistencias
en paralelo R4 y R5 de 20kQ para que aseguren el voltaje de entrada a los
semiconductores en el caso de que se prefiera colocar MOSFET'’s a la salida en lugar de
IGBT'’s.

Las resistencias y los diodos D4 a D6 se usan para atenuar los picos negativos que
retornan al circuito integrado, de igual manera, por medio de tablas se elige R=10Q con lo
gue se tiene un pico negativo sobre el integrado de 10V.

Se recomienda ademas conectar un capacitor de 10uF en el impreso entre los
terminales del bus de CD atenuando el ruido producido por las conmutaciones.
(International Rectifier, 2005).
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Las sefiales del circuito manejador deben estar lo mas cercanas posibles a las
compuertas de la parte de potencia, por este motivo el manejador y el puente de IGBT’s
estdn proximos haciendo que las conexiones no sean lejanas y se creen pérdidas, el
diagrama general se muestra en la figura 6.10.
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Figura 6.10. Circuito de control para los IGBT’s. (Fuente: el autor).

6.5.1 CALCULO DE LOS CONDENSADORES

Para seleccionar los componentes de Bootstrap como se muestra en la figura 6.9, el
diodo de arranque y el condensador son los Gnicos componentes externos estrictamente
necesarios para el funcionamiento en una aplicacion PWM estandar. Los condensadores
locales de desacoplamiento en el suministro VCC (y digital) son Gtiles en la practica para
compensar la inductancia de las lineas de suministro. (International Rectifier, 2007)

El voltaje visto por el capacitor de arranque es solo el suministro de VCC. Su
capacitancia esta determinada por las siguientes restricciones:

Tension de compuerta requerida para mejorar MGT.

IQBS — corriente de reposo para los circuitos del controlador del lado alto.
Corrientes dentro de la palanca de cambios del IC de control.

Corriente de fuga de puerta fuente.

Corriente de fuga del condensador Bootstrap.

arwpdE
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Para reducir las inductancias parasitas y garantizar el 6ptimo funcionamiento del driver,
el fabricante provee las siguientes consideraciones para las capacitancias, estas se
pueden encontrar en el documento AN-978 de (International Rectifier, 2007). El valor
minimo del condensador de arranque puede calcularse a partir de la siguiente ecuacion:

f f
Vcc_Vf_VLS_Vmin

1 . I
Z[ZQg labsmax) | o [Chs(leak)
C >

(6.22)

Donde:

Qg: Carga en la puerta del semiconductor.

f: Frecuencia de operacion.

ICbs(leak): Corriente de fuga del capacitor de Boostrap.
Igbs(méax): Maxima corriente de reposo.

VCC: Voltaje de alimentacion.

Vf. Caida de voltaje en el diodo de Boostrap.

VLF: Caida de tension en el lado bajo del driver.

Vmin: Tensién minima entre VB y VS.

Teniendo en cuenta la hoja de caracteristica del driver y de los IGBT’s a activar se
tiene que:

C > 0.629uF

Los capacitores C1 y C2 debe ser como minimo 10 veces mayor al calculado para
C anteriormente, por lo tanto, los dos capacitores conectados entre la alimentacion en los
terminales 3-2 y 6-5 (orden de alimentacién a tierra) seran de 10uF. Estos capacitores se
colocan con el fin de hacer un filtrado de alimentacién al nivel I6gico y eliminar el rizado, el
capacitor de conexion tipica presentado en la AN-978 para conexién puente H es de
Cb=47uF. (International Rectifier, 2007).

El diodo encargado de proveer el voltaje de referencia de 15 voltios para el circuito
de excitacion del lado de alta del que se hablaba en el apartado anterior, debe ser de alta
velocidad de recuperacion y soportar altas tensiones en polarizacién inversa, con el fin de
gue actie como diodo de bloqueo. El diodo seleccionado es el 1N4148 disefiado para
conmutaciones en extra alta frecuencia. Para esta aplicacion se utilizan 5 en serie debido
a que cada uno soporta hasta 100V.

Los elementos seleccionados para la configuracion y conexion del driver se
muestran a continuacion
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Elemento | Valor

C1 10uF

C2 10uF

Chb 47uF
D1-5 1N4148

Rout 20kQ

Tabla 6.2. Componentes seleccionados para la etapa de control.

Por consiguiente, el diagrama de conexién se configura de la siguiente forma como
se muestra en la figura 6.11 respecto a la conexion tipica presentada por el
fabricante en la figura 6.9.

D! D2 D3 D4 5
¢—DIRL DRI iRl o
i R2
o B AWy
uro VR 10
0| ooz |-E

==
.|CS BN L s | Tu-.r 3
< S0

*
\
%7;
- nF St . 4 -
LIN 348 WieC
e ] OUF
Ut > R3
B o AWy
10 T
b R2110
ao FD 2 3

fy—

w]

Figura 6.11. Conexion del IR2110 con los IGBT’s. (Fuente: el autor).

6.6 CIRCUITOS DE ACOPLAMIENTO OPTICO DE
SENALES

El manejador del puente de IGBT’s IR2110 que fue tratado con anterioridad, no se
alimenta directamente debido a que en el caso de detectar una falla en el circuito deja de
sacar sefiales y debe reestablecer, por lo tanto, en el caso de presentarse una falla es el
microcontrolador el que puede realizar esta accion al reestablecer todo el equipo, sin la
necesidad de desconectar todo el sistema. Para cumplir con este propésito se utiliza el
circuito que se muestra a continuacion en la figura 6.12.

Para proteccion de los circuitos se los aisla de la parte de potencia usando opto-
acopladores, esta etapa es bésica para proteger el dispositivo de control FPGA de posibles
fallos en la etapa de potencia y de esta forma minimizar el posible dafio a los dispositivos
de control, que pueden resultar costosos de acuerdo a la gama, a diferencia de los
dispositivos de aislamiento que son econdmicos y accesibles. La gran mayoria de los
aislamientos de circuitos electrénicos modernos estan basados en dispositivos 6pticos.
(Diaz Rodriguez, Cote Uribe, & Pardo Garcia, 2013).
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El dispositivo de control a la salida suministra una onda PWM sinusoidal natural
generada mediante una comparacion entre una onda portadora triangular (frecuencia fija
de 18kHz) y una sefial moduladora sinusoidal (frecuencia variable entre 1 y 120Hz). La
frecuencia de conmutacién es el parametro fundamental que debe de tenerse en cuenta
para la seleccion del dispositivo de acople. Se toma como referencia que el opto-acoplador
tenga una frecuencia de trabajo alta como, por ejemplo, el dispositivo 4N35 el cual posee
un tiempo de subida y bajada de 7ps. El esquema del circuito de aislamiento implementado
se muestra en la figura 6.12.

VDD
15v

FPGA+ R2 Optoacoplador
ATATAY -

FPGA-

Figura 6.12. Circuito de aislamiento. (Diaz Rodriguez, Cote Uribe, & Pardo Garcia,
2013).

Los opto-acopladores poseen una o dos parejas LED-Transistor en el mismo
encapsulado, de esta forma las sefiales pasan hacia el puente inversor de manera aislada
y estan disponibles en el conector IR que es el interfaz con el médulo del puente inversor
con IGBT'’s.

Para esta aplicacion debido a la velocidad de conmutacion se utiliza el opto-
acoplador 6N137, que acopla 6pticamente dos puertas que combinan un diodo emisor de
luz de GaAsP y un foto-detector integrado de alta ganancia. Una entrada de habilitacién
permite que el detector sea estroboscopio. La salida del detector IC es un colector abierto
de un transistor Schottky-Clamped. Cuyos tiempos de respuesta tipicos en subida son de
48nsy en caida de 50ns, este disefio le proporciona aislamiento maximo, mientras se logra
la compatibilidad TTL. (VISHAY, 2005).

El opto-acoplador esta garantizado desde -40°C a +85°C lo que permite el
rendimiento del sistema sin problemas (VISHAY, 2005). Las condiciones recomendadas
para conseguir estas caracteristicas se muestran en la tabla 6.3.

Méaxima corriente de entrada | Voltaje de alimentacion
15mA 4.5V <Vdc <5.5V
Tabla 6.3. Condiciones de activacion optimas. (VISHAY, 2005).

El opto-acoplador 6N137 se muestra en la siguiente figura junto con su
configuracion eléctrica interna.
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Single channel Dual channel
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Figura 6.13. Opto-acoplador 6N137 y su configuracion interna. (VISHAY, 2005).

Para el dimensionamiento de las resistencias que manejan al opto-acoplador para
garantizar el paso de las sefales, se considera que el inversor drena la corriente del LED
de la parte izquierda del opto-acoplador, haciendo circular por este una corriente. En la
figura 6.14 se encuentra el circuito tipico de conexién del opto-acoplador (VISHAY, 2005).
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Figura 6.14. Circuito tipico para el opto-acoplador 6N137. (VISHAY, 2005).

La hoja de caracteristicas del opto-acoplador indica que para conseguir un tiempo
de propagacion de 20-75ns los valores de los componentes del circuito son CL=15pF y
RL=350Q. La disposicion anterior asegura un tiempo de respuesta en el peor de los casos
de 20ns (VISHAY, 2005). El célculo de las resistencias que se muestran en la figura 6.14
se determinan a continuacion a partir de la corriente maxima proveniente del control. Por
lo tanto, RM se obtiene como:

RM =5V/23mA = 2170 = 2200 (6.23)
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Con la corriente 6ptima del opto-acoplador se calcula RL como sigue:
RL = 5V/15mA = 3330 = 35012 (6.24)

Por consiguiente, los valores calculados se contemplan en la siguiente tabla 6.4.

Elemento | Valor
C Bypass | 0,1uF

CL 15pF
RL 350Q
RM 2200

Tabla 6.4. Elementos seleccionados para el opto-acoplador 6N137. (Fuente: el autor).

Respecto a la seleccion de los componentes para la configuracién y correcto
funcionamiento del opto-acoplador, se presenta el siguiente diagrama que contempla la
conexion de todos estos elementos en la figura 6.15.
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Figura 6.15. Esquema de conexidn del opto-acoplador 6N137. (Fuente: el autor).

6.7 SENALES DE CONTROL

En la figura 6.16 y 6.17, se observan las sefiales de entrada a uno de los opto-
acopladores cuando se encuentra conectado a la salida de la FPGA. Esto se puede
observar en el canal A del osciloscopio, con la finalidad de lograr visualizar una respuesta
entre U y V del médulo para un voltaje de linea a la salida de todo el circuito y su conexion
con el médulo de IGBT’s tratado anteriormente. Para este caso, la frecuencia es de 60Hz
y la amplitud de 1.40V. Se puede visualizar a través del programa FlukeView®

ScopeMeter® v4.5.
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Figura 6.16. Sefial de entrada a los opto-acopladores y salida de la FPGA. (Fuente: el

autor).

En lafigura 6.17, se visualiza una captura de pantalla del osciloscopio donde
se puede ver el valor del voltaje y la frecuencia con la que se trabaja en el momento de la
toma de datos para evidencia.
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savr. 7 | SLOPE

Figura 6.17. Captura de pantalla del osciloscopio para la sefial de salida de la FPGA.
(Fuente: el autor).

91



Consecuentemente, a la salida de los opto-acopladores se logra la sefial de 4.96V
gue se desea para las entradas de los controladores en conjunto con las sefiales negadas
gue pasan a través de la compuerta y llegan a los pines de los mismos controladores.
Estas graficas se presentan en las figuras 6.18 y 6.19.

1 Input & 2
8,00 T T D atablock
E : jName = [nput &
! : Diate = 141272015
E.00 i ! Time = 05:03:50 p.m.
H , ' Scale = 2 WD
ST >'< """"""""""""""""""" A el el et v ArElE = 000V
4.00 ; W Scale = 25 meDiv
' ; MAat0Z = 39 ms
H < Size  =120(250)
: b awimum = 5,20
200 ; Minimum = -1,12%
Cursor Yalues
L )
""""""""" ki i s e e i e B e e 0 ke e | < IO = W11
000y ' /E\ 2 B2 ms
; J dx: 170 ms
. 1 496
200 : 2 024y
. dy: 472V
400 5
5,00 :
800 l |
Kl i
39ms 25 mefDiv

Figura 6.18. Sefial de salida de los opto-acopladores. (Fuente: el autor).

En la figura 6.19, se observa una captura de pantalla al osciloscopio, la cual nos
arroja el valor de la frecuencia.

_.23998uz HOL D
"""" :
DTN S T R S
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Ar 2 U4 'én’s'.;rd ~3 ng ar’
Mﬁ TRIGGER~ [:UHSI]H
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Figura 6.19. Captura de pantalla del osciloscopio para la sefial de salida de los opto-
acopladores. (Fuente: el autor).
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En las salidas del circuito de control también salidas de los controladores (drivers),
donde se realiza la conexion con el modulo de IGBT’s que se conecta a 20V. Por medio
del osciloscopio y sus dos canales se puede observar las formas de onda de alta, retorno
y baja del controlador como se muestra en las figuras 6.20 a 6.25 respectivamente.

1 IhpLit 5

40.0 T T Datablock
' . jName = |nput &
Date =14/12/2015

30,0 .,_m,,_h._-....>< ............................ s : Time  =0%34:56 p.m.

: YW Scale = 10 VADiv

! . WALEDE = 00V

200 W Scale = 25 ma/Div

HOr0x = 35ms
100 # Size  =125(250)
. b aximum = 36,4
; Minimurm = -1.2%
1) 1| SIS . Cursor Yalues

! “1: B.Z2ms
: i M2 2h2ms

100 ; 5 e 17 0ms
' ! W1 292
' ! W2 00v

-20,0 dy: 29,2V

30,0 : i

400 ' - 4

K1 | ]
35 mz 25 mz/Div

Figura 6.20. Sefial de alta (high) del controlador. (Fuente: el autor).
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Figura 6.21. Captura de pantalla de la sefial de alta (high) del controlador. (Fuente: el
autor).
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La figura 6.18 muestra la sefial de retorno de controlador siendo a su vez las formas

de onda de los voltajes de fase U y V que como corresponde tienen la misma magnitud del
bus de CD con el que se alimenta el modulo de IGBT’s por esta razén el voltaje es de

19.6V.
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200 s s
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300

-40.0
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26 ms

1
"""" e T e e S S S e Curzor Values
1

Input & 2
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: : Time 054217 pom,
: ' " Scale 10 WD
! ! VALE0E = 00Y
e e e O R T = Scale 2.5 mz/Div
AL 0% 3.5 ms
% Size 125 (250
Mawimum = 256
Minimum = -1.2%

e P

#%1: BZ2ms
sz: 25,2 ms

dx: 17.0ms
W1 196
V2o 0.8y
dy: -18.8Y

= £
1 ]
25 me/Div

Figura 6.22. Sefial de retorno del controlador. (Fuente: el autor).
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Figura 6.23. Captura de pantalla de la sefial de retorno del controlador. (Fuente: el

autor).
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A continuacion, se observa la sefial de baja en la conexion del médulo de IGBT’s y
el controlador.

1 InipLt & 2
20,0 i T J Datablock,
i i AMame  =Inputad
; 5 Date  =1412/2015
16.0 : : Tirne = 05:31:51 p.m.
G EECEEELE ELEPREEE EERRRERE M s - ¥Scale = § /Div
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Ll g ly USRS | BT SN TN U N TTE A A : g tedms ] Cursor Values ——
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A0 dx: 17.0mz
! ' T 132
: : w2 00w
100 . . dy: 132
-15.0 !
-20.0 ' L ! J
JEN |
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Figura 6.24. Sefial de baja (low) del controlador. (Fuente: el autor).
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Figura 6.25. Captura de pantalla de la sefal de baja (Iow) del controlador. (Fuente: el
autor).

Luego de visualizar estas sefiales en el osciloscopio se conecta el canal A entre U
y V para medir el voltaje de linea UV con un voltaje del bus de CD a 20V para verificar que
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se obtiene la salida el doble del voltaje de alimentacion al médulo. Esto se observa en la
figura 6.20. Posteriormente se realiza la medicion para las demas fases del variador de
frecuencia obteniendo asi los voltajes VW y WU como indican los terminales del médulo
inversor de IGBT'’s. Estas formas de onda también se acotan junto a las capturas de
pantallas realizadas al osciloscopio.
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Figura 6.26. Voltaje de linea UV. (Fuente: el autor).
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Figura 6.27. Captura de pantalla del voltaje de linea UV. (Fuente: el autor).
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Figura 6.28. Voltaje de linea VW. (Fuente: el autor).
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Figura 6.29. Captura de pantalla del voltaje de linea VW. (Fuente: el autor).
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Figura 6.30. Voltaje de linea WU. (Fuente: el autor).
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Figura 6.31. Captura de pantalla del voltaje de linea WU. (Fuente: el autor).

6.8 DISIPADOR DE CALOR

Las pérdidas de energia del semiconductor y por ende su calentamiento deben
disiparse de manera adecuada, por lo que es necesario determinar las pérdidas y asi
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dimensionar el disipador mas adecuado para garantizar la vida util de los semiconductores
y su correcto funcionamiento, usando las relaciones y datos de las referencias de
Electronica de Potencia: convertidores, aplicaciones y disefio (Mohan, Undeland, &
Robbins, 2009) para toda esta seccion. A continuacion, se determina el disipador necesario
y se verifica si el utilizado es correcto.

Lo primero es la determinacion de la potencia que disipan los semiconductores
debido a las pérdidas dinamicas y estaticas. Para las pérdidas totales (en W) se tiene la
ecuacion 6.25 que se muestra a continuacion.

WtOn+Wto
Prorcav) = fff = (Wton + Wiy t Wcond) *f (6.25)

Donde:

W, ,: Energia pérdida durante el tiempo ¢,y,.

Wi,/ Energia pérdida durante el tiempo t,zf.

Weona: Energia durante el tiempo de conduccion t ,,q-

Por consiguiente, para efectuar el calculo de la potencia total es necesario definir las
férmulas para cada uno de los valores de energia de la ecuacion 6.25. Estas se observan
a continuacion:

1
Wton = EVCE * IC(Sat) * ton (626)

1
Wtoff = EVCE *Ie(sat) * torf (6.27)
Wcond = VCE(sat) * IC(sat) *teond (6.28)

Donde:
T

teona = 5 Lorf (6.29)

Para obtener la potencia de pérdidas por conmutacion se divide para el periodo de
la frecuencia, sin embargo, no se tiene una frecuencia constante asi que se elige entre la
gama de frecuencias la mas grande (2400Hz) para aportar una holgura y soporte a los
calculos. Ademas, se selecciona para la corriente de saturacion la mitad del valor que
aparece en la hoja de caracteristicas del médulo debido a que los motores que se
encuentran en el laboratorio no sobrepasan los 2A y la corriente del médulo es de 75A.

1
We,, = ESOOV * 37.54 % 0.8us = 7.5mJ

1
Wtoff = ESOOV * 3754 % 1us = 9.375mJ
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416.667us
teona = ————— = lus = 207.333us

Weona = 3.5V * 37.54 % 207.333us = 27.212mJ
Ahora, reemplazando en la ecuacion 6.25 de la potencia total se obtiene que:
Prorcavy = (7.5m] + 9.375mJ + 27.212mJ) * 2.4kHz = 105.808W

Este valor incluye las pérdidas en el encendido, apagado y las del diodo de cada uno
de los seis IGBT’s.

Por consiguiente, la relacion 6.26 determina la resistencia térmica del conjunto y
asi saber cudl es la resistencia térmica que debe tener el disipador a usarse.

Reja = Rejc + Recs + Resa (6'30)
Siendo:

Ry, Resistencia térmica juntura ambiente (juntion ambient).

joc: Resistencia térmica juntura encapsulado (juntion case).
Ry - Resistencia térmica encapsulado disipador (case sink).
Ry . : Resistencia térmica disipador ambiente (sink ambient).

sa

Los valores de R6;. y R8s se encuentran en las hojas de datos del fabricante (Fuiji
Electric, 2000) para R6;, se determina mediante la relacién 6.27, en la cual interviene la
potencia de pérdidas calculadas anteriormente.

_ Tjmax—-Tamax

R ;o = (6.27)

Potencia

La temperatura maxima de la juntura, de acuerdo a las hojas de datos, a la cual el
elemento puede trabajar sin deterioro es de 150°C y para la temperatura ambiente se
considera 25°C como el maximo historico alcanzado en Pamplona con lo que la resistencia
térmica queda determinada por la relacion 6.28.

_ 150°C-25°C

6iq = oo = 1.181°C/W (6.28)

Para el disipador es necesario determinar la resistencia térmica disipador ambiente
RO,,, la cual usando 6.26 y 6.28 se obtiene la relacion 6.29 que permite calcular este valor
de la siguiente forma:

Rg,, = ROjq — (ROjc + RO.) (6.29)
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De las hojas de datos del fabricante se obtiene R6;. y RO, (Fuji Electric, 2000) con lo
que:

Para los IGBT’s:

C
Rg , = 1'181W - (0'385W + 0.05 W) = 0.746°C/W

Para los diodos:

o o o

C C
Ro, = 1.181W— (0'85W+ 0.05W> = 0.281°C/W

Ahora, como los componentes se encuentran en paralelo, las resistencias
equivalentes calculadas anteriormente se colocan en paralelo y se realiza la operacion
arrojando el siguiente valor de resistencia térmica del médulo.

0.746-540.281-2
= 2w 02y _ g.204°C /W (6.30)

Osa — °C
0.7463,;+0.2817;

De lo calculado se encuentra que es necesario un disipador con una resistencia
térmica menor o igual a 0.204°C/W para todo el médulo. Sin embargo, el médulo se
encuentra dispuesto junto a la carcasa de la caja metalica donde se encuentra y a un
disipador (cooler) que tiene su propio circuito para energizarlo.

6.8.1 CALCULO DE LA RESISTENCIA TERMICA DE UN
DISIPADOR

Se procede a continuacion a determinar si la resistencia térmica del disipador disponible
para esta aplicacion es adecuada, definiéndose la resistencia térmica como la relacion
entre la diferencia de temperatura y la potencia a transferirse entre dos medios. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009). Con este propdsito es necesario determinar la transferencia
de calor por radiaciébn y por conveccidbn que conjuntamente permiten encontrar la
resistencia térmica del disipador.

Para determinar la transferencia de calor por radiacién se usa la ley de Stefan-Boltzman
dada por la relacion 6.30 siguiente (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009):

Prga = 5.7x1078 « E « A(T& — T
Donde:

E: Emisividad de la superficie, que para aluminio pulido (material disponible) es de 0,05y
para aluminio recubierto con oxido oscuro es 0.9.

T,: Temperatura del disipador en grados Kelvin.
T,: Temperatura del ambiente en grados Kelvin.
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A: Area exterior del disipador, es decir, el area del paralelepipedo que contiene al disipador.

La relacion 6.31 determina que la resistencia térmica por radiacion es (Mohan, Undeland,
& Robbins, 2009):

(6.31)

A AT
Orad ~ 57x10-8 « E x A(T* — T

Para la determinacién de la resistencia térmica del disipador se usa como temperatura de
superficie 120°C = 393K y como temperatura del aire circundante 20°C = 293K (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009), reemplazando estos valores se obtiene la relacion 6.32
simplificada para la resistencia térmica por radiacion:

n (393K — 293K)
Orad = 5751078 « E x A((393K)* — (293K)%)

0.10643
Royaq = (6.32)

ExA

Para la transferencia de calor por conveccién hacia el aire a nivel del mar se usa la
relacién 6.33 en la que (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009):

ATOZS
Poony = 1.344 % =g Froq (6.33)

vert

AT: Variacién de la temperatura como en la ecuacion anterior.
dyert: Altura que tiene el disipador de acuerdo a la posicién en la cual va a ser colocado.

F,.q: Factor de reduccion en funcion de la separacion entre las aletas que posea el
disipador de acuerdo a la figura 6.32.

A: Superficie total del disipador.

102



09—
0.8
0.7 =
0.6 —
Fred
0.5 -
0.4 |-
03

0.2

0.1

0 l | | l | | I | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Distancia entre aletas de enfriamiento [mm]
Figura 6.32. Factor de reduccion para el area de conveccién a un disipador de calor de
enfriamiento natural con separaciones entre las aletas de enfriamiento menores que
25mm. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

Al usar 120°C para la temperatura del disipador y 20°C para la temperatura
ambiente se puede simplificar esta relacién, que, al combinarse con la definicion de
resistencia térmica dada anteriormente, se obtiene la relacion 6.34 simplificada de la
resistencia térmica por conveccion.

d0.25

— _ Gwert

Ro cony = 4.237A*Fyeq (6.34)

La relacién 5.35 combina el efecto de la resistencia térmica de conveccion y la

resistencia térmica de radiacion, que es la resistencia térmica total del disipador (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).

R *R
R9 — Oconv™*Orad (635)
sa RgconytROraq
Ahora, se procede a calcular las areas correspondientes para la resistencia térmica
por radiacion y por conveccion, luego mediante la relacién 6.35 se determina la resistencia
térmica total del mismo.

Para la resistencia térmica por radiacion se determina el area exterior al disipador
y para la resistencia térmica por conveccion se calcula el area de todas las superficies en
el disipador, luego, los valores de las constantes como el de Emisividad (E = 0.05), el factor
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F,.q de acuerdo a la figura 6.7 y el d,,.,» dependiendo de la disposicion del disipador en el
circuito; reemplazando estos datos en las ecuaciones 6.32 y 6.34 se encuentra la
resistencia térmica por radiacion y conveccién que al sustituirse en la ecuacién 6.35 se
obtiene la resistencia térmica del disipador (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

Sin embargo, existe una tabla que contempla los resultados de estos calculos para
hacer la seleccién del disipador de calor correcto con base en las informaciones de las
hojas de especificaciones del fabricante del disipador de calor como se aprecia en la figura
6.33.

Disipador
JdoCAlOT R, 1 2 3 4 b 6 7 8 9 10 11 12
Ry, (°CIW) 3.2 2.3 2.2 0 2.1 17 1.3 1.3 |1.25 | 1.2 0.8 | 0.65
Vol. (cm3) 76 29 181 0 198 | 298 | 435 | 675 | 608 | 634 | 695 |1311

Figura 6.33. Seleccién de disipadores de calor. (Mohan, Undeland, & Robbins, 2009).

Al usar cualquiera de estos disipadores de calor es imperativo que se sigan al pie
de la letra las instrucciones del fabricante. El montaje incorrecto del dispositivo de potencia
sobre el disipador de calor puede hacer que Ry, sea mucho més grande que lo previsto,
y por tanto, produzca valores intolerablemente altos de la temperatura de la unién del
dispositivo durante la operacion normal. Por ejemplo, se debe usar una pequefia cantidad
de grasa térmica para aumentar el area de contacto entre el dispositivo y el disipador de
calor. La aplicacion del par de torsién correcto a los pernos y tuercas de montaje también
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es (til para asegurar el buen contacto entre el dispositivo y el disipador de calor. (Mohan,
Undeland, & Robbins, 2009).

Por lo tanto, correspondiente a la ecuacion 6.30, se escoge de la figura 6.33 el
disipador que tenga Ry, igual o por debajo del valor determinado.

6.9 CIRCUITO DE ALIMENTACION DEL MODULO
CONTROLADOR DE IGBT’s

Este circuito se encarga de alimentar los opto-acopladores 6N137 (5V), la
compuerta negadora 74LS04 (5V), los drivers IR2110 (5 y 15V) y el disipador (cooler) para
el correcto funcionamiento de la parte de control para los interruptores y disipar la potencia
del médulo de IGBT’s que se calculd en el apartado anterior. Cabe destacar que el
disipador tiene su circuito aparte, sin embargo, la alimentacion principal parte del mismo
transformador de entrada. Estos dos circuitos se muestran en las figuras 6.34 y 6.35.

X1-1 £ )—El——i;«:ll——lc1 D5
FUSESHK 20L IN4004 1?%215 1:%% -
*e D7 L ey O " Ny +vo P Hy1 +wvo B
L IS TNE Ty GEN S TN TR
GHD GMND
] Y]
+|iC6 + |7
]

oy 09 oy O]
P adoa T Th4004 TLOOOUF Twup

GMD
Figura 6.34. Circuito de alimentacién principal de 15V y 5V. (Fuente: el autor).

A continuacion, se presenta el disefio y calculo del circuito regulador que alimentara
los dispositivos, tomando como voltaje de entrada al transformador de 127V con una
relacion de transformacion de 110V — 12V-0V-12V, donde se empleara la conexién con el
TAP central. Debido a que la entrada es de 127V, se obtiene a la salida 14.75V en AC.

Consecuentemente, pasa a través de un rectificador por puente de diodos que
arroja a la salida por medio del capacitor C6 un voltaje de 18.90V que ingresa al regulador
LM7815 para la salida de 15V a los pines VCC (3) de cada driver, luego tenemos el
regulador LM7805 para la salida de 5V a los opto-acopladores, la compuerta negadora y
los pines VDD (9) de cada driver.

Por otra parte, el circuito alimentador del disipador contiene un integrado
rectificador DB106 a la entrada del transformador, luego por medio de un capacitor en
paralelo se realiza la conexion para el motor del disipador que es alimentado a 24V.
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Figura 6.35. Alimentacion del disipador (cooler) a 24V. (Fuente: el autor).

6.10 CALCULOS DE DISIPADOR DE LOS REGULADORES

Los datos que nos aporta la hoja de caracteristicas para ambos reguladores se
muestran adjuntos en la tabla 6.5 de donde se parte para realizar los célculos de disipacion.

Datos de la hoja de caracteristicas
T, . =125°C
max
Ry, = 65°C/W
Rg,, = 5°C/W
I;5 = 0.034
105 == 00214

Tabla 6.5. Valores del datasheet de los reguladores. (Fairchild Semiconductor, 2001).

6.10.1 REGULADOR LM7415

Este regulador se encarga de alimentar a los tres controladores, adicionalmente
debe suministrar la corriente al otro regulador que se encuentra en cascada. Esta corriente
tiene una magnitud maxima de 30mA y su variacion de voltaje es de:

AV =189V — 15V = 3.9V
P =39V x0.034 =0.117W
Tj=Ta+P*R9ja (6.36)
T; = 25°C + 0.117W = 65°C/W = 32.605°C

k=1 (6.37)

Tj max

_32.605°C
©125°C

= 0.26

106



Por lo tanto, se puede concluir que no necesita disipador ya que el coeficiente
térmico es pequefio.

6.10.2 REGULADOR LM7405

En consecuencia, por encontrarse en cascada junto con el regulador de 15V, este
regulador debe manejar una variacion de voltaje un poco mayor, por lo tanto, la corriente
gue lo atraviesa es menor en el orden de los 0.02A teniendo que:

AV =15V =5V =10V
P =10V % 0.024 = 0.2W
Reemplazando en la ecuacién 6.36 se obtiene:
T; = 25°C + 0.2W = 65°C/W = 38°C
Por ultimo, se sustituyen los valores en la ecuacion 6.37.

38°C

= Tzs5¢ 03

Por consiguiente, se deduce que no necesita disipador, aunque se puede calentar
un poco. En caso de proteccion y por precaucién podria colocarse un disipador de
area pequefia junto al encapsulado de este regulador para evitar inconvenientes.

6.11 PROTECCIONES

En el médulo orientado a la generacién del PWM se incluyen los fusibles de
proteccion para prevenir cualquier falla que se puedan producir en la linea.

Los fusibles se colocan en las lineas de entrada para proteger al puente trifasico;
en el bus de CD para proteger al puente de IGBT’s y al rectificador; en la salida para las
fuentes de alimentacion.

De acuerdo a lo expuesto anteriormente en las ecuaciones 6.2 y 6.21, la corriente
por linea en la salida es 1.35A y la corriente del bus de CD es de 2A aproximadamente,
por lo que, considerando un factor de sobrecarga del sistema para la entrada y salida del
modulo de IGBT’s se usan fusibles de 10A extra rapidos tipo H o HH.

Para las fuentes se usa un solo fusible en el primario del transformador cuya
capacidad de corriente se calcula de acuerdo a la potencia que se consume en el
secundario:

P =24V « 1A = 24W

Siendo la corriente en el primario:
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= 24W = 0.1894 = 0.24
P17y T
Por lo tanto, se puede usar un fusible de 250mA para proteger el transformador que

suministra la alimentacién a los circuitos de control.

6.12 JUSTIFICACION DEL USO DE UNA FPGA

El principal motivo para crear un disefio propio VHDL sobre FPGA'’s es la facilidad
gue proporcionan las mismas, para trabajar a grandes frecuencias y la velocidad de célculo
gue se requiere, haciéndolas idéneas para la implementacion de algoritmos extensos y
complicados sobre sefales digitales (Monmasson & Cirstea, 2007). Ademas, esta eleccion
supone una independencia de Matlab y del entorno Xilink, siendo ampliamente mas
configurable gracias a su gran flexibilidad de implementacion de cualquier sistema basado
en VHDL.

Para el caso del disefio del inversor, el hecho de trabajar con sefiales digitales
proporciona una amplia libertad para controlar las sefiales de salida y las diferentes
técnicas a utilizar. Esta eleccién de trabajar con sefiales digitales en coma fija implica
pérdidas por el hecho de discretizar las sefales, pero comparada con el uso de sefiales
analdgicas su complejidad es muy inferior, aparte de ser mucho més barata (Llerena Diaz,
2015). Todo esto hace de la FPGA una solucion eficaz y de coste relativamente bajo frente
a otras opciones o alternativas.

6.13 INTERFAZ

El objetivo de este mddulo es permitir que el usuario pueda utilizar el inversor de
manera amigable y un poco didactica, permitiendo la variaciéon de la frecuencia hacia el
motor por medio de la computadora, ademas, se puede visualizar los datos y las gréaficas
de la modulacién implementada en el inversor. Para lograr esto se hace necesaria la
implementacién del hardware que permita que esto sea posible.

Esta interfaz se desarrolla por medio del entorno GUIDE de Matlab y LabView
donde se podra interactuar con el variador de frecuencia a fin de obtener y verificar los
resultados. Su disefio se ilustra en el anexo A del presente libro.

La ventana principal de la interfaz realizada en Matlab es presentada en la figura
6.36 en ella se encuentra el nombre del trabajo, el autor, el director y co-director, una
imagen del variador de frecuencia y un boton para iniciar el proceso para lograr
implementar el variador de frecuencia.
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— PRESENTACKON -

VARIADOR DE FRECUENCIA TRIFASICO VS|
DE DOS NIVELES CON ESTRATEGIA DE CONTROL
PARA MINIMIZAR EL CONTENIDO ARMONICO

AUTOR
HECTOR ZABALETA MEZA

DIRECTOR
LUIS D. PABON FERNANDEZ

CO-DIRECTOR
EDISON CAICEDO PENARANDA

Figura 6.36. Pantalla principal de la interfaz. (Fuente: el autor).

Luego de la portada, continua el proceso para realizar la optimizacion, cargar la
matriz de implementacion, implementar, enviar datos y controlar. Esto se muestra en la
figura 6.37. Para conocer el paso a paso de todo el proceso se disefié un diagrama de flujo
gue se puede observar en la figura 6.45

— PROCESO

m v _, P Corrh o]
{]Dﬂ-mjﬂy - \b Par Cormientes

o i — .=

sqri(2)"208 > " _.E' [
Inversar con N A4 Flujo - Velocicad Par

—
Pl Natural r

m Motsr de Induccion —
Paide + -
la Carga |:]| Flijo

Sum Voltaje de Linea

— CONTROL DE LOS ALGORITMOS —

Pardo, A., % Dizz, J. L. (2004).

=il |:] Aplicaciones dz los corwertidores
i de frecuencia. *amplona, Norte de
Datos Voltaje de Fase Santander, Colombia: JAVA E.U.
- CONTROLAR | ENVIAR DATOS |

Figura 6.37. Portada del proceso de la interfaz. (Fuente: el autor).

En el momento en que se presiona el boton de “OPTIMIZAR”, se despliega
inmediatamente la ventana de la figura 6.38, donde se ingresan los valores que se
encuentran a la izquierda para luego guardar el workspace creado a partir de la
optimizacion.
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— OPTIMIZAR

— GRAFICA
ENTRADA DE DATOS
Vboost: ‘ 1 oltaje :
- de salida
fn:
Vn: '
finf:
Salto de f (D). ‘ Vf Aumenio de 1 [ 5
’ . ) Voltaje 0 Frecuenéi’é
N? de angulos [ [ Frecusencia de salida
hmax: |
- GUARDAR WORKSPACE | [ vowen |

Figura 6.38. Seccidn de optimizacién en la interfaz. (Fuente: el autor).

En la figura 6.39 se encuentra el panel para la matriz de implementacion creada en
el workspace después de la optimizacion, aqui se visualiza la matriz con el fin de verificar
su contenido.

— CARGAR

MATRIZ DE IMPLEMENTACION

B P | =

WaILWER | ABRIR

Figura 6.39. Seccion de carga para la matriz de implementacion. (Fuente: el autor).
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En consecuencia, para implementar lo desarrollado se ingresa el reloj de
implementacion “CLK” para implementar y luego guardar.

— IMPLEMENTAR

Ingresar el reloj de implementacion
CLK

owe Cewew (s

Figura 6.40. Seccion de implementacién e ingreso del reloj. (Fuente: el autor).

En esta seccién se envian los datos a la FPGA con los que se van a trabajar las
sefales de control para el inversor.

— ENVIAR DATOS

WOLWVER |

Figura 6.41. Seccion de envio de datos. (Fuente: el autor).

Por ultimo, para ejercer el control de frecuencia sobre el inversor al presionar el
botén “CONTROLAR” aparece el siguiente mensaje, que indica la apertura de la interfaz
en LabView. Este mensaje se muestra en la figura 6.42.

ABRIR LA INTERFAZ DE LABYIE'W

Figura 6.42. Mensaje para apertura de la interfaz en LabView. (Fuente: el autor).

La siguiente figura, nimero 6.43 contiene la interfaz de control de frecuencia en
LabView, esta interfaz se desarrolla en LabView debido a que se imposibilita la opcion de
ejercer el control de frecuencia desde el entorno de Matlab mientras se encuentra en

ejecucion el programa en la FPGA después de cargarla.
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Figura 6.43. Interfaz de control de frecuencia en LabView. (Fuente: el autor).

Para el correcto funcionamiento de la interfaz en LabView enfocada en el control
de la frecuencia, es necesario interconectar los bloques de la figura 6.44. La entrada es la
frecuencia de donde se derivan un display que muestra el valor introducido, luego se le
suma un uno para representar en otro display el numero de la modulacion en la que se
encuentra que como se menciona anteriormente es un digito mayor que el valor de la
frecuencia.

Figura 6.44. Diagrama de blogues que conforman la interfaz de control de frecuencia en
LabView. (Fuente: el autor).

Consecuente a los bloques para la frecuencia y la modulacién se encuentran los
bloques de conexion del puerto serial y la configuracion del mismo. Ademas, los bloques
para iniciar y detener la interfaz.
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Para representar todo el proceso necesario para lograr el control de frecuencia
sobre el variador trifasico se ilustra el diagrama de flujo de la figura 6.45. El “INICIO” es
constituido por la portada de la interfaz que se observé en la figura 6.36 de alli se procede
a la optimizacion de la forma de onda donde se obtiene la matriz de optimizacién y se carga
a la interfaz para verificar.

Posteriormente se implementa junto con el valor del reloj que es de un Mega Hertz
(1e8) cuando termina esta etapa se envian los datos cargando las modulaciones y
enviando a la tarjeta. Finalmente, para lograr el control de la frecuencia se realiza la
apertura de la interfaz en LabView que se ensefio en las figuras 6.43 y 6.44.

~INicio

Figura 6.45. Diagrama de flujo de la interfaz para el variador de frecuencia. (Fuente: el
autor).
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7. CAPITULO 4: ALGORITMO DE
OPTIMIZACION

En este capitulo se abordan los algoritmos de optimizacién disefiados para ejercer
el control sobre los semiconductores y conseguir los mejores resultados posibles para
disminuir el total de distorsibn armoénica (THD) que tipicamente manejan este tipo de
variadores de frecuencia.

Principalmente para lograr la optimizacion se realiza un algoritmo numérico que en
base a otro algoritmo asociado el cual optimiza una forma de onda dada permite obtener
los &ngulos y tiempos de conmutacion con sus valores especificos para la accion de cada
interruptor evitando inconvenientes como los que se nombran en el capitulo 1. Este
algoritmo se realiza en el entorno de trabajo de Matlab (workspace) y en Simulink para su
correcta simulacion.

En las figuras 7.2, 7.3y 7.4 se muestran los resultados de la programacion realizada
y el diagrama de bloques del inversor de IGBT’s en Simulink. En estas graficas se muestran
las sefiales de control, el inversor trifasico y los voltajes de linea respectivamente.

El algoritmo de optimizacién numérico exporta los tiempos de conmutacion y su
duracién a la FPGA para definitivamente ejercer el control sobre el médulo de IGBT’s, esta
tarjeta a su vez tiene una programacion realizada con el fin de generar los pulsos de control
en base a los datos del algoritmo numérico que se presenta a detalle en el siguiente
diagrama de la figura 7.1.
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Figura 7.1. Diagrama de flujo del algoritmo numérico. (Fuente: el autor).
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Después de convertir los angulos a tiempo y extraer las sefiales de control para la
FPGA se grafican estas sefales de control que se muestran en la figura 7.2, para verificar
gue efectivamente son las sefiales de control que se pretenden generar ya que las tres
gréficas de la primera fila deben ir negadas respecto a las que se encuentran
inmediatamente debajo de ellas. Esta es una de las formas de verificar que la
programacion del algoritmo se esta realizando de manera correcta.

SENALES DE CONTROL DE LOS IGBTSs

1 F 1 1r
0.8 0.8 0.8
S 0.6 S 0.6 5 0.6
2 g 5
< 04 < 04 < 04
0.2 0.2 0.2
0 d 0 0~
0 0.2 0.4 0 0.2 0.4 0 0.2 0.4
Tiempo Tiempo Tiempo
1 1 1
0.8 0.8 0.8
S 0.6 S 0.6 S 0.6
2 g 5
< 0.4 < 04 < 04
0.2 0.2 0.2
0 d 0 0~
0 0.2 0.4 0 0.2 0.4 0 0.2 0.4
Tiempo Tiempo Tiempo

Figura 7.2. Senales de control de los IGBT’s. (Fuente: el autor).

Luego, estas sefiales de control se exportan al entorno de Simulink como “Gate 1”
a “Gate 6” donde se encuentra el inversor trifasico de IGBT’s de la figura 7.3 alimentado
por el bus de CD de 200V y conectado a cada linea tenemos medidores de voltaje para
cada linea AB, BC y CA. A partir de esto se visualiza en el Scope los tres voltajes de linea
gue se grafica en la figura 7.4.

Como resultado, obtenemos las formas de onda de los voltajes de linea con 4
niveles y de magnitud del bus de CD que es la alimentacién de los semiconductores
en un periodo de 0.4s y una frecuencia de 2.5Hz para este caso.
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E E E
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Figura 7.3. Inversor trifasico de IGBT’s. (Fuente: el autor).
{ VOLTAJES DE LINEA DEL INVERSOR {
Vab
200
< 100
2
.% 0
o
> -100
-200
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tiempo (s)
Vbc
200
< 100
b
.%, 0
o
> -100
-200
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tiempo (s)
Vca
200
< 100
b
% 0
o
> -100
-200
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tiempo (s)

Figura 7.4. Voltajes de linea del inversor. (Fuente: el autor).
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Luego, después de realizar estas pruebas se procede a determinar los valores
reales que tomaria el algoritmo numeérico por medio de un algoritmo genético para la

modulacion que se va a utilizar en los IGBT’s del variador de frecuencia.

El algoritmo genético va tomando el valor de la frecuencia desde 1 a 80Hz y el valor
del voltaje RMS que segun lo calculado va de 30V a 220V. Consecuentemente, consigna
los valores de los angulos junto con el valor fundamental del voltaje y el THD como se
muestra a continuacion. Para el primer caso, se contemplan los valores en la tabla 7.1.

Valores de entrada | Resultados
Frecuencia (Hz) 0 0
Voltaje (V) 30V 30.0003V
THD (%) - 0.0183

Tabla 7.1. Resultados del algoritmo genético. (Fuente: el autor).

En las figuras 7.5 y 7.6 se puede observar la forma de onda de la modulacion y el

espectro armonico como resultados de la primera muestra.

Modulacién

15

0.5

Vdc en p.u.
o

0 50 100

150 200
Angulo de disparo

250

300

350

Figura 7.5. Forma de onda de la modulacion para OHz y 30V. (Fuente: el autor).
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Espectro arménico
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Numero del arménico
Figura 7.6. Espectro arménico. (Fuente: el autor).

Para la siguiente muestra se obtuvo la siguiente tabla 7.2 que representa una
mejora notable en la caracteristica mas importante, el porcentaje de THD. También se
destacan las graficas de modulacién y espectro arménico que en este caso son las figuras
7.7 y 7.8 posteriores a la tabla de valores.

Valores de entrada | Resultados
Frecuencia (Hz) 30 30
Voltaje (V) 125V 124.9895V
THD (%) - 0.0037

Tabla 7.2. Resultados del algoritmo genético. (Fuente: el autor.)
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Espectro en Magnitud p.u. con base Vdc
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Figura 7.7. Modulacion de la forma de onda para 30Hz y 125V. (Fuente: el autor).
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Figura 7.8. Espectro armdnico. (Fuente: el autor).

40

45

50

120



Por ultimo, para la frecuencia fundamental ya que para los valores de frecuencia
por encima de la nhominal los resultados son los mismos se obtiene la tabla 7.3. En las
figuras 7.9 y 7.10 se muestran las gréficas resultantes de esta muestra.

15

0.5

Vdc en p.u.
o

Angulo de disparo

Valores de entrada | Resultados
Frecuencia (Hz) 60 60
Voltaje (V) 220V 219.9982V
THD (%) - 0.0016
Tabla 7.3. Resultados del algoritmo genético. (Fuente: el autor.)
Modulacién
0 50 100 150 200 250 300 350

Figura 7.9. Modulacion de la forma de onda para 60Hz y 220V. (Fuente: el autor).
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Figura 7.10. Espectro armonico. (Fuente: el autor).

A partir de estos resultados, se compila una matriz de 82x37 que ingresara en el
algoritmo numérico desarrollado que eventualmente exportara sus resultados a la FPGA
para poder implementar en el variador de frecuencia el control, con el fin de realizar las
pruebas y mediciones correspondientes que se abordan en el siguiente capitulo.
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8. CAPITULO 5: PRUEBAS Y MEDICIONES

Las pruebas y mediciones realizadas al variador de frecuencia trifasico se basan
en la lectura del osciloscopio Fluke 123 utilizado para el laboratorio de Maquinas Eléctricas
en la Universidad de Pamplona. Los datos y las graficas son extraidos a través del software
FlukeView® ScopeMeter® v4.5 adquirido al comprar el aparato. La figura 8.1 muestra la
portada de este programa

FlukeView-

ScopeMetere®
version 4.5

Copyright © 1995, 2008 Fluke Corporation. All rights reserved.
Figura 8.1. Portada del software FlukeView® version 4.5. (Fuente: Fluke Corporation).

En el transcurso de esta seccion se justifican las mediciones realizadas a la salida
del variador de frecuencia en el voltaje de linea UV cambiando cuatro veces el nimero de
la modulacion y por ende la frecuencia. En este grupo de mediciones gracias al software
se obtienen diferentes datos como la referencia del canal, la fecha y el tiempo, la escala
del eje Xy del eje Y, ademas, los valores maximos y minimos.

Para la primera medicién se implement6 una frecuencia de 19Hz y los resultados
obtenidos se muestran en las figuras 8.2, 8.3 y 8.4. La figura 8.2 ilustra la forma de onda
para esta modulacion donde se observa gran distorsion que se corrobora en la figura 8.4
en el espectro de onda.
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Iput &

40,0 c D atablock
J Mame  =Input&
Date =15/12/2015
30.0 Time =091326 am
W Scale =10 W/Div
AL RO = 0.0
20,0 K Scale = 5 ms/Div
k0% =-20.0ms
# Size  =125[250]
10.0 b amiriun = 30,4
' Minimum = -30,8
0.0y J
-10.0
-20.0
300
-40.0 - j
N ]
-20.0ms B msdDiv

Figura 8.2. Forma de onda del voltaje UV para 19Hz. (Fuente: el autor).

En la figura 8.3 se muestra una captura de pantalla del osciloscopio que detalla el voltaje
rms de la modulacién y la frecuencia.

"0738: “1300..

...................... AUTO

R I R IR IIE P B W

14 - . 1 1

._..E ............................. :' .......
A : : |

S avas sy s L —a i -

........ T B .

Az 10 AL 20msu <r Trig:As Bz 5 A4
ﬂjﬁﬂp %P CNoR
WATT o | Mimeedy | G0

Figura 8.3. Captura de pantalla del osciloscopio con la forma de onda (Fuente: el
autor).

B
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A continuacion, en la figura 8.4 se muestra el espectro de la forma de onda donde
evidentemente se destacan los armédnicos “triplens”.

“0733: *1300..

94B6THD AUTO

100
wf

"

1 5 9 13 17 21 25 29 33
A= 10 A4 2mss =< Trig:Al B= 5 A4

AMP %r CURSOR
R | [(=2n | i idal
Figura 8.5. Espectro de la forma de onda. (Fuente: el autor).

Luego, al modificar la frecuencia y aumentarla para 39Hz son obtenidas las graficas
de las figuras 8.6, 8.7 y 8.8. Estas graficas denotan una mejora del aproximadamente el
50% del THD en el espectro arménico de la forma de onda.

Input &

40.0 j Datablock
Mamz  =Input &
Date =15/12/2015
30,0 Time =09%:16:36 am.
" Scale = 10 W/Diw
frAatE0E = 00V
X Scale = 5 me/Div
e b ALD% =100 ms
5 Gize = 250 [250)
100 I awimum = 316
’ Minirum = -31.2%
0.0 J
-10,0
20,0
-30,0
40,0 % j
10,0 ms 5 ms/Div

Figura 8.6. Forma de onda del voltaje UV para 39Hz. (Fuente: el autor).
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Figura 8.7. Captura de pantalla del osciloscopio con la forma de onda (Fuente: el
autor).
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WATT | (=2 | g

Figura 8.8. Espectro de la forma de onda. (Fuente: el autor).
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Por consiguiente, para la frecuencia nominal de 60Hz, se representan las graficas
de las figuras 8.9, 8.10 y 8.11. Modulacion en la cual se obtiene una mejor tendencia del
contenido armonico al ser la frecuencia de la red de distribucion.

Input &

40.0 j D atablock
Mame  =Inputd
a0 Date =15/12/2015
. Tirne: =03:02:41 am.
W Scale = 10 W/Div
200 rAaLE0E = 00w
X Scale = 25 me/Div
HALDE =1548ms
104 % Size  =125[1024)
M aximum = 20,0
0oy J Minimum = -20.4 %
100
-20.0
300
-40.0 J
. ]
154.8 ms 2.8 mz/Div

Figura 8.9. Forma de onda del voltaje UV para 60Hz. (Fuente: el autor).
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AMP ﬂ?’ {ii% BE5
WATT T- {3 Y

Figura 8.10. Captura de pantalla del osciloscopio con la forma de onda (Fuente: el autor).
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Figura 8.11. Espectro de la forma de onda. (Fuente: el autor).

Por dltimo, se implementa una modulacion con una frecuencia superior a la
frecuencia nominal, para comprobar que el voltaje rms se mantiene mientras que la
frecuencia se ve modificada sin problema alguno. Las formas de onda junto con las
capturas y el espectro arménico de la forma de onda se ilustran en las figuras 8.12, 8.13 y
8.14 siguientes.

Inpuit &
39.0 j Datablack
Mame  =Inputd
D ate =15/12/2015
23,0 Time = 08:56:17 am.
" Scale = 10 WDy
ek = 1.0 W
19.0 #Scale = 2 medDiv
0% = 400 ms
% Size  =250(250)
90 Marimum = 27,2V
: Minimum = -26.8 V
1.0 J
-11.0
-21.0
-31.0
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Figura 8.12. Forma de onda del voltaje UV para 70Hz. (Fuente: el autor).
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En base al capitulo 1 se corrobora el hecho de que al aumentar la frecuencia el
contenido armonico disminuye, pero en mayor grado lo hacen los armonicos triplens de
alta frecuencia. Ademas, cuando la frecuencia supera la nominal, el voltaje se mantiene
mientras que la frecuencia aumenta y el contenido arménico se minimiza con la salvedad
de que el numero de modulaciones es 81 y la frecuencia que puede alcanzar el variador
de frecuencia es de maximo 80Hz. La tabla 8.1 resume lo descrito durante este capitulo
en base al voltaje rms, la frecuencia y el porcentaje de contenido armonico.

N° de modulacion | Voltaje rms (V) | Frecuencia (Hz) | THD (%)
20 7.99 19.00 54.6
40 11.04 38.99 29
61 15.33 59.99 11.8
71 15.43 70.02 10.2

Tabla 8.1. Variacion de modulaciones. (Fuente: el autor).

Efectivamente, la tabla 8.1 manifiesta los resultados deseados al realizar la
implementacién del grupo de modulaciones exportadas a LabView y a la FPGA
llamada Matriz ‘R’ en el video de la interfaz del Anexo B donde también se
encuentra el video de funcionamiento con un motor de induccién conectado a las

fases del variador de frecuencia como muestra la figura 8.15.
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9. CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

9.1 CONCLUSIONES

Principalmente, al realizar la revision bibliogréafica para desarrollar el disefio de las
etapas de potencia del variador de frecuencia trifasico se encontré mucha informacién en
varios libros que describen el analisis, célculo y construccion teniendo en cuenta
caracteristicas fundamentales. Ante esta informacién se desarroll6 el disefio desde el
circuito de control hasta los circuitos de alimentacion en donde ningln componente tiene
necesidad de adquirir un disipador de calor. En el Anexo A se encuentra el PCB del circuito
de control y alimentacion figura A.1.

Posterior al disefio de las etapas de potencia del variador de frecuencia, comienza
el disefio para las sefiales que van a atravesar el circuito de control hasta llegar al médulo
de IGBT'’s. Primero, se desplegdé una simulacién con varias técnicas de modulacién
descritas en el capitulo 2 para después ser contrastadas con el algoritmo genético que se
implementd para obtener las formas de onda optimizadas como se puede observar en la
tabla 9.1.

MODULACION VOLTAJE(V) | FRECUENCIA(Hz) | THD(%)
SPWM 220V 60 0.04

ALGORIT. GENETICO 220V 60 0.0016

Tabla 9.1. Comparacion entre técnicas de modulacion. (Fuente: el autor).

De acuerdo a la simulacion de las técnicas de modulacion en el capitulo 2, la SPWM
es la que contiene menor THD, por lo tanto, se decidié hacer el contrapuesto con esta
modulacion y el algoritmo genético. En la tabla 9.1 se puede evidenciar una diferencia del
25% del THD entre los dos controles, demostrando asi que el algoritmo genético
potencializa el desarrollo de los objetivos del presente trabajo descrito en el capitulo 4.

En contraste con los disefios anteriores se procedio a la construccion del variador de
frecuencia trifasico con los circuitos de control y de alimentacion, el médulo de IGBT's y la
caja metdlica. Todo el disefio se realiz6 lo mas compacto posible para tener el suficiente
espacio en el momento de agrupar todo dentro de la caja metalica, sin embargo, los
componentes quedaron apenas justos sin cabida para mayor cantidad. En las figuras A.2,
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A.3 y A.4 se observa el variador de frecuencia en su etapa de construccion y concluido
fisicamente.

Por lo que respecta al componente fisico el variador de frecuencia ha quedado muy
compacto y pequefio, lo que hace su facil manejo y transporte para poder instalarlo en
cualquier sistema. Por lo tanto, se procede a implementar los algoritmos para la obtencién
de las sefiales de control en base al capitulo 5 e inmediatamente se realizan las pruebas
y mediciones.

En contraste con el procedimiento, al desarrollar las mediciones en base al capitulo
1 se corrobora el hecho de que al aumentar la frecuencia el contenido arménico disminuye,
pero en mayor grado lo hacen los arménicos triplens de alta frecuencia. Ademas, cuando
la frecuencia supera la nominal, el voltaje se mantiene mientras que la frecuencia aumenta
y el contenido arménico se minimiza. Teniendo en cuenta que la frecuencia que puede
alcanzar el variador de frecuencia es de maximo 80Hz para un total de 81 modulaciones.

En lo que se refiere a la implementacion y el desarrollo de la interfaz, mientras se
realizaba en Matlab dentro del entorno guide se dedujo la imposibilidad de controlar la
frecuencia del variador por medio de esta interfaz debido a la comunicacion con la tarjeta
(FPGA), no obstante, se realizé una interfaz en el entorno de LabView que permite realizar
el control. Esta interfaz se ejecuta una vez se termine el proceso de optimizacion,
implementacién y envio de datos como se describe en el diagrama de flujo de la figura
6.45.

9.2 RECOMENDACIONES

En base a la investigacién realizada, al inversor se le han adaptado fusibles de 10A
detallados en el disefio en la seccién de protecciones. Esto permite conectar hasta 5
motores de 2A de los que se encuentran en el laboratorio debido a que estos son didacticos
y manejan muy poco amperaje o cualquier carga que no supere un consumo de corriente
mayor a 10A, sin embargo, este fusible se puede aumentar en capacidad hasta el valor
maximo del médulo de IGBT’s que es de 75A para poder manejar mayores cargas.

Por otra parte, con respecto a investigaciones futuras, se puede abordar algoritmo
de optimizacion realizado para filtrar las modulaciones que no son implementables, de esta
manera el algoritmo podria trabajar a toda marcha sin encontrar errores a mitad de camino
debido a modulaciones indeseables. Ademas, el variador de frecuencia puede ser aplicado
como simplemente un inversor a una frecuencia y tensién constante, es decir, puede
abarcar muchas aplicaciones en las que actualmente se requiere un inversor para lograr
el correcto funcionamiento del sistema como, por ejemplo, una UPS (online, offline o line
interactive, entre otras).
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A. ANEXO: DISENO Y CONSTRUCCION

Fmsi] ]
1L

w

=

e ..
Ha o b o@jaass bl 18,
o W T o

é..."‘.‘g‘.‘:’

s —— BUS DE CONEXION A FPGA

e TRANSFORMADOR

___ CIRCUITO DE
AISLAMIENTO Y CONTROL

CIRCUITO ALIMENTADOR
PARA EL DISIPADCR

MODULO "SiX PACK"
DE IGBT's

CONECTOR

| |
TAPA FUSIBLES
A.2. Vista superior interna del variador de frecuencia trifasico. (Fuente: el autor).

133



CONECTOR

INDICADOR DE VOLTAJE
DE ALIMENTACION

«

e INTERRUPTOR

A.3. Vista lateral del variador de frecuencia trifasico. (Fuente: el autor).

A.4. Variador de frecuencia trifasico. (Fuente: el autor).
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B. ANEXO: ARCHIVOS

En el CD compilado junto con el presente libro se encuentran principalmente dos
videos en los cuales se evidencia el funcionamiento de la interfaz y la prueba del variador
de frecuencia conectado a un motor de induccion. Ademas, se encuentran los archivos de
las simulaciones realizadas en Matlab®, el algoritmo de optimizacion, el circuito de control
en Eagle y las hojas de caracteristicas de los componentes utilizados.
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