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Objetivos y Resumen de la Tesis Doctoral.

Este trabajo esta basado en la necesidad actual de conseguir un uso mas eficiente de la
red eléctrica y reducir ademas la polucion de arménicos que sufre actualmente. Este uso
eficiente de la energia eléctrica esta bonificado o penalizado por la propia compaiiia eléctrica
suministradora segun la ley espaifiola en lo que al factor de desplazamiento se refiere (para
aplicaciones industriales) y ademas existe actualmente una normativa en vigor a nivel europeo
(EN 61000) -que limita tanto el contenido. armoénico. de la corriente que se le pide a la red
publica como la distorsion que se le pueda ocasionar a la forma de onda eléctrica (para todo
tipo de equipos). Como la mayor parte de la maquinaria eléctrica industrial funciona con
tension trifasica el estudio aborda los circuitos que corrigen el factor de potencia para

instalaciones trifasicas.

A esta motivacion se une el hecho de estar buscando nuevas estructuras para simplificar
los circuitos utilizados en el campo de los aceleradores de particulas. La conveniencia de
utilizar un dispositivo reductor para alimentar la carga inductiva que suponen los imanes nos
ha inclinado hacia la estructura de un rectificador trifasico bidireccional basado en el llamado
convertidor matricial, con un lazo de corriente de conductancia. El lazo de corriente dota al
rectificador de todas las ventajas propias de dicho lazo. Las estructuras, por supuesto, deben

cumplir la normativa actual en lo que a factor de potencia se refiere.

Para el estudia de la topologia de rectificador trifasico se ha aplicado control vectorial,
ampliamente utilizado en el area de maquinas eléctricas y cada vez mas popular en el control
de rectificadores trifasicos, sobre todo debido a la introduccién de controles digitales que
permiten realizar los calculos que esta técnica de control requiere en un tiempo aceptable. El
control vectorial nos ha ayudado a obtener un modelo muy simplificado del rectificador lo que
por tanto simplifica su control, a pesar del hecho de estar alimentando una carga inductiva, tal

y COmo se vera.

Todo el estudio tedrico se plasma en el disefio de un prototipo donde se aplica de
forma practica la teoria deducida y que corrobora la certeza de los resultados tedricos

obtenidos.
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Glosario

A continuacion se enumeran y describen brevemente las variables mas utilizadas a lo

largo del trabajo, ordenadas por orden alfabético.

CD:

CS:

S_u QU

W

rot *

da, dbl

da, dpi

de, dOy, dOz:

DF:

sefiales digitales que valen "1’ cuando estamos en el sector correspondiente y "0’

el resto del tiempo

sefiales PWM auxiliares generadas por el DSP

condensador de la red de amortiguamiento del filtro de entrada
condensador del filtro de entrada

bit de validez del signo de la corriente

bit de signo de la corriente

ciclo de trabajo en régimen estacionario

perturbacion del ciclo de trabajo

vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia fijo, -8

vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia movil, d-q

ciclos de trabajo obtenidos utilizando la modulacion de vectores espaciales
ciclos de trabajo correspondientes al primer y segundo estado respectivamente
ciclos de trabajo de los “estados nulos” correspondientes a los estados I, Iy e L,.

factor de desplazamiento



DH:

d.q

fo, fop:

IL,i@:
| I
ir, 1, Ig;

i(t):

iLZ

factor de distorsion armoénica
ciclo de trabajo correspondiente al interruptor Sjc
subindices de la componente real e imaginaria del marco de referencia movil

frecuencias de resonancia de la etapa de potencia. En el caso de f;, frecuencia de

corte del filtro de entrada también.
frecuencia de red

frecuencia de conmutacion
conductancia del sensor de corriente

corriente de salida
vectores espaciales base de la corriente de entrada
estados posibles de conmutacion del convertidor

proyeccion del vector de corriente de entrada sobre el vector espacial base

derecho e izquierdo respectivamente

coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la corriente de entrada

vector espacial de corriente de entrada en el marco de referencia fijo, a-f

vector espacial de corriente de entrada en el marco de referencia moévil, d-q

vector espacial de corriente de entrada

amplitud de la corriente del arménico n
corrientes de fase de entrada
corriente de fase de entrada genérica

corriente por el inductor de filtrado



AL

Aic,., Aidnl

Aigp:

Pmai

PF:

Q’ QP:

amplitud de la corriente de fase de entrada del arménico fundamental
rizado de corriente en la inductancia de salida

desviacion de la proporcionalidad de los coeficientes del desarrollo de Fourier

de la corriente de entrada con respecto a los armonicos de tension
rizado de corriente del filtro de entrada

constante del sensado de la tension de salida

inductancia de filtrado

inductancia del filtro de entrada

inductancia de carga

margen de fase

funcion de transferencia del modulador PWM

relacion o indice de modulacion

funcion de modulacion correspondiente al interruptor S
potencia de salida

potencia media suministrada por la red de suministro eléctrico
potencia de pérdidas de conduccion

factor de potencia

potencia de entrada del sistema trifasico

factores de calidad asociados a las resonancias de la etapa de potencia
resistencia de carga

subindice que indica que estamos hablando de valores eficaces



rot:

RS,T-

Van, Vbn:

Viinea:

Vg, Vs, V1
Vr, VQ, Vt.

VRMS¢

v(t):

subindice que indica que el vector esta representado en el marco de referencia

movil
resistencia de la red de amortiguamiento del filtro de entrada
resistencia equivalente del sensor de corriente

subindices utilizados para diferenciar las variables asociadas a cada una de las 3

fases
potencia aparente

variable que representa el interruptor; vale "1’ si el interruptor esta cerrado y ‘0’

si esta abierto

variables para los interruptores asociados a la conduccion de una corriente de

salida positiva 'p’ o negativa 'n’.

matriz de cambio de coordenadas

tension de salida

coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la tension de entrada

tension eficaz de linea de entrada (380V)

amplitud de la tension de fase de entrada

amplitud maxima de la tension de fase

tension de salida del convertidor antes del filtro de salida (entre los nodos p y n)
tensiones de fase de entrada

tensiones de fase en los puntos intermedios del convertidor

tension de fase de entrada eficaz (en un sistema equilibrado, todas son iguales)

tension de fase de entrada



AV: rizado de la tension de entrada
X amplitud de la variable trifasica x
x(t): variable de un sistema trifasico

t,u, v, X, y, z. sefiales ' PWM auxiliares internas de la PAL

Z, impedancia de salida

Z: impedancia de entrada del convertidor

Z,: impedancia de salida del filtro de entrada

o B subindices de las componentes correspondientes del vector x en el marco de
referencia fijo, a-p

B: rizado relativo de corriente de entrada

S rizado relativo de tension de entrada

n: rendimiento

p: 27/3

0, 01 desfase entre tension y corriente del armoénico fundamental a la entrada del
convertidor

@n: desfase entre la corriente y la tension de entrada del arménico n

v desfase entre tension y corriente a la entrada del filtro de entrada

; frecuencia angular de red

superindice de las variables perturbadas
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1. Correcciéon del factor de potencia en sistemas
electrénicos trifasicos.

1.1. Introduccioén.

La mejora de la calidad de los equipos electronicos desde el punto de vista de la interaccion
de estos equipos con otros usuarios de la red eléctrica es un problema que cada vez esta
teniendo mas importancia. Nuevas normativas cada vez mas restrictivas estan.entrando en
vigor, en areas de compatibilidad electromagnética y calidad de la potencia eléctrica. La mejora
de la calidad de la potencia eléctrica se plantea debido a la proliferacion en las ultimas décadas
de equipos electronicos cuyas fuentes de alimentacion tienen corrientes de entrada
distorsionadas debido a su comportamiento como cargas no lineales. Estas distorsiones pueden

afectar a los demas usuarios del suministro eléctrico.

La definicion de lo que llamamos “factor de potencia™ nos permite conocer el grado de
utilizacion eficiente de la red eléctrica por parte del usuario, asi como la “limpieza” de sefiales
que extrae de ella. En este trabajo se propone una solucion para minimizar la polucion de la red

eléctrica desde el punto de vista del factor de potencia.

1.2. Motivaciones.

Cualquier sistema electronico necesita una fuente de energia que generalmente suele ser la
red eléctrica. Esto significa que la gran mayoria de usuarios conectamos algtn dispositivo a la

red y por tanto debemos tener en cuenta el factor de potencia de nuestro dispositivo.

En el caso mas sencillo, la red sera monofasica y el sistema rectificador utilizado es un

puente completo de diodos, al que le sigue un condensador de filtrado (Fig. 1.1).
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~K

AC

Uc

Fig. 1.1: Rectificador en puente completo monofasico con filtro capacitivo. Formas de onda de
comente y tensiéon de fase.

El resultado de esta disposicion es una forma de onda de corriente no sinusoidal y, por

tanto, distorsionada. Esto degrada el factor de potencia.

En el caso de la red trifdsica ocurre lo mismo, aunque habria que distinguir entre sistemas
equilibrados y desequilibrados. En los sistemas equilibrados las tres fuentes de tension de
entrada dan corrientes iguales, es decir la carga se reparte de forma equilibrada entre las tres
fases y en un sistema desequilibrado esto no sucede. En este trabajo nos vamos a centrar en el
caso particular de un sistema equilibrado. En Fig. 1.2 se muestra la corriente de entrada,
altamente distorsionada de un rectificador trifasico con un puente completo de diodos y un
filtro de salida capacitivo. Para un sistema trifdsico como el de Fig. 1.2, si no tenemos
capacidad de salida y s6lo una resistencia, la corriente de entrada ya estara distorsionada, lo

que no ocurre para un sistema monofasico.
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Fig. 1.2: Rectificador en puente completo trifasico con filtro capacitivo. Formas de onda de comente
y tension de fase y de linea para un sistema equilibrado.

Hasta ahora el disefio de los filtros de salida, tanto de primer orden como de segundo o
superiores, se habia realizado haciendo un mayor hincapié en disminuir lo mas posible el rizado
de salida, pero sin tener en cuenta la distorsion de la corriente de entrada y su desfase con la
tension. Pero, como ya se ha comentado anteriormente, empieza a ser necesario el control de
esta distorsion y desplazamiento en fase de la corriente de entrada de todo equipo electronico,
tanto para hacer un uso mas eficiente de la red de suministro eléctrico como para cumplir la

normativa.

El tener una corriente distorsionada y, por tanto, con un alto contenido de armoénicos, trae

las siguientes consecuencias:

1. Estos armonicos pueden afectar negativamente a equipos electronicos muy

sensibles.

2. Los componentes armoénicos de corriente no estan emparejados con armonicos

correspondientes de tension, y por tanto producirdn potencia no utilizable.
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3. Estos armoénicos generaran armonicos de tension en la red debido a la resistencia de

la misma y son potencialmente generadores de ruido electromagnético.

El analisis matematico de los armoénicos demuestra el mayor consumo de energia si existe
una distorsion armonica, como vamos a ver a continuacién para el caso de una sola fase. Si

realizamos el desarrollo de Fourier de nuestras sefiales de tension y corriente:

v(t) = zn:[va,, cos(nwt)+v,, sin(nw t)] (1.1)
i©) =3 li,, cosmar 1) +1,, sin(nw1)] (1.2)

La potencia promedio de la fuente es:
P= l}i(t)v(t)d: = 23 Vs 1oy Vi ) (1.3)
T . 2 por an ‘cn n
y la potencia promedib perdida en la resistencia de la red eléctrica, r, es:
17 I 2, ;2
=—r|i@®) dt=r=> (i, +i 1.4
7 O di=r o3t i) (14)

Si la corriente es proporcional a la tension entonces los coeficientes del desarrollo de
Fourier de ambas sefiales seran proporcionales, siendo su factor de proporcionalidad la carga
R:

ity =22 "(’) = i, = ";2" iy = ‘;"2" (1.5)
por tanto
P_—Z(v +v,7) (1.6)
y las pérdidas en la red valen:
Z(Va,. + Yy )-— (1.7)

£ .’ZR2

Si existe una distorsion en nuestra forma de onda de la corriente que no se corresponde con

una distorsion en la forma de onda en tension, entonces esto se traduce matematicamente en



Capitulo 1 Correccion del factor de potencia en sistemas electrénicos trifasicos

que los coeficientes ya no se relacionan con la misma proporcionalidad, si no que hay ademas

un término adicional:

IC’I

=%+Aim, id,,zv;é'+Aid,, (1.8)

Ahora las potencias promedio tanto de la fuente, P, como de la red, P,, son:

P=L S0, 0, )+ (v, AL, +V,, Aiy) (1.9)
2R & 24
P =P+ 1340, +4i,}) (1.10)
R 2 n=0

Esto significa pues que si la proporcionalidad no es exacta, existira un aumento de la

potencia de pérdidas enlared (Ai,”> + Ai,’).

Para medir esta desviacion de la proporcionalidad se define el factor de potencia.

1.2.1. Definiciones.

El factor de potencia representa la eficiencia de la utilizacion de la red eléctrica. Su

definicion eléctrica para cualquier sistema es:
El factor de potencia, PF, es el cociente entre la potencia activa consumida por el
sistema, P, y la potencia aparente consumida por el sistema, S.

Matematicamente:

PF = Poten'cza activa_ _ P (1.11)
Potencia aparente S

Para el caso de un sistema monofasico esta definicion se puede escribir como:

) % [ voityd(@i) ] i [ i@

Viass | R 1 (12
Rus ©RMS \/z—,; J’o w(t)? d(w)~ jo i) d(w?)

PF

En el caso de un sistema trifasico, debemos tener en cuenta que la definiciéon (1.11) es
aplicable tanto al sistema trifasico completo (expresion (1.13)) como a cada una de las fases

por separado (expresion (1.14)).
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PF = Ptotal (113)
S ot
P, P,
PF, =% PF =% PF, =-L 1.14

Se va a realizar el céalculo del factor de potencia para un sistema trifasico, fase a fase, de
forma general y poniendo como tnica condicion que la tension de entrada esté equilibrada. La
corriente podra estar desequilibrada. Supondremos que no existe término de continua ni en la
tension de fase ni en la corriente. Si suponemos que la corriente de entrada esta distorsionada
pero la tension de fase no lo esta, entonces podemos desarrollar en serie de Fourier la

expresion de la corriente y si escribimos (1.2) de forma diferente:
v,(t)=V, sin(wt) kefR,S,T} (1.15)

i,(0)= Z  Sin(mat) = I,,,sm(a)t+¢)u)+21 sin(not +¢,,) ke{R,S,T} (1.16)

donde @, es el desfase existente entre la tension y la corriente del armoénico n.

Para determinar el factor de potencia de cada fase, se calcula primero la potencia activa

resolviendo la integral:
B[ nOi0d@) =" 2 cosp, Vgl mcosp, keRST) (L1

La potencia aparente vale:

R IR i*(’)zd(m):\/VRzm%f‘ (qusm@wrmﬁ d@)  (1.18)
con ke{R,S,T}.

Si calculamos la integral de la corriente de la expresion (1.18), que representa el valor eficaz

de la corriente de entrada, se obtiene,

S =“}VR2A¢B% zlfmm =Vruse Lrasse ke{R’S’T} (1.19)
n=1

ya que se cumple que el valor eficaz de la corriente de entrada es,

Tnis = ‘/ ZI sm(nwt+¢,,) ﬂ’ilf&w (1.20)
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Si ahora aplicamos la definicion del factor de potencia, PF, teniendo en cuenta las
expresiones (1.17) y (1.19), entonces obtenemos el factor de potencia para cada una de las

fases:

PF, = £ _ Lo cos@,, k<{R,S,T} (1.21)
S £ I RMSk

Podemos, por tanto distinguir dos términos en la expresion (1.19) que se definen como el

factor de desplazamiento, DF, y el factor de distorsion arménica, DH. Dichos términos tendran

las siguientes expresiones,

DF, =cosg,, ke{R,S,T} (1.22)
DH, = 27 ke{R,S,T} (1.23)
IRMSI:

La distorsion armdnica también se describe mediante otra variable, la distorsion arménica

total o THD que se define de la siguiente manera:

2 L uss
THD == — (1.24)
IIM
donde de la resolucion de la expresion (1.20) se obtiene,
I’cos’e, +Isin’p, I
I prs =42 2__n r =2 1.25

Para el caso particular de tener cargas que no distorsionen la corriente de entrada, el factor
de potencia solo esta formado por el factor de desplazamiento, DF, y el factor de distorsion

armonica valdra DH = 1. En ese caso el factor de potencia de cada fase vale,

PF, = DF, =cosg,, ke{R,S,T} (1.26)

donde @, es el desfase entre la tension y la corriente de la fase correspondiente.

Si en el sistema equilibrado las cargas son todas iguales aunque no necesariamente lineales,
entonces el factor de potencia total del sistema trifasico coincide con el factor de potencia de

cada una de las fases.

PF,,, = PF, = PF, = PF, =DF, DH,=DF, DH,=DF, DH, (1.27)
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Caso de ser el sistema desequilibrado el factor de potencia total del sistema trifasico no
proporciona informacion directa del factor de potencia de cada fase y so6lo nos indica si el uso

de la red trifasica es eficiente o no.

Resumiendo, el factor de potencia proporciona una indicacion de la relacion entre la
potencia consumida por el equipo y la potencia aparente en VA suministrada por la red. Si el
sistema trifasico es equilibrado, entonces el factor de potencia del sistema trifasico total
coincide con el factor de potencia de cada una de las fases. El factor de potencia de cada una
de las fases se puede descomponer en dos términos que son el factor de distorsion arménica y
el factor de desplazamiento, donde cada uno de ellos significa respectivamente, la desviacion
de la forma de onda con respecto a una sefial sinusoidal y el desfase existente entre la tension y

el primer armoénico de la corriente.

1.2.2. Consecuencias.

Asi pues, se han de intentar evitar los problemas derivados de un mal factor de potencia,
como son grandes corrientes de pico y la inyeccion de arménicos en la red. Si se consigue, de

ello se beneficiaran todos los usuarios de la red eléctrica.

Estos problemas se pueden evitar mediante la implantacion de métodos pasivos y mas

recientemente, activos, en la seccion de entrada de los equipos.
Los problemas derivados de un mal factor de potencia son:

- Los picos elevados de corriente que pueden causar la destruccion de la proteccion de
sobrecorriente. Asi por ejemplo, para una fuente de alimentacion conmutada de media potencia
(2KW) tenemos que con un PF=0.65, la corriente de entrada es de 12.8A y para un PF=0.95 es
9.02A. Se ve claramente como se dispara la corriente de entrada para un mal factor de
potencia. En este caso ademas se excede el maximo (el maximo no puede sobrepasar el 80%

de lo disponible) si la corriente disponible fuese de 15A.

- esta mayor corriente logicamente implica unas mayores pérdidas tanto en la red, como en

la seccion de entrada. Tendremos pues un mayor coste.

- ademas las instalaciones seran mas caras, ya que para una potencia activa determinada

necesitamos conductores de mayor seccion y mas refrigeracion.
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- como resultado, un mejor factor de potencia significa un mejor aprovechamiento de la red

eléctrica, ya que para la misma I, tendremos una mayor potencia.

- la energia eléctrica es mas cara, ya que la legislacion actual penaliza las instalaciones

industriales con un bajo PF.

- la distorsion en las corrientes puede ademas causar interferencias a otros equipos
conectados a la red de distribucion o a equipos cercanos al nuestro. Habra que utilizar pues
filtros EMI, sobredimensionados ademas para soportar las altas corrientes de entrada.

Todos estos problemas descritos también los sufren los sistemas trifasicos equilibrados fase
a fase, y ademas un sistema trifasico tiene problemas afiadidos en el caso de estar

desequilibrado:

- para un sistema trifasico desequilibrado, si tenemos una alta distorsion armonica,
tendremos corrientes no nulas por la linea neutra. Esto puede traer graves problemas ya que la

linea neutra generalmente esta dimensionada solo para una fraccion de la corriente de linea

[1.1].

1.2.3. Normativa

Para hacer frente a una degradacion de la calidad eléctrica que va en aumento las
normativas estdn evolucionando cada vez mas rapido. Esta evolucion tan rapida se esta
haciendo sin demasiado control dando pie a multitud de normativas en paralelo, tales como las
internacionales, nacionales, regionales, militares, etc. La normativa exige, para mejorar todos
los problemas antes mencionados, el corregir el factor de potencia y en especial reducir el

contenido arménico de las sefiales de entrada.

La norma internacional IEC 1000-3-2 es la mas actual, que sustituye a la IEC 555-2 y ha
sido adoptada como norma europea EN61000-3-2, define los niveles de corrientes armonicas
inyectadas en el sistema publico de alimentacion permitidos. Esta norma es aplicable a equipos
eléctricos y electronicos que dispongan de una corriente de entrada de hasta 16Agwms por fase,
y que estén destinados a ser conectados en sistemas de distribucion alterna publicos de baja
tension. La parte 3 de esta norma trata ademas las fluctuaciones de tension que el equipo

puede causar.

El objetivo es proporcionar:
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a) requisitos generales y maximos valores permisibles de los componentes armonicos de la

corriente de entrada hasta el arménico 40.
b) métodos para realizar los test de homologacion estandar y equipos a utilizar.

Tanto los requisitos a cumplir, como los test que determinaran los niveles de armonicos que
ocasionan, dependeran del tipo de equipo que se quiere comprobar. La norma hace una
clasificacion de los diferentes equipos, donde el criterio de clasificacion es la funcion
primordial de dicho equipo. Para simplificar esta clasificacion la norma propone un diagrama

de flujos (Fig. 1.3) para determinar cual es la clase del equipo. Se distinguen 4 clases,

Clase A: equipos trifasicos equilibrados y todos los equipos no pertenecientes a las clases B,
CyD

Clase B: herramientas portatiles

Clase C: equipos de iluminacion incluyendo dispositivos de control de luminosidad.

Clase D: equipos con una corriente de entrada caracteristica tal que esté dentro de la

mascara de Fig. 1.4 y con una potencia activa menor que 600W.

¢Equipo trifasico
equilibrado?

no

. H H
eHeramen Clase B

no

¢Equipo de
iluminacién? Clase C

no
-":Equipoconuna"\ ¢Con motor™ no
Clase D

forma de onda wecial y con control
\WWP<600W ; Adeangulo”

no
Clase A

Fig. 1.3: Diagrama de flujo para la determinaciéon de la clase a que pertenece un equipo.

Los equipos de clase B y C seguiran siéndolo independientemente del tipo de forma de onda
de corriente que tengan, mientras que los equipos de clase D deben tener una forma de onda
tal que esté por debajo de la mascara de Fig. 4 durante un tiempo mayor que el 95% del

periodo y el pico de la corriente debe estar alineado con la linea M.
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i A
ipk
I T T
| 3 3: 3
0.35 M
0 o n a)rt
2

Fig. 1.4: Mascara para la forma de onda de la comriente paré clasificar los equipos de clase D, donde
. lalinea M debe coincidir con el valor de pico de la corriente de entrada.

Segun la clasificacion de los equipos, deben cumplir una serie de limitaciones en sus
contenidos armonicos que se muestran en Tabla 1.1. y Tabla 1.2. No se han incluido las tablas
de los limites para equipos de clase B y C ya que no se van a tratar ni equipos de iluminacion ni

herramientas portatiles.

- para los equipos de clase A, los armoénicos de corriente de entrada no deben exceder los

valores absolutos dados en la Tabla 1.1.

- para los equipos de clase D, los arménicos de la corriente de entrada no deben superar los
valores absolutos y relativos dados en la Tabla 1.2. para potencias mayores de 75W. Para

potencias inferiores a 75W no existen limites.

En cuanto a corrientes armonicas transitorias, no se tienen en cuenta aquellas producidas
durante los instantes de encendido o apagado del equipo durante un tiempo menos que 10s.
Los limites de la Tabla 1.1. y la Tabla 1.2. son aplicables a todas las demas corrientes

armoénicas producidas durante el funcionamiento del equipo o parte de él.

Sin embargo, para los armonicos transitorios de orden par, desde el 2 hasta el 10, y de
orden impar, desde el 3 hasta el 19, se permitiran los valores tabulados multiplicados por un

factor 1.5, durante un maximo del 10% de cualquier periodo de observacion de 2.5 minutos.

11
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Armoénico de orden n Maxima corriente permitida
(A)
Armonicos impares

3 2.30

5 1.14

7 0.77

9 0.40

11 0.33

13 0.21
15<n<39 , 0.15-15/n

Armonicos pares

2 1.08

4 0.43

6 0.30
8<n<40 0.23 - 8/n

Tabla 1.1.: Equipos de clase A.

Armoénicos de orden n Maxima corriente arménica permitida
Limites relativos Limites absolutos (A)
(mA/W)
Armonicos impares
3 3.4 2.3
5 1.9 1.14
7 1.0 0.77
9 0.5 0.40
11 0.35 0.33
13 < n < 39 (sélo impares) 3.85/n ver clase A

Tabla 1.2: Equipos de clase D.

De los valores de las tablas se puede concluir que los equipos sin correccion del factor de
potencia y con un mal factor de potencia s6lo pueden ser utilizados para bajas potencias
verificando la norma. Asi por ejemplo la rectificacion de media onda para un equipo
permanentemente conectado a la red s6lo se podra aplicar hasta potencias de un maximo de
75W. Esta potencia maxima se reducira a SOW a partir del cuarto afio de la entrada en vigor de

la presente norma.

Ademas a nivel nacional y para la mayoria de tarifas de tipo industrial el Real Decreto
2.550/1994 contempla una bonificacién o recargo en un % sobre la suma del término de

“potencia (potencia contratada) y el término de energia (potencia consumida).
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€osQ 1 0.95 090 | 0.85 0.80 0.75 0.70 0.65 0.60 0.55 0.50
recargo - - 0 25% | 5.6% | 92% | 13.7 19.2 26.2 352 47.0
% % % % %

bonificacion | 4.0% | 2.2% - - - - - - - - -

Tabla 1.3: Tratamiento econdémico en el recibo de energia eléctrica segtin el R.D. 2.550/1994.

Para cos@ menores de 0.55 se ordenara al usuario la correccion del factor de potencia y

caso de no corregirlo se le puede llegar a suspender el suministro.

Este Real Decreto hace referencia. solo al factor de desplazamiento (DF) y ain no
- contempla la parte de DH o distorsion armoénica. Esta Gltima estara incluida posiblemente

como normativa de caréacter europeo.

Para equipos con corrientes por encima de los 16A por fase y hasta 100A, la normativa es la
IEC 1000-3-4 (desde Septiembre de 1997), cuyo contenido armoénico preliminar y

perteneciente a la norma precursora IEC 555-4 se muestra en la Tabla 1.4. [1.2].

Armonicos de orden n Limites relativos como % de la
corriente de entrada fundamental

3 21.6

5 10.7

7 7.2

9 38

11 3.1

13 2.0

15 0.7

17 1.2

19 1.1

21 0.3

23 0.9

Tabla 1.4: Tabla de la norma IEC 555-4 para equipos con mas de 16A.

1.3. Métodos de correccién del factor de potencia

La correccion del factor de potencia (PF) se realizara modelando las formas de onda de la

corriente de entrada.

Esto significa que si la tension no esta distorsionada, la forma de onda de la corriente que
buscamos es sinusoidal. Ademas deberemos conseguir un factor de desplazamiento unidad
erradicando el desfase que pudiera haber entre la tension y la corriente de cada una de las

fases.
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Hay que tener en cuenta que se puede obtener un factor de potencia elevado con un factor
de distorsion arménica malo lo que también hay que evitar para no tener corrientes arménicas
indeseables. Generalmente la correccion del contenido arménico de la corriente significara la
obtencion de un factor de potencia alto (suponiendo un desfase pequefio). Asi pues, nuestra
primera labor seria dar la forma adecuada a la onda de corriente. Habria que llamar la atencién
sobre el hecho de que si la tension de fase ya estuviese distorsionada, la corriente debe tener el
mismo contenido en armoénicos para asi obtener la mayor transmision de potencia, aunque no
tenga un buen factor de distorsion arménica. En principio la distorsion de la forma de onda de
tension se débe a equipos conectados a la red [1.2] y la normativa que limita esta distorsion es
la EN 61000-3-3 para menos de 16A y la EN 61000-3-5 para mas de 16A.

En las técnicas de correccion del factor de potencia se habian utilizado hasta ahora métodos
pasivos y enfocados primordialmente hacia la correccion del factor de desplazamiento, ya que
ésta era la exigencia de las empresas de suministro eléctrico. Estos métodos pasivos en
ocasiones también eran utiles para el filtrado de arménicos. Pero cada vez mas se impone la
utilizacion de métodos activos para asi poder controlar mejor el factor de potencia, asegurarse
que el contenido arménico eS minimo y ademas poder regular otros parametros como podria

ser la tension de salida o la potencia de salida.

Se van a ver ambos métodos de correccion con un poco mas de detalle.

1.3.1. Método pasivo

La forma clasica de la correccion del factor de potencia en instalaciones industriales y
terciarias ha sido con bancos de condensadores. Estos bancos de condensadores conectados
generalmente en tridngulo para reducir su valor, aunque a tension mayor, compensan la
corriente reactiva que absorbe el sistema y asi corrigen el factor de potencia, pero sélo su
factor de desplazamiento. El factor de distorsion armonico mejorara algo, pero no se corrige

con esta técnica.

Si el sistema fuese desequilibrado, entonces la compensacion se debe hacer fase a fase. Si
los condensadores se ponen en configuracion tridngulo puede haber circulacion de corrientes
internas que hay que controlar, por lo que es aconsejable colocar los condensadores en

configuracion estrella.
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El problema de la compensacion pasiva es que su disefio se hace para unas condiciones
determinadas de carga y por tanto fuera de estas condiciones la correccion ya no sera perfecta.
Esto se suele corregir activando bancos de condensadores sucesivamente con relés
dependiendo de las condiciones de carga. Su ventaja principal es su simplicidad de disefio, su
alto MTBF, ademas de su robustez ya que solo incluye elementos pasivos, su alto rendimiento

(99.7%) y su menor coste.

Otro método de correccion para sistemas de -alta potencia son los compensadores de fase
- rotativos en los cuales se colocan motores sincronicos funcionando en vacio con

sobreexcitacion.

La compensacion se puede hacer de forma individual en cada receptor o centralizada a la
entrada de toda la instalaciéon. La compensacion individual se utiliza generalmente para los
equipos de carga mas o menos constante y con un funcionamiento continuo, mientras que la
compensacion centralizada es conveniente para instalaciones con cargas variables y es aqui
donde se utilizan los antes mencionados bancos de condensadores que entran en

funcionamiento de forma escalonada.

Un estudio de como influyen los filtros pasivos en el contenido arménico y en el factor
desplazamiento se encuentra en [1.3] donde se estudia como mejora el factor de
desplazamiento, teniendo en cuenta el factor de distorsion armonica en un rectificador trifasico
equilibrado de puente completo al que se le ha afiadido un filtro LC a su salida en vez del
clasico condensador. El estudio demuestra que existe un valor Optimo para la inductancia L
por encima del cual ya no se mejora el factor de potencia. El factor de desplazamiento es
cercano a la unidad para casi todos los valores de L y variando L se mejora el factor de

distorsién armonica.

En ninglin caso se hace referencia al cumplimiento o no de la normativa. Aunque el factor
de desplazamiento si que se corrige, queda por corregir todavia mas el contenido arménico de
la sefial. Hay que resefiar que es dificil encontrar equipos trifasicos de baja potencia y bajo
coste donde una compensacion pasiva sea la mas conveniente, como puede pasar en equipos
monofasicos (ver [1.4]), por lo que al tener que cumplirse la normativa y ser los equipos de
mayor potencia, es razonable él ir caiﬁbiando pOCcoO a poco a compensaciones activas, que

aunque mas caras, corrigen el factor de potencia de forma mas precisa. Es por esto que las
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investigaciones en los 1ltimos afios han ido mas en busca de la solucion activa en vez de una

pasiva para equipos trifasicos.

1.3.2. Método activo

Aunque pueden existir algunos circuitos activos para la correccion del factor de potencia a
baja frecuencia, no tienen mucho sentido en un sistema trifasico donde se acaba de ver que se
consiguen factores de potencia mejorados con soluciones pasivas. Las tnicas soluciones que
vale la pena considerar son las correcciones activas de alta frecuencia, donde si que tendremos
una correccion precisa del factor de potencia y ademas podremos controlar otros parametros
del circuito como puede ser la tension de salida. Las correcciones de baja frecuencia tienden a

tener un contenido armoénico de baja frecuencia que puede ser incompatible con la norma.

En este estudio en particular se van a ver circuitos de correccion de factor de potencia a alta
frecuencia. De esta forma se mejora la densidad de potencia de nuestro sistema y la velocidad
de respuesta. Podremos obtener factores de potencia muy cercanos a la unidad asi como
contenidos armoénicos muy bajos. Ademas, generalmente estos circuitos nos permiten regular la
tension o potencia de salida. El estudio se centra en las distintas topologias y técnicas de

rectificacion de alta frecuencia para sistemas trifasicos equilibrados.

Todo esto es al precio de un control mucho mas complejo que permita controlar todas estas
variables y el uso de interruptores activos avanzados, como son los IGBTs o MOSFETS. Las
ventajas e inconvenientes de la correccion del factor de potencia a alta frecuencia se resumen
en la Tabla 1.5.

Métodos de correccion activos de ALTA FRECUENCIA
Ventajas Inconvenientes
- Elevado PF (0.97-0.99) - Complejidad circuito
- Muy baja distorsion armdnica - Doble conversion
- Rango tension linea amplio (90 a 264 - MTBF reducido
VRrums)
- “Hold-up times” constantes ante AV linea - Menor rendimiento global
- Componentes magnéticos pequefios

Tabla 1.5: Tabla de ventajas e inconvenientes de la correccion activa del factor de potencia a alta
frecuencia.
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En sistemas trifasicos se han utilizado tanto topologias tipo BUCK como de tipo BOOST
dependiendo de la aplicacion, y gracias a los controladores por microprocesador o DSP se
pueden desarrollar controles complejos con factores de potencia cercanos a la unidad y

frecuencias de conmutacion muy altas.

Debido a que la red trifasica se utiliza mayoritariamente para uso industrial y como es la
industria la mayor consumidora de energia eléctrica, es necesario desarrollar estructuras
rectificadoras que se adecuen a las necesidades industriales para reducir la polucion de las

- lineas eléctricas y cumplir la normativa.

El problema del contenido arménico de baja frecuencia ha sido un problema ya desde hace
tiempo en los inversores de maquinas eléctricas donde estos armoénicos producen fatiga en los
materiales y vibraciones audibles indeseadas. Toda la tecnologia desarrollada pues para los

inversores se debe tener en cuenta para los rectificadores.

1.4. Estudio topol6gico de rectificadores trifasicos para Ia
correccién del factor de potencia.

Como ya se ha dicho la distribucion de energia eléctrica se hace generalmente mediante
lineas trifasicas. Asi a los usuarios industriales se les suministrara tension trifasica directamente,
mientras que a los usuarios particulares se les suministra fase y neutro, y por tanto un sistema
monofasico. El uso de la red monofasica queda pues restringido al uso domestico, pequefios

motores de herramientas, elementos de alumbrado...etc.

La ventaja principal del sistema trifasico es que para una misma potencia la corriente se
~ distribuye mediante 3 fases con lo que es menor por fase. Ademas la potencia activa
suministrada por un sistema trifasico equilibrado es constante mientras que para el sistema
monofasico es pulsante y en promedio mucho menor. El rizado después de una rectificacion de

onda completa (también llamada de 6 pulsos) es mucho menor que para el caso monofasico.

Al ser la potencia constante en sistemas trifasicos, son los preferidos para alimentar grandes
maquinas ya que cuando la potencia es pulsante como es el caso monofésico, se producen
muchas vibraciones indeseables. Ademas la potencia constante permite tener un filtro de salida
menor y una respuesta dindmica mas rapida. El disefio del filtro de entrada también se

simplificara.
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Veremos cuales son las distintas posibilidades de agrupar los circuitos de correccion del

factor de potencia. Se pueden subdividir de la siguiente manera:
a) Correccion del factor de potencia fase por fase (rectificadores modulares, Fig. 5)
1. Un circuito corrector y un convertidor DC-DC por fase.
2. Un circuito corrector por fase y un sélo convertidor DC-DC.

b) Correccion del factor de potencia del sistema completo (rectificadores no modulares, Fig.

1.6).
R PFC DC-DC
R PFC
S PFC DC-DC
S PFC DC-DC R,
T PFC DC-DC R,
T PFC 1
rectificador modular 1 rectificador modular 2

Fig. 1.5: Diagrama de bloques de los dos tipos de rectificadores modulares.

R — |
PFC
S —— +
DC-DC Ry
T — |

rectificador no modular

Fig. 1.6: Diagrama de bloques de un rectificador no modular.

1.4.1. Rectificadores modulares.

Los rectificadores modulares son técnicamente mas sencillos de implementar, ya que
consisten en aplicar las técnicas de correccion del factor de potencia de sistemas monofasicos a
la red trifasica fase a fase. Su principal ventaja es la simplicidad, ya que tanto el disefio, el
montaje como el control se reducen a técnicas muy estudiadas y topologias sencillas. Otra
ventaja es la modularidad del sistema. Las desventajas del sistema son en parte inherentes a los
sistemas monofasicos, como son la potencia de entrada pulsante y también el mayor numero de

componentes.
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Aunque pueda parecer que simplemente se pueden colocar 3 convertidores para la
correccion del factor de potencia en paralelo por cada fase, esto no es siempre posible. Hay
que tener en cuenta la interaccion entre fases sobre todo si el sistema es desequilibrado, asi

como la interrelacion de los tres circuitos auxiliares de conmutacion suave (si existen).

Generalmente, a continuacion de los circuitos de correccion de factor de potencia
tendremos un convertidor DC-DC que regula la tension continua de salida. Si estamos
corrigiendo el factor de potencia fase a fase podremos utilizar o un sélo convertidor DC-DC a

- continuacién (Fig. 1.5, 2) o tres convertidores DC-DC, uno por fase, que se conectan después
en paralelo (Fig. 1.5, 1). Para estos dos casos concretos se pueden resumir sus ventajas y

desventajas en 2 tablas [1.5].

Ventajas Desventajas
- convertidores independientes - flujo de potencia pulsante
- facil de testear - alto nimero de componentes
- mayor fiabilidad - caro
- disefio mas simple
- médulos estandar

Tabla 1.6: Ventajas y desventajas para una configuraciéon con 1 PFC + 1 DC-DC por fase.

Ventajas Desventajas
- concepto de control mas sencillo - alto nimero de componentes
- flujo de potencia constante en la unién | - flujo de potencia pulsante a la entrada
DC

- implementacion del control mas
compleja

- la tension de la uniéon DC es mayor
que 2 veces la tension de entrada

Tabla 1.7: Ventajas y desventajas para una configuracion con 1 PFC por fase + 1 DC-DC comun.

En la correccién independiente por fase se debe tener en cuenta que, aunque los
interruptores tienen un estrés de tension menor, si necesitamos aislamiento galvanico, o bien se
complican adicionalmente los convertidores DC-DC que siguen a los de correccion del factor
de potencia o hay que incluir un transformador a la entrada y por tanto a la frecuencia de la red

y muy voluminoso [1.6].

En [1.7] se escoge la solucion modular de un rectificador BOOST frente a la no modular

por el alto estrés de corriente en un rectificador trifasico con un sélo interruptor, el alto
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contenido de rizado de la corriente de entrada, el factor de potencia pobre para ciclos de

trabajo pequefios y un control dificil de mejorar.

Otro ejemplo se encuentra en [1.8] donde se propone una solucion modular simplemente
para poder utilizar topologias ya conocidas con alto rendimiento y aislamiento galvanico,
aunque el autor no hace referencia a ninguna desventaja del sistema frente a soluciones no

modulares.

Estas técnicas de corregir el factor de potencia fase por fase se utilizan generalmente en

aplicaciones para telecomunicaciones.

1.4.2. Rectificadores trifasicos no modulares.

Estos rectificadores se caracterizan justamente porque realizan la rectificacion de la red y la
correccion del factor de potencia con un dispositivo unico. Tienen una entrada trifasica y su
salida es continua. Su ventaja principal es el beneficio que se obtiene de la potencia constante
que suministra un sistema trifasico. Aunque por otro lado la gran desventaja es su control, que

es bastante complejo si se utilizan para ello seis 0 mas interruptores.
Se van a ver a continuacion varias topologias.

1.4.2.1. Rectificadores con menos de seis interruptores

1.4.2.1.1. Rectificador de inveccion del tercer armoénico.

En esta topologia se intenta minimizar la distorsion armonica total (THD). Para ello se
inyectan corrientes del tercer arménico que se restan a la corriente de entrada (Fig. 1.7). Se

puede conseguir un THD del 5% [1.9].

d+ i3

Fig. 1.7: Esquema del rectificador de inyeccion del tercer arménico.
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Esta topologia reduce el contenido del tercer armoénico de la corriente de entrada. Para ello
se tiene después del rectificador de diodos de seis pulsos dos convertidores BOOST
conmutando a alta frecuencia que funcionaran a modo de generadores de senal del tercer
armoénico. Estos generadores inyectan esta corriente igual a 2i3 a la entrada del rectificador.
Ademas se propone la utilizacion de un auto transformador en zigzag, para asi evitar
resonancias indeseadas que pueden aparecer si en vez de este tipo de transformador se colocan
redes LC serie sintonizadas con el tercer armoénico como en Fig. 1.7. Este auto transformador
en zigzag presenta una inductancia muy grande para la frecuencia fundamental de red, y una
inductancia de dispersion muy pequefia para el tercer armoénico. Las corrientes del tercer
armoénico se restan a la corriente de entrada disminuyendo su distorsion y aumentando por

tanto su factor de potencia.

1.4.2.1.2. Rectificador BOOST con un sélo interruptor

Este rectificador trifasico [1.10], basa su estructura en un rectificador trifasico clasico de
seis pulsos con diodos al que se le ha afiadido a continuacién un convertidor BOOST para la
correccion del factor de potencia. El convertidor BOOST no solo se utilizard para la
correccion del factor de potencia, si no que también se puede utilizar para regular la tension de

salida.

Fig. 1.8: Circuito para la correccion del factor de potencia con estructura BOOST y un solo
interruptor.

El convertidor BOOST funciona en modo discontinuo, es decir que la bobina se
desmagnetiza completamente en cada ciclo. La frecuencia de trabajo es constante y el ciclo de

trabajo es utilizado para controlar la tension de salida. La bobina de entrada del BOOST se
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coloca a la entrada del rectificador y se distribuye entre cada fase, con lo que tenemos tres
bobinas de entrada. Como la corriente por la bobina tiene una pendiente que es proporcional a
la tension, si suponemos el ciclo de trabajo constante, el pico que alcanza la corriente en cada
ciclo también es proporcional a la tension de entrada. Como ademas el BOOST trabaja en
modo discontinuo la corriente siempre se anula con lo que el valor medio de esta corriente
también es proporcional a la tension de entrada ya que sigue a la tension de entrada que es
sinusoidal. Se deduce pues que la corriente de entrada en promedio estara siempre en fase con
la tension de entrada. El factor de desplézamiento es la unidad y el tnico contenido arménico

existente es de alta frecuencia y debido a la frecuencia de conmutacion.

Este rectificador es mas sencillo en su uso que utilizar un rectificador para cada fase.
Trabaja a frecuencia constante y utiliza un solo interruptor activo con lo que el nimero de

componentes ha quedado reducido.

Su desventaja es que el estrés del unico interruptor ha aumentado frente a la solucién de

utilizar un rectificador por cada fase.

El trabajar en modo discontinuo también implica la necesidad de un filtro de entrada y sobre
todo de salida para evitar problemas de EMI. Recordemos que la corriente de salida en un
convertidor BOOST es discontinua. El factor de desplazamiento no se podra corregir en este
convertidor si se afiade un filtro de entrada adicional delante del inductor de entrada. Esto se
debe a que la corriente estara siempre en fase (en promedio) con la tensiéon de entrada que
ataca la bobina del BOOST que en este caso esta distribuida entre las tres fases. No se ha de

olvidar que este filtro sera necesario para filtrar la EMI producida por el conmutador.

Con este rectificador se obtiene un factor de potencia cercano a la unidad y s6lo empeorado
por el contenido arménico de alta frecuencia de la corriente de entrada. Dicho contenido

armonico se degrada ligeramente conforme aumenta el ciclo de trabajo.

1.4.2.1.3. Rectificador trifdsico BOOST con tres interruptores y de tres niveles

Una de las desventajas del rectificador tipo BOOST es su alta tension de salida y por tanto
su alto estrés de tension en sus transistores. Para evitar este estrés se han desarrollado sistemas
de mas de dos niveles, de forma que la tension a soportar por los semiconductores se reduce.
Un rectificador BOOST con estas caracteristicas se propone en [1.11]. El rectificador cumple

con la normativa de arménicos, tiene un factor de desplazamiento unidad, regula la tension de
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salida y se presenta con un control por histéresis, por tanto muy sencillo y econdémico. Su

esquema se muestra en Fig. 1.9.

Sus ventajas principales son su control sencillo, pero a frecuencia variable y la reduccion del

estrés en tension en los transistores.

Sus desventajas son la utilizacion de 18 diodos y que ademas deben ser rapidos. No se

pueden utilizar puentes de diodos monofasicos en el puente de diodos que aparece junto al

transistor.

Fig. 1.9: Rectificador trifasico tipo BOOST de tres niveles.
1.4.2.1.4. Rectificador trifasico BUCK con un solo interruptor

La utilizacién de un rectificador se puede extender a cualquier topologia ya existente para

convertidores DC-DC y acoplarla al rectificador de diodos.

Vamos a explicar brevemente el funcionamiento del rectificador con una topologia BUCK
aunque también se pueden encontrar variantes con convertidores SEPIC, CUK, BUCK-

BOOST, FLYBACK y FORWARD, por tanto con aislamiento galvanico [1.12],
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Fig. 1.10: Circuito para la correccion del factor de potencia con estructura BUCK y un solo
interruptor.

Se ha de recordar que en el caso del rectificador BOOST se obtiene un factor de potencia
cercano a la unidad ya que la corriente por las bobinas de entrada es discontinua y sigue a la
tension de entrada. El promedio de la corriente esta entonces en fase con la tension de entrada.
Para aplicar este principio al rectificador BUCK se ha de buscar el caso dual, es decir, se ha de
intentar alimentar el rectificador con fuentes de corriente de entrada y utilizar un condensador
de entrada pequeiio de forma que tengamos una tension discontinua que siga a la corriente de
entrada. Entonces ambas estan en fase y la tension de entrada s6lo contiene armonicos de alta
frecuencia. Tanto la L como la C necesarias son las del filtro de entrada del rectificador. Solo
hay que dimensionarlas adecuadamente. Para un sistema monofésico es imposible el utilizar
este principio ya que la tension se anula después del puente de diodos y no funcionara el
rectificador si la tension de entrada cae por debajo de la tension de salida. El ciclo de trabajo
solo sirve para regular la tension de salida, y el factor de potencia es cercano a la unidad de

forma natural.

La ventaja principal de este tipo de rectificadores es su simplicidad, tanto de control como

de disefio, asi como su bajo coste, ya que utilizan un solo interruptor activo.

Su gran desventaja, es tanto el estrés, mayor que si se utilizaran seis interruptores, que sufre
este unico interruptor. Ademas la correccion del factor de desplazamiento no se realiza de
forma controlada si no natural. Por tanto no se podra conseguir una correccion exacta del

factor de desplazamiento.

Este tipo de rectificadores basados en un solo interruptor, representan una solucion de bajo

coste al problema de la correccion del factor de potencia en sistemas trifasicos.
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1.4.2.2. Rectificadores con seis interruptores

Este tipo de interruptores se caracterizan generalmente por el uso de seis interruptores que
pueden sustituir a los diodos. Estos interruptores idealmente deberian bloquear tanto la tension
como la corriente en ambos sentidos. Sin embargo, como este tipo de dispositivo no existe, se
deben realizar combinando diodos e interruptores para asi bloquear la corriente y/o la tension

segun la necesidad de cada topologia.

Su coste es mayor que los rectificadores que hemos visto hasta ahora, debido al uso de mas
interruptores activos. Su gran ventaja es que permite controlar el factor de potencia segin
nuestras necesidades y regular la tension de salida. Esto logicamente resulta en un control

mucho mas complejo que en los rectificadores vistos hasta este momento.

También se pueden distinguir para esta familia de rectificadores las dos topologias basicas:

BUCK y BOOST. Ambas conservan todas las caracteristicas que ya conocemos.

Una limitacion basica de estas topologias, es el hecho de que los rectificadores de tipo
BUCK tendran limitada su tension de salida maxima a la tension minima de la tension de salida
de un rectificador de seis pulsos, es decir 1.5 Vm donde Vmes la amplitud de la tension de
fase, debido a que son reductores. De la misma manera, para los rectificadores de tipo BOOST

la tension de salida minima es la tension maxima de salida de un rectificador de seis pulsos, es

decir V? Mn, ya que son elevadores. Esto se puede ver graficamente en Fig. 1.11.

VA *

i Margen de tension de solida
,V del  rectificador BOOST

Tension trifasica rectificada

Maximo margen de tension de
salida del rectificador BUCK

Fig. 1.11: Limitaciones de la tensiéon de salida en la topologia BUCK y BOOST.
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Las estructuras basicas de ambos rectificadores con sus interruptores caracteristicos se
muestran en Fig. 1.12 y Fig. 1.13 respectivamente. Dependiendo de la aplicacion los

transistores seran MOSFETs, IGBTs o BJTs.

Fig. 1.12: Rectificador de seis interruptores con estructura reductora o BUCK.

v/ N

Fig. 1.13: Rectificador de seis interruptores con estructura elevadora o BOOST.
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1.4.2.2.1. El rectificador totalmente controlado tipo BOOST con control por histéresis

El esquema del control es el mostrado en Fig. 1.14. El control por histéresis puede utilizar o
tres controladores distintos e independientes entre si o tres controladores distintos y
dependientes [1.13], uno por cada fase. El principio de funcionamiento consiste en comparar la
sefial del rectificador con una de referencia aplicando una banda de histéresis. La sefial de
referencia estara compuesta por una sefial proporcional a la tension de salida y una sefial
proveniente de las tensiones de fase y, a partir de la cual, podemos controlar el desfase del
sistema. Esta sefial de referencia se comparard con la corriente de fase y mediante la histéresis
generara la sefal de disparo de los interruptores. Dado que la sefal de referencia se forma a
partir de la tension de fase, la corriente en promedio también sigue siempre a dicha tension, por
lo que el factor de desplazamiento sera la unidad y el contenido armoénico es solo de la

frecuencia de conmutacion.

Como ventaja, cabe destacar un buen factor de potencia, aunque sus desventajas principales

son que funciona a frecuencia variable, y la tension de salida es siempre mayor que 2Vm

r-©-

X| Compensacion

Fig. 1.14: Esquema de control para el control por histéresis en un rectificador tipo BOOST
1.4.2.2.2. El rectificador BOOST con control por modulacion sinusoidal

En este tipo de rectificador el control necesita de tres controladores independientes. Se

controla el desfase de cada fase con su corriente correspondiente. Para ello se generan los
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ciclos de trabajo a partir de comparar la sefial sinusoidal de corriente que queremos con una
onda triangular. De esta manera la anchura de pulsos viene modulada por una sefial sinusoidal
que es proporcional a la tension de salida, que por tanto también estd regulada y ademads tiene
el desfase correspondiente para corregir el desfase existente. El esquema de este rectificador se

muestra en Fig. 1.15.

Esta topologia corrige completamente el factor de potencia, y aunque para ello incluye tres
controladores independientes su frecuencia de conmutacidn es constante, pero su tension
minima de salida sera mayor que 2 Vm [1.5]. Esta tensiéon minima se puede reducir si se
compara la onda triangular con una composicion de la sefial fundamental maés el tercer

armonico [1.14].

—Ol

Compensacion

AM .
en corriente

Compensacion
en tension y.
ref

Fig. 1.15: Rectificador tipo BOOST con control con modulacion sinusoidal.

1.4.2.2.3. Rectificador BOOST totalmente controlado con control por modulaciéon del vector
espacio

Esta forma de control de rectificadores e inversores estd tomando hoy en dia cada vez mas

auge, y esto es debido principalmente a la posibilidad de la realizacion practica de estos

controles gracias a la aparicion en el mercado de microprocesadores de bajo coste y elevadas

prestaciones. Anteriormente este tipo de control era muy dificil de construir debido a que las

operaciones a realizar con circuitos analdgicos complicaban el circuito de forma exagerada.

Su principio basico de funcionamiento consiste en la subdivision de un periodo de red en

seis sectores de 60°. Cada uno se caracteriza por el hecho de que las tres fases no cambian el
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signo durante cada uno de estos sectores. En cada uno de estos intervalos, una de las tres fases
tiene un valor maximo en valor absoluto y las otras dos varian desde cero a un valor, y desde

ese valor a cero respectivamente.

De esta forma, se pueden imaginar subtopologias en nuestro rectificador, en el que sélo
funcionan cuatro interruptores cada vez, a modo de dos convertidores BOOST en paralelo. En
cada uno de estos intervalos, le asignaremoé los ciclos de trabajo correspondientes a cada
interruptor. De esta manera corregiremos el factor de potencia, y regularemos la tension de

. salida.

Si se hace un analisis matematico de esta técnica de control se reconoce la aplicacion de la
teoria de los vectores espaciales [1.15] desarrollado inicialmente para maquinas eléctricas

rotativas, aplicada después a inversores y ahora a rectificadores.

Las desventajas de este control son su mayor complejidad y la necesidad por tanto de un
microprocesador para poder implementarlos. Este tipo de control nos da la maxima ganancia
posible para un rectificador o inversor que es mayor que en algunas de las técnicas de control
mencionadas hasta ahora, pudiéndose alcanzar la tension minima de 1.73 V,, con el rectificador
BOOST.

Al sensar las corrientes de la bobina de entrada y utilizarlas como referencia estas no son
constante en el tiempo, por lo que se tendra un error estatico distinto de cero. Ademas se han
detectado problemas de condiciones iniciales en los limites entre los intervalos [1.5]. Un
estudio comparativo entre esta técnica de control y la de modulacion sinusoidal, se puede
encontrar en [1.16], donde se demuestran las dos ventajas principales del control por vectores
espaciales frente al control PWM con modulacién sinusoidal. Estas dos ventajas son un menor

contenido armdnico y el ya mencionado mayor indice de modulacion (ganancia).

Para evitar el problema del error estitico se debe hacer un control en el sistema de -
referencia rotativo. De esta manera desaparece el error y las caracteristicas del rectificador se
mejoran mucho a costa de necesitar un control mas complejo debido al cambio de coordenadas

a realizar [1.17].
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1.4.2.2.4. Rectificador BUCK totalmente controlado con control por modulacion del vector
espacio

Esta topologia esta basada en la misma técnica que ya se ha descrito en el punto anterior.
Goza por tanto de las mismas ventajas inherentes a2 la técnica de control ademas de las

caracteristicas de un convertidor BUCK clasico.

En el caso de utilizar una topologia BUCK en principio no podemos utilizar controles
independientes para controlar el factor de potencia dz cada fase ya que la tension de salida
debe ser siempre inferior a la de entrada. Por tanto, cuando la tension de entrada del puente
completo monofasico es menor que la de salida, la corriente de entrada se anula. Pero si el
rectificador en puente completo es trifasico, la tension rectificada no se anula y de hecho no
cae por debajo de 1.5 V,, en el caso ideal. Las corrientes de entrada se pueden controlar en
lazo abierto. Esto es debido a que estaran en fase, en promedio, de forma natural con la tensién
de entrada por la propia topologia del rectificador BUCK. El control de un BUCK es también
mucho mas sencillo que el control de un BOOST (no tiene un cero en el semiplano derecho) y
ademas el control de modulacion del vector espacial es mas sencillo que en el caso del BOOST

ya que no se necesita medir las corrientes de fase.

Su gran desventaja es que sus corrientes de entrada son discontinuas a la frecuencia de
conmutacion por lo que habra que filtrarlas para evitar problemas de EMI debido a los
armoénicos de alta frecuencia generados. Esto provocara un desfase que hay que corregir.
Ademas su rendimiento es menor que el de un rectificador tipo BOOST debido a que los
interruptores a utilizar son unidireccionales en corriente y se deben construir a partir de un

diodo en serie con un transistor. Por tanto, la caida de tension en conduccion es mayor.

1.5. Control de los voltio-amperios-reactivos (VAR) instantaneos
utilizando convertidores conmutados con almacenamiento
minimo de energia.

La corriente de entrada AC en convertidores conmutados (inversores y rectificadores)
puede ser controlada haciéndolos operar con control en modo corriente, como se muestra en
Fig. 1.16.
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asterraac
Cuiiidaior sefidles
e'.ltmdas tu modo de control
asierraac del I I

Fig. 1.16: Control de los voltio-amperios-reactivos instantaneos utilizando un convertidor conmutado
con almacenamiento minimo de energia.

La corriente AC de tal convertidor conmutado puede ser rapidamente controlada tanto en
magnitud como su desfase con las tensiones de entrada AC. Dado que la potencia media
manejada por estos convertidores se desea que sea cero, no es necesaria una fuente DC en la
entrada DC del convertidor. Es suficiente con un pequefio condensador con un
almacenamiento de energia minimo, siendo su tension de mantenida por el convertidor
conmutado, el cual transfiere suficiente potencia real desde el sistema AC para compensar sus
propias pérdidas y mantener una tension DC constante en el condensador, ademds de controlar

las variables.
El bloque de calculo de la potencia reactiva [1.18] calcula las referencias de corriente
instantaneas /*, # e /*, que son proporcionadas al convertidor conmutado bajo control en

modo corriente.

1.6. Filtros activos.

Los filtros activos evitan los armoénicos de corriente a la entrada (red), en el caso de

existencia de armoénicos de corriente debidos a cargas no lineales.

Fig. 1.17 muestra un diagrama de como funciona un filtro activo. La corriente a través de la
carga (o cargas) no lineal consta de una componente a la frecuencia fundamental iu y una
componente de distorsion Pdistonn+ La corriente de carga es sensada y filtrada para
proporcionar una sefial proporcional a la componente de distorsion iLdstasina la red. Por tanto,
en el caso ideal, los armonicos en la corriente de red son eliminados. En la parte de del

convertidor, solamente un condensador con un almacenamiento de energia minimo se necesita,
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debido a que la tension de a su través es mantenida por el convertidor conmutado que
transfiere potencia real desde la red para compensar sus propias pérdidas representadas por la
corriente iipadds

iL  iL I+1v, distortion

Carga(s)

Red no lineal

MMiltro  *L, distortion  ” * 1, pérdida*

Cd

Fig. 1.17: Diagrama de funcionamiento de un filtro activo.

1.7. Interconexion de sistemas de almacenamiento de energia para
nivelacion de carga de red.

Otro de los problemas a tener en cuenta es la presencia de picos de carga de la red. Algunas
de las maneras de reducir picos de carga en la red son mediante la utilizacion de células de
combustible, baterias o bobinas superconductoras de almacenamiento de energia. La solucion
habitual es la utilizacién de generadores de combustible o gas, en plantas unicamente dedicadas
a la estabilizacion del sistema frente a los problemas de picos de carga y que son caras de
mantenimiento debido al precio del combustible. Una alternativa a estas es el almacenamiento
de la energia eléctrica generada en condiciones de baja carga y proporcionar un retorno a la
red en condiciones de pico de carga. La energia eléctrica puede ser almacenada en baterias o
en forma de campo magnético en un inductor superconductor. Otra opcion es utilizar la
energia eléctrica en condiciones de baja carga para producir oxigeno por electrdlisis, el cual
puede ser utilizado posteriormente en células de combustible para proporcionar una salida

eléctrica.
Tanto baterias como cé€lulas de combustible producen una tension de.

La manera mdas economica de interconectar grandes inductores superconductores seria
utilizar un convertidor conmutado de 12 pulsos, como se muestra en Fig. 1.18. Controlando el

angulo de retraso, la operacion del convertidor puede ser variada continuamente desde modo
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completamente rectificador (carga) hasta modo completamentte inversor (descarga), mientras la

corriente fluye continuamente en la misma direccion.

Sistema ac )
Convertidor .
de bobina
@ e @ 12 pulsos superconductora
L

Filtros

Fig. 1.18: Interconexi6n a la red de una bobina superconductora
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2. Correccion del factor de potencia en sistemas
electrénicos trifasicos (ll).

2.1. Introduccion.

En el capitulo precedente se ha hablado de las distintas técnicas de correccion del factor de
potencia aplicables a sistemas trifasicos. A fin de completar este estudio, en este capitulo se va
primeramente a profundizar un poco més en el estudio y caracterizacién de los llamados filtros

“activos cuyo principio de funcionamiento se ha visto en el apartado 1.6. del capitulo anterior.
Para ello se va a presentar la llamada Teoria de la Potencia Reactiva Instantanea, la cual es
ampliamente utilizada en sistemas compensadores basados en filtros activos VSI. Esta teoria
propone una nueva definicion de la potencia reactiva instantidnea en circuitos trifisicos basada

en los valores instantaneos de tensiones y corrientes.

Este estudio es interesante pues, como se verd en el capitulo 8, una de las posibles

aplicaciones del montaje propuesto en esta Tesis es como filtro activo.

Finalmente y para completar el apartado 1.7 del capitulo anterior se va a presentar un
sistema de almacenamiento de energia para nivelacion de carga de red. En este apartado es
posible hacerse una idea de la complicacion afiadida que supone el hecho de tener que manejar

una carga inductiva, hecho que también va a suceder en el prototipo objeto de esta Tesis.

2.2. Teoria de la potencia reactiva instantanea. Aplicacién a un filtro
activo VSI.

Para tratar con circuitos con corrientes y tensiones trifasicas matematicamente, es adecuado

expresar dichas cantidades como vectores espaciales instantaneos ([2.1], [2.2]).

En coordenadas a-b-c, los ejes a, b y ¢ estan en el mismo plano y desfasados uno de otro en
120 grados. Los vectores instantineos e, € i, estan en el eje a y su amplitud y sentido (+,-),

varian con el tiempo. De la misma forma, e, € iy estdnenelejebye. eic enelc.
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Fjeb Ejef

Eje a

Q
Ejea
Eje c

Fig. 2.1 : Caimbio de eje de coordenadas.

Estos vectores espaciales se pueden transformar facilmente en coordenadas a-p:

/ o\
e. H -1/2 -1/2 "

O fi/2 -V3/2 -1)
| py fi )

'
o212 -1/2 A
(2.2)

\lfl)y to 1/3/2 -1/3/2

donde los ejes a y p son ortogonales. Necesariamente, ea ¢ i« estan en el eje a, y epe ip en

el eje 3. Su amplitud y sentido varian con el paso del tiempo.

La potencia instantanea convencionall en el circuito trifasico puede ser definida como:

P =ca ‘at<V %t

donde p es igual a la ecuacion convencional:
p =ej.+eb,, +ej, (2.4)

A la hora de definir la potencia reactiva instantdnea, se introduce el vector espacial de

potencia reactiva instantanea definido como:

C=ec™ ia+ep x ip (2-5)
Este vector espacial esta en el eje imaginario y es perpendicular al plano real en
coordenadas a-p. Teniendo en cuenta que ea es paralelo a ia, que ep es paralelo a ip, que ea es

perpendicular a ip y que ep es perpendicular a ia, la potencia instantdnea convencional p y la

potencia imaginaria instantanea (amplitud de q) se pueden expresar como:

P
K<b/ v eP e¢a)l'P)

(2.6)
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En esta expresion e,i, y epig obviamente significan potencia instantanea ya que son definidos
por el producto de tension instantanea en un eje y corriemte instantanea en el mismo eje. Por lo

tanto, p es la potencia real en el circuito trifasico, y su dimension es [W].

Sin embargo, e.ig y €pi, N0 son potencias instantaneas ya que son definidas por el producto
de tensiones instantineas en un eje y corrientes instantaneas no del mismo eje sino del eje
perpendicular. Por tanto, q no puede ser tratada como una cantidad eléctrica convencional y,
en consecuencia, debe ser introducida una nueva dimension para ¢, ya que su dimension no es
- ni [W], ni [VA], ni [var].

2.2.1. Definicién y significado fisico de la potencia reactiva instantanea.
La ultima ecuacion puede ser transformada en:

ia _ €, eﬂ B Py
(iﬂ]—(—eﬂ eaj (‘IJ @7

Las corrientes instantaneas en coordenadas a-, i, € ig son divididas en dos componentes de

corriente instantanea:
. -1
i € e e
.a P + B + @ B 0 -
ig —eﬂ e, 0 —eﬁ e, —€z ¢, q
—-e e, —ez\0 i i,
ea+eﬂ e, e, \O ea+eﬂ e; e, \q Ig, Igq

(2.8)

donde:
. - . . : e,
Corriente activa instantanea eje a: i, , =——*—p
e, +e, )
. . N , . . - eﬂ “
Corriente reactiva instantanea eje o i,, = —5——
= tes
: . . . , &
Corriente activa instantanea eje B: i,, = P
> +e;
Corri e ; . P
orriente reactiva instantanea eje f: i,, = "¢
e, +e;

Las potencias instantaneas en los ejes o y B pueden ser expresadas respectivamente como:
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e ey —e,eg €8s
p=pa+pﬂ= 2:2p+ 2+2p+ z+2q+ z+2q (29)
e, teg e, +eg e, te; e, t+eg

a

La suma del tercer y cuarto términos es siempre cero. En consecuencia:

P=€gi,,tesis =p,, +Dp, (2.10)
O0=e,i,,+tesiz =P, + Py, (2.11)
donde:
eZ
Potencia activa instantanea en el eje o. p,, =€,i, , ==
e, +e,
. e . . . s ; €. eﬂ
Potencia reactiva instantinea en el je o p,, =e€,i,, =——
e, +e,
eZ
. .. , N —_p i = I
Potencia activa instantinea en el eje B: p,, =ezl, , =———=p
e, +eg
P . . . . 1 ei . . eaeﬁ
otencia reactiva instantanea en el eje f3: Ppq =€plp, = -——ez Y
a B

La suma de las potencias instantaneas p,, y p,,, coincide con la potencia real instantinea

en el circuito trifasico. Por tanto, p,, y p,, son llamados potencia activa instantanea.

Las potencias instantineas p,, y pj, se cancelan la una con la otra y no contribuyen al
flujo de potencia instantineo desde la fuente a la carga. Por tanto, p,, y ps, son llamados

potencia reactiva instantanea. Es importante resaltar que el significado fisico de la potencia
imaginaria instantanea definida en un circuito trifasico es bastante diferente del de la potencia

reactiva instantanea por fase.

2.2.2. Estrategia de control.

Fig. 2.2 muestra un esquema basico de compensacioén de potencia reactiva instantanea. En
este, ps Y gs son las potencias instantaneas real e imaginaria en la parte de la fuente, p. y qc son

las del compensador y p y q las de la parte de la carga.
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B(=p) P .q
s(=0) . . .
C = la, g Jp| CARGA
FUENTE
ice R ic8
- Ca ) (7
P, dc | COMPENSADOR ia, Ip

Fig. 2.2: Esquema de compensacion de potencia reactiva instantanea.

El compensador de potencia reactiva instantanea propuesto elimina las potencias reactivas
instantaneas en la parte de la fuente, las cuales son causadas por la potencia imaginaria
instantdnea en la parte de la carga. El compensador consta de inicamente conmutadores, sin
componentes de almacenamiento de energia, ya que p. es casi cero. Las corrientes de

compensacion instantineas en coordenadas o-f, i, e i, vienen dadas por la siguiente
ca ch

ia) (€ € 7o
(i‘ﬂj—(_eﬂ e,] (—‘IJ @12

Vamos a considerar ahora, el principio basico del compensador, concerniente a la corriente

expresion:

instantanea en el eje o de la parte de la carga. Las corrientes instantaneas activa y reactiva son

divididas en los siguientes dos tipos de corrientes instantaneas, respectivamente:

== Pt p2q=2 TP+——— P+ 2+2q+2 79 (2.13)
e, +e; e, +e, e, +eg e,+e; e te; e, +e;

€y s

i, =
donde p y ;7 son las componentes DC y AC de la potencia real instantanea y qy ;] son

las componentes DC y AC de la potencia imaginaria instantanea. El primer término de la

derecha es el valor instantaneo de la corriente activa fundamental convencional.

El segundo término es el valor instantaneo de las corrientes armonicas que representan la
componente ac de la potencia real instantanea. El tercer término es el valor instantaneo de la
corriente reactiva fundamental. El cuarto término es el valor instantaneo de las corrientes

armonicas que representan la componente ac de la potencia imaginaria instantanea. La suma
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del segundo y cuarto término es el valor instantaneo de las corrientes armonicas

convencionales.
Dicha ecuacion nos conduce a las siguientes conclusiones esenciales:

1) El compensador de potencia reactiva instantanea elimina el tercer y cuarto términos. Por
esta razon, el factor de desplazamiento es la unidad no sélo en estado estacionario sino

también en estados transitorios.

2) Las corrientes armoénicas representadas por el cuarto término pueden ser eliminadas por
un compensador compuesto por dispositivos conmutados sin componentes de

almacenamiento de energia.

2.2.3. Sistema compensador de potencia reactiva instantanea.

Fig. 2.3 muestra el sistema compensador utilizado experimentalmente (VSI, Voltage Source

Inverter).

CARGA

FILTRO ACTIVO

Fig. 2.3: Sistema compensador.

Este sistema esta compuesto de 6 transistores de potencia, 6 diodos de potencia, una
capacidad de salida, y tres capacidades y tres inductancias de filtro. Las capacidades e
inductancias de filtro no son utilizadas como elementos de almacenamiento de energia pero son
necesarias ya que la conmutacion de dichos transistores produce corrientes armoénicas que
deben ser eliminadas. Cuanto mayor es la frecuencia de conmutacion de los transistores menor

es el valor de dichas inductancias y capacidades.

Fig. 2.4 muestra el diagrama de control del compensador:
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Ca
ch
iCe
Fig. 2.4: Diagrama de control del compensador.
con:
C V2/3 'l -1/2 -1/2 (2 14)
[C]- o 1/32 -V3/2 '
Las referencias para las corrientes de compensacion iéa, e /¢ son calculadas

instantaneamente, sin retrasos, utilizando las tensiones y corrientes instantaneas en la parte de
la carga. El circuito de control esta formado por multiplicadores analdgicos, divisores y

amplificadores operacionales. No existen en el control ni filtros pasa-baja, ni integradores.

2.2.4. Nueva estrategia de control basada en la teoria de la potencia
reactiva instantanea.

La transformacion de las tensiones de fase ea eb, y ecy las corrientes de carga ila [be iu en

coordenadas a-p ortogonales conduce a las siguientes expresiones:

/ o\
e
12 0172 . (2 15)
| KP 0 1/3/72 -1/3/2,
l' \ 'La
. 1 12 12
" V3 " (2.16)
leJ 0 1/3/2 -1/7/2
\held

La potencia real instantanea PL y la potencia imaginaria instantanea gL en la parte de la carga

pueden ser definidas como:

P T (2.17)
Ly |"¢p \hp J
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Las dimensiones de qi, no son no W, ni voltio-amperios, ni var. Los autores introducen una

nueva dimension, el IVA, es decir, voltio-amperio imaginario.

i) [ € € B b
-5 ) @

donde el determinante con respecto a e, y € no es cero.

A partir de ahi:

Llamando };L y ;L a las componentes dcy ac de pLy ¢ Ly :1 . alas componentes dc y ac

de q. podemos encontrar las siguientes relaciones:

) 43 =;L+pL;qL=-q_L+qL (2.19)

Asi, por ejemplo, la corriente en la carga en la fase o puede dividirse en las siguientes
componentes:

% N B B

j = 2.20
™ é+é& a2+ é+éh'é+éh'é+é% Z+e 220

El método de compensacion esta fundamentado en el calculo de las potencias pr y qr.

. -1 af—
[an] =( €, eﬂ) (pL) =( €, eﬁj 143 +pL (2.21)
Irg —e; €, q; —-e; e, ‘IL +q,

Las corrientes necesarias para la compensacion seran:

- _ € ¢ ) -;L (222)
iy —-e; e, _(}L

Y pasando a coordenadas a, b, ¢ con la matriz de cambio de coordenadas transpuesta:

Sabiendo que:

1

| 0
“y2 -2 e
[c]= ,{ (o G2 B /zje[c]’- 2/3 _zz —\/537/;2 (2.23)
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1 0

I:" -1 ~

. etz e —

iL |=23| -1z 3)2 (_e eﬂ] Pe (2.24)
i, ~Y2 =B 4,

O bien, considerando las pérdidas de potencia en el filtro activo:

i 1 0 a, .
e e
i |=y2Bl-y2 B2 | = P||P TP (2.25)
. —eﬂ e, q‘
i, ~12 -\3f2) '

donde p. es la potencia real instantanea correspondiente a las pérdidas de potencia en el

filtro activoy p’ y q vienen dadas por:

P =-p.:q9 =-q, (2.26)

Fig. 2.5 muestra el circuito de calculodep’ y q.

B (q) +§> 5@y
Filtro Pasa-Baja .

(Butterworth) PL(q))

Fig. 2.5: Circuito de calculode p’ y q..

Este consta basicamente de una configuracion de filtro pasa-baja utilizando un filtro pasa-

baja de Butterworth. En consecuencia, las salidas del circuito son E)L a partir de pL y ;IL a
partir de qr, respectivamente. El disefio del filtro pasa-baja es lo mas importante en el circuito
de control ya que se obtienen distintas caracteristicas de compensacion al variar la frecuencia
de corte y orden de dicho filtro. Todos los circuitos de célculo constan de multiplicadores

analdgicos, divisores y amplificadores operacionales [2.3].

it ity ite o040, o G ICo

T | I

Célculode [, Calculo de_
PLyar e icy> ich @ ic,
153 QLL
Calculo de
pt y qt

Fig. 2.6: Circuito de control.
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La tension de del condensador de salida puede ser controlada controlando la potencia real
instantanea pav, que corresponde a las pérdidas del filtro activo, ya que la potencia imaginaria
instantanea no tiene ningin efecto en la tension de del condensador. El circuito de control tiene
el lazo de realimentacion negativo para controlar automaticamente pav, donde la constante de
tiempo T y la ganancia K determinan la respuesta del circuito de control. Hay que tener en
cuenta que el filtro activo puede ser considerado como un generador de armonicos, mas que
como un supresor de armonicos cuando pav fluctiia. La tensién de en el condensador Ved se

controla de forma que coincida con la tension de referencia, ya que T es fijadoa 1 5s y K a 30.

Para eliminar completamente los armonicos es necesario compensar pL y ¢qL. La

eliminacion de p L causa fluctuacion de la tension de la capacidad de, pues p L es absorbida

por el condensador. Es por ello que el valor de dicha capacidad debe ser escogido de forma

adecuada.

2.2.5. Método de control basado en un nuevo cambio de ejes.

Para un correcto funcionamiento del filtro activo es necesario determinar la magnitud de las

corrientes que deben ser afiadidas a la corriente de carga a fin de eliminar armoénicos.

El esquema utilizado es mostrado en Fig. 2.7 ([2.4], [2.5]):

Bloque de
célculo

PLL

Regulador bc

Fig. 2.7: Esquema utilizado.

Basicamente es el mismo que el del articulo anterior salvo en el cambio de ejes a-p =>d-q y
viceversa. El eje d esta en la direccion del vector espacial de tension de alimentacion y el eje q
es vertical a d. Las dos nuevas componentes de la corriente son obtenidas por rotacion
vectorial, la componente en el eje d, proporcional a la potencia activa y la componente en el eje

g, proporcional a la potencia reactiva.
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Fig. 2.8: Cambio de ejes.

Las corrientes iu e ii* es posible expresarlas como la suma de componentes de y ac. La
componente de del eje d determina la magnitud del armonico fundamental de la potencia activa
y la componente ac estd formada por los armonicos. Lo mismo es valido para la potencia

reactiva en el eje q.

El proposito del filtrado es la eliminacion de las componentes ac de ambos ejes, o de la
componente de en el eje q para compensacion de potencia reactiva. Existen muchos métodos
de calculo de las corrientes de referencia para el filtro (una de ellas, el filtro pasa-baja de
Butterworth fue vista en el punto 4). Nos vamos a centrar en 3 de ellas: determinacion de las
corrientes de referencia por medio de filtros pasa-alta (high band pass filter, HBPF), calculo

del valor medio y controlador PL

M¢étodo del controlador Pl
ifi —hd ~*DC i *fq ~ *Lg (2.27)
M¢étodo del filtro pasa-alta (HBPF)

p 4+ 2.61fi>0p 3+ 3.45>0p 2+2.6k{>;
PA+2.6110p 3+3.4w;p2+2.61

donde ©o depende de la carga, viniendo dada, para un puente de 6 pulsos, por 27t150Hz.

Método del valor medio

m(t>=-Ljiu@)dt (2.29)

fd = - ow o, =t (23°)
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2.3. Interconexidén de sistemas de almacenamiento de energia para
estabilizacion de la red: Sistemas SMES (Superconducting

Magnetic Energy Storage System)

2.3.1. Control en tiempo real del flujo de potencia activa y reactiva con

carga inductiva.

En Fig. 2.9 podemos observar la topologia basica de un convertidor CSI de 6 pulsos con

carga inductiva.

Fig. 2.9: Convertidor CSI| de 6 pulsos con carga inductiva.

El uso de GTOs en este convertidor estd justificado no por la relacion de potencia de los
convertidores (IGBTs podrian ser més apropiados), sino porque su principal aplicacion es para
el caso de SMES (Superconductive Magnetic Energy Storage) de alta potencia alimentados

por convertidores PWM en que, en estos momentos, son la unica eleccion real.

Una unidad SMES contiene una bobina superconductora de gran valor de inductancia, de
manera que pueden ser almacenados en la bobina de cientos a miles de megawatios.hora de
energia. La principal funcion de una unidad SMES es absorber y almacenar la energia
excedente del sistema de potencia cuando su demanda de potencia es baja, y devolver la
energia almacenada al sistema de potencia cuando su demanda de potencia es alta. Operando
de esta manera, una unidad SMES puede mantener la generacion de potencia del sistema de

potencia a un nivel relativamente constante.

En esta topologia, los GTOs conmutan la corriente por la bobina desde una fase a la otra
generando un conjunto de 3 corrientes PWM desfasadas 120°. Utilizando una estrategia de
disparo PWM apropiada, los armoénicos de corriente ac de linea pueden ser minimizados. La
corriente en cada fase conmuta entre +U, 0 y -U (I; = corriente por la bobina). Para manejar la
energia almacenada en todas las inductancias de linea, debe ser conectado un banco de

condensadores a la entrada del convertidor. En este circuito existe un circuito resonante
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constituido por la inductancia de linea y los condensadores de entrada. Para evitar problemas
de resonancia, la frecuencia de resonancia ha de ser fijada a un valor conocido. Esto implica la
utilizacion de inductancias adicionales. En una topologia de 6 pulsos, dicha frecuencia de
resonancia es colocada aproximadamente en el 92 arménico, consiguiendo asi que el intervalo
entre la frecuencia de resonancia y la frecuencia de los armoénicos contenidos en el PWM sea
grande. Esto es debido a que el armonico (6n-1) contenido en la corriente PWM (n: un nimero

natural) es tedricamente cero si la corriente PWM es trifasica equilibrada.

Muchos sistemas presentados utilizan una variacién de un patrén de disparo de 6 etapas
para controlar el puente GTO, lo cual genera arménicbs signiﬁcativoé de bajb orden en la parte
ac. Ademas es necesaria la utilizacién de un circuito de recuperacion en puente de diodos a fin
de capturar la energia inductiva producida por la conmutacién de los conmutadores del puente.
Estas limitaciones pueden ser superadas utilizando una estrategia PWM para el control del
puente GTO. El uso de PWM simplifica considerablemente la topologia del puente, eliminando
la necesidad de un circﬁito de recuperacion de energia en puente de diodos, y reduciendo los
requisitos para los filtros de entrada de la linea ac, ya que son generados arménicos de ordenes

menos bajos.

Para el caso particular de un sistema SMES, una estrategia PWM del puente rectificador

debe satisfacer los siguientes requisitos, para que sea efectiva:

- Conmutacién de los dispositivos a baja frecuencia, para minimizar las pérdidas en
conmutacién y permitir que el algoritmo sea utilizado con dispositivos GTO de alta

potencia.

- Control separado y lineal del indice de modulacioén y angulo de fase, a fin de obtener un
control independiente de la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES y

la red del sistema de potencia, en un ancho rango de operacion.

- Proporcionar un camino continuo en la parte dc del puente, para mantener la corriente
fluyendo a través de la bobina superconductora cuando el puente es desconectado de la

red del sistema de potencia.
- Generar la minima cantidad posible de arménicos de bajo orden de regreso a la red ac.

- Capaz de ser calculado on-line en tiempo real para soportar un lazo de control de

actuacion rapida.
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Se va a presentar una estrategia PWM para el control de un convertidor con GTOs, el cual
cumple con todos los requisitos anteriores. El algoritmo estd adaptado del presentado
previamente como estrategia PWM Optima para rectificadores controlados [2.6] y ha sido
modificado y extendido su uso a esta aplicacion. Esencialmente, la estrategia implica la
linealizacion del esquema de modulacién 6ptimo, para permitirle ser calculado on-line y en
tiempo real, y la inclusion de etapas de célculo adicionales para el control independiente de la
potencia activa y reactiva a través del puente, a fin de determinar un nuevo indice de

modulacion y angulo de fase en cada ciclo de calculo.
2.3.2. Linealizacion de la estrategia PWM 6ptima.

La estrategia PWM oOptima ofrece muchas ventajas sobre otros algoritmos mas
convencionales como es el caso de la modulacion seno - triangulo. En particular, las estrategias
de modulacioén dptima ofrecen el beneficio de una frecuencia de conmutacién mas baja para el
mismo nivel de armoénicos de bajo orden en la forma de onda de salida. Sin embargo, las
estrategias de modulacion mas optimas no pueden ser facilmente calculadas on-line en tiempo
real debido a la complejidad del calculo, y son normalmente implementadas utilizando tablas

precalculadas con interpolacion numérica entre los puntos de operacion almacenados.

En el articulo mencionado anteriormente [2.6], fue propuesta una estrategia PWM o6ptima
para rectificadores trifdsicos con fuente de corriente, la cual podia ser implementada utilizando
una frecuencia de conmutacion baja de solamente 500Hz, y que minimizaba los armonicos de
bajo orden en la corriente de linea ac. El algoritmo también mantiene de forma implicita la

continuidad en la corriente de salida de.

El patrén de conmutacion para los conmutadores del puente esta dividido en intervalos de

60°, y el patron de conmutacion para el intervalo 0°-60° es mostrado en Fig. 2.10:

6 | % __ E>

m WA VA0

Lo N;

|

n/6 n/3

Fig. 2.10: Patron de conmutacion para el intervalo 0°-60°.
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Durante este intervalo, el conmutador 6 del semipuente inferior es mantenido a ON, y los

conmutadores 1, 3 y 5 del puente superior son puestos a ON durante periodos 6, —6,. Hay

que tener en cuenta que, cuando el conmutador 3 es puesto a ON, el puente esta operando en
un modo en que la corriente de carga dc circula a través de una rama del puente y las tres

corrientes ac son nulas.

La estrategia de conmutacion es repetida en los siguientes 5 intervalos de 60°, con los
conmutadores 1-6 cambiando ciclicamente su papel. Por ejemplo, en el segundo intervalo de
60°, el conmutador 1 del puente superior es mantenido a ON, y los conmutadores 2,4 y 6 son

modulados.

El espectro armoénico de la corriente de linea ac creado por este patrén es como sigue:
L= Anla (2.31)

wom e Al Ao A o) fz) @

donde I; = corriente de salida dc; y n = namero de armonicos.

Para una corriente fundamental de pico dada, cinco armoénicos de bajo orden presentes en la
corriente de linea ac pueden ser minimizados ajustando los cinco periodos de conmutacion

6, — 6, a fin de minimizar la funcién costo:

Fg= A + A2 + A% + AL, =Minimo (2.33)
bajo la restriccion:

0<9,<a,<9,<94<9,<% (2.34)
donde el valor de pico A; de la corriente fundamental puede ser relacionado con el indice de

modulacion por la siguiente relacion:

A=]-M (2.35)

. . I
Nota: El indice de modulacién M esta definido por la siguiente relacion M = V2 —Il .
d

A
Donde I, es el valor rms de la componente fundamental de la corriente de linea (7, = —J—_;e) e

Is es la corriente de salida dc.
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Otra restriccion a considerar es que todos los pulsos generados por el patron deben ser mas
anchos que la anchura de pulso a ON minima de un GTO. Este aspecto llega a ser muy
importante para rangos de GTO de alta potencia donde el tiempo de ON real minimo tiene que
ser mayor de 120-150us. Este alto valor de ton no es una caracteristica del GTO, sino una

restriccion derivada del tiempo de carga minimo de la capacidad del circuito “snubber”.

La solucioén al problema de minimizacién de la funcién costo con esas restricciones puede

ser encontrada utilizando técnicas de minimizacion numéricas, como las propuestas en [2.7].

El resultado son unas curvas que muestran la variacion de los periodos de conmutacion

6, -9, con el indice de modulacion. Estas variaciones siguen un comportamiento de casi linea

recta. Sin embargo, el proceso de obtencion de dichas curvas es, desde el punto de vista de
célculo, intensivo por lo que no es apto para la implementacion directa on-line. Para
implementar este algoritmo PWM 6ptimo en un sistema on-line, la aproximacion que se utiliza
es la linealizacién a tramos de dichas curvas, para obtener un conjunto de ecuaciones que
definen explicitamente cada periodo de conmutacion (2.36), en las cuales las constantes K; y C;

son cuantificadas para rangos de modulacion especificos:
[61=M[k]+[c] i=12345 (2.36)

La precision del patron de modulacion resultante depende del nimero de segmentos lineales
a tramos que son utilizados para aproximar cada patroén. Por ejemplo, en la Tabla 2.1 se
muestran las constantes K; y C; relativas a la linealizacion en dos segmentos dentro de rangos
de modulacién 0.2 <M <0.9, 0.9 <M < 1.22, calculadas a partir de las ecuaciones no lineales

completas presentadas anteriormente.

02<M<0.9 09<M<12
K, 0.097 0.0742
K, 0.133 0.1146
K3 -0.135 : -0.152
K4 0.035 0.016
Ks 0.14 0.14
Ci 0.0029 ' 0.023
C 0.0032 0.02
C; - 0.349 0.365
Cs 0.35 0.37
Cs 0.35 0.35

Tabla 2.1: Valores de las constantes K; y C; relativas a la linealizacién en dos segmentos.
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Por tanto, para un indice de modulacion M, la ecuacién [6,]=M[K,]+[C,] puede ser
utilizada para determinar los cinco periodos de conmutacién 6, —6,, con solamente cinco
multiplicaciones y cinco sumas. Estos periodos de conmutacion son entonces combinados para
crear seis intervalos de tiempo, como se muestra en la Tabla 2.2, con estados de conmutacion

particulares siendo asignados a cada intervalo de tiempo basandose en el patron PWM visto

anteriormente (en esta Tabla solo aparece el intervalo 0-60°).

Intervalos de| 0, 0,-0; 0;-9, 0,-0; | 050, | 60°-205 | 05-0,
tiempo

94-03 93 -62 92-91 ' 9]

Conmutadores Ss,Se S1,56 S3,S6 Ss,Se $1,56 Ss,S6 Ss,S6
a On

Sl,SG S3,56 SS’S6 SI,SG

Tabla 2.2: Diferentes intervalos de tiempo.

Tabla 2.3 muestra la variacién en estos intervalos de tiempo para varios indices de
modulacién. Debe ser tenido en cuenta que la restriccion de conmutacion fisica limita el valor
del indice de modulacién a un maximo de 1.22, mientras que la limitacion en el tiempo de ON

de los dispositivos GTO utilizados limita el valor mas pequefio de M a 0.2.

0,-04 030, 0405 050, 60°-204
M s _pS ps ns pus
02 23.7 67.8 111.2 930.3 925.0
0.3 35.1 101.7 165.2 845.0 834.9
0.4 46.6 135.6 219.3 759.8 744.8
0.5 58.1 169.5 273.3 674.6 654.8
0.6 69.5 203.4 327.3 589.4 564.7
0.7 81.0 237.3 381.3 504.2 474.6
0.8 92.4 271.2 435.3 419.0 384.5
0.9 106.2 291.6 497.2 334.4 303.0
1.0 119.0 331.0 550.7 249.6 213.9
1.1 131.9 370.5 604.2 164.7 124.8
1.2 144.8 410.0 657.6 79.8 26.7
1.22 147.3 417.9 668.3 62.9 17.8

Tabla 2.3: Variacién de los intervalos de tiempo en funcién del indice de modulacion.
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3. Implementacion de un rectificador controlado utilizando
la teoria del convertidor matricial AC-AC.

3.1. Introduccién.

Es bien sabido que un rectificador modulado por anchura de pulso (PWM) puede
idealmente producir una corriente dc-variable de salida libre de rizado con. corrientes de
-entrada sinusoidales. Por el contrario, un convertidor convencional con tiristores produce
substanciales armonicos de bajo orden en la tension y corriente de salida y opera con un factor

de potencia atrasado que se empeora cuando la tension de salida decrece.

Pueden ser obtenidas significantes mejoras en el funcionamiento de un convertidor
convencional a tiristores utilizando un puente GTO conmutado PWM, lo cual reduce los
armonicos de bajo orden a expensas de incrementar los de ordenes superiores. Sin embargo, la

implementacion en tiempo real de tales algoritmos de conmutacion PWM puede ser dificil.

La estructura del llamado convertidor matricial ac-ac es 6ptima desde el punto de vista de
minimo numero de conmutadores y requisitos minimos de filtrado. La tension de salida es
conmutada basandose en un patron PWM con frecuencia de modulacion fija, obteniendo una
distorsion armonica de salida minima y un factor de potencia a la entrada especificado. El
factor de potencia a la entrada puede ser facilmente ajustado en un rango que es limitado por el
factor de potencia a la salida. La estrategia de modulacion que produce estos beneficios fue
obtenida de forma rigurosa por Venturini y Alesina [3.1],[3.2]. Sin embargo, hasta ahora, los
beneficios de dicha estrategia de modulacion no han sido explotados para los requisitos de

entrada/salida.

En lo que sigue, se va a utilizar la teoria de conmutacion de Venturini empleando un
convertidor matricial ac-ac reducido como convertidor ac-dc [3.3]. La implementacion se
consigue fijando la frecuencia de salida deseada a cero, dejando una fase de salida
desconectada, y permitiendo que la corriente de salida dc fluya a través de una carga conectada
entre las otras dos fases. El convemdor resultante presenta unas corrientes de entrada
sinusoidales con un factor de potencxa a la entrada unidad sobre el rango completo de

tensiones de salida, generando inicamente armoénicos de ordenes superiores, siendo facilmente
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extensible a una operacion reversible. Ademas, el algoritmo de conmutacion puede ser

facilmente implementado en tiempo real mediante la utilizacion de control digital.

3.2. Convertidor matricial ac-ac.

Un convertidor matricial ac-ac trifasico consta basicamente de nueve conmutadores
bidireccionales que constituyen una matriz de forma que cualquier fase de entrada puede ser
conectada a cualquier fase de salida en cualquier momento. En principio, para un conjunto
dado de tensiones de entrada trifasicas, cualquier conjunto deseado de tensiones de salida

puede ser sintetizado conmutando adecuadamente los conmutadores de la matriz.

A Vol

Ve

Fig. 3.1 : Convertidor matricial ac-ac trifasico.

La topologia correspondiente al convertidor matricial fue investigada por primera vez en
1976 desarrollandose con posterioridad una estrategia generalizada de conmutacion a alta
frecuencia [3.1] que llevaba a una relacion tension de salida/tension de entrada limitada a un
valor de 0.5. Posteriormente [3.2] se demostré como afiadiendo componentes de tension del
tercer armonico y secuencia cero a la tension de salida ac deseada se incrementaba la relacion
de transferencia en tension hasta 0.866. Dicho esquema propuesto, también genera
implicitamente corrientes de entrada sinusoidales con un factor de potencia unidad,

independientemente del factor de potencia de la corriente de salida por la carga.

3.3. Limites fisicos de operacion de un convertidor matricial.

Dado un conjunto de tensiones de entrada trifasicas:

"M Vicos(iyy)
[£()]= = F,cos”/- 2;1/3)
KA9  Wicos(<yd +2:1/3)
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se trata de determinar la funcién de conmutacién M(t) que produzca el conjunto de

tensiones de salida:

I/ol (t) Vz"l (t) I/va COS(Coat + 90)
V. 01=|7..0)|= ()] 7., () | =| ¥, coslw,t + 6, - 27/3) (3:2)
Vs 1) Vs)] LV, cos@,t +86, +27/3)

donde 6, = angulo de fase arbitrario de la tension de salida.

Independientemente de la estrategia de conrhufaciéﬁ adoptadé, existen limites fisicos en la
méxima tensién de salida alcanzable. Consideremos la envolvente del conjunto de las tres
tensiones de entrada, Fig. 3.2(a). Para un completo control de la tension de salida en cualquier
momento, la envolvente de las tensiones de salida objetivo debe estar completamente contenida
dentro de la envolvente continua de estas tensiones de entrada. Esta restriccion limita la
tension de salida alcanzable a 0.5 de la tension de entrada. Este limite puede ser mejorado
afiadiendo un tercer arménico a la frecuencia de entrada a todas las tensiones de salida
objetivo. La adicion de este tercer arménico modula la envolvente de tension de salida
alcanzable para seguir al maximo la region continua de tension de entrada, Fig. 3.2(b), y por
tanto incrementa el rango de tensidn de salida alcanzable a 0.75 de la entrada cuando el tercer
arménico tiene un valor de pico de Vi/4. La figura 3.2(c) es una presentacion alternativa de la

figura 3.2(b), la cual muestra la envolvente de la tension de salida alcanzable allanada.

Una nueva mejora en la relacion de transferencia puede ser alcanzada restando un tercer
armonico a la frecuencia de salida a partir de todas las tensiones de salida objetivo. Esto
minimiza la envolvente de las formas de onda de tension de salida a 0.866 de la tension de fase
de salida de pico, como se muestra en Fig. 3.2(d), donde el tercer arménico tiene un valor de

pico de Vy/6. Por tanto, la maxima relacion de transferencia en tension posible seré:

v, / v =97 _ o866 (3.3)
0.866
V(0 V, cos(w,t +6,)+ %—cos(3a),.t) -~ K6°-cos(3w0t +30,) ]
ol 4
V., 01=|V..0) | =|V, cos(w,¢ +6, - 2n/3)+-':icos(3w,.:) -—I;lcos(i%wot +36,) (3-4)
V03 (t)

Vv, cos(w,,t + 9; +27/ 3)+ %cos(%og) - %cos(Bwot +36,)
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Fig. 3.2: Limites fisicos de operacion de un convertidor matricial ac-ac.

3.4. Estrategia de modulacién para

El problema de entrada es encontrar una estrategia de modulacion en baja frecuencia [m(t)J

tal que:

eos(CO,t+00) cos(3e>,Y) 1 cos(knot+300)
@ Gir+00 cos(3iy(0 é’ c0sQo>0t+300) (3.5)
2V cos(3zy,0 cos(3<yd+300)
Qa+0o+-y
M B
Los elementos de [m(t)] tienen las siguientes restricciones:
0<mj< lparal<i<3yl<j<3 (3.6)
y la restriccion de continuidad de la corriente:
=] para 1<i<3 3.7
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l Hay que tener en cuenta que el factor de escala para el conjunto de tensiones de salida [B]
ha sido cambiado para permitir que la solucion analitica sea determinada. Esto no afecta a la
forma de onda de la tension de salida, ya que el nuevo factor de escala iguala Vi/4 a la maxima

relacion de transferencia de 0.866.

Pasemos ahora a considerar unicamente el conjunto de tensiones de salida parciales [A].
Este conjunto de tensiones puede ser obtenido multiplicando la tension de entrada bien por una
secuencia positiva de sinusoides en (@ + ®;) bien por una secuencia negativa de sinusoides en

(@ - ®;), como se puede ver a continuacion:

ml) m@ m@] [m@) m@) mQ)
L =2im.@ m@) mo+2nd no neE (3.8)
mG) m@) m@| |lm@ m@ mQ
donde:
m, (i) = cos|(@, + ®, )t +6, — (i —1)(27 /3)] (3.9)

m_(i) = cos|(w, - @,)t +6, — (i - )27 /3)]

Si se hace un balance de potencias en el convertidor se obtiene:

B = A 1- tan( pf angulo de entrada) (3.10)
v tan(pf angulo de salida)

p, = Vo[ 4 an(pf angulo de enirada)
C tan( pf angulo de salida)

i

Una aproximacion similar para el conjunto de tensiones de salida [B] y [C] nos lleva a:

n® n(2) nQ3) n(l) n.(3) n_(2)

Il =2Un@ 7@ n@ @+ 2O n.6) n@ (3.11)
n(1 n(2) nOG) n() n.(3 n(2
con
n, (i) = cos[dw,t — (i ~1)(27 /3)] (3.12)

n_(i) = cos2w,t - (i - 1)(27/3)]

1
Y 47, =—\/_§.7(.L (3.13)
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. 9.2) 4.2 9. 9.3) 9.(2)
rl=3a.0 4. 9.0 |+Fe® ¢.06) ¢ (3.14)
7.() 4.(2) 4.03) q-1) 9.3) q.(2)
donde
q, (i) = cos|(3w, +w,)t +36, - (i -1)(27/3)], (3.15)

g_(i) = cos[(3w, -, )t +36, - (i-1)(2x/3)]

5,+8, =-§% (3.16)

i
Para satisfacer la restriccion de continuidad en la corriente, debe ser afiadida a [m(t)] una

matriz identidad 3x3, para obtener la solucion completa:
1
[mOl=3 1]+, + s + [l 317

Los coeficientes y,, 7,, 8,y &, son escogidos para maximizar la relacion de transferencia

Vo . . ..
7 sin violar las restricciones y sus valores son:

i

1V, 77,
-0 =0 3.18
/41 6\/§Vi » V2 6\/5 v ( )
5=-1Ve 5 __1Vs (3.19)
67, 67,

3.5. Reduccién de un convertidor matricial a un rectificador
controlado AC/DC.

Para hacer operar un convertidor matricial como un rectificador ac/dc, la frecuencia de
salida o es puesta a cero, y el angulo de fase de la tension de salida 6, es puesto a 30°. Esto

conduce las fases de salida a maximo, minimo y cero de tension, respectivamente. Una maxima

tension dc de 1.5xV; (V,,__ =%V}) es entonces alcanzable entre las dos fases extremo, si la

V3

magnitud de la tension de salida ac es puesta a 0.866 de Vi (V, =-—2——V,. ), mientras que la

tercera fase esta disponible como terminal “center tap” a cero de tension. Matematicamente,

esta reduccion causa que la tension de salida objetivo [Vo(t)] se reduzca a:
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]

( V, cos30° + —V°—cos(3a),.t)

243
Vo
243

—V,cos30° + i/ cos(3w;1)

.ol=| cero (3.20)

23

y la funcién modulacion del convertidor matricial [m(t)] se reduce a:

L

m, (&) my,(E) 1-m, () —my, (@)
[n@)]=|mu@t) mu@) 1-my(@)-my(® (3.21)
my () my () 1-my, (0)—my, ()

donde:
m, ()= —%%’{-;— cos(w,t) +~;—6cos(2w,.t) - Elgcos(%it)} +%
2 V1 7 1 1
m,(t)=—=—4—co t—— +—cos(2w, t+— ~——cos(4w, t——
2= 2o Lcosto =2+ costmt + 2y~ costao -2} o
2V, 1
my, ()= 1A cero +—cos(2m,t) - — cos(4w,t) +§
i
my, (1) = %—%{cero +%cos(2co,.t + 2?”) - 3—16005(403 - —2317—)} + é—
2V, 1 7 1 1
my, () = —‘/—E——VT“’-{ > cos(w,?) +%cos(2a) 1) —gcos(4a) t)} + 3

m32(t)=—2—£{——cos(w t— )+—6- cos(2w; t+—)—-—6co s(4o t———)}+%
bajo Ia simplificacién de @,, 0; iguales a cero, 0, igual a 30°, factor de potencia unidad a la
entrada, y calculando solamente my;(t), myz(t), mai(t), mx(t), msi(t) y msy(t) debido a la

restriccion de continuidad en la corriente.

Estas seis expresiones definen el tiempo de ON fraccional de los seis conmutadores S, Sz,
S21, S22, S31 y Ss2 del convertidor matricial, dejando los conmutadores S;3, S y S33 que

conduzcan durante el resto de cada periodo de conmutacion At.
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Cada una de estas expresiones requiere una tabla, una multiplicacién y una suma para su
célculo, y esto puede ser facilmente conseguido dentro de un ciclo de conmutacién utilizando
un microprocesador con capacidad de multiplicacion hardware. Las expresiones coseno
sumadas pueden ser almacenadas para cualquier grado deseado de precision, sin excesivos
requisitos de memoria para el procesador. Por tanto, el nuevo algoritmo permite un control
muy fino de la modulacion del puente y, en consecuencia, de la tension de salida. Ademas,
como vamos a ver posteriormente, para algunas variaciones topologicas del convertidor
reducido, los conmutadores S;1, Sz y Sz no necesitan ser impleméntados fisicamente y, por

tanto, las expresiones de modulacion msy(t) y mxx(t) no necesitan ser calculadas.

3.6. Variaciones topol6gicas del convertidor matricial reducido,
operando como rectificador AC-DC.

La implementacion de un convertidor matricial completo ac-ac requiere nueve
conmutadores bidireccionales. Debido a que no estan todavia disponibles en el mercado
conmutadores bidireccionales no genéricos, para la implementacion de este convertidor son
necesarios 18 conmutadores unidireccionales. Sin embargo, para la implementacion del
rectificador controlado, el nimero de conmutadores unidireccionales requerido puede ser

reducido substancialmente como sigue:

1) Para una salida dc “single-ended”, la impedancia de salida es conectada entre las dos
fases extremo y los tres conmutadores bidireccionales de la fase cero de tension no necesitan
ser fisicamente implementados pues no manejan corriente. El control de la tension de salida es
alcanzado por modulacion de la magnitud de la tension de salida objetivo (Vo) entre V y
0.866Vi,.

Esta configuracion soportara implicitamente regeneracion de carga, pues los 6
conmutadores restantes son bidireccionales. El controlador de modulacion debe ser escogido
para invertir el factor de potencia en la carga cambiando la tension de salida dc, mientras el

puente sigue dentro de un ciclo de conmutacion.

El convertidor matricial requiere 12 conmutadores unidireccionales para implementar los 6
conmutadores bidireccionales qtie se requieren, pero esto no es peor que los 12 conmutadores
unidireccionales requeridos por la aproximacion convencional del doble puente y tiene la

ventaja de un cruce regenerativo implicito sin la necesidad de tiempo muerto.
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Vol

Conmutador
3 no implementado A

Va2

Conmutador O 3

X no implementado " 1

Conmutador

no implementado
va

u-
Fig. 3.3: Convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de “single-ended”.

2) Para una salida de “single-ended” sin capacidad regenerativa, los 6 conmutadores
bidireccionales pueden ser hechos unidireccionales ya que ahora unicamente conducen
corriente en un sentido. En esta configuracion, el convertidor tiene la misma topologia que un
rectificador controlado PWM estandar y utiliza el mismo numero de conmutadores. No se
requieren diodos de libre circulacion para manejar la corriente de carga inductiva, ya que el
algoritmo Venturini crea implicitamente un camino para la corriente continua de carga como
condicion de su solucion. Esta topologia también tiene la ventaja de ser capaz de generar una
tension de salida positiva o negativa simplemente con un cambio en la modulacion (es decir,
afiadir 180° al angulo de fase arbitrario de la tension de salida).

Vol

Conmutador S.l
no implementado

Conmutador
no implementado

C = S

Conmutador
no implementado

Fig. 3.4: Convertidor matricial ac-dc unidireccional con salida de “single-ended”.

3) El convertidor puede ser también utilizado para crear una alimentacion de dual “center-
tapped” con capacidad regenerativa en ambas alimentaciones, tanto en la positiva como en la
negativa. Para operar de este modo, las impedancias de carga son conectadas entre la tercera

fase de tension cero y las dos fases extremo.

Las impedancias de carga no necesariamente deben ser equilibradas (cargas iguales) y las
corrientes de carga estaran desfasadas con respecto a las tensiones de carga. Dado que el

algoritmo Venturini desacopla los factores de potencia a la entrada y a la salida del
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convertidor, las corrientes de entrada permaneceran sinusoidales y con factor de potencia

unidad independientemente del estado de las corrientes de salida por la carga.

Esta implementacion requiere el conjunto completo de los 9 conmutadores bidireccionales,

pero ofrece una capacidad que no puede ser alcanzada por ninguna otra topologia en puente.

Voi +Ve
i*
0o
N
Qa
U
-Ve

Fig. 3.5: Convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de dual.

4) Se puede conseguir una reduccion en el numero de conmutadores de 3) haciendo operar
al convertidor como una alimentacion de “center-tapped” sin capacidad regenerativa. En este
caso, los conmutadores superiores pueden ser hechos unidireccionales en el sentido directo y
los inferiores, en el sentido inverso. Sin embargo, para la fase de tension cero todavia se
requieren conmutadores bidireccionales para conducir la diferencia entre las corrientes de fase
positiva y negativa en condiciones de carga no equilibrada. Por tanto, se requieren todavia 12
conmutadores para implementar el convertidor, el mismo nimero que se requeriria para
implementar dos puentes PWM o SCR. Sin embargo, la implementacion del convertidor
matricial ofrece la ventaja de un “tracking” implicito entre las alimentaciones positiva y

negativa, controlado por un sistema de modulacion.

+Ve

Fig. 3.6: Convertidor matricial ac-dc unidireccional con salida de dual.
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3.7. Reduccién de un convertidor m
de tension (Voltage Source Inver
fuente de corriente (Current Sou

Para hacer operar un convertidor matricial VSI, la frecuencia de entrada G, el angulo de

offset de entrada  son fijados en un valor cero. En ese caso, las tres tensiones de entrada

trifasicas:
vnio b
YL
ra’(O — (3.22)
»4>) 4
Como Yi2OHl) tienen el mismo valor, pueden ser combinados en una sola fuente

de tension, y los conmutagores (S12-813, $22-823, y 832-S33 pueden ser combinados en

conmutadores simples s12, s22'y SR como se muestra en la siguiente figura:

ENTRADA  AC TRIFASICA

oM
O Vol 3
Su
%
O
<
Fig. 3.7: Convertidor matricial ac-ac.
ENTRADA DC

Vol
G
m
Vmw H
—K} 4
<
ro3 <
~

Fig. 3.8: Convertidor matricial reducido a VSI.
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Ademas, la restriccion de continuidad de la corriente en la parte de salida del convertidor

obliga a que un par de conmutadores (S11, 512 ), (S21, 522), (S31, §32) deba estar a ON en
cualquier momento. En consecuencia, la seccion de conduccion inversa de cada uno de estos 6
conmutadores bidireccionales puede ser eliminada. Para comprender mejor esta reduccion,
consideremos el caso de una corriente directa saliendo del terminal de salida V.. Si el
conmutador S;; esta a OFF, el diodo inverso a través del conmutador $;, conducira la

corriente de salida. Cuando el conmutador S;; pase a ON inmediatamente pasara a conducir la

corriente de salida procedente del diodo inverso de S, . Por tanto, no es necesario que la

capacidad de conduccion inversa de ), sea controlada, y la seccion activa de conduccion
inversa de este conmutador puede ser eliminada.
Consideraciones similares se pueden aplicar a todos los 6 conmutadores, pudiéndose

alcanzar una reduccion a la topologia en puente VSI convencional como la mostrada en la

anterior figura.

La magnitud de la tension de salida del convertidor puede ser expresada en términos de la

tension de entrada dc V..
Para:

6,=0°% vV,

=V,-V, =15V, (3.23)
Debido a que la maxima tensién de salida que puede ser alcanzada en un convertidor
matricial es 0.866V;, el valor maximo de la tension de salida VSI es:

V,(max) = o.sse%-: 1.15%’L (3.24)

el cual es el mismo que para los algoritmos PWM que podemos encontrar en la bibliografia
[3.10].

La relacion de transferencia del convertidor matricial se reduce a:

Vm(t)h mn.(t) {l_mu(t)} K
V@ |=|mu@®) {1-my®}|| V. (3.25)
Va®] [ma@® {1-my,@}L 2
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y las funciones de modulacién a baja frecuencia se reducen a:

ol L costory -1 1,1
”’n(‘)—m{ ﬁcos(a)ot) . ﬁcos(3w°t)+6}+3

1 2z 1 1] 1
m, (f) = m{—ﬁ cos(@,t - T) 5B cos(3w,t) + E} *+3

my, (1) = ’”{L cos(@,? + 2—:') S cos(Bw,t) + —é} +—;-

3 63

donde:
m= relacion de modulacion (0 <m < 1)

bajo las simplificaciones de ., 8;, y 0, iguales a cero, factor de potencia unidad a la entrada
independientemente del factor de potencia a la salida, es suficiente con calcular my;(t), my(t),

m;(t) debido a las restricciones de continuidad de corriente.

Las ecuaciones anteriores pueden ser organizadas de forma mas convencional eliminando el

término 1 del término de modulacion (a m=1), y reescalando el limite superior de modulacion

a2//3, 0 1.15. Las tres expresiones de modulacién pueden ser expresadas como:
m, ()= m'{lcos(w - Lcos(Bw t)} +—1-
11 2 0 12 0 2
1 2z, 1 1
m,,(t) =m < —cos(@,t ———) ——cos(Bw,t) p +—
)= cos0 -2~ costio )+

1 2 1 1
ms, (f) =m {'5 COS((Dot + 7) - ECOS(:;CUO’)} + 5
donde:

m' =relacién de modulacién reescalada (0 < m < 1.15)

Si lo que se pretende es hacer operar un convertidor matricial como un CSI, el convertidor
opera en modo inverso, con la frecuencia de salida @y puesta a cero y el angulo de fase de
salida 8y a 30°. Sin embargo, para ser. consistentes con las ecuaciones anteriores, se seguira
utilizando el término “salida™ para referirse a la parte de fuente de corriente y el término

“entrada” para referirse a las corrientes ac resultantes.
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oly ol Ol
T
(p) E
o
_K;:r‘\! - Hq—gﬁ . §
: L0 S
I

o3

Fig. 3.9: Convertidor matricial reducido a CSI.

Bajo estas condiciones, con una fuente de corriente conectada a la “salida” como se muestra

en la anterior figura, las corrientes de “salida” son:

I,® I, cos30°
I,(0)|= 0 (3.26)
I,(H| |-1,cos30°

Dado que Ly(t) es cero, (instantaneamente y en promedio debido a las consideraciones de
continuidad de corriente), los conmutadores S;;, Sz, Sx no se requieren. Ademas, los
conmutadores restantes estan restringidos por las consideraciones de continuidad de corriente
y nunca cortocircuitar los terminales de entrada. En consecuencia, pueden conducir unicamente
corriente desde la fuente de corriente en sentido directo, por lo que las secciones de
conmutadores en conduccion inversa no son necesarias. De esa forma se llega a la topologia

CSI convencional.

La magnitud de la corriente de entrada del convertidor puede ahora ser expresada en

términos de la fuente de corriente dc real I como sigue:

Para

]

6, =30°; I, =1,c0s30%)=1, 5 (3.27)

Teniendo en cuenta consideraciones de balance de potencia, a factores de potencia unidad a
la entrada y la salida, la relacion de transferencia en corriente maxima que puede ser alcanzada

es [i=0.866 L, y el valor maximo de la corriente de entrada CSI:
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Idc

I (max) = 0.866 ——=—
((max) cos(30%)

=1, (3.28)

es decir, el valor de pico de la corriente de entrada ac iguala la fuente de corriente dc. Este

es el valor maximo que puede ser alcanzado bajo una estrategia de modulacion CSI sin la

introduccion de armonicos de bajo orden.

La relacion de transferencia en corriente del convertidor matricial se reduce a:

I,() my, (1) my (1) 7
| I:z(t) = m, (f) my, (¢) [_;c ] (3.29)
I;(t) {l_mu(t)'mlz(t)} {l—msl(t)—mn(t)} “

y las expresiones de modulacion a baja frecuencia se reducen a:
my, ()= m{lcos(a) N+ lcos(Za) t) —icos(4a) )+ 1
" 2 "7 36 "7 36 g

1 2% 7 27 1 27 1
m,. (t) =m<—cos(w.t ———)+—COSs Za)t+—— ——COS 4(01—— +—
) {2 @12+ Leostao+ 2~ Leostta 3)} 3

1 7 1 1
t)= —— 1)+— 2w.t) —— 4.t) y +—
my, () m{ Zcos(w, ) 36cos( ,t) 36cos( ; )} 3

1 2z, 7 2, 1 27 1
t) = my——cos(@;f ———) +—cos(2w,t + —) ——cos(4w;t ——) t +—
0 m{ - C08(@,t ~ ) +5 ~c0s(2eyt+75) - -cos(4a, 3)} 3

donde m = relacién de modulacion (0 < m < 1) bajo las simplificaciones de o igual a cero,
0o igual a 30°, factores de potencia unidad a la entrada y a la salida se calculan iinicamente

my;(t), myx(t), msi(t), y msx(t) debido a las consideraciones de continuidad de corriente.

Nota: Obviamente, a partir de estas expresiones de modulacion, es facilmente comprobable
como el factor de potencia a la entrada es la unidad. A partir de la Fig. 3.9 o de la ecuacion
(3.29):

donde:

m,, —m,, =m cos(w,t)
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_ 27
m, -m32 =m CO w,t——3—

2r
m, —m,; =mcos| wt +T

De lo que se deduce que las corrientes de entrada promedio (recordemos que son pulsantes)
estan efectivamente en fase con las tensiones de fase y, por tanto, el factor de desplazamiento

es la unidad.

Estas cuatro expresiones definen el tiempo de ON fraccional de los cuatro conmutadores
S11, S12, S31, ¥ S32 del puente CSI, dejando a los conmutadores S;3 y S33 conducir durante el
resto de cada periodo de conmutacion At. Estas expresiones requieren 4 tablas, 4

multiplicaciones y 4 sumas para su calculo.

El desarrollo anterior requiere que el factor de potencia a la entrada sea la unidad, pero esto
no ocurrira en situaciones practicas en que el convertidor es, por ejemplo, utilizado para una
aplicacion de “drive” de velocidad variable. La siguiente argumentacion muestra que esto no

afecta a la validez del algoritmo.
Suponiendo que las tensiones de entrada son sinusoidales de la forma:

Va(e) V, cos(wt +6))
0)=| V() |=| V: coslwt +6, - 27/3) |, (3.30)
Vi) |V, coslw+6, +2x/3)

donde 6, es el angulo de fase entre las corrientes de entrada objetivo y las tensiones de
entrada, pero no es utilizado para variar los términos 3.

Dado que:

Vol(t) mn(t) mlz(t) my; (9 Vil(t)
V@) |=mu@®) my(t) myu(@®| (V) (3.31)
V@] |ma@® my@) mu@] (Vi)

Vo =my OV, () +my, 1)V, (@) +m (8)V5(0) (3.32)

Vs =my OV, (D) +my, (O, (D) + my ()V,5(2)

y V_,(t) no se requiere debido a que los conmutadores S;i1, S22 y Sz han sido eliminados.
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Sustituyendo V,_(f), my(t) y teniendo en cuenta las consideraciones de continuidad en la

corriente, después de alguna manipulacion.

v, (t):mV,.{%cosO,. +E7Zcos(3w,.t+9,.)—Elzcos(3w,.t—e,. )} (3.33)

V.,(t)=mV, {- %cos 6, + %cos@a),.t +6,)- % cos(3w;t -6, )}

y la fuente de tension dc:

Vi) =Va)=V.s )= > meoss, ¥, (3.34)
Tal y como se comentd en el apartado 3.5, una maxima tensién dc de 1.5xV; (V. = %V,.)

es entonces alcanzable entre las dos fases extremo, con cos@;=0ym=1.

El balance de potencias a través del convertidor es satisfecho pues:

P =

n

V.I,cos6,=1.5V,ml cosf,=V, I, =P, (3.35)

MW

y el algoritmo CSI es valido incluso si el factor de potencia a la entrada no es la unidad.

3.8. Obtenci6n de tensiones de salida negativas.

La topologia mostrada en Fig. 3.10 posee, como se ha comentado anteriormente, la ventaja
de poder invertir el factor de potencia en la carga cambiando la tension de salida dc,
manteniéndose el puente dentro de un ciclo de conmutacion. A fin de generar una tension de
salida positiva o negativa, es necesario simplemente, un cambio en la modulacion, que consiste

en afiadir 180° al angulo de fase arbitrario de la tension de salida.

Ir

erS ; tJ: J_—— ‘E:"::E <] l "
. Tl ot L s e

Fig. 3.10: Convertidor matricial ac-dc bidireccional.
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La frecuencia de salida o es puesta a cero, y el angulo de fase de la tension de salida 6, es

puesto a 210° (30°+180%). Matematicamente, esta reduccion causa que la tension de salida
objetivo [Vo(t)] se reduzca a:

_ v -
—V,c0s30° + —=cos(3w;t
o 25 Bwyt)
V,
AV . 3.36
140) °* 35 (3.36)
_ V.
V, cos30° + —=cos(3w,¢
i 0 Zﬁ ( i ) ]
y la funcién modulacion del convertidor matricial [m(t)] se reduce a
m,(®) my) 1-m,()—m,(®)
[n®]=|mu @) mu@) 1-my@©-my(0) (3.37)
my (6) my () 1-my (1) —m;, (1)
donde:
my, ()= %%{ % cos(w;f) +3l6cos(2w 1) -—%cos(4a) t)} + 1
my, ()= T%{—%cos(w,t —-—375) +§7€cos(2a),.t + 2?7[) —%cos(4w.t —-EE)} L
_2 W1
my, (1) = Nl

7 1 1
cos(w,t) +—cos(2w.t) ——cos(4w.t) p +—
Leos@)+ L aos(aa) - S costaan)

my, (1) = ‘751;

r—M—\f-H
—

7 2z, 1 2z 1
t— +-—cos(2w,t + —)——cos(4w;t ——) ¢ +—
5008t =0 +2-cos2+5) ~ 2-cos(do, 3)}
myy =1—my, (t) —my, ()

myy =1—my, () —my, (1)

Desde el punto de vista de las corrientes, con una fuente de corriente I, conectada a la
“salida”, las corrientes de “salida” son

1,1 |-1,cos30°
L,ol=| o (3.38)
I, | I,cos30°

Y la relacion de transferencia en corriente del convertidor matricial se reduce a
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Iil (t) m‘ll (t) le (t) I
I,®|= my, () ms, (t) l:_ * :| (339
I,(0) {l—mu(t)"mlz(’)} {l_msl(t)_msz(t)} “
con:
my, ()= m{— %cos(a),t) + %cos(Zw,.t) - % cos(4a),.t)} +-;—

1 7 27, 1 2.\, 1
mlz(t)zm{ > os(wt——)+§gcos(2wt+—)—§—6-co (4a)t———)}

m, (t)=m ; cos(w,?) +—cos(2(u - -;Ecos(4w t)} +%

1 2z, 7 2z, 1 2z 1
m,, () = m{ —cos(w,t ——) +—cos(2w,t + —) ——cos(4w,t ——) p +—
(0=l coset - 20) - cost2o -+ ) - costhans - )
donde m = relacion de modulacion (0 < m < 1) bajo las simplificaciones de o igual a cero,

0o igual a 210°, factores de potencia unidad a la entrada y a la salida se calculan tinicamente

my,(t), myx(t), ma;(t), y msz(t) debido a las consideraciones de continuidad de corriente.
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4. Convertidor matricial AC-DC bidireccional.

4.1. Introduccion.

En este capitulo se va a profundizar en el estudio del convertidor matricial AC-DC

bidireccional.

‘Primeramente se va a hacer un repaso. de las relaciones mas importantes que definen el

funcionamiento de dicho convertidor.

Seguidamente se pasara a introducir la secuencia de conmutaciéon Optima para los
conmutadores del convertidor ya que, hasta el momento, Unicamente disponemos de las
funciones de modulacion las cuales derivan de un analisis en baja frecuencia y, por lo tanto, no
nos dan ninguna indicacion de cualquier secuencia de operacion preferible dentro de cada
periodo de conmutacion. Una vez definida dicha secuencia de conmutacion optima se podra
hacer la asignacion de ciclos de trabajo a cada uno de los interruptores que componen el
convertidor matricial, la cual dependera del sector de la tension de entrada en que nos

encontremos.

Posteriormente se obtendra una representacion vectorial de nuestro convertidor
comprobando que, con dicha representacion, los resultados que se obtienen son los mismos

que con el tratamiento seguido hasta ese momento.

Para finalizar el capitulo se planteara una estrategia de conmutacion segura de los
conmutadores de cuatro cuadrantes que constituyen el convertidor a fin de evitar

‘cortocircuitos entre fases o que la carga quede en circuito abierto.
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4.2. Relaciones importantes.

Vamos a repasar las relaciones a tener en cuenta para el convertidor matricial ac-dc

mostrado en Fig. 4.1:

Fig. 4.1: Convertidor matricial ac-dc bidireccional.

Por una parte, la magnitud de la tension de salida ac (V) es fijada a:

r..£zv.‘ 4.1)

mientras que la tension de salida de puede expresarse como:

Ve=Vipe-mVi (4.2)
y el indice de modulacion:
2V
m= ; (4.3)

En consecuencia, las tensiones de salida ac y de estdn relacionadas por la siguiente

expresion:

V*=Vp,="mV0 (4.4)
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Como puede observarse en (4.2), la tension de salida maxima del convertidor esta limitada
al valor minimo de la tension de salida de un rectificador de 6 pulsos, es decir, 1.5Vj, donde V;

es la amplitud de la tension de fase, debido a que es reductor.

A

2Vi -

Tension trifasica rectificada

del

Fig. 4.2: Limites de la tensién de salida del convertidor.

La relacion entre L, y la corriente de real lac es:

(4.5)

La magnitud de la corriente de entrada puede ser expresada en funcion de la fuente de

corriente de real:
[,=»/* (4.6)

y el indice de modulacion:

™= 4.7)

* de

En consecuencia:
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4.3. Secuencias de conmutacién éptimas.

Las funciones de modulacion definidas, definen los intervalos de conmutacién a ON dentro
de un periodo de conmutacion. Sin embargo, como estas derivan de un analisis en baja
frecuencia, no dan ninguna indicacién de cualquier secuencia de operacion preferida dentro de
cada periodo de conmutacion. Dichas funciones definen los intervalos de ON fraccionales de
los 6 conmutadores del convertidor durante cada periodo de conmutacion, pero la estrategia
de conmutacién también implica controlar los conmutadores del semipuente superior y del
semipuente inferior el circuito de Fig. 4.1 de forma independiente, asi como mantener la
continuidad de la fuente de corriente de. Esta restriccion es implicitamente satisfecha por el
algoritmo de modulacion del convertidor matricial reducido. Sin embargo, la secuencia de
conmutacion de los tres conmutadores en cada semipuente no esta definida por el algoritmo, y
se utiliza el andlisis de vectores espaciales del proceso de conmutacion para identificar la

secuencia de conmutadores Optima.

Si los disparos de los conmutadores del semipuente superior e inferior son organizados de
forma que el intervalo de tiempo central en el periodo de conmutacion sea siempre el mas largo

o el mas corto de las tres posibles alternativas, el patron de conmutacion resultante es el

mostrado en Fig. 4.3, para ait+d =10° (Se ha de tener en cuenta que el angulo de fase de

entrada es el angulo de fase de “salida” CSI ya que el flujo de potencia es inverso).

11113 ! m 12

an 33 m 3 TR
Fig. 4.3: Secuencia de conmutacién para CSI.

En Tabla 4.1 podemos observar los 9 estados posibles de conmutaciéon de un puente CSI.
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Grupe | N° P n Vin I I Is S11812815 | S31S5:S53 | Estado
1 | 1| a]c]| Ve | Tu | 0 | 1| 100 001 I
1 2 b c Vie 0 | PR lao 010 001 I
1 3 b a Vo I | P 0 010 100 I;

1 4 c a Ve T 0 Is 001 100 L
1 5 c b Vo 0 -Lg Is 001 010 Is
1 | 6| alb | Vo | la | e ]| 0 | 100 010 I,
2 7 a a 0 0 0 0 100 100 I;
2 8 b b 0 0 0 0 010 010 Is
2 9 c c 0 0 0 0 001 001 I

Tabla 4.1: Combinaciones de conmutacién del convertidor.

Los estados I, I e Iy representan los “estados nulos™ que utilizaremos para generar los

tiempos muertos.

Fig. 4.4 muestra los distintos estados por los que atraviesa el convertidor con oit, asi como

la secuencia de paso 6ptima y los conmutadores a ON en cada estado.

S1283

Secuencia
$11812 S13
$31832 S33

$12831 @

Secuencia
S12811 S;3
$32831 S33

©

S13833

$13831

Secuencia
S12813 Sy
$32833 831

S12832

Secuencia
S11813 812
$31833 S3;

S13833

@ SuS3

Secuencia
S13S11 Si2
$33S31 S32

Secuencia

$13S12 Sy1
é $33832 831

S11832

$13832

Fig. 4.4: Representacion de los estados por los que atraviesa el convertidor.

A partir de Fig. 4.4 puede ser visto que unicamente dos estados “no nulos” se crean durante

el periodo de conmutacién, con intervalos de tiempo:

Il=> (m33-m13) AT

Ie=> (m3;-myz) AT

Sustituyendo las expresiones de mgg(f), my3(t), msz(t), y mya(t);
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I;=> (m33-m;3) AT =m sen ((Dit+30°) AT

I=> (m3;-m;2) AT =m sen (30°-w;t) AT

(4.9)
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Un resultado similar puede ser obtenido para cada segmento de 60°, utilizando diferentes
combinaciones de las funciones de modulacion y organizando apropiadamente las secuencias
de conmutacién de los conmutadores de los semipuentes superior e inferior. Los estados
resultantes (Optimos), los cuales crean la forma de onda de la corriente de salida, son

mostrados en Tabla 4.2:

Sector de o;t Primer estado Duracion Segundo estado Duracion
I)-30° — 30° I; (m33-m13)AT Is (m32-m12)AT
H) 30° — 90° Il (mn-m31)AT Iz (mlz-m:;z)AT
I.H) 90° — 150° I (msl-mu)AT Iz (m33-m13)AT
IV) 150° —» 210° I; &nlz-mn)AT I (m13-m33)AT
V) 210° —» 270° Is (m32-m12)AT I (m31-m11)AT
VI) 270° — 330° Is (m13-m33)AT Is (mu-m3 1)AT

Tabla 4.2: Estados resultantes para cada segmento de 60°.

Dentro de cada segmento de 60°, la secuencia de los conmutadores puede ser invertida sin
afectar a la creacion de los estados. Sin embargo, estudios de simulaciéon han mostrado que

dicha secuencia es la mejor alternativa.

Secuencia
Sector de ot Semipuente superior Semipuente inferior
I) -30° — 30° S13511812 S33531532
II) 30° —» 90° S11813812 S3153353;
II) 90° — 150° S11512513 831532533
IV) 150° — 210° S12511513 S32531533
V) 210° — 270° S12S13511 S32833831
VI) 270° — 330° S13512811 83383253

Tabla 4.3: Secuencia dptima.

4.4. Asignacién de ciclos de trabajo a interruptores particulares.

Vamos a asignar ciclos de trabajo a cada uno de los interruptores del convertidor matricial
ac-dc mostrado en Fig. 4.5. Se ha introducido un cambio en la nomenclatura de los

conmutadores para facilitar la comprension.
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Fig. 4.5: Convertidor matricial ac-dc.

Vamos a llamar da y dp a los ciclos de trabajo correspondientes al primer y segundo estado
respectivamente y dox, doyy doza los ciclos de trabajo de los “estados nulos” correspondientes

a los estados Ix Iye [z

Fig. 4.6: Ciclos de trabajo.

Ayudandonos de Fig. 4.3 y Fig. 4.4 podemos facilmente obtener la Tabla 4.4, que resume la

asignacion de ciclos de trabajo a interruptores particulares:

Sector dpr d D5 dpt dor dns dat
1 dat+do7+dp dos dod &7 dpt+dos da+do9

n do7 doB da+do%+dp datdo7 dp+dos do9
m do7 da+do8+dp do9 datdo7 do8 dpt+do9
v dat+do7+dp &R dod do7 da+do8 dp+do9

v do7 &8 da+do9+dp dptdo7 da+do8 do9
\a do7 da+do8+dp dod dpt+do7 do8 dat+do9

Tabla 4.4: Asignacion de ciclos de trabajo a interruptores particulares.
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Llamando d, =d,, +d,, +d,,, se cumple que:

z2

dy=1-d, +d,) (4.11)
Si llamamos:
d =d,-d,
d,=d,-d, (4.12)
d=d,-d,
podemos obtener que, para cada uno de los segmentos de 60
I) d,=d,-d, I d =-d,
d,=-d, d,=-d,
d =-d, d =d, +d,
an d =-d, V) d,=d,+d,
d,=d, +d, d =-d
*7 Ve (4.13)
d,=-d, d,=-d,
V) d,=-d, VI) d,=-d,
d,=-d, d,=d, +d,
d,=d,+d, d,=-d,

Por otra parte, podemos obtener las expresiones simplificadas de d, y dg para cada uno de

los segmentos de 60°, Tabla 4.5:

Sector | 1* estado dy 2° estado ds
4 4
1 I, my, —m,, =msen(at+ z) Is my, —m,, =msen (g— )
4 3
I I m,, —my =msen(wt+ 5) L m,, —m,, =msen(wt—- E)
74 3
1| L my, —m,, =msen(wt— 5) L m,, —m,, =msen(ot+ E)
V4 4
v L my, —my, =msen(ot— E) L m, —m,, =msen (E —a,t)
V4 %
A% Is my, —m, =msen(€—w,t) L my, —my, =msen(a),t-5)
- - r
A% ¢ Is m,, — my, =msen (-g- -ayt) Is m,, —m,, =msen(@;t+ -5)

Tabla 4.5: Valores de d,, y dg segun el sector.
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En cada sector, nuestro convertidor esta en el primer estado no nulo durante d, y en el

segundo estado no nulo durante ds. En cuanto a los valores de d, y dg dentro de un segmento

. 3 .. .
de 60°, mientras uno de ellos aumenta desde cero hasta iz——m , el otro disminuye desde dicho
valor hasta cero. Esto significa que, dado que m vale como maximo la unidad, el valor maximo

de d, y dg es ?

4.5. Representacién vectorial.

En este apartado vamos a obtener una representacion vectorial de nuestro convertidor. A
partir de ésta, corroboraremos que los resultados obtenidos son los mismos que con el

tratamiento seguido hasta el momento.

4.5.1 Definicién del vector espacio.

La representacion vectorial con vectores espaciales se basa en que podemos representar
todo sistema compuesto por tres magnitudes que son funciones del tiempo (no necesariamente

sinusoides) que cumplan:
x, () +x,()+x,(£)=0 (4.149)
en un marco de referencia bidimensional. Cada una de estas funciones puede ser
representada en un marco de referencia inmovil en el tiempo (que llamaremos a-f3) mediante
tres vectores. Por comodidad podemos colocar uno de ellos a lo largo del eje horizontal o a y
los otros dos partiendo del origen pero girados +120° y -120° respectivamente. El vector

espacial resultante que describe mi sistema podra escribirse en notacion compleja (a.: abcisas -

eje real, B:ordenadas - eje imaginario) mediante la expresion:
= 2 o ~ip
x(t)= ;(xl +x,e” +x,e7") (4.15)

donde 2/3 es un factor de escala [4.1] y p=2=/3.

Si las tres funciones dependientes del tiempo, x;, X2 y X3 son tres variables de un sistema

trifasico equilibrado, xg, Xs y xr, definidas como:
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XR(t) =X mcos
*s(0= x pos(«# (4.16)

XT(Y) =x ,, cos(uM+<p+p)

entonces el vector espacial complejo se puede escribir como:
XM = Xm =x.(0+ x,(0

y, por tanto, girard con frecuencia angular o alrededor de nuestro origen. Nuestro sistema
se simplificara si definimos ahora un vector espacial en coordenadas rotatorias que, de esta
manera, perderd su dependencia temporal, ya que en estado estacionario el nuevo vector esta
fijo con respecto al nuevo marco de referencia. Este nuevo sistema de referencia lo llamaremos
d-q «a: abeisas - eje real y q: ordenadas - eje imaginario). Para hacer elcambio de coordenadas
de unsistema a otro,deberemos simplemente multiplicar el vector por unfactor dependiente

del tiempo:
xnt = xe~jat =xd+jxq (4.18)
En nuestro caso particular de un sistema equilibrado:
x = Xme-JdattP e~Jat = X mejp (4.19)

La representacion grafica de estos dos marcos de referencia se muestran en Fig. 4.6:

Xa

Fig. 4.7: Representacion de los dos marcos de referencia, el fijo (a-p) y el mévil (d-q).

La transformacion inversa para volver del marco de referencia movil (d-q) al fijo (a-(3) se

realiza multiplicando por la funcién inversa:
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X =xroteB=xa+jxp (4.20)

4.5.2. Aplicacion del control vectorial a nuestro convertidor.

Vamos a aplicar el control vectorial al convertidor mostrado en Fig. 4.8.

Fig. 4.8: Convertidor matricial ac-dc.

Esta topologia, al ser alimentada por tension y tener en sus salidas una fuente de corriente,

presenta las siguientes restricciones:
1. Nunca se deben cortocircuitar las fuentes de tension de la entrada.
2. Nunca se debe dejar en circuito abierto la fuente de corriente a la salida.

Las restricciones anteriores se traducen matematicamente en que:

Sj, +S;+8),= 1, (4.21)
donde,

Sk =1, interruptor cerrado

Sjk = 0, interruptor abierto

Cumpliendo la expresion anterior podemos obtener un maximo de 9 posibles
combinaciones, como ya vimos con anterioridad, de diferentes interruptores a ON (a 1) y a

OFF (a 0).

83



Capitulo 4 Convertidor matricial AC-DC bidireccional

N° Vn i iy ie SprSpsSpt SrrSnsSnt Vector
1 Vau | P 0 Iac 100 001 i’
1
2 Va 0 | P 5 P 010 001 I"
2
3 ' S I 0 010 100 I”
3
4 -Va S P 0 I 001 100 1"
4
5 -Va 0 S P I 001 010 F
s
6 Va | P S 0 100 010 1"
6
7 0 0 0 0 100 100 =
I,
8 0 0 0 0 010 010 I"
8
9 0 0 0 0 001 001 I"
9

Tabla 4.6: Configuraciones posibles (1 a 9) de interruptores para nuestro convertidor.

Las combinaciones 7, 8 y 9 representan los vectores espaciales nulos que utilizaremos para

generar los tiempos muertos.

El periodo de red se divide en seis sectores diferentes de 60° y la variable a tener en cuenta

es la corriente de entrada:

i I fe
AN
I 1§ m v v vi I

Fig. 4.9: Corriente de entrada del convertidor. Subdivision del periodo de red en 6 sectores de 60°.

Nuestro vector espacial representara la corriente de entrada y segtin (4.15) obtenemos:
7 2 el i P
i(@®)= g(l, +ie” +ie™”) (4.22)

Asi por ejemplo, el vector correspondiente a la combinacion 3 se construira de la siguiente

manera. Partimos del circuito del esquema de nuestro convertidor, para el caso particular de la
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combinacion 3 y que se muestra en Fig. 4.10. En esta combinacion y, de acuerdo con la Tabla

4.6, los interruptores activados son Sp, y Sr.

ns

Fig. 4.10: Configuracion correspondiente ai vector espacial 3.

En esta combinacion, las corrientes valen ir=-/*, is=/A e /, = 0. Si representamos este

—»
vector, que llamaremos /3, en nuestro marco de referencia a-P, obtenemos:

>

1<0=/,=f (-/*+/%«*) 423)

P

>a
-1d,

Fig. 4.11: Construccion del vector espacial correspondiente a la combinacion 3.

Si se representan todos los vectores espaciales, se obtiene un hexagono subtendido por los
seis primeros vectores que tenemos y cuya circunferencia inscrita tiene un radio de longitud

igual a I
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15

Fig. 4.12: Hexagono subtendido por los 6 vectores espaciales. Los vectores espaciales nulos son el
punto origen del sistema coordenado.

Los sectores temporales mostrados en Fig. 4.9 se corresponden con los sectores que

encontramos entre cada vector espacial.

La modulacion de vectores espaciales consiste en construir el vector espacial de corriente

de entrada a partir de los dos vectores espaciales adyacentes como se muestra en Fig. 4.13.

>a

Fig. 4.13: Generacion de un vector espacial cualquiera a partir de los vectores espaciales
adyacentes.

—»

El vector espacial /, lo podremos generar a partir de /2 y de /3, como vemos en Fig.
4.13. Si tenemos un periodo de conmutacion dado, activaremos el vector I2 durante un

tiempo proporcional al periodo de conmutacion Ts, en la misma proporcion que hay entre Ia e
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-

- - -
I, y activaremos I, en la misma proporcion que hay entre I, e I, . Estos tiempos, que seran
- . . . 3 > g
ciclos de trabajo, se calculan conociendo el angulo existente entre el vector espacial I e I, e
- . . . .
I, respectivamente (dicho de otra manera debemos conocer la situacion de nuestro vector

espacial en cada instante). El modulo de I_; lo calcularemos haciendo la proyeccion de 7.'

sobre I—: y el modulo de I_:, lo calcularemos haciendo la proyeccion de ?.- sobre I_; :

2 ..
Ia = I, fsm(—i—-ﬂ) (424)
2.
I, =1, —Jg sin(0) (4.25)

Y por tanto los ciclos de trabajo, que se corresponden con el médulo normalizado de 7, e

-

I, son:

I sin(Z-9)
LB TS (4.26)

dy =233 _1sn(6) 4.27)

Donde hay que tener en cuenta que el modulo de 7, o cualquiera de los vectores espaciales

que subtienden el hexagono vale siempre:
2
NE)

Existira también un tiempo muerto, debido a que no podemos dejar la fuente de corriente en

I, =—1,

c

(4.28)

circuito abierto y que vale:

d =1-d, -d, (4.29)

o a

Eligiendo una frecuencia de conmutacion lo suficientemente grande podremos en promedio

generar el vector espacial de corriente de entrada deseado.
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En el caso general, para calcular d, y d» deberemos conocer el angulo 6, el cual dependera

del sector en el que nos encontremos:

T 7
O=wt-—(n——— 4.30
n>-2) (4.30)
conn:
Sector n
I 6
I 1
I 2
IV 3
\Y 4
VI 5
Tabla 4.7: Valores de n dependiendo del sector
Con ello podemos obtener los valores de d. y d, en cada uno de los sectores:
Sector d, Vector ?spaclal dy Vector t.espaclal
asociado asociado
I Esen (g— a;t) I —-;Tsen (0t+ Z) I
f v/ - T -
I ’ sen(,t+ 7) I, ; sen(w,t— g) I,
V3 - I w >
10 ; sen(w,t + E) I, —;—sen (m,t—;) I,
Ii T —> i 7[ -
v :sen (0t- 6) I, I, sen (z—a),.t) I,
, _z - L sen®- >
Vv ’ sen(w,t 2) I, 1, sen(6 w;t) I,
VI tsen (%—a),.t) I_: :k sen(w,t+ %) ]—;

- Tabla 4.8: Valores de d, y d, segln el sector.

Como se puede ver el resultado que se obtiene es idéntico al que se obtuvo previamente en

Tabla 4.5 con m = L , intercambiando los valores de d, y d» en los sectores I, Il y V, pues se

de

intercambian los vectores espaciales asociados.
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4.6. Control Seguro de los Conmutadores de Cuatro Cuadrantes.

4.6.1. Introduccion.

Los conmutadores de cuatro cuadrantes -4QSWs- (también llamados bilaterales o
bidireccionales)v son por definicion capaces de conducir corrientes y bloquear tensiones de
ambas polaridades, dependiendo de cuales sean las sefiales de control. Muchos convertidores
de potencia pueden ser implementados utilizando 4QSWs. El ‘mas prometedor de estos

circuitos es el convertidor matricial.

Dichos conmutadores deben ser realizados por combinacion de dispositivos
semiconductores de un cuadrante convencionales (por ejemplo, transistores bipolares y
diodos).

El elemento basico para la construcciéon de un 4QSW es un conmutador de 2 cuadrantes. La
figura 4.14(a) muestra el simbolo de un conmutador de dos cuadrantes en tension el cual es
capaz de bloquear tensiones de ambas polaridades y conducir corriente en un sentido dado de
i. dependiendo de la sefial de control en el electrodo de puerta G. La figura 4.14(b) es el
simbolo de un conmutador de dos cuadrantes en corriente el cual es capaz de bloquear
tensiones sblamente de una polaridad dada de V, pero puede conducir corriente en ambos
sentidos, dependiendo de la sefial de control. Las figuras 4.14(c) y 4.14(d) son respectivamente

_posibles realizaciones de conmutadores de dos cuadrantes en tension y en corriente.

A C D Q
i, G s
‘—
Vs
6)) ©
D
A C _ 1 N |
2
Vs
® @

Fig. 4.14: Simbolos sugeridos para los conmutadores de dos cuadrantes.
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Existen dos posibilidades para construir un conmutador de cuatro cuadrantes, o bien
conectar dos conmutadores de dos cuadrantes en tension en anti-paralelo, o bien conectar dos
conmutadores de dos cuadrantes en corriente en anti-serie como se muestra en las figuras

4.15(a) y 4.15(b) respectivamente.

~/swa
|

o gk
SWB : SWA SWB

(@ (b)

Fig. 4.15: Construccion de un conmutador de cuatro cuadrantes.

Las dos combinaciones mostradas en la anterior figura son funcionalmente equivalentes. En
ambos casos, cuando se presenta una sefial d¢ ON en ambos electrodos de puerta, el
conmutador es equivalente a un conmutador de dos cuadrantes en tension. Si ambas partes del
conmutador de cuatro cuadrantes son puestas a OFF, esto es equivalente a un circuito abierto.
Teniendo en cuenta esta equivalencia, la estrategia de conmutacion que va a ser introducida es

la misma para las dos posibles construcciones de un conmutador de cuatro cuadrantes.

4.6.2. El problema de la conmutacién.

Hasta el momento, los 4QSWs no estan disponibles en el mercado. Pero este no es el
problema mas importante que limita su uso a bajos niveles de potencia. La incapacidad de
conmutar la corriente de carga de forma segura desde un 4QSW al siguiente ha dado

Gnicamente una importancia académica a los circuitos de potencia en que se utilizan 4QSWs.

Para comprender este problema, supongamos el ejemplo del circuito simplificado de dos

conmutadores mostrado en Fig. 4.16.

re\- \S,WI
vy i L
L
Sw2
Q>
+
V.
2 -
\'3 §R

Fig. 4.16: Circuito simplificado con Gnicamente dos conmutadores.
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Supongamos que el conmutador SW1 pasa a ON y conduce la corriente de carga i.. El
sentido de la corriente no es importante en este caso. Después de un tiempo deseamos
conmutar la corriente al conmutador SW2. Desafortunadamente es imposible definir el

“timing” que conducira a una conmutacion segura de estos conmutadores.

Teoricamente, la conmutacion debe ser instantanea y simultanea. En realizaciones practicas,
se tienen que tener en cuenta los tiempos de conmutacidn finitos y los retrasos en los circuitos
de disparo y de los conmutadores. Por tanto, si el conmutador SW2 es puesto a ON antes de
que él SWl ﬁaée é OFF, se establece un cortocircuito a través de Vi-SW1-SW2-V,. De esta
forma, los picos de corriente generados pueden destruir los conmutadores. De forma similar, si
SW1 pasa a OFF antes de que SW2 pase a ON, ocurrira una situacion dual al no haber camino
para la conduccion de la corriente por la carga inductiva. Destructores picos de tension seran

inducidos en los conmutadores abiertos.

Una solucion drastica para reducir estas sobretensiones en circuitos cicloconvertidores de
conmutacion forzada con 4QSWs es mostrada en [4.5]. En esta se inserta un tiempo muertb de
forma intencionada entre la conduccién de los dos conmutadores en juego, de forma que un
circuito limitador de tension disipa la energia devuelta desde la carga durante el proceso de

conmutacion.

4.6.3. Control seguro de los conmutadores.

Se va a presentar una solucion radical al problema de la conmutacién. Dicho sistema no
utiliza ninglin “snubber”, ni elemento limitador, dando lugar a una apropiada conmutacion sin

sobretensiones ni picos de corriente.

4.6.3.1. Estrategia de conmutacion de cuatro etapas.

La regla para una apropiada conmutacion va a ser introducida a partir de Fig. 4.17:
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SWIA

ISW1B

SW2A

ISW2B

Fig. 4.17: Circuito utilizado para mostrar que es posible una adecuada conmutacién de la corriente
por la carga.

En esta aparecen dos 4QSWs que conectan de forma alternativa las fuentes de tension Vi y

V2ala carga R-L.

Supongamos que los dos conmutadores de dos cuadrantes SW1A y SWIB son puestos a
ON. La corriente de carga fluye a través de uno de estos conmutadores, dependiendo de su
sentido. La otra mitad del 4QSW esta desocupada. Después de un tiempo la estrategia de
control del circuito requiere conmutar la corriente a SW2A, SW2B. Si se intenta pasar a OFF
SWI A, SWIB ya ON SW2A, SW2B de forma simultdnea, ocurrira el problema descrito en la

anterior seccidon. Se necesita un control mas cuidadoso de los instantes de conmutacion.

La idea clave es eliminar aquellas combinaciones de estado del conmutador que conducen a
los cortocircuitos o circuitos abiertos descritos con anterioridad. Si es posible llevar a cabo la
conmutacion en el sentido requerido utilizando tnicamente los demas estados del conmutador

4QSW habremos conseguido nuestro proposito.

En Tabla 4.9 podemos ver un grupo de combinaciones no peligrosas. El estado de ON del
conmutador de dos cuadrantes es denotado por 1 y el estado de OFF por cero. Las
combinaciones de estado del conmutador 1y 2 pueden existir de forma incondicional, pero las
combinaciones 3 a 8 son legales inicamente para el signo de la corriente de carga dado en la

ultima columna de la tabla.
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N° SWIA SWIB SW2A SW2B signo de i,
1. 1 1 0 0 « "o
2. 0 0 1 1 « ‘=
3. 1 0 0 0 L
4. 0 1 0 0 «
5. 0 0 1 0 +_
6. 0 0 0 1 o
7. 1 0 1 0 SN
8. 0 1 0 1 -

Tabla 4.9: Combinaciones legales de estados de los conmutadores.

No es posible llegar directamente, es decir, en una etapa desde la combinacion de estado
incondicional 1 (1100) a la 2 (0011) pero es posible hacerlo utilizando varias combinaciones de

estado condicional.
Para i;>0 es posible la siguiente estrategia de conmutacion de cuatro etapas:
1. Cortar SW1B (se va a la combinacion 3 — 1000)
2. Paso a ON de SW2A (se va a la combinacion 7 — 1010)
3. Cortar SW1A (se va a la combinacién 5 — 0010)
4. Paso a ON de SW2B (se va a la combinacion 2 — 0011)

De forma anéloga, para i.<0 es posible la siguiente estrategia de conmutacion de cuatro

etapas:
1. Cortar SW1A (se va a la combinacion 4 — 0100)
2. Paso a ON de SW2B (se va a la combinacién 8 — 0101)
3. Cortar SW1B (se va a la combinacion 6 — 0001)
4. Paso a ON de SW2A (se va a la combinacion 2 — 0011)

Estrategias de conmutacion exactamente simétricas son validas cuando la corriente de carga
tiene que ser conmutada desde la parte inferior a la superior del 4QSW. Debe ser remarcado
que la conmutacion de la cornente tlene lugar en las etapas 2 y 3, dependiendo de la polaridad
de la diferencia de tension (Vl-Vz) La etapa 1 puede ser considerada como una preparacion y

la 4 como una etapa de finalizacion.
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La estrategia de conmutacion vista previamente puede ser representada por el diagrama de
Fig. 4.18:

Fig. 4.18: Diagrama de conmutacién para dos conmutadores de cuatro cuadrantes.

En los rectangulos se repiten las combinaciones de estado del conmutador permitidas de
Tabla 4.9. Al lado o sobre estas esta su namero. La parte izquierda del diagrama (en que las
transiciones son indicadas por lineas discontinuas) es valido para corrientes de carga negativas

y la parte derecha para corrientes positivas.

4.6.3.2. Algoritmo de conmutacioén segura para un convertidor matricial trifasico- trifasico.

Para un convertidor matricial trifasico - trifasico, el procedimiento de conmutacion segura |
involucra a tres 4QSWs conectados a la misma tension de salida, dado que los procedimientos
para distintas fases de salida son mutuamente independientes. Los tres 4QSWs conectados a la
misma fase de salida pueden tener 15 combinaciones de estado del conmutador permitidas
(Tabla 4.10):

(a) Tres con ambas mitades de un 4QSW a ON.
(b) Seis con solamente una mitad de un 4QSW a ON.

(c) Seis donde la misma, positiva o negativa, mitad de dos 4QSWs esta a ON.

a ) Vo1
J_ Sipg—1> 2 > s J N —O
b et e

T—- by —K—Fny <+ m %y
1 &
o

T 4 <J Sng - < ®zn < S1n
< 8330 < S0 $13n Vo3

Fig. 4.19: Convertidor matricial
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N Slp  Snan  SI2p  Si2n  S13p S I3n Signo de la corriente
1. 1 1 0 0 0 0 <
2. 0 0 1 1 0 0

3. 0 0 0 0 1 1 <

4, 1 0 0 0 0 0

5. 0 1 0 0 0 0

6. 0 0 1 0 0 0

7. 0 0 0 1 0 0

8. 0 0 0 0 1 0

9. 0 0 0 0 0 1 -
10. 1 0 1 0 0 0

11 0 1 0 1 0 0

12. 0 0 1 0 1 0

13. 0 0 0 1 0 1

14. 1 0 0 0 1 0

15. 0 1 0 0 0 1

Tabla 4.10: Combinaciones permitidas de estado de os conmutadores.

Las combinaciones 1, 2 y 3 son legales para ambos sentidos de la corriente, mientras que las
otras son Unicamente permitidas para corrientes de fase positivas o negativas. El modulador
genera sefales de control para los 4QSWs por lo que éste solamente podra requerir alguna de
las tres primeras combinaciones. Estos estados son llamados estados estacionarios. Las
restantes 12 combinaciones son llamadas estados transitorios. Durante la conmutacion es
posible proporcionar, al menos, un camino para la circulacion de la corriente de salida de cada
fase sin ninglin camino de cortocircuito a través de las fuentes. Por tanto, detectando el sentido

de la corriente de salida es posible conseguir una conmutacion segura.

Las combinaciones de estados permitidos pueden ser interpretados como estados de una
maquina de estados. El proceso de conmutacion es equivalente a sucesivas transiciones de la
maquina de estados entre dos estados estacionarios, atravesando los estados transitorios. El
diagrama de transicion de estados se muestra en la siguiente figura. Las lineas de trazado
continuo se refieren a corriente de fase positiva y las discontinuas a corriente de fase negativa.
Para detectar el signo de la corriente existe un detector de corriente que proporciona un bit de
signo de la corriente (CS), el cual es 1 si la corriente de fase es positiva 6 0 si es negativa.
Como la deteccion de la corriente puede ser incierta para valores pequefios de corriente, el
detector de corriente genera un bit de control adicional CD. Para CD=1 el signo de la corriente
detectado es cierto. El diagrama de transicion de estados define completamente la operacion de

la maquina de estados, la cual es llamada secuenciador de los conmutadores.
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CD+1

CD (2+3)

"CD(1+3)

CD+3
CD(1+3)"» >

Fig. 4.20: Diagrama de transicion de estados de los tres conmutadores de cuatro cuadrantes.

El procedimiento de conmutacion multietapa puede ser ilustrado con el siguiente ejemplo.
Supongamos que el conmutador Sn esta cerrado y el modulador requiere una transferencia de
corriente desde Sn a SI2 Esto significa que va a iniciarse la transicion desde el estado 1al 2 en
la maquina de estados. Para CD=0 estan inhibidos los cambios de estado y los conmutadores
permanecen en el estado estacionario de partida. Si la informacion referente al signo de la
corriente es cierta (CD=1), las transiciones pueden empezar. Para una corriente positiva
(CS=1), tiene lugar la transicion entre los estados 4-10-6 de forma secuencial. A partir de la
tabla se puede ver como primeramente la mitad no utilizada de Su (es decir, la mitad
correspondiente a corriente negativa) pasa a OFF. Aunque esto no supone ningiin cambio en la
conduccion de la corriente, esta etapa es necesaria para prevenir un posible cortocircuito
durante las restantes etapas. En una segunda etapa, la mitad positiva del conmutador Si2 pasa a
ON. El efecto de esta etapa depende de la relacion entre las tensiones de entrada en el instante
de la conmutaciéon. Si V~Vbn la corriente continuara circulando por Su, mientras que si
Van<Vbn la corriente se transferira desde Su hasta SI2 En una tercera etapa, la mitad negativa
de SRpasa a ON llegindose ya al estado estacionario 2. Si la transferencia de corriente ha
ocurrido ya en la etapa previa, en la tercera etapa solamente una mitad del conmutador
inversamente polarizada pasa a OFF. En el caso contrario, Van>Vbn, la requerida transferencia
de corriente es obtenida durante esta etapa. En la Gltima etapa la mitad negativa de S Rpasa a
ON llegandose al estado estacionario 2. Si, durante el proceso de conmutacion iniciado, el

estado estacionario, requerido por el modulador, cambia a 3 en lugar de 2, el proceso de
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conmutacion no terminara, pero la secuencia de transicion al estado 3 empezara

inmediatamente.

Como el cambio en el sentido de la corriente no es posible en los estados de transicion, la

informacion del signo de la corriente no es utilizada en dichos estados.
4.6.3.3. Secuenciador de los conmutadores.

Para implementar el secuenciador de conmutadores, se utiliza un método de sintesis de
maquina de estados basado en una memoria ROM. De acuerdo con la tabla vista con
anterioridad, cada estado es codificado con cuatro bits. El diagrama del circuito secuenciador

de estados se muestra en Fig. 4.21.

CLKm CLKp,
CS !L 4 gL S
—> /3 75> 2
i . 4 2
CD—»{ Registo ROM | op{ RO |y dccitoton | 2 3 2 12
RQ7%-> entrada estados 72‘—> aSy3

Fig. 4.21: Circuito secuenciador de los conmutadores.

Las entradas del secuenciador son el estado requerido RQ, codificado con dos bits; el bit de
signo de la corriente CS; y el bit de validez del signo de la corriente CD. El cddigo del estado
es mantenido en un registro de estados de 4 bits. El codigo del estado siguiente es obtenido a
partir de la tabla introducida en una PROM de 256x 4-bits. Las direcciones de la PROM estan
constituidas pbr las entradas del secuenciador, cargadas en el registro de entrada en la
pendiente negativa (flanco de bajada) de la sefial de reloj, y por el codigo del estado obtenido a
partir del registro de estados. El siguiente estado es escrito en el registro de estados en la
pendiente positiva (flanco ascendente) de la sefial de reloj. El estado es decodificado en un
decodificador PAL dando lugar a las sefiales de control de los 2QSW.

Los bits CS y CD son generados por un detector de corriente que actia a partir de la
corriente por el inductor de filtrado (que es la que circula por los transistores). La tarea del
detector de corriente es evaluar exactamente el signo de la corriente. El diagrama del circuito

detector de corriente se muestra en Fig. 4.22:
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medida de I
CS

>CD

Fig. 4.22: Circuito detector de corriente.
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5. Modelado del convertidor.

5.1. Introduccion.

Vamos a pasar ahora a estudiar el modelo en pequefia sefial de nuestro convertidor.
Obtendremos, a partir del estudio, las ecuaciones que rigen el convertidor tanto en régimen
estdtico como dinidmico. El estudio se haré aplicando las técnicas ya conocidas de promediado
que se utilizan en estudio de convertidores DC/DC clésicos con algunas diferencias.

Un primer estudio de pequefia sefial puede ser encontrado en [5.1]. En este trabajo se
propone una metodologia para el estudio generalizado de convertidores conmutados.
Inicialmente se obtienen las funciones de conmutacién que asocian a los interruptores
directamente el ciclo de trabajo, a continuacion se calculan las ecuaciones que describen el
sistema, luego se hace la transformacién a un marco de referencia mévil y, por tultimo, se
linealizan alrededor del punto de operacién. Estos pasos nos llevan a las expresiones que
describen tanto el comportamiento estitico como dindmico y el modelo canénico. La
transformacién del marco de referencia es el unico paso que no es necesario hacer en el
modelado de convertidores DC/DC y sélo es necesaria en cuanto entra en juego una magnitud
AC. Una vez descrita la técnica se puede aplicar a inversores, rectificadores y
cicloconvertidores. La transformacion al marco de referencia mévil es conveniente, ya que
simplifica las expresiones al hacerlas independientes del tiempo. Ademas el uso de funciones de
conmutacion simplifica el estudio al evitar el promediar las variables de estado, célculo casi

inabordable para un convertidor como el nuestro por la gran cantidad de estados existentes.

Como se ha dicho, el célculo de los modelos promediados no se realiza generalmente
promediando las variables de estado, debido a la existencia de multiples circuitos equivalentes
a promediar. Como simplificacién, se promedian los estados de los interruptores, sustituyendo
simplemente las funciones de conmutacion por sus respectivos ciclos de trabajo. Esto es
equivalente a sustituir los circuitos conmutados por transformadores ideales [5.2]. Esta tltima
técnica nos permite obtener las expresiones promediadas del sistema, siempre que se
desprecien las resistencias paréasitas existentes en nuestro circuito y que afectan a las fuentes de
corriente y de tensiéon. Un méto&o mésngeneral para la obtencién de un modelo promediado es
el presentado por [5.3], donde no hay limitaciones para obtener el modelo promediado salvo la

complejidad matematica. El método propuesto es valido incluso si las corrientes y tensiones no
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son lineales en cada estado entre conmutaciones (como es el caso de convertidores

resonantes).

En [5.4] se incluyen estudios de sistemas trifdsicos no sélo bajo condiciones de
alimentaciones o cargas equilibradas, si no también se estudia el caso de alimentaciones o
cargas desequilibradas. El unico resultado resefiable en un sistema desequilibrado es la

aparicion de arménicos de orden bajo, que son indeseables.

En [5.4] también se estudia el modelado del modulador PWM, presentandose la diferencia
entre modulaciones de muestreo natural y muestreo uniforme y, a su vez, modulaciones con
flanco de subida (retrasadas) o flanco de bajada (adelantadas). Este estudio es de gran
actualidad al estar ganando terreno, sobre todo en aplicaciones trifisicas, los moduladores

digitales.

5.2. Modelado del convertidor.

Vamos a pasar al modelado de nuestro convertidor, Fig. 5.1.

p : YN

&
3
'3

]

n

Fig. 5.1: Convertidor matricial ac-dc.

Debemos partir de las funciones de conmutacion. Dichas funciones representan las
limitaciones inherentes a la topologia en cuestién, ya que no se puede cortocircuitar la entrada
(son fuentes de tension) y no se puede dejar en circuito abierto la salida (es una fuente de

corriente). La expresion que describe estas limitaciones es:

S,+S,+8,=1,  je{p,n} (5.1)
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donde,
S ; =1, interruptor cerrado (5.2)

S, =0, interruptor abierto (5.3)

En el estudio vamos a utilizar notacién matricial en lugar de la notaciéon compleja que se
utilizé con anterioridad. Por tanto, representaremos los vectores espaciales y los operadores
mediante vectores y matrices respectivamente. De esta forma, s6lo trabajaremos con nimeros
reales. La funcion de conmutacién que relaciona el vector espacial de la corriente de entrada

con la corriente de salida es:

i | S —Su
i, |=|S,, =S, |i (5.4)
it S pt Sm'

y para la tension de salida tenemos que:

T

Spr - Snr VR
Vor=| S =Su | |Vs (5.5)
S,-S.| Vr

El promediado de las funciones de conmutacion se realiza sustituyendo estas funciones por
el ciclo de trabajo que le corresponde a cada interruptor. Este promediado sélo es valido si la
relacion entre la frecuencia de conmutacion y la frecuencia de red es muy grande. Para que el
error sea del orden del 5% debemos tener una relacion superior a f/f.q=50. Volviendo a

escribir ahora las expresiones (5.1),(5.4) y (5.5) ya promediadas tenemos:

d,+d,+d, =1, jeip.n} (5.6)
i =di, G.7)
v, =d, (5.8)

donde

(5.9)
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/. = (5.10)

v - (5.11)

El circuito equivalente ya promediado para el convertidor se muestra en la siguiente figura,

donde se han representado en un circuito las expresiones (5.7) y (5.8) y afiadido la carga.

Idc

Fig. 5.2: Modelo promediado del convertidor. Las fuentes representadas por un circulo son
independientes mientras que las representadas por un cuadrado son fuentes dependientes de otra
variable. Las funciones de conmutacion estan representadas por el area encuadrada por trazo
discontinuo.

5.3. Cambio de marco de referencia.

El siguiente paso es la transformacién de coordenadas, es decir, cambiar del marco de
referencia fijo (a-p) al movil (d-q). De esta manera, las ecuaciones no dependeran del tiempo y
el sistema se podra suponer invariante con el tiempo lo que simplifica el disefio del control.

Para realizar el cambio de coordenadas utilizaremos notacion matricial.

Los cambios de coordenadas en notacidon matricial necesitan una matriz de cambio de
coordenadas T. Los cambios se realizaran multiplicando por dicha matriz o su inversa, para

cambiar de un sistema de referencia a otro.

Tx (5.12)

donde xnt es el vector espacial en el marco de referencia rotativo (d-q) y x es el mismo

vector en el marco de referencia fijo (a-p).
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Si suponemos que nuestro sistema es un sistema trifasico equilibrado y de frecuencia

angular o, entonces la matriz de transformacion es:

cos(wt) cos(wt-— 27”) cos(w?+ 232)

T= (5.13)

—sin(wt) -sin(wt —%’E) —sin(w? +%7£)

Una variable del marco de referencia fijo (a-B) se transformara al moévil (d-q),
disminuyendo su dimension (pasara de tener tres elementos a dos). Esto no es necesariamente

asi, si el sistema trifasico no es equilibrado.
Las tres variables trifasicas en el sistema fijo (a-f3) son:

x,(t)=X, cos(wt+¢)

x,()=X, cos(wt—%gﬂp) (5.149)
2n
x,{)=X, cos(a)t+—3—-+gp)

pasarin después de la transformaci6n al sistema movil (d-q).

x; =X, cos(@) (5.15)
x, ==X, sin(p) (5.16)
La transformacion inversa se hace mediante la matriz inversa que, en este caso, coincide con

la transpuesta.

-

=T Yoo (5.17)

Hay que tener en cuenta las siguientes caracteristicas de nuestra matriz de transformacion:

117":%12,,2 (5.18)
[, 1 1
2 2

rr=|-1 1 -1 (5.19)
i 2
11y
L 2 2 i
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Y la derivada vale

d dTT-* Td
x-S Xrot + 7ot (5.20)
dt di di

Si ahora realizamos el cambio de coordenadas de todas nuestras variables para pasar al

marco de referencia movil los vectores espaciales son:

2

- 2 I
ii m =—T 1] =— (5.21)
3
Vm=d ‘V, = d j TTVt = |d j Vi nd (5.22)
donde
d rot — (523)
li rot — (524)
L'f
Vi rot = (525)

El circuito promediado para el convertidor, en el marco de referencia moévil (d-q) se
muestra en Fig. 5.3. Vemos que se ha simplificado pues se ha pasado a tener sélo dos fuentes
dependientes, tanto de corriente como de tension. Esto es debido a que, al ser el sistema
equilibrado, una de las magnitudes es dependiente de las otras dos. Las dos componentes dy q
que tenemos, se corresponden con el eje d y q del marco de referencia mévil y se corresponden

con la componente reactiva (q) y activa (d) del circuito.
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P
- |
ig .
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Fig. 5.3: Modelo promediado del convertidor en el marco de referencia moévil (d-q). Las fuentes
representadas por un circulo son independientes mientras que las representadas por un cuadrado son
fuentes dependientes de otra variable.

Una vez obtenidos los modelos promediados se van a calcular las expresiones que rigen el
comportamiento del convertidor en estado estatico y dinamico. Antes de esto se van a calcular

los vectores espaciales para el convertidor matricial ac-dc en el marco de referencia movil.

5.3.1 Vectores espaciales para el convertidor matricial ac-dc en el marco
de referencia movil.

Vamos a obtener los vectores espaciales de nuestro convertidor ac-dc en los dos marcos de
referencia teniendo en cuenta las leyes de modulacion que se le van a aplicar. Se van a obtener

los resultados para I3:>0. Si 14:<0, los resultados son analogos cambiando m por -m.

En nuestro caso se tiene que:

d, =d,-d, =m,—m; =mcos(wt) (5.26)
2z

d,=d,-d, =m,-m, =mcos(wt—T) (5.27)
. 2r

d=d,-d,=m,-m, =mcos(a)t+T) (5.28)

Por lo que:
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d cos(@ft)
- ’ 2
d=\d, |=m cos(a)t—T) (5.29)
dt 2
cos(wt+—)
L 37
Si cambiamos al marco de referencia movil:
2 2 cos (wf
O P cos(w?) cos(wt—?) cos(wt +—) s@ 3,; 1 (5.30)
drr==Td=m= o 2 || o8 (wt—) =m[ } :
3 —sin@f) —sin@t-=) -sin(@t+Z) a2 | L
3 cos (a;t+—§-)
y, por otra parte:
2 2. || cos@t
N ) cosw!t) coswt—) cos(@t+—) s ;x 1 (5.31)
Vira==TV, ==V, g;; :2;” cos(wt——) =V,[ ] )
3 3 —sin(wf) —sin(wt—) -—sinfwt+—) 2:3[ 0
3 37 cos(wf +—)
i 3]
I
N 2 = g | cos(@d) cos(a)t—z—f) cos(a)t+—27—r) cos (wtz)ﬂ 1 (5.32)
Ii ra==TI =<1, :2;;;- g” cos (wt—-—) |=1,
3 —sin(wt) —sin(wt-—) -sin(wt+—) ?i, 0
3 37 Lcos (a)t+?)

Este resultado es logico, si se tiene en cuenta que las leyes de modulacion se han escogido

para tener un factor de potencia unidad a la entrada y, por tanto:

Vy=V,;V,=0

i=I;i =0

i»"g

d,=m;,d =0(si14:<0, d; =—m)

- -
Por otra parte sabemos que como i _rt =dmr 1,

[

Por lo que, podemos comprobar que:’

m=—1—‘- (si L4c<0, m =— I )
Idc de
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Si queremos obtener el valor de m en funcion de las tensiones de entrada y salida:

- 1
Vo =V = %dm,f Vi_rot = %mV,{l o][o] = %mV,. (5.38)

A partir de esta expresion, m puede ser obtenida como:

m=2Ve

37 (5.39)

5.4. Anélisis estatico y dinamico del convertidor con carga resistiva.

Para conocer el comportamiento estatico buscaremos primero las ecuaciones de gran sefial
que describen el sistema promediado. El comportamiento dinimico lo calcularemos
perturbando el sistema promediado alrededor de su punto de operacion y linealizando. Las
ecuaciones a utilizar son (5.21) y (5.22). Nos fijaremos en la Fig. 5.4, ya que vamos a tener en
cuenta los elementos parasitos tanto de la bobina como del condensador, y se van a hacer los

calculos inicialmente con carga resistiva.

p _IL,
_~O_WW\_':
+
— L g
ld .
Vd@% daip | T —g' d4Va R |]
]
|:le Vo
g c——
q 3 -
] 5 dqYq
n

Fig. 5.4: Modelo promediado del convertidor con carga resistiva en el marco de referencia mavil (d-
q) con elementos parasitos. Las fuentes representadas por un circulo son independientes mientras
que las representadas por un cuadrado son fuentes dependientes de otra variable.

La ecuacion que describe el circuito:

ﬂ, L%f v, —V,~i, R, (5.40)
ca+Xy e _p Py Yo (5.41)

R'dt °* at " R
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sustituyendo (5.22) en (5.40),

Lo % = %;;m'fl' _;i_roz"Vo - iLRL (542)

Las ecuaciones (5.41) y (5.42) son las que describen el sistema. Perturbando las variables

obtendremos las ecuaciones que describen el sistema tanto en régimen estatico (DC) como en

régimen dinamico (AC).
Loﬂ=z[(0, +d,) (D, +dl>] Vet \_w, +5)-R,G, +1) (5.43)
a 2 @, +v,)
R, . dv, di, . v,
ca+ R) & -RC—+ dL =(i, + L)——g————2 (5.44)

Pasando al dominio de Laplace para simplificar las ecuaciones y suponiendo condiciones

iniciales nulas para I, tenemos que:

Vs +V~4)

irLs= [(D +d,) (D, +d)][
(V+V)

} V, +9,)-R, (i, +i1) (5.45)

(5.46)

7,Cs (1+%) -7, R.Cs=(i,+,)- -—-(Va;"")

Despreciando los términos de segundo orden, tenemos las ecuaciones tanto para el

comportamiento estatico (DC) como dinamico (AC).

0= %(D,,V,, +DY,)-V,-R I,

DC 5.47
i | (5.47)
“ R
i m(D Vd +D Vq+V dd+V dq) W i (548)
R,
(l+7f_+72?) = s(l+RcCS)

Las expresiones que regiran el sistema en régimen estatico y régimen dindmico se obtienen
reagrupando (5.47) y (5.48).
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En régimen estatico

_3 R
TR —— (DY, +DJy,) (5.49)
i, =%=10 (5.50)

y en régimen dinamico

R.Cs+1)(D,¥, +D,%,+V,d,+V,d, :
9“:3 (R Cot MDavs +Dy ) R (5.51)

' LC ‘R+R RC RRC+ L v+.1R+RL,
R+RL R+R, R+R,

Tendremos varias funciones de transferencia que nos indican la dependencia de nuestras

variables con ambas variables de control, d4 y d,. Las expresiones son:

5, _3 R.Cs+1 R, (5.52)
2
d; 2, {R+R )\, RC+RRC L\ R+R:
R+R, R+R, R+R,
7, _3 R.Cs+l R (5.53)
dq

= V
q
2, {R+R. )\, RCC+RRLC+ L ),  R*R
R+R, R+R, R+R,
Como nuestro marco de referencia mévil esta referido al vector espacial v, (porque asi ha

sido elegido por nosotros), esto significa que v; no tendra componente q, es decir, vg=0. Esto

simplifica nuestras ecuaciones que quedan como:

v = 3 R
2R+R,

Dy, (5.54)
¢ Dijf ReR Do RCC+RR‘C+ L e
R+R, R+R, R+R,

Esta (ltima expresion puede ser reescrita teniendo en cuenta la impedancia de la etapa de

s=~z|.,<z

salida Z,, constituida en este caso por L-Ry, en serie con la asociacion en paralelo de R y Re-C,

de la siguiente forma:
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Va
Zy(s)

(5.56)

Rt

Estas funciones de transferencia tanto en régimen estatico como dinamico, son idénticas a
las ya conocidas para el convertidor BUCK DC-DC. Por tanto el analisis dinamico sera muy
parecido. Solo debemos tener en cuenta que existe otra variable a controlar que es d,. La
expresion (5.54) coincide con la expresion (4.2) mostrada en el capitulo 4 si sustituimos Dy por
m, para el caso particular donde D=0, y despreciamos la resistencia Ry. La variable de control

d, sirve para controlar y corregir el factor de potencia, teniendo en cuenta (5.21).

5.5. Analisis estatico y dinamico del convertidor con carga R,Ln,.

En el anterior apartado se ha hecho el analisis estatico y dinamico del convertidor con
carga resistiva y se ha llegado a la conclusion de que su funcion de transferencia es equivalente
a la de un convertidor Buck DC-DC. En el caso de que la carga sea inductiva en lugar de
resistiva la funcion de transferencia en régimen estatico no suffird variacién pues, en dicho
caso, la inductancia de carga puede suponerse un cortocircuito (en este caso R=R,, con R, la

parte resistiva de la carga).

Sin embargo, y siguiendo con la analogia con el convertidor Buck, si la carga es inductiva,
la funcion de transferencia en régimen dindmico se vera modificada pues en este caso la

impedancia de la etapa de salida varia. Segun [5.6] dicha impedancia de salida puede escribirse

como:
(LT . l(i)z +(LJ+ 1
Zo(s)=meo(ﬂ+1) a’o Q CD(; wo (p+1p (557)
(—-s—) + 1.s +1
@Dyp 0 @,
Donde

@D, = 1 y (5.58)

op = .

P Leq C

o, = 1 (5.59)

o TC .

son las dos frecuencias de resonancia con factores de calidad:
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_ 2zL, f, y

0 R (5.60)
2zL, /o
P 13 (5.61)

m

Rm y Ln son respectivamente la parte resistiva y la parte inductiva de la carga, L y C son la
inductancia y el condensador de filtrado y L., es el paralelo de L, y L (o sea L pues se cumple

que L>>L). En este caso particular R,=18Q y L,=0.5H.

Y la funcibn de transferencia en régimen dindmico se ve modificada a:

(7_0 = : : , (5.62)
d s 1( s S 1

Lm“"’““’[(wﬂ gla) *(zo:)*m]
5.6. Anadlisis de moduladores PWM.

A fin de conocer el modelo completo de todo el sistema no es suficiente con conocer el
modelo del subsistema de potencia sino también el modelo del subsistema de control. El
subsistema de control es el que debemos modificar para obtener las caracteristicas estaticas y

dindmicas deseadas del conjunto.

En sistemas controlados por la técnica de modulacién de anchura de pulso (PWM) se tiene
una etapa denominada modulador que convierte la sefial analdgica de control en una sefial
modulada en anchura de pulso. Este modulador tiene una respuesta en frecuencia y una funcién
de transferencia que es la que se va a estudiar. Este estudio est4 motivado por la introduccién
del uso de moduladores digitales, por lo que se deben conocer las limitaciones de dichos
moduladores digitales frente a los clasicos de tipo analégico. El uso de moduladores digitales
aumentara el desfase con lo que el sistema perdera margen de fase y para obtener un margen

de fase equivalente al sistema anal6gico se debe reducir el ancho de banda.

Un estudio muy detallado se puede encontrar en [5.7] donde se hace un andlisis

comparativo entre los moduladores analdgicos y digitales.

Se van a distinguir distintas formas de modulacién. Por una lado se tiene la modulacién de

muestreo natural o continuo y por otro la modulacion por muestreo uniforme. Es esta tiltima la
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que se asocia a sistemas digitales. Ademas se pueden distinguir los sistemas modulados por
flanco de subida o por flanco de bajada. En Fig. 5.6 y Fig. 5.7 se observan esos cuatro tipos de

modulacion.

b

Fig. 5.6: Modulacion por flanco de bajada, a) Muestreo natural o continuo y b) Muestreo uniforme

b

Fig. 5.7: Modulacion por flanco de subida, a) Muestro natural o continuo y b) Muestreo uniforme
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Para obtener las funciones de transferencia en pequefia sefial se ha de perturbar la sefial
moduladora con una sefial periédica de una frecuencia fija comparando esta sefial con el

contenido armoénico de la sefial modulada a la salida y referida a la frecuencia de la entrada.

Si la sefial de entrada es,
d=D+d=D +d, cos(w,t) (5.63)

entonces la componente de la frecuencia o de la salida para el muestreo continuo o natural
vale

5, =d,co{,!) (5.64)

Se observa que el modulador natural o continuo tiene como funcién de transferencia (7)

la unidad siempre que la amplitud del diente de sierra sea la unidad. Si la amplitud no es la
unidad, entonces la funcién de transferencia viene multiplicada por la inversa de la amplitud del
diente de sierra. En nuestro caso particular y con amplitud unidad,

M(w, )= ;;=1 (5.65)

Si el muestreo es uniforme, entonces la funcién de transferencia cambia distinguiéndose
ademas entre la modulacion por flanco de subida y por flanco de bajada, lo que antes no
representaba ninguna variacion en la funcién de transferencia. Ambas expresiones son, seglin

se demuestra en [5.7] y ya se demostro en [5.8]:

-j2zD2n
M(@,)=e > (5.66)
-_/'271'(1-D)2'l
M(w,)=e @ (5.67)

La expresion (5.66) corresponde a la modulacion de flanco de bajada y la expresion (5.67) a
la modulaciéon de flanco de subida. Se puede observar que ambas expresiones unicamente
introducen retrasos de fase y no modifican la ganancia ya que hemos supuesto amplitud

-unidad. Si la amplitud no es la unidad entonces volveré a aparecer un factor proporcional a la

inversa de la amplitud. Estos retrasos en fase limitan de forma importante el margen de fase
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que se puede alcanzar, caso de utilizar un control digital como es usual en moduladores PWM

para control vectorial.

5.6.1. Analisis de moduladores PWM para moduladores de control
vectorial

Todas las expresiones obtenidas hasta ahora sirven para el caso de moduladores en un
marco de referencia fijo. Para aplicar estos resultados a un modulador de control vectorial , se
va a seguir el proceso sugerido en [5.7]. Los pasos son los siguientes:

1. Introducir una perturbaciéon en una de las componentes del vector espacial del

modulador en el marco de referencia mévil, d,, .

2. Realizar la transformacion inversa y pasar al marco de referencia fijo, en un instante

dado, donde le aplicamos el retraso obtenido para los moduladores PWM generales.

3. Volver al marco de referencia mévil y comparar ambas funciones del modulador, para

obtener la funcién de transferencia.

Para nuestro caso particular, el vector del modulador es (5.23). Se van a perturbar sus

componentes de forma alternativa. Comenzando con d4, se obtiene

i - [Dd + Ed] _ [Dd +d,, cos(m,, t)] (5.:68)
D, D,
A continuacion se pasa al marco de referencia fijo (a-f), con lo que se obtiene,
cos(wt) ~-sin(wt) J
- D, +d,cos(w,t
d= cos(wt—z—”) -sin(cot—z—”) 4+ dy cos(@n 1) (5.69)
3 3 D,
cos(wt+2—”) -sin (mt+2—”)
L 3 37
donde
D, cos(wt) + d,, cos(w,, t)cos(@t)— D, sin(wt)
2 =| D, cos(cot—-z—;i) +d, cos(w,, t)cos(a)t—zTﬂ)—Dq sin (a)t—%:i) (5.70)
D, cos(a)t+2T”) +d, cos(w, t)cos(a)t+2T”)—Dq sin (a)t+2T”)
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Capitulo 5

(5.71)

ul
I
A
[
oo
-+

d,
d,
d,

S
L

N

Se va a suponer que el sistema (es decir el vector espacial de tension) se encuentra en el
sector II y que nuestro sistema es controlado por un modulador en flanco de bajada. En dicho

sector la asignacién de ciclos de trabajo a interruptores particulares es, segin se vio en el

~ capitulo 4:
a4, [d,-d,] [ -d,
d,|=|d,-d,|=| -4, (5.72)
d, | |d,-d, | |d,+d,

Aplicamos ahora el retraso debido al modulador en flanco de bajada tanto a d, como a ds. Si

se tiene inicamente en cuenta el vector espacial perturbado, el resultado es:

d, cos(@,t+D, Zm)cos(wr)
(1]

Dn) cos(t—25) (5.73)
o 3

d, cos(w,t+D,

da+ b

S]]
1}

L

l

Seguidamente realizamos la transformacion de nuevo al marco de referencia mévil (d-q).

Para ello se aplica la expresion (5.12).

. % rd (5.74)
_dm [Vl wmt+Da ”')COS a)t)sin(wt——)+dm cos(a)mt+D m)sm(mt)COS(CDt——)
d': :i ( s ( 3 b a)s 3 (5.75)
v d,, cos(et)cos(wt - 27”)(—005(@# +D, Z’" ) + cos(@,t+D, (:)"' ))

si ahora se comparan (5.68) y (5.75), se obtiene la funcion de transferencia para las

perturbaciones que aparecen en dq.
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@y, o,

~ - cos(@,,t + D, —)cos(wt)sin(wt — 2—”) +cos(w,t + D, —)sin(@t) cos(wt — 2—”)
_2 o, 3 @, 3 (5.76)
‘7.1_,,/ V3 cos(m,,t)

~ cos(wt) cos(wt - 2—”)(—cos(w,,,t+Da &) + cos(w,,t+D, O )J
4, _2 3 o 2, (5.77)
dy oy V3 cos(@,,1)

Si se tiene ademas en cuenta que:

. T
D, =/D? fD: sin (- ~6) (5.78)
D, =[D?+ D} sin () (5.79)

y que en el sector II
6= (ot—% (5.80)

las expresiones (5.76) y (5.77) quedan

- cos(@,t+gsin(= -8) ™) cos(8 + Z)cos (8) +cos(w, t + gsin(8) ™ )sin 8 + 2 )sin(8)
s _2 3 o, 6 : 6 (5.81)
dy V3 cos(@,,t)
~ cos(6 + -’E) cos (@) —cos(w,t+ gsin(z -6) Om ) + cos(@,t + gsin(&) i )
dq - 2 6 3 a)s 0), (582)
gd_nf NE] cos(@,,t)
con

g=DI+D} (5.83)

El numerador de la expresion (5.81) puede ponerse de la forma A-cos (@mt + ), donde la
amplitud de la funcion de transferencia y la fase seran A y y respectivamente.

Si se repite el proceso pero perturbando ahora d, se obtiene la siguiente matriz:

i, =2

2 (5.84)
YA

s

sin(@t)sin (ot —%’—r-)(d,,, cos(w,t+D, m—"') -d, cos(w,t+D, -ZL)]
) o P ]

o, o,

d, cos(w,t+D,

in(01)003(01~ 22) -, c05(@,1+ D, 22 cos(@n)sin(or - )

s 5
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siendo las funciones de transferencia correspondientes:

. sin(wr)sin(@t - 2%)| cos(@, 1+ D, ™)~ cos(@,t+D, °m)
Nd‘ =i 3 @ D (5.85)
dy nr 3 cos(w,t)
@, . . 27 @D . 2
~ cos(w,t+ D, —)sin(wt)cos(wt — —) — cos(w,,t + D, —)cos(wt)sin(wt - —)
d _2 , 3 o, 3 (5.86)
d o ref \/5 cos(w,,t)

y sustituyendo (5.78), (5.79) y (5.80), queda:

- sin(0+2)cos(8)| — cos(w, ¢ + gsin(Z -g) Zm
d 6 3 o

d

2
d, 3 cos(@,t)

)+ cos(w,,t +gsin(8) Z’" )]

5 5

(5.87)

. cos(a, t +gsin(Z -8)2n) sin(8 + Z)sin(8) + cos(w, ¢ + gsin(8) 2 ) cos(8 + Z)cos (8)
7 3 @, 6 @, 6 (5 88)

 — cos(@,,t)

&

~

.3 . . d
De ambas matrices d,, se observa que aparecen sendas interferencias cruzadas 5 iy

q_ref

~

—2—. Tal y como se demuestra en [5.5] la influencia de estos términos cruzados es
d_ref

despreciable, ya que su mddulo es casi cero. Por otro lado, las funciones de transferencia

- d - r . *r .
directas =—%— y -———tienen un mddulo cercano a la unidad. Puede ser también visto en

dd_n’f dq_fef

~

~

[5.5] como para el caso ~d" se puede despreciar la dependencia con 0, mientras que para el

d_ref
q . - gd
caso ¥ la dependencia con 0 es una dependencia temporal. Por tanto, para = se
q_ref d_ref

puede suponer la funcién de transferencia del sistema como la de un modulador muestreado
con control vectorial modificada s6lo por un retraso igual que en un modulador muestreado

normal, es decir:

(5.89)
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6. Diseno del Convertidor matricial AC-DC bidireccional.
6.1. Introduccion.

En este capitulo se va a describir el disefio del prototipo experimental. La estructura
escogida es la de un convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida dc y el control es
control vectorial implementado mediante un DSP. Se ha escogido la utilizacién de un DSP
para ‘tener la maxuna velocidad de proceso y las redes de realimentacion se han implementado
" con operacionales analégicos. Esta implementacion permite obtener €l maximo rendimiento del
control digital.

En nuestro caso, el control vectorial estd sincronizado con la tension Vi y la corriente
estard automaticamente en fase con esta tension. Para corregir el factor de potencia se
sincroniza nuestro programa con un vector Vg ficticio que se desplaza mediante un circuito

auxiliar basado en un lazo de seguimiento de fase.

Por otra parte, se vio la necesidad de un filtro de entrada para filtrar el ruido de
conmutacion debido a que la corriente de entrada es pulsante. El filtro de entrada es muy
importante, ya que se utiliza la tensién Vr para sincronizar nuestro control, por lo que esta
sincronia debe estar libre de ruido para funcionar correctamente. El problema de un filtro de

entrada de gran tamaiio es la degradacion del factor de desplazamiento del sistema.

Al utilizar un circuito analégico para los circuitos compensadores se ha podido afiadir un
lazo de corriente y se ha aplicado control de corriente promedio o “conductance control”,
ampliamente utilizada en aplicaciones espaciales. Este tipo de control mejora las caracteristicas
dindmicas del rectificador y lo transforma en una fuente de corriente controlada por tensién. Al
afiadir este lazo adicional de corriente al lazo de tensidn, se tiene como beneficio todas las
ventajas existentes en lazos de corriente, como son un sistema més estable, debido a que el
retraso de fase se reduce a 90° (el inductor se convierte en fuente de corriente controlada por
tension), un rechazo mucho mayor al ruido de la entrada, la posibilidad de poner multiples
unidades en paralelo sin tener problemas de compartir la corriente de carga y la limitacién de
corriente y, por tanto, la proteccién contra sobrecorriente inherente al sistema. Ademas, el
disefio del control al aplicar control de corriente promedio es mucho mas sencillo que para un

control en modo tensién. La realizacién de un lazo de corriente adicional en control digital es
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mucho mas complicada debido al retraso que se produce al muestrear [6.1]. Este retraso no es
tan acusado si la parte de compensacion estd implementada de forma analdgica como se ha
hecho en nuestro caso. En [6.2] también se describe un control totalmente digital, pero para

obtener un comportamiento dinamico aceptable es necesario utilizar 2 DSPs.

Fig. 6.1 muestra el diagrama de bloques del circuito de potencia con su control.

Circuito de
disparo
Fet Pulse Drive
a re
Sincr. A/D (2XROM)  A/D kv,
Circuito secuenciador Ac
Av
sincronismo y correccion DSP Ac.ext
del factor de potencia loef
Etapa Digital

Fig. 6.1: Diagrama de bloques del convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de con su
control.

Dado que son utilizadas las mismas compensaciones para tensiones de salida positivas y
tensiones de salida negativas tanto la salida del amplificador de error de tension como su signo
son procesados por el DSP. Esto es posible porque la funcion de transferencia del convertidor
es idéntica en ambos casos salvo en el signo, el cual es positivo para tensiones de salida

positivas y negativo para tensiones de salida negativas.

Se ha anadido un lazo de precision de corriente que proporciona la referencia al lazo de
tension. El ancho de banda de este lazo externo de corriente debe ser mucho menor que el del
lazo de tension. El objetivo de este lazo es poder controlar de forma efectiva la corriente por la
carga, de forma que esta siga unas corrientes de referencia determinadas con la mayor
exactitud y precision posible. Esto es especialmente importante en el caso de las fuentes

utilizadas en aceleradores de particulas en que el campo magnético que actua sobre las
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particulas estd intimamente relacionado con la corriente que circula por el iman que actia

como carga.

En nuestro caso, se va a utilizar un transformador de entrada de 50Hz, para tener

aislamiento galvanico, con una relacién de transformacién n=2.75.

6.2. Etapa de potencia: Disefio del control de corriente promedio.

A contihuacién se va pasar a describir el disefio de la etapa de potencia. Al haber utilizado
" en el control de este rectificador €l control de corriente promedio o “conductance control” se -
ha utilizado la misma técnica de disefio utilizada para disefiar este tipo de control en la Agencia
Espacial Europea. El disefio se describe en [6.3] y simplifica el convertidor Buck
convirtiéndolo en una fuente de corriente controlada por tension. Las tnicas diferencias a tener
en cuenta es que al estar manejando un rectificador trifasico la funcién de transferencia es algo

diferente y el caso especial de tener una carga inductiva.

Las especificaciones de la fuente son las siguientes:

ESPECIFICACIONES
Vrus (antes del transformador) 220V (+10%, -15%)
Vinax=342V, V=264V
Vin (después del transformador) Vinax=124V, Vimin=96V
Vo Entre -150V y 150V
Py max 1.2kW
fs 26kHz

Tabla 6.1.: Especificaciones.

Vamos a calcular la inductancia de salida, fijando el rizado de corriente por la bobina en un
12% de 1, es decir AI= 1A. Para disefiar la bobina tendremos en cuenta el rizado de corriente
de un convertidor BUCK DC-DC

Yoty _V,-(1-D)
Al f-AI

L

(6.1)

Aplicando la funcién de transferencia DC obtenida en el capitulo anterior se deduce la

expresion (6.2):
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=12mH (6.2)

Escogemos L = 1.2mH.

El disefio del control de corriente promedio para el caso analégico se basa en el hecho de
que el sistema es de primer orden al cerrar el lazo de corriente por lo que la fase es de 90° y
siempre es estable. Sin embargo, al existir retraso digital en el lazo de realimentacién, la fase
cae y no se mantiene en 90°. Deberemos fijar por tanto la frecuencia de corte del lazo de

corriente de forma que el efecto del retraso de fase no afecte a la estabilidad del sistema.

Segin se demostrd en el capitulo anterior el retraso debido a un modulador PWM
muestreado es proporcional al ciclo de trabajo si es de tipo flanco de bajada. La expresion,
teniendo en cuenta la amplitud del diente de sierra, es:

—jZﬁD‘,}f—,’

=L (63)

donde Vps es la amplitud del diente de sierra y, en nuestro caso, el margen de tension que es

capaz de detectar el convertidor A/D (Vps=Van).

Se debe tener en cuenta, a su vez, que el retraso se ve aumentado en un ciclo de reloj
debido a que el programa del DSP calcula los ciclos de trabajo, pero no los aplica a su salida

hasta el siguiente ciclo de reloj. La funcién de transferencia del modulador seré por tanto:

—j2xq+D,) L
F elz a DJ)/.‘
—=——— (6.4)
d DS

Fig. 6.2 muestra la degradacion de fase debida al modulador.
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180

150
120

30

120
150

180
100 1-10

Fig. 6.2.: Degradacion de fase debida al modulador (fase en funcién de la frecuencia)

Dadas las caracteristicas especiales de la carga (carga R-L), la funcion de transferencia de la

etapa de potencia P =17 (Fig. 6.3.) presenta dos resonancias a las frecuencias:
d

P~ (6.5)
JoP=SwyiC

1

fo = (6.6)
con factores de calidad:
Q — 2*6”/0 (6‘7)
2*L it

ih-op (6.8)

donde R™y Lmson respectivamente la parte resistiva y la parte inductiva de la carga, Ly C
son la inductancia y el condensador de filtrado y Leges el paralelo de Lmy L (o sea L pues se

cumple que Lm» L ). En este caso particular Rn¥18Q y Ln¥0.5H.
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100

50

Fig. 6.3: Funcién de transferencia de la etapa de potencia.

Para poder tener un ancho de banda del lazo de corriente de aproximadamente 1kHz con un
margen de fase aceptable, la frecuencia fé6 debe ser escogida bastante por debajo de ese valor.
Por otra parte el valor de Qpdebe ser disminuido adecuadamente para evitar varios cruces por
cero por la linea de OdB de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente.
Ambos propdsitos pueden ser alcanzados aumentando adecuadamente el valor de C.

Escogiendo fo= 230Hz obtenemos C = 400pF.

6.2.1. Diseno de los elementos semiconductores.

Para el disefio de los interruptores se ha de conocer la maxima tension que han de bloquear
y la maxima corriente que va a pasar por ellos. Cada interruptor estd formado por dos
interruptores unidireccionales en corriente y bidireccionales en tension, en antiparalelo. Hay
que tener en cuenta que dichos interruptores son mixtos y estan compuestos por un diodo en

serie con un Mosfet.

Fig. 6.4: Interruptor utilizado.
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La corriente que tiene que soportar es igual a la corriente de carga ya que la corriente de

salida circula siempre por una de las ramas del puente.
I..=1,6 =84 (6.9)

Por otro lado, la maxima tensién que soportan es igual a la tension a la salida del

transformador de aislamiento con n=2.75, que vale:
Ve = V3V e =342 Vmsms _ 515y (6.10)

Dependiendo de la polaridad, la tension la soportaran los diodos o los Mosfets, por lo que
ambos tendran que soportar esta tension. En esta tension no estan incluidos los picos de
tensién que se puedan producir por la conmutacién de la corriente de salida maxima, por lo

que es muy conveniente utilizar dispositivos de alta tensién de ruptura.
Diodo: RURG3060 de Harris
Ir=30A
Vr= 600V
tr yp= 60nS
Mosfet: STY30NAS50 de SGS-Thomson
Ip=30A
Vpss= 500V
trtyp= 70nS
treyp= 30ns

RDS(ON), typ 0.175Q

6.3. El control hibrido.

La aplicacion del control vectorial implica el uso de control digital por la necesidad de
potencia de célculo. El uso de control digital lleva consigo el retraso que generan los

moduladores digitales por el mero hecho de muestrear de forma uniforme.
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Por otra parte, la flexibilidad del control digital, implementado por microprocesador (en
nuestro caso, mediante DSP) significa que se pueden programar todos los PIDs. Un
inconveniente para realizar esto es que nuestro sistema ha de funcionar en tiempo real, lo que
significa que se debe poder responder en el minimo tiempo posible a las variaciones del
sistema. Si el control es muy complejo y todo él estd programado en el microprocesador, el
programa podfia convertirse en muy largo lo cual reduciria el tiempo de respuesta y por tanto
la frecuencia de conmutacion utilizable. Para poder aumentar el tiempo de respuesta, y por
tanto la frecuencia de conmutacion, se ha intentado reducir al maximo la carga para el
procesador. Una forma de hacerlo ha sido la de aplicar un control de tipo hibrido. En este tipo
de control el DSP sélo se ha utilizado como modulador, mientras que los PID se han
implementado de forma clasica con operacionales. Un convertidor A/D transforma la sefial de
salida del operacional a una sefial digital y es esta la que se compara de forma digital con un
temporizador para obtener y generar el ciclo de trabajo requerido. Mediante esta forma de
proceder se ha podido aumentar la velocidad de proceso (hay menos datos a procesar) y asi se
ha sido capaz de implementar un segundo lazo de control. Se tiene por tanto un lazo de tensién

y otro interno de corriente.

El esquema del control se muestra en la Fig. 6.5, donde la sefial de sincronismo representa

la sefial necesaria para sincronizar la rutina con la frecuencia de red.

sincrofsmo
A/D
N T T 1
> w e R e B e
Vref
etapa analdgica etapa digital circuito de disparo

Fig. 6.5: Esquema del control.

6.3.1. Etapa analégica.

Esta etapa corresponde a los amplificadores operacionales que implementan los PID del
lazo de realimentacion.
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Debido a la funcion de transferencia de la etapa de potencia la compensacion adecuada del

lazo de corriente debe ser como la indicada en Fig. 6.6:

r2 G
AH=h
Ri Ri.
+ [Ref
R Rii

R,
i
Fig. 6.6.: Compensador escogido para el lazo de corriente

Cuya funcion de transferencia es:

Ae(s) = (\ +SR2C2) (1 + .5/~ Q)

SC2(R,+Rn)(l +sC, *'R")
Kx+Kn (6.11)

Esta funcion de transferencia presenta dos ceros y dos polos a las frecuencias:

1
= 6.12
/” InRxCx ( )
! (6.13)
12 =nmrc2 '
1
/D (6.14)
Rx+ Ru
fR=0 (6.15)

Para conseguir que la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de tension cruce por
la linea de OdB con una pendiente de 20dB/dec y el mejor margen de fase posible se ha de

escoger fzX= fz2 = f0 para compensar el efecto de la resonancia y fpi mayor que ambos. Se ha

escogido fpi=1.5fo.
Teniendo en cuenta todo ello los valores para la red de compensacion son:

R, = 6.8kQ
Ru = 13kQ
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R2= 6.8 kQ (6.16)
C, = 100 nF
C2= 100nF

Si representamos la respuesta en frecuencia de la funcidon de transferencia en lazo abierto
del lazo de corriente utilizando las funciones de transferencia obtenidas en el capitulo anterior y

teniendo en cuenta la funcion de transferencia del modulador:

100

50
100

Fig. 6.7.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de
corriente del convertidor. Debido a la degradacion de fase que se observa en la siguiente figura el
ancho de banda del sistema se limita a aproximadamente 1kHz. Ancho de banda = 1kHz.

180
150
120

30

120
150

180
100

Fig. 6.8.: Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de

corriente del convertidor. Obsérvese la degradacion de fase debida al muestreo. Margen de fase M
60-
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Observamos como la degradacion de fase debida al muestreo digital es muy importante (cae
de forma exponencial) y nos obliga a cerrar el lazo a aproximadamente 1kHz, reduciendo asi el

ancho de banda que podriamos obtener caso de utilizar un modulador analédgico.

Para el lazo de tension la compensacion utilizada es la siguiente:

Ry

Fig. 6.9.: Compensador escogido para el lazo de tension.

Cuya funcion de transferencia es:

. 1+ 5R4C3
"1(s)=—
sR, (C3*C4)(1 +
C.+C. (6.17)

Esta funcion de transferencia presenta dos polos y un cero a las frecuencias:

/=0 6.18)
1
= 6.19
/’ 2 JIR,C ( )
! (6.20)
2 KR14
C3+C4

Escogemos f, una década por debajo de fe y k = f6. De esa forma conseguimos que el

ancho de banda del sistema realimentado sea de aproximadamente 100Hz, una década por
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debajo del ancho de banda de la fuente de corriente. Por tanto el lazo de tension vera que

efectivamente controla una fuente de corriente.

Teniendo en cuenta todo ello los valores para la red de compensacion son:

R3= 10kQ
R4= 68kQ
C3 = 100 nF (6.21)
C4=10nF

Si representamos la respuesta en frecuencia de la funcion de transferencia en lazo abierto

del lazo de tension teniendo en cuenta la funcion de transferencia del modulador:

100

100

200
100

Fig. 6.10.: Magnitud del diagrama de Bode de la funciéon de transferencia en lazo abierto del lazo de
tension del convertidor. Ancho de banda = 100Hz.
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Fig. 6.11.: Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de
tension del convertidor. Margen de fase = 60°.
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Como se ha comentado previamente se ha afadido un lazo de precision de corriente que
proporciona la referencia al lazo de tension. El ancho de banda de este lazo externo de

corriente debe ser mucho menor que el del lazo de tension por lo que ha sido escogido de

10Hz.

La compensacion escogida para este lazo se muestra en Fig. 6.12.

c2

Fig. 6.12.: Compensacion escogida para el lazo extemo de corriente.

R 1 1+SR3C4

’ (6.22)
Rx\ +SR2C2 SR3C4
Presenta por tanto dos polos y un cero en:

7, 1=0 (6.23)

1
(6.24)

2K R}C4

1

f>ﬂg . . (6.25)

El diagrama de bloques de todo el sistema realimentado con este lazo de precision de

corriente puede observarse en Fig. 6.13.
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+ V. A V, I
N\ ref v o 0
Lre > < A e L Load
H

Fig. 6.13.: Diagrama de bloques del sistema completo.

H; es la ganancia del sensor de corriente utilizado, en nuestro caso un Holec con H; = 1.
Ay es la funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo de tensién. Dado que se va a

trabajar con un ancho de banda del lazo externo de corriente mucho menor que el ancho de

banda del lazo de tensién podra suponerse Aqvsyk constante e igual a G, =% .

Por otra parte:

1 L
Load (s)= — conr, =—"2 6.26
0ad(8)= 21 5" = 3 (6.26)

m m m

La funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente es:

Aclv (S )

Ac,e.u(s) ‘ k

-Load(s)-H,. Para obtener un sistema de primer orden el cero del

compensador es escogido para compensar el polo de la carga (es decir R,C, = ;—"‘) y el polo

m

se escoge a alta frecuencia de forma que si llamamos f;; al ancho de banda del lazo externo de

corriente se cumple que:

2z
22Je 2 4, (5)°6, Load(s) H,

(6.27)
donde f;; es el ancho de banda del lazo de corriente.
Por tanto:
4..=K; 1+:’" 2 (6.28)
con
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_2IfCRm "2 1

K, (6.29)
7y RR€F
Escogiendo fci = 10Hz, los valores para la red de compensacion son:
R,= 10kQ
R2= 19.63kQ (10kQ + POT de 10kQ)
R3=294.1 kQ (150kQ + POT de 200kQ) (6.30)
C4= 100 nF
C2= 1nF

Si representamos la respuesta en frecuencia de la funcién de transferencia en lazo abierto

del lazo de externo de corriente:

100

100
200

300
MO4MO 5

Fig. 6.14.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcién de transferencia en lazo abierto del lazo
externo de corriente del convertidor.
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Fig. 6.15 Fase del diagrama de Bode de la funcién de transferencia en lazo abierto del lazo externo
de corriente del convertidor.
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6.3.2. Etapa digital.

La etapa digital es una etapa altamente critica. Esto es debido a que la velocidad de
conmutacion méxima que se puede alcanzar depende de la velocidad de proceso- del
procesador. Debido a que se buscaba una alta velocidad de proceso, se ha utilizado un DSP
para controlar el rectificador. A fin de poder maximizar la velocidad de proceso, la correccion
del factor de potencia se hace fuera del DSP, con un lazo diferente. Si la correccion del factor
de potencia se hace con el DSP la velocidad de proceso no es suficiente para un ciclo de reloj
de 25MHz y la frecuencia de conmutacion se reduce por debajo de los f; = 26kHz que se

buscan.

La etapa digital estd compuesta por el DSP propiamente dicho con una velocidad de
proceso de 25MHz, dos convertidores analdgico — digitales, una PAL para obtener las sefiales
digitales correspondientes a los distintos conmutadores y un circuito secuenciador para
asegurar la conmutacion segura de los conmutadores de cuatro cuadrantes. Dicho circuito
secuenciador consta de dos subcircuitos, uno para los tres conmutadores de la parte superior y
otro para los de la parte inferior del convertidor. Cada uno de estos subcircuitos consta de dos

registros, un decodificador y una ROM.

El DSP esta insertado en una placa de desarrollo comercial que ya incluye el DSP y ambos
A/D y permite programar el DSP desde un ordenador personal. La placa de desarrollo tiene 4
convertidores analogico-digitales de los cuales se utilizan 3.

El DSP es el TMS320E14. Este procesador es de las primeras familias que comercializd
Texas Instrument por lo que su velocidad de proceso es algo baja comparada con las que
podemos encontrar hoy en dia. Su ventaja es que posee seis salidas PWM, asociadas cada una
a un “timer” interno. Utilizamos cuatro de las seis salidas PWM disponibles, las cuales nos
dardn unas sefiales compuestas a partir de las cuales obtendremos las sefiales de disparo de
todos los Mosfets.

Los tres convertidores A/D que necesitamos, sensaran cada uno una sefial. Por una parte
sensamos la tensién de salida del amplificador operacional del lazo de corriente y es el DSP el
que hace el papel de modulador. Por otra parte sensamos el signo de dicha tension de salida a
fin de determinar la polaridad de la tension de salida. El otro convertidor A/D se utiliza para

sincronizar la rutina con la tension de red Vg. El circuito de sincronismo debe conocer la
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situacion temporal de nuestro vector de referencia. Para ello nos basamos en la tensioén de red
VR, que sincroniza nuestra rutina y nos permite leer las funciones coseno que necesitamos de
una tabla, para calcular los ciclos de trabajo de forma sincronizada con la tension Vg. A fin de
obtener la informacién correspondiente a las tensiones de fase normalizadas, se pueden adquirir
las tres tensiones de entrada en vez de sincronizar la lectura de una tabla, pero la lectura de una
tabla evita cualquier problema de ruido. Las tres sefiales de tensién, tanto leidas de una tabla
como obtenidas independientemente son las que necesitamos conocer en cada instante para
 determinar el sector temporal en el que esté el vector espacial y pavrarcélcﬁla»r los ciclos de
trabajo. La existencia de ruido de conmutacién en las tensiones de fase puede provocar errores
en la determinacion del sector. Por ello, es mejor leer de una tabla y simplemente sincronizar
esta lectura con el cruce por cero de la tensién de fase R, Vg. La lectura de las funciones
coseno normalizadas de una tabla es, ademas, algo mas rapida que la utilizacién de tres

convertidores A/D.

Ademas de la informacién correspondiente a las tensiones de fase normalizadas, es decir
cos(wt), cos(wt-27/3) y cos(wt+2x/ 3), necesaria para la determinacién del sector,
también se ha de extraer de la tabla la informacién correspondiente a cos(2w;t),
cos2w,t +27/3), cos(dw,t) ycos(4m,t —27/3), a fin de poder calcular los ciclos de trabajo
utilizando las expresiones:

1 7 1 1
m, ()= m{icos(a),.t) + %cos(Zw,t) - ézcos(%,t)} + 3

1 27, 7 2z 1 27 1
DN=mi— =) 4— 20.t + —)—— 4.t - — -
my, (1) m{zcos(a), 3 )+36cos( wt+ 3 ) 36cos( o, 3 )}+3

1 7 1 1
=md— 4+— HN—— , — 6.31
m, (1) m{ > cos(w,t) + 36 cos(Qw,t) 36 cos(4m,t)} 3 (6.31)

1 2z, 7 2z, 1 2z 1
t)= - t—-—)+— 20t + —)=— 4ot —— —
my, (1) m{ 2cos(a), 3 )+36cos( ot + 3 ) 36cos( o), 3 )}+3

Es necesario conocer en que sector nos encontramos, donde cada sector se corresponde con

cada uno de los intervalos temporales de Fig. 6.16.
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vi

Fig. 6.16: Tensiones de entrada de nuestro convertidor. Subdivision del periodo de red en 6 sectores
de 60°.

Una vez calculado el sector en que se encuentra nuestro vector se utilizan tres bits del
puerto de entrada/salida (I/O) para definirlos. Estos tres bits se corresponden en cada instante
con el signo de cada una de las tensiones de fase de nuestro sistema. Tabla 6.2 muestra como
conociendo el signo de cada una de las tensiones de fase podemos determinar univocamente en

que sector estamos.

SectorI  Sector I  Sector III Sector IV Sector V. Sector VI

signo VR + + - - - +
signo Vs - + + + . -
signo Vr . - - + + +

Tabla 6.2: Tabla que muestra la asignacion de los signos de las tensiones de fase en cada sector de
un periodo de red.

Debido a que el DSP s6lo es capaz de damos los ciclos de trabajo de los interruptores
comenzando por el estado alto al principio de cada ciclo de reloj, generaremos cuatro sefiales
(A, B, Cy D) que contienen toda la informacion necesaria para determinar los ciclos de trabajo
de los interruptores, conociendo el sector donde nos encontramos. En Fig. 6.17 se muestran
las sefales A, B, C y D que genera el DSP y su relacion con los ciclos de trabajo que se

buscan.
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nulo DIIO

nulo

AT

Fig. 6.17: Senales A, B, C y D generadas por el DSP para obtener a partir de ellas las sefiales de
disparo de los Mosfets.

El siguiente paso es calcular unas senales auxiliares, que ya corresponderan con las que
necesitamos para disparar los Mosfets y distribuirlas adecuadamente a cada Mosfet
dependiendo del sector donde se encuentre nuestro vector espacial. Esto se puede realizar con
una PAL, que permite implementar funciones logicas de forma mucho mas comoda que con

puertas logicas.
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Las sefiales auxiliares que se van a generar seran 6 y las llamaremos “t\ “u”, V”, “x”, “y”y

“z”. En Fig. 6.18 se muestran dichas sefales junto a las del DSP, A, B, C y D.

Fig. 6.18: Las sefiales auxiliares Y, “u\ V, “x”, ‘y”y ‘2" seran las que se necesitaran para disparar
los interruptores.

Se observa que cada una de estas sefiales auxiliares se corresponde con un determinado

ciclo de trabajo:

t=>dax (6.32)

u” da  ++ dp (6.33)
v=> do (6.34)
x=>do+do, (6.35)
y=>doy (6.36)
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z=>dy+d, (6.37)

Con la informacién de los sectores se puede asignar cada ciclo de trabajo a su interruptor.
Esta distribucion se corresponde con la ya explicada en el capitulo dedicado al convertidor

matricial ac-dc y se muestra en Tabla 6.3:

I II III IV \4 VI
Qpr u t t u v v
Qps v v u 1 t u
pt t u A \ u t
Qnr y X X y z z
Qns z z y X X y
Qnt X y z VA Yy X

Tabla 6.3: Asignacion de sefiales de disparo a cada interruptor segtin el sector.

Las funciones logicas a implementar por la PAL son las siguientes:

4, =+ IVYu+(+ It +(V +V)v (6.38)
Gy =+ v+ (LI +VDu+(IV +V)t (6.39)
@ =(I+VDt+ I +V)u+ I+ IV)v (6.40)
9 =T +IV)y+II+IIN)x+(V +VI)z (6.41)
4, = +IDz+IT+VD)y+IV +V)x (6.42)
a4, =I+VDx+(I+V)y++IV)z (6.43)

donde los sectores los obtenemos a partir de los signos de las tensiones de fase (ver Tabla
6.2).

Las funciones de signo estan definidas como:

0 V. <0
V.= * 6.44
e [1, V.>0 (644
a partir de esta definicion,

I=sgnV;sgnV; (6.45)

II=sgnV,sgnV; (6.46)

Il =sgnV,sgnV, (6.47)

IV =sgnV; sgn V; (6.48)

139



Capitulo 6 Disefio del convertidor matricial AC-DC Bidireccional

V =sgnV, sgn¥ (6.49)
VI=sgnV,sgnV, (6.50)

Y las expresiones para “t”, “u’, “v”, “x”, “y” y “z” son:

t=A4 (6.51)
u=AD (6.52)
v=D (6.53)
x=B (6.54)
y=BC (6.55)
z=C (6.56)

A partir de todas estas expresiones obtenemos las sefiales de disparo de nuestros 6

interruptores de cuatro cuadrantes.

Todas estas funciones logicas son implementadas con una PAL excepto las de signo que las
realiza el DSP. A la PAL le llegan como sefiales de entrada A, B, C y D y las salidas son g,

Qpss 9pts Qnrs Jns Y Qnt.

6.3.3. Algoritmo de control del DSP.

En este apartado vamos a describir el algoritmo de control de nuestro DSP para que realice
la tarea descrita con anterioridad. Nos vamos a centrar en la utilizaciéon del DSP como

modulador y no en la implementacion de los PIDs.

Se trata de una rutina de servicio de interrupcion que se llama cuando se activa la
interrupcién de fin de temporizador. El temporizador fija nuestro periodo de conmutacién que
se determina al inicializar el DSP. Légicamente el periodo debe ser mayor o igual que la
longitud de la rutina de interrupcién, de lo contrario el periodo de muestreo y, por tanto, el que
debemos tener en cuenta para el control, serd el doble del periodo de conmutaciéon. Ninguna
otra interrupcion puede parar el programa. De esta manera, el DSP estd integramente dedicado
al control del convertidor. De la estructura del programa se deduce que hay un retraso de un
periodo debido a que los nuevos ciclos de trabajo salen por sus salidas PWM una vez acabada

la rutina.

El diagrama de flujos de la rutina se presenta en Fig. 6.19.
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adquisicién
deVfecyVf

rutina

signo de Idc —-—+ leer tabla

sacar 3 bits

o determinar
sector

d. a A sacar A y------ >
- sacar B [----me- *
sacar C  \-— *%
sacar D f---ee- >
N
ha acabado
el periodo

Fig. 6.19: Diagrama de flujo de la rutina de control del DSP. Recordemos que se trata de una rutina
de servicio de interrupcion. La interrupcidon se activa cuando llegamos al fin del periodo determinado
por el temporizador.

La sefial VR es, en realidad, una onda cuadrada, pasando la tension de fase por un
comparador con histéresis, cuyos cruces por cero se corresponden con los cruces por cero de
v r. La histéresis filtrara el ruido de la tension de fase y, de esta manera, el cruce por cero sera
unico. Esto es muy importante, ya que nuestra rutina estd sincronizada con el cruce por cero
de la tension de fase VR

Por otra parte, la sefial de entrada Vf es la sefial de realimentacién correspondiente al

término “m” de las expresiones de mu, mn, m2 y m3 y utilizada para obtener los ciclos de

trabajo. Es la que controla la salida (ganancia) del convertidor.

El programa completo puede ser visto en el Anexo 1.

141



Capitulo 6 Disefio del convertidor matricial AC-DC Bidireccional

6.3.4. Circuito de disparo.

La ultima etapa del control es el circuito de disparo. Se ha utilizado uno que se describe con
detalle en [6.4] y se publicé en [6.5] y que ha dado unos resultados 6ptimos. El circuito nos
provee de aislamiento galvanico y permite disparar los transistores de puerta aislada como los
MOSFET o IGBT con ciclos de trabajo desde el 0% al 100%. El principio de funcionamiento
consiste en mandar un tren de pulsos positivos para cargar la capacidad de puerta del transistor
a la tension de 15V y un tren de pulsos negativos para cargarla a la tension negativa de -15V.
Aunque inicialmente fue disefiado para disparar MOSFET, se ha comprobado que su uso
puede ser extendido a cualquier tipo de transistor de puerta aislada. La unica limitacién es la
capacidad de puerta del dispositivo que no puede ser mayor de 10nF. Si fuese mayor que ese
valor, habria que redisefiarlo para permitir que los pulsos fuesen de mas potencia. En nuestro
caso y para la capacidad de puerta del MOSFET escogido funciona perfectamente. Otra
limitacion es la frecuencia maxima de trabajo que no debe ser superior a los 500kHz. Esto para
nosotros no supone ninguna limitacién ya que la frecuencia es de 26kHz. Por otro lado la
frecuencia minima de uso obligaria a modificar la frecuencia de refresco de los pulsos para una
capacidad de puerta grande. Para 26kHz no hay que modificar nada. El esquema electrénico se

encuentra en el anexo 3 donde se recogen todos los esquemas eléctricos del rectificador.

6.4. Filtro de entrada.

Para el disefio del filtro de entrada hay que tener en cuenta que nuestro convertidor
trabajara siempre en modo rectificador, comportandose como un rectificador tipo Buck con la
particularidad de poder trabajar con tensiones de salida positivas o negativas. La tension de

entrada equivalente del rectificador trifasico tipo Buck también podr4 ser positiva o negativa.

Se va a realizar el disefio del filtro de entrada considerando el caso de un rectificador
trifasico tipo Buck con tension de salida positiva. Los valores obtenidos con este disefio son
validos también para el caso de tension de salida negativa en que cambian el signo de la tensién

de salida y de la tension de entrada equivalente.

Para el caso de tensién de salida positiva nuestro convertidor tiene un comportamiento

idéntico al de un rectificador tipo Buck como el mostrado en Fig. 6.20:
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Fig. 6.20: Rectificador trifasico tipo Buck.

Para dicho rectificador tipo Buck es imprescindible el uso de un filtro de entrada debido a
que la corriente de entrada es pulsante. Ademas, debido a que esta alimentado por tension es
conveniente colocar condensadores de entrada grandes para que el rectificador vea fuentes de
tension en vez de posibles inductancias parasitas, que al conmutar los interruptores generan
sobretensiones. Por la propia estructura del rectificador tipo Buck vamos a analizar el filtro de

entrada de forma vectorial para simplificar su estructura.

Fig.6.21: Filtro de entrada. Suponemos que todos los inductores son iguales y de valor [y todos los
condensadores iguales y de valor C;.

Aplicando las leyes de Kirchhof, se obtiene:

K

K -7 L (6.57)
v,

) >3

; 1 L

st yt

tr ) K

Teniendo en cuenta que nuestro sistema es equilibrado, 77+ Vs+ V¥ =0, y con ayuda de las

dos expresiones anteriores llegamos a que:
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i =2 V, +[3ﬁ+1) i, (6.59)

lo que se traduce en que nuestro filtro de entrada es como se dibuja en Fig. 6.22:

i
—»
r i'r V'
— —> r
1
Ve — 3G

Fig. 6.22: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y para magnitudes vectoriales. Obsérvese
que el condensador de entrada se ha triplicado.

Este filtro se ha simplificado y maneja magnitudes vectoriales, pero su estructura es
equivalente a la de un filtro de entrada de los utilizados en los convertidores DC-DC clasicos.
Para mantener la estabilidad de nuestro rectificador, la impedancia de salida del filtro de
entrada debe ser menor que la impedancia de entrada del convertidor.

La condicion de estabilidad se traduce en que, en todo el rango de frecuencias, se ha de

cumplir la siguiente desigualdad:
1z,|<|Z)| (6.60)
A efectos de diseiar el filtro de entrada se puede considerar la teoria del disefio del filtro de

entrada de un convertidor Buck con “Conductance Control”. Lo diseflaremos por tanto

siguiendo [6.6].

Asi, para el tipo de filtro elegido, y segin [6.6]:
R,
Z]=5% (6.61)

Esta impedancia es la impedancia DC y, por tanto, podemos considerar que también es la
que se tiene en el caso de carga R-L. En el disefio propuesto en [6.6], el cual se ha seguido
aunque con alguna modificacién, se aconseja el tomar unos mdrgenes para el rizado de
corriente y tensiéon de entracia dadds, pero que, en nuestro caso, resultan en unos

condensadores de alto valor, hecho que a nivel préctico, es dificil de conseguir para tensiones
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de red y condensadores sin polaridad. La impedancia de salida del filtro de entrada con red de

amortiguamiento es:
|1z,|=1.052z £,)L, (6.62)
donde la red de amortiguamiento es una asociacion en serie de un condensador C, =3C, y

una resistencia de valor Ry.

Las ecuaciones de disefio son:

frecuencia de corte del filtro,

fo=fAB (6.63)

donde el rizado de la corriente de entrada es:

_AiPP 664
ﬂ—T (6.64)

y, a partir de aqui, la inductancia del filtro vale:

V.5

= 6.65
YR (6.65)
donde b es el rizado relativo de tensién de entrada:
AV
o=— 6.66
v (6.66)
y
C,=3C. = —1-— (6.67)
T Al '

Ri o |t (6.68)
3 3C,

Fijadas B y 8, podemos calcular L; y C;, y, si el tamafio es fisicamente realizable, nos queda
por comprobar si se cumple el criterio de estabilidad con (6.60),(6.61) y (6.62). La desigualdad
de (6.60) debe cumplirse rigurosamente por lo que se aconseja que haya un buen margen de
seguridad. Recordemos, ademds, que cuanto menor sea el condensador de entrada menor sera

el desfase que debemos corregir. Aunque es imprescindible que filtremos adecuadamente la
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entrada para no inyectar ruido a la red y ademas para no inyectar ruido en nuestro circuito de

control que debe sensar la tension de fase Vi.

En nuestro caso se va a utilizar un transformador de entrada de 50Hz, para tener
aislamiento galvanico, en el calculo de L; hay que tener en cuenta la inductancia de dispersion
en secundario de dicho transformador. El transformador de 50Hz utilizado tenia una
inductancia de dispersion en secundario de Li=1.2mH, de forma que el disefio de nuestro filtro
de entrada ya nos obligaba a utilizar esta inductancia como la de filtro. De igual manera para el

disefio del condensador nos fijamos una capacidad de valor maximo 4.7uF. El resultado fue un

filtro con:

Li=1.3mH
C=1.5uF
Cs=3C; = 4.7yF
yR&=33Q

Para el disefio se utilizaron las expresiones antes descritas, siendo los datos utilizados los

siguientes:
f=26kHz

1

Je=oeiic,

=2036.1Hz

= L 2 =0.0061327
/ (f)

s=3LLA a4

Para que el sistema sea estable se ha de cumplir la siguiente desigualdad:

z,=Ln sz . =1.0527f1=1746Q (6.69)
d
Para una carga de R, = 18Q.y L, = 500mH, podemos obtener el rango de ciclos de trabajo

en que el sistema ser4 estable.
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Dd =m<-%?-=1.015
| A s ,max
Luego, el sistema es siempre estable pues vamos a hacer trabajar el sistema con m variando

entre 0y 0.8.

Si no fuese necesario el transformador de aislamiento a la entrada, el inductor de entrada
podria ser menor y también podriamos haber reducido la capacidad de entrada, para no tener

un desfase tan acusado.

Para atenuar la resonancia del filtro, incluiremos la red RJ-3Ci serie de amortiguamiento que

se muestra en Fig. 6.23.

Rd /3

Fig. 6.23: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y para magnitudes vectoriales. Se ha
afiadido la red de amortiguamiento. El filtro de entrada en el sistema trifasico tendra como
elementos, Cj, C& 3Cjy RS.

6.5. Correccion del factor de potencia.

6.5.1. Limitaciones.

Consideremos nuevamente el rectificador trifasico de Fig. 6.20. Como ya se ha visto, dicho
rectificador necesita un filtro a su entrada para filtrar el ruido de conmutacion debido a que su
corriente de entrada es pulsante. Sabemos que el filtro desfasard la corriente a su entrada
degradando el factor de desplazamiento. Ademas, también sabemos que la corriente a la

entrada del rectificador en promedio esta en fase con la tension.

Partiendo del hecho que la corriente en promedio siempre estd en fase con la tension de
entrada se puede realizar un circuito que “engafia” a nuestro DSP. El DSP estd sincronizado
con el cruce por cero de la tension de red VR Si ahora hacemos un circuito que genere un
cruce por cero adelantado con el de la tension de fase VR si la corriente estd retrasada,
entonces la corriente que demande el rectificador estard adelantada con respecto a la tension.

Este adelanto compensara el retraso de la corriente de entrada al filtro del rectificador, que,
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por tanto, tendra un factor de desplazamiento unidad. De la misma manera, si el filtro adelanta
la corriente a su entrada, entonces nuestro circuito debe generar un cruce por cero retrasado
para retrasar la corriente promedio de entrada al rectificador y asi compensar la corriente total
de entrada del filtro. De esta manera la correccion del factor de potencia se hace de forma

independiente de la rutina del DSP y se corrige con un circuito en lazo cerrado aparte.

Habra limitaciones de la correccion del factor de desplazamiento que no existen
tedricamente si la bobina de salida se supone una fuente de corriente pero que si existen si la
bobina es una bobina real. Esta limitacién se traduce en que la potencia suministrada por la

fuente, P, debe ser siempre mayor que la potencia a la salida, P,.

p=to (6.71)
n
y ademas,
I,=ml, (6.72)
donde sabemos que,
3
p =—2-V,.Ii cosQp (6.73)
P, =Vyl,

sustituyendo en (6.73) las expresiones que hemos mostrado llegamos a que, el angulo que
podemos desplazar nuestra corriente promedio a la entrada del rectificador, fijada la tensién de

entrada (V;) y el rendimiento (1) puede ser expresada en funcién de m e I como,

¢ = arccosf — Va | —arccoq Laefn_ (6.74)
SnmV, SnmV,
2
Ahora, la correccién maxima de la que seriamos capaces dependeria de la corriente reactiva

debida a nuestro filtro de entrada que debemos compensar, ya que la corriente reactiva que es

capaz de suministrar nuestro rectificador esta limitada, para cada par de valores m-I4 por ¢.

Se puede observar que, si la corriente de salida varia, entonces también variard el angulo

maximo que somos capaces de desfasar la corriente de entrada de nuestro rectificador.
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6.5.2. Implementacién de la correcciéon del factor de potencia.

El diagrama de bloques del circuito utilizado es basicamente un detector de fase que
diferencie entre retraso y adelanto, un filtro pasa baja para convertir el desfase en un nivel de
tension, un amplificador operacional con una red de realimentaciéon adecuada que compara el
nivel con una referencia que indica el desfase deseado y un modulador PWM que genera la
sefal cuadrada (cruce por cero) con el desfase opuesto con el desfase que se pretende corregir.
Esta senal es la que sincroniza nuestro DSP y, de esta manera, el desfase se corregira. Al tener
un sistema en lazo cerrado, el circuito nos dara una sefial desfasada la cantidad apropiada para
que la corriente de entrada al filtro tenga el desfase fijado por nuestra referencia. Aunque el
principio de funcionamiento es como el de un PLL, se puede implementar de forma discreta

para tener mas libertad sobre el circuito. El diagrama de bloques se muestra en Fig. 6.24:

a la sefial de
sinc. del DSP

COMP.

NNN

Fig. 6.24: Diagrama de bloques del circuito de correccion del factor de potencia. Vimaxy V,™ son dos
tensiones que limitan el desfase maximo que puede aplicar el circuito para corregir el desfase inicial.
V7ref es la tension que indica al circuito cual es el desfase deseado. Generalmente valdra Vec/2 que
equivale a un desfase de 0°

Las formas de onda se muestran en Fig. 6.25. La sefal que sincroniza el DSP es rectangular
y lo que se detecta es el cruce por cero, que se corresponde con el flanco de subida. Si
necesitdramos una onda cuadrada (lo cual no es nuestro caso), se podria afiadir un biestable D

a la salida.
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imCOMP

out COMP

Fig. 6.25: Formas de onda del circuito de sincronismo del rectificador.

Se va a describir a continuacion el disefio del lazo de realimentacion del circuito. Para
simplificar el disefio se va a mostrar primeramente el diagrama de bloques. Después se daran
las funciones de transferencia de cada uno de los bloques y gracias a dichas funciones de
transferencia se podra analizar la funcion de transferencia en lazo abierto y estabilizarla. El

diagrama de bloques es mostrado en Fig. 6.26:

V,,ref

detector filtro
de fase p.b.

COIT. mod.
fase PWM

Fig. 6.26: Diagrama de bloques del circuito de sincronizacion para calcular la funciéon de
transferencia. Nos hemos puesto en el caso mas sencillo en el que la amplitud de la corriente
desfasada por el filtro es igual a la amplitud de la corriente de entrada del rectificador.
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Las funciones de transferencia de los distintos bloques son:

detector de fase,

> At,<"

Fig. 6.27.: Detector de fase.

(6.75)
T T 360°
filtro pasa baja,
Fig. 6.28: Filtro pasa - baja.
v
K=d oD (6.76)
s+

amplificador,
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Fig. 6.29: Amplificador.

RfCfs+1 /o 677

En la funcién de transferencia del amplificador no se ha tenido en cuenta C que so6lo se ha
colocado para recortar el ancho de banda del amplificador y asi atenuar la frecuencia de

muestreo (50Hz) a la salida del filtro. La sefial a la salida del filtro pasa baja no serd continua

totalmente y tendré un rizado triangular.

Modulador PWM,

a la senal de
sinc. del DSP

COMP.

Fig. 6.30: Modulador PWM.

Podemos obtener con facilidad la funcion de transferencia a partir de Fig. 6.31:
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v2

rampa

> t

T

Fig. 6.31: Obtencion de la funcidén de transferencia del modulador PWM.

rampa

y corrector de fase,

\Y%

T/2

out COMP

A2

Fig. 6.32: Obtencion de la funcion de transferencia del corrector de fase.

St 2 2 0.5-A.=0.5-A “=0.5-"%
T T 360°

Yy, €n consecuencia:

=-360V +180°

(6.78)

(6.79)

(6.80)

La funcion de transferencia total sera el producto de todos los bloques. Para hacer el

analisis de estabilidad se va a realizar el analisis en pequefia sefal y, por tanto, perturbaremos
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las expresiones anteriores. De esta manera, desaparecen los términos DC. Las funciones de

transferencia en pequefia sefial quedan entonces como:

detector de fase:

. (6.81)
AP 360
filtro pasa baja:
A 4
K- " (6.82)
d s
amplificador:
s+
(6.83)
K <
modulador PWM:
d 1
(6.84)
Arampa
corrector de fase:
&<low— 360" (6.85)
d!
y la funcion de transferencia total vale:
A,,a=Fpo RfC/S+1— !— 6.86
po R * Cfi%sll)
para simplificar tomamos Rf= Ry Cf= C, entonces
A.=-22 L (6.87)

| N & &

v rampa

Esta expresion corresponde a un sistema de primer orden y, por tanto, siempre estable y

cuya frecuencia de corte corresponde a:

fe=NE ol = — i
WD InR:C
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Para determinar la frecuencia de corte hay que tener en cuenta que Vpp en realidad no es la
alimentacion del circuito, si no que es la diferencia de las tensiones Vimin ¥ Vinax (AV= Vi -
Vmin ) que limitan la salida del operacional y que la amplitud de la rampa es Vpp. Ademas, el
sistema sélo es estable si el rizado de la tensién a compara con el diente de sierra tiene una
pendiente menor que la del diente de sierra. Esto es debido a que el filtro pasa baja no es ideal
y a su salida tiene una componente de continua con un rizado triangular. Esta tension
tﬁaﬁgulaf pasa, a éoﬁtinuabién, pér el ém‘plirﬁc'adbr,' qﬁe Ampliﬁca dicho rizado. El rizado a la

salida del filtro pasa baja se puede demostrar que vale: -
A Ve

= 6.89
At 2RC (6:89)

y el rizado de la rampa, donde fes la frecuencia de red, que coincide con la frecuencia de la

rampa:

AV
P, § /4 6.90
=2V f (6.90)
Teniendo en cuenta la ganancia proporcional del amplificador (R/Ri), y que ademis
queremos que la pendiente esté dentro de los margenes definidos por Vimin ¥ Vimax, por tanto la
expresion (6.90) se convierte en 2 AV f, para que el sistema no pierda la linealidad. La

comparacion entre pendientes se traduce en,

2
AV 1 2( AV 2
<= <— 6.91
Vop 27 R, C H(VDDJ 4 ﬂ'f (691

que queda, teniendo en cuenta (6.88) como:

2
£, <%(%) f<%f (6.92)

Conociendo cuales son los desfases méximos que se pueden exigir al rectificador se pueden
determinar Vs ¥ Vmin. La siguiente expresion nos da la relaciéon entre la tensién que se
compara con la rampa y el desfase que obtendremos en nuestro rectificador y se obtiene a
partir de (6.78) y (6.80). -

. 180°-Ag,,

= 6.93
2= 03600 (6.93)
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Si, por ejemplo el desfase maximo que le queremos pedir a nuestro rectificador es 30° de
retraso y 0° de adelanto (el filtro provoca un adelanto siempre que 1/Co >Lo, por lo que no
sera necesario corregir adelantos en nuestro caso), entonces eso resulta (Vpp = 15V) Vi =
8.75V y Vpin = 7.5V. Utﬂizando ahora la expresién (6.92) obtenemos f:< 0.9Hz. Observamos
que la frecuencia de corte es muy baja, pero tampoco necesitamos una correccion rapida del
factor de desplazamiento. El sistema se ajustard para obtener un factor de desplazamiento lo
mas cercano a la unidad que le sea posible. Dependiendo de la ganancia del convertidor y de la
corriente reactiva del filtro, el sistema no siempre es capaz de obtener un factor de
desplazamiento unidad, es decir tenemos que tener en cuenta las amplitudes de las corrientes

que estamos sumando.

Veamos las limitaciones de la correccion del factor de desplazamiento. Supondremos que la
inductancia de entrada del sistema es tan pequefia que el desplazamiento lo produce sélo la

capacidad del filtro LC. Dicho de forma mis exacta (f=50Hz),

f > retraso (6.94)
f< Zm}-If => adelanto (6.95)

Como la frecuencia de corte de nuestro filtro es del orden de f, = 918.88Hz y f=50Hz
estamos claramente en el caso de un adelanto de la corriente con respecto a la tension, es decir,

un comportamiento capacitivo.

La corriente de entrada al filtro se puede calcular utilizando Fig. 6.33, en la cual se
representa el filtro de entrada de forma simplificada. Aunque las corrientes son magnitudes de

entrada vectoriales s6lo se va a tener en cuenta una de las fases, ya que siendo el sistema
equilibrado las demés fases se comportaran igual.

L i
—_— Y'Y 'Y\ r
- i -
1 .
. 1c | ——3G
1

Fig. 6.33: Filtro de entrada del rectificador. Se vio en el apartado correspondiente al filtro de entrada
como se puede modelar con un filtro de entrada monofasico con magnitudes vectoriales.
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i=i +i, (6.96)
donde
i=I,cos(wt+y) (6.97)
i =1 cos(wt—p) (6.98)
. 3C.w
i =V mcos(wt +90°) (6.99)

~ De aqui, la corriente tota_l de entrada, que es la suma de ambas, tiene una amplitud y un
desfase igual a,

2
3Cw 3C.w .
= \/V{mJ +e'lo el 153Ca? 7 (6.100)
_3Co gl sing
i 2~ &l
v = arctan| — 3L2"“’COS¢ (6.101)

Donde g =,/D]+D; es el indice de modulacién efectivo teniendo también en cuenta la

componente reactiva Dy para considerar el desfase entre la tensién y la corriente de entrada

[6.7] Para que la correccién del factor de potencia sea total =0, lo que significa que,
después de operar y tener en cuenta quetang =D, /D, y que V, =0, la expresion (6.101) se

convierte en:

3V Cw
tang = >t : 6.102
?EIR P1-31Ca° (6.102)

Representando ¢ frente a I, podemos ver a partir de qué carga la correccion sera completa.
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88

28

lo[A

Fig. 6.34: Desfase que se tiene que aplicar al rectificador con r|=0.75, ViRMS=80V, para que corrija el
desfase producido por el filtro de entrada, en funcion de la carga del convertidor.

Si limitamos el desfase de nuestro convertidor a 30°, corregiremos completamente el factor
de desplazamiento de entrada a partir de I0= 1.7A. La Fig. 6.34 se corresponde con el caso
real y, por tanto, con un rendimiento menor de la unidad. Conforme aumente el rendimiento o
la resistencia de salida, el desfase que podremos corregir serd menor para un mismo filtro de
entrada. Aunque en principio pueda parecer que podemos corregir cualquier desfase hasta su
valor maximo, debemos ser muy cuidadosos, debido a los transitorios y al arranque. Hay que
evitar de cualquier forma el que en algun instante la bobina de salida se quede sin poder

circular su corriente.

Para el disefio fijaremos por tanto £=0.9Hz que es el valor extremo que hemos calculado
antes y lafrecuencia de corte delfiltro pasa baja enfc fPb= 2.5Hz. Apartir de estos datos
fijamos C=2pF yAV= 1.5V (que se correspondecon unacorreccion de36°), obtenemos,

teniendo en cuenta que VID=15V:

tf,59£Q (6.103)

R = 33kQ (6.104)
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Si quisiéramos aumentar el margen de correccion del desfase variariamos AV y esto ademas
aumentaria nuestra frecuencia de corte sin alcanzar inestabilidades por que no habriamos

modificado las pendientes ni de la rampa ni de la seiial filtrada.

6.6. Conclusion

El disefio nos ha permitido utilizar bastantes de las expresiones ya conocidas para el
convertidor DC-DC de tipo Buck, aunque se han tenido que tener en cuenta algunas
- modificaciones importantes para considerar el caso particular que significa estar disefiando un
rectificador trifasico y el estar trabajando con carga inductiva. El paralelismo existente nos ha
permitido aplicarle el control de corriente promedio confiriendo una mayor estabilidad y un

funcionamiento mas robusto debido al lazo de corriente.

La utilizaciéon del control hibrido permite alcanzar frecuencias de conmutacién mayores,
aunque el retraso debido al uso de control digital reduce el ancho de banda. Aunque, en la
actualidad, la complicacién del control vectorial impide el uso de electronica analégica si que
seria deseable avanzar en ese sentido, para poder desprenderse de las limitaciones propias del

control digital a alta frecuencia.
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7. Resultados experimentales.
7.1. Introduccién.

A fin de corroborar los resultados tedricos que se han obtenido se van a presentar diferentes
parametros del prototipo que han sido medidos. Primeramente se va a medir el rendimiento a
fin de conocer el consumo de potencia del rectificador. Al tratarse de un circuito procesador de
energia lo deseable seria que su consumo propib fuese minimo.

Comprobaremos como el contenido arménico es reducido a alta frecuencia I(es decir, a la
frecuencia de conmutacion).

Se ha calculado previamente cual es la limitacion de la correccion del factor de

desplazamiento, la cual esta en funcién de la corriente reactiva que absorba el filtro de entrada

y la corriente activa que absorba el rectificador. Las medidas demostraran lo calculado.

Por ultimo se vera que la respuesta en frecuencia concuerda perfectamente con lo predicho
por la teoria, por lo que el modelado es correcto. El modelo se puede reducir al modelo del
convertidor DC-DC con control de corriente promedio o “conductance control”, ya conocido,
con las peculiaridades debido a estar conectado a la red trifasica y las caracteristicas de la

carga.

Se ha de tener en cuenta que todas estas medidas se han obtenido para una carga inductiva
de Ry, =18Q en serie con L,=0.5H, con la complejidad afiadida que supone el manejo de una

carga inductiva.

7.2. Medidas del rendimiento

El rendimiento nos va a indicar la buena utilizacién de la energia que hace el rectificador.
Para evaluarlo de forma tedrica, se van a considerar primeramente las pérdidas. Se va a
distinguir entre las pérdidas de conduccion y las pérdidas de conmutacién. Mientras que las
pérdidas de conduccién son propias de los interruptores utilizados, las de conmutacién son

debidas al proceso de conmutacion en si.
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Para evaluar las pérdidas de conduccion se he de tener en cuenta la caida de tension en los
interruptores. Recordemos que se tiene un interruptor de cuatro cuadrantes formado por dos

diodos y dos Mosfets.

Fig.7.1: Interruptor utilizado.

Segun los datos del fabricante, la caida de tension en el diodo RURG3060 es de VEv=1.3V.
Para el Mosfet STY30NASO se tiene que RDS(ON)=0.175Q. La corriente, sin tener en cuenta
las transiciones para la conmutacion segura de los conmutadores de cuatro cuadrantes sino
solo el caso estacionario, circulara por dos de estos interruptores de dos cuadrantes, Mosfet en

serie con un diodo:

(7.1)
D IXDS(ON) (7.2)

Las pérdidas de conduccion totales en los interruptores son, entonces:
(7.3)

Si no se tienen en cuenta otras pérdidas, el rendimiento total vale,
_QA
150L -8 =98%, I10=SA4
150L -8/1 +23.61F

(7.4)

PEAA_g6o1,  10=44

VISV-AA + W&W

Si a esto afiadimos la estimacion de pérdidas totales de conduccion, se obtiene el desglose

que se muestra en la siguiente tabla.
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Pérdidas lo=+4A,VO~=+75V I,,=t8A, Vo=+150V

PIVfosfet 4 x 0.35W 4x0.7W

Pp 4 x 2.6W 4 x 5.2W
PL(75mQ) 1.2W 4.8W
Pfiltro en modo comun (20111QQ) 0.32wW 1.28W
Pfiltro de entrada 30W 3ow

Ptotal 43.32W 59.68W

m 93.27% 95.26%

Tabla 7.1.: Caélculo del rendimiento estimado del rectificador teniendo en cuenta sdlo las pérdidas de
conduccion.

En cuanto a las pérdidas en conmutacion hay que tener en cuenta que la transicion de un
estado estacionario a otro se produce siguiendo una serie de cuatro etapas. Supongamos el
caso de una corriente por la bobina de salida positiva y que el modulador requiere una
transferencia de corriente desde un conmutador de cuatro cuadrantes A hasta otro que
llamaremos B. Las transiciones que se producen en la primera y cuarta etapa son a cero de
tension y de corriente pues se pone a ON o a OFF un conmutador de dos cuadrantes cuando el
conmutador de dos cuadrantes en antiparalelo estd a ON y conduciendo toda la corriente de
salida. En la segunda y tercera etapa se produce la transferencia de corriente del conmutador A
al B. En la segunda etapa se pone a ON la mitad positiva del conmutador B. Toda la corriente
estaba circulando por la mitad positiva de A por lo que la conmutacion es a cero de corriente.
Es entonces cuando empieza la transferencia de corriente. En la tercera etapa la mitad positiva
del conmutador A pasa a OFF. Las pérdidas en esta transicion seran tanto menores cuanto mas
avanzada esté la transferencia de corriente del conmutador A al B, lo cual depende de la

relacion entre las tensiones de entrada en el instante de la conmutacion.

En resumidas cuentas, de las cuatro conmutaciones Unicamente una puede presentar

pérdidas apreciables dependiendo del instante en que se produzca la conmutacion.

En el peor de los casos, el conmutador correspondiente a la parte positiva de A se pondria a

OFF conduciendo toda la corriente (transferencia de corriente apenas empezada).

POF =tff,= . 30,/,x.20kHz =0.468»
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Rendimiento en funcién de la potencia de salida.

0,9

0,8

0,6

04
200 400 600 800 1000 1200 1400
Po

Fig. 7.2.: Rendimiento medido del rectificador.

7.3. Medidas del factor de potencia

El factor de potencia esta compuesto de dos factores, el factor d desplazamiento y el factor
de distorsion armonica. Al ser el sistema un rectificador tipo Buck, la corriente de entrada es
pulsante, por lo que se necesita un filtro de entrada. Dicho filtro de entrada degrada el factor
de desplazamiento, degradacion que se debe corregir. El control vectorial permite corregir el
factor de desplazamiento. En este caso, la correccion se ha realizado con un circuito PLL

discreto.

Por otra parte, el factor de distorsion armoénica debe ser muy cercano a la unidad, ya que el
contenido armoénico se reduce a alta frecuencia, es decir a frecuencias multiplos de la
frecuencia de conmutaciéon. El filtro de entrada ademdas reduce el contenido armoénico a un
minimo por lo que se cumple la normativa vigente como se vera mas adelante. Alin asi se debe
tener en cuenta que aunque la normativa explicada s6lo hace referencia a los primeros 40
armoénicos y, por tanto, hasta una frecuencia de 2kHz, existen otras normativas que hacen
referencia a las emisiones en el espectro radioeléctrico y que también limitan estas emisiones.

En consecuencia, el filtro de entrada es absolutamente necesario.
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7.3.1. Factor de desplazamiento

Para la medida del factor de desplazamiento, se debe tener en cuenta que la capacidad de
correccion esta limitada, debido a que dependiendo de la potencia activa que necesitemos a la
salida, la potencia aparente que podemos pedir a la entrada del rectificador tiene un valor
maximo no superable. Si esta potencia aparente maxima, que corresponde a una potencia
reactiva determinada no es suficiente para contrarrestar la potencia reactiva que consume el
filtro de entrada, entonces la correccion del factor de desplazamiento no sera completa. Esto se
observa claramente en Fig. 7.3 que muestra el factor de potencia con el circuito de correccion.
Se observa que para bajas potencias el circuito de correccion del factor de desplazamiento no
hace nada ya que la potencia activa que consume el rectificador es muy baja comparada con la

potencia reactiva que consumen los condensadores de entrada.

Factor de desplazamiento

0,8

0,2

200 400 600 800 1000 1200 1400
Po

Fig. 7.3.: Factor de desplazamiento (FD) del rectificador con el filtro de entrada.

Las formas de onda de corriente a la entrada del filtro de entrada muestran como actua el
circuito de correccion del factor de desplazamiento. Recordemos que el principio consistia en
desplazar la corriente de entrada del rectificador y la que entra al filtro de entrada del
rectificador un desfase tal que la suma de la corriente reactiva que demanda el rectificador y la

que entra al filtro de entrada se compensen (Figura 7.4).
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Deten.

Chl  5.00 V. Sffii 5.00 V P4.00rns A Chl J 270V

B mV Ju
Chl \ 600 26 Jul 2000
@10.00% 13:23:30

Figura 7.4.: Formas de onda de la corriente de entrada y la tensiéon de entrada de la fase R, donde
se aprecia como el circuito de correcciéon del factor de potencia consigue un factor de
desplazamiento cercano a la unidad. Condiciones de medida: Vir=113Vp, Vo=150V, 10=8A. Chl:
0.088Vr (5V/div), Ch2: IR(5A/div)

7.3.2. Factor de distorsion armodnica

La medida del contenido armoénico de nuestro rectificador nos muestra quese cumple la
normativa.Recordemos que nuestro sistema es de clase A y, por tanto, tiene quecumplir los

limites de armoénicos descritos en el primer capitulo.

El contenido armoénico medido en el rectificador se muestra en la Figura 7.5. Las
condiciones de medida fueron VR=113Vp, VG150V, 10-8A y se midio la corriente antes del
filtro de entrada, es decir, a la entrada de todo el sistema. Las barras representan el contenido
armonico medido en la corriente de entrada y las lineas son el limite que dicta la norma. La
primera barra corresponde al armoénico fundamental y, por tanto, no estd limitado por la

normativa.
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Contenido armonico

0,5
0,45 -
0,4 -
0,35 -
03 -
0,25 -

0 Normativa IEC 100Q-3-2
m Medida

oz A

a
R

Roas

0,05

Armonico

Fig. 7.5.: Contenido armonico de la corriente de entrada del rectificador.

De la figura se extrae que se cumple la normativa.

THD
11.02%

Tabla 7.2.: Distorsién armoénica total del circuito.

7.4. Medidas de la respuesta en frecuencia

La respuesta en frecuencia del convertidor se ajusta de forma aproximada con la predicha

por el modelo en pequefia sefial utilizado.

Se presentan a continuacion las respuestas en frecuencia teoricas, ya vistas en el capitulo
anterior para compararlas mejor con la respuesta en frecuencia medida experimentalmente. Se

observa la similitud existente entre ambas, lo cual confirma el modelo utilizado.
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100

100 MO- MO i-ia

Fig. 7.6: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de
corriente del rectificador. Debido a la degradacion de fase, que podemos observar en la siguiente
figura, el ancho de banda del sistema se limita a aproximadamente 1KHz. Ancho de banda = 1kHz.

180
150
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120
150

180
100 1-10 M 0-

Fig. 7.7: Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de
corriente del rectificador cambiada de signo. La razdn del cambio de signo es porque esta fase sera
la que, debido al procedimiento de medida, se va a obtener experimentalmente. Con ello obtenemos
directamente el margen de fase. En esta podemos observar la degradacion de fase debida al
muestreo, Margen de fase = 60°
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20

100 M 0‘4 1 10’,5

Fig. 7.8.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo de
corriente del rectificador.
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Fig. 7.9 Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo de
corriente del rectificador.
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100

100

200
100 1*10

Fig. 7.10.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de
tension del rectificador. El ancho de banda alcanzado es de unos 100Hz.
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Fig. 7.11.: Fase del diagrama de Bode de la funcién de transferencia en lazo abierto del lazo de
tension del rectificador cambiada de signo. La razon del cambio de signo es porque esta fase sera la
que, debido al procedimiento de medida, se va a obtener experimentalmente. Con ello obtenemos
directamente el margen de fase. El margen de fase es de aproximadamente 60°.
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Fig. 7.12.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo de
tension del rectificador.
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Fig. 7.13.: Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo de
tension del rectificador.
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Fig. 7.14.: Magnitud del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo
externo de corriente del convertidor.
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Fig. 7.15.: Fase del diagrama de Bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo externo
de corriente del convertidor.
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A: T/R (dB) B: Q o MKR 1 094.217 Hz
A MAX 80.00 dB GAIN 1567.260 mdB
AX 250.0 deg PHASE 50. 1071 deg
A/DIV 20.00 dB START 100.000 HZ
B MIN -180.0 deg STOP 50 000.000 Hz

Fig. 7.16.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de corriente.

Dado que es imposible realizar una medida fiable a tan bajas frecuencias, en Fig. 7.16 no
observamos la resonancia que deberia aparecer en fo= 230Hz y que podemos apreciar en Fig.
7.6. La fase medida corresponde a la fase de la funcion de transferencia cambiada de signo, por

lo que nos da directamente el margen de fase.

- - -

, . 1
Lo ¢ l' 1
S .4 &«ili.; L JLA I 8
A/DIV ~ 10.00 dB  START 100.000 Hz
B/DIV 50.00 deq STOP 25 000.000 Hz
Fig. 7.17.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo cerrado del lazo de corriente.
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- T/R (dB) B: 8 o MKR
A MAX 00.00 dB GAir;
B MAX 250.0 deg PHASE
A/DIV  20.00 dB  START 80.000 Hz
B MIN -180.0 deg STOP 15 000.000 Hz

Fig. 7.18.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de tension.

La fase medida corresponde a la fase de la funcion de transferencia cambiada de signo, por

lo que nos da directamente el margen de fase.

dB) B: Q O MKR

MAX 40.00 dB GAIN

MAX 250.0 deg PHASE
A/D IV R0.00 dB START 80.000 Hz
B/DIV 50.00 deg STOP 10 000.000 Hz

Fig. 7.19.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo cerrado del lazo de tension.
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7.5. Formas de onda

Por altimo se presentan unas formas de onda que ilustran el funcionamiento del rectificador.
Se ha medido la tension Vm que es la tension rectificada que aplicamos a la inductancia de

salida. A su vez vemos la corriente por la inductancia de salida.

Deten.

Chl 2.00vV SSE 100V  P20.0JJS A Chl I 168V
B Chl "Y 9.00V
@33.20 H

Figura 7.20.: Medida de Vm e IL Condiciones de medida: Vin=113Vp, Vo=150V, 10=8A, Chl: IL
(2A/div), Ch3: 0.1Vm (1V/div)

A media carga (4A):

Deten.

Chl 2.00V ajE 1.00V P20.0ps A Chl[
B ChlY
m 33.20 %

0.00 V
2.60 V

Figura 7.21.: Medida de Vme IL para media carga (4Ade salida). Condiciones de medida:
Vin=113VpV0=75V, 10=4A, Chl: IL(2A/div),Ch3: 0.1Vm (1V/div)
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En la siguiente figura podemos observar la tension de entrada y la tension rectificada antes

del filtro, a media carga:

Ejec. £0 ] Disparado
u
am 5.00v P2.00ms A Chl J 8.50V
1.00 V 27 Jul 2000
Q 10.00 % 01:52:56

Figura 7.22.: Medida de Vpn y VR para media carga (4A de salida). Condiciones de medida:
Vin=113Vp, VO=75V, 10-4A, Chl: 0.088VR(5V/div), Ch2: 0.1 Vm (1V/div)

El rizado de la tension a la salida a plena carga:

Pres Pr a [ | eeeeeeen '
am ¢pomv % P 20.0JS A Chl \ 268mV
B Chl \-312mV 27 Jul 2000
@0.000 % 03:55:53

Figura 7.23.: Rizado de la tension de salida a plena carga. Condiciones de medida: Vin=113Vp,
Vo=150V, 10=8A, Chl: 0.1Vo (200mV ACdiv)
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El rizado méaximo a plena carga es de aproximadamente el 4%

Seguidamente se van a comparar la corriente de salida y corriente por el inductor de salida:

Pres Pr f- — —§ - — — —1]

B Chl \  400mV
® 33.20 %

Figura 7.24.: Corriente de salida y corriente por el inductor de filtrado. Condiciones demedida:
Vin=113Vp, Vo=150V, 10=4A, Chl: IL(1Aac/div), Ch2: 10 (1Aac/div)

Se puede observar que la corriente de salida no presenta tanto rizado como presentala

corriente por el inductor de filtrado pues la carga inductiva actia como filtro.

Por ultimo se ha utilizado el lazo externo de corriente para introducir sefales de referencia,

observando como la sefial de salida sigue la referencia de forma adecuada.

En Fig. 7.25 observamos un salto de la tension de salida entre 1y 3A. La pendiente de
subida de la sefial de referencia esta limitada por el ancho de banda del lazo externo de

corriente para un funcionamiento correcto del convertidor.
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Deten. 1

ajB 200mV Ch2 1.00 V

1.00V 27 Jul 2000
04:50:48

Figura 7.25.: Salto de 1 a 3A de salida. Chl: 0.1V0(200mV/div), Ch2: IG(1A/div), Ch3: U (1A/div)
Fig. 7.26 muestra mas detalladamente las formas de onda anteriores. Se puede observar

como la corriente sigue a la referencia con un desfase que viene determinado por el lazo

externo de corriente.

Deten

Ch2 500mV P40.0ms A Chl \ 268mV

SSE 500mV 27 Jul 2000
04:53:58

Figura 7.26.: Detalle del salto de 1 a 3A de salida. Ch2: 10 (500mA/div), Ch3: lref(500mA/div)
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Fig. 7.27 muestra un salto de la corriente de salida de 3 a 5A.

Deten.

P 400ms A Chl \ 268mV

Ch3 1.00V 27 JU1 2000
06:24:07

Figura 7.27.: Salto de 3 a 5A de salida. Chl: 0.1V0(200mV/div), Ch2: 10 (1 A/div), Ch3: U (1A/div)

Fig. 7.28 muestra un salto de la corriente de salida entre -3A y-5A.

Deten

lili 200mV Ch2 1.00 V P 400ms A Chl \ 268mV

Ch3 1.00 V 27 Jul 2000
06:18:47

Figura 7.28.: Salto de -3 a -5A de salida. Chl: 0.1 V0 (200mV/div), Ch2: 10 (1 A/div), Ch3: lref(1A/div)
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Por Ultimo vamos a comprobar como el circuito de conmutacion segura de los
conmutadores de cuatro cuadrantes imposibilita un cruce por cero de la corriente sin
distorsion. La respuesta del sistema ante un referencia que solicita un salto de la corriente de

salidade -1 A a 1A se muestra en Fig. 7.29.

Deten. —

Chl SOOmV Ch2 SOOmV P 400ms A Chl \  270mV

iHE 500mv 27J00 2000
06:30:29

Figura 7.29.: Salto de -1 a 1A de salida. Chl: 0.1V0 (500mV/div), Ch2: ID(500mA/div), Ch3: U
(500mA/div)

Tal y como se ha disefiado el control del convertidor, la polaridad de la tension a la salida
deberia cambiar con el signo de la tension de salida del amplificador de error del lazo de
corriente. Y esto sucederia asi y no habria distorsion de cruce (y excesivas sobretensiones a la
salida) si no fuera por la presencia del circuito de conmutacion segura de los conmutadores de
cuatro cuadrantes. Este circuito toma como entrada las sefiales de disparo que proporciona el
DSP y las trata a fin de evitar cortocircuitos entre fases y que la carga (inductiva) quede en
circuito abierto. Para ello hace uso del signo de la corriente por el inductor de salida, que es la
corriente que circula por los conmutadores. Como consecuencia de este tratamiento, el cambio
efectivo de la polaridad de la tension rectificada (antes del filtro de salida) no se produce con el
signo de la sefial de salida del amplificador de error de corriente sino con el signo de la

corriente por el inductor de salida y de ahi el comportamiento del sistema en el cruce por cero.
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7.6. Conclusion

Se ha podido observar primeramente el alto rendimiento que presenta el rectificador.

El factor de desplazamiento se corrige casi por completo con el circuito empleado,
obteniéndose en consecuencia un mejor aprovechamiento de la energia eléctrica. Obviamente
el circuito no es capaz de corregir el factor de desplazamiento para potencias de salida muy
bajas, pero el factor de desplazamiento es excelente ya incluso a media carga.

- El factor de distorsién arménica también resulta ser muy bajo por lo que se cumple
sobradamente la normativa internacional correspondiente.

La respuesta en frecuencia del sistema se adecua, aunque con alguna variacién, a la de un
convertidor Buck DC-DC con carga inductiva. Su estabilidad es facil de conseguir y ademas es

posible implementar un control de corriente con todas las ventajas que esto significa. El

sistema se comportara por tanto como una fuente de corriente controlada por tension.

El estudio realizado pretende ser aplicado en el campo de los aceleradores de particulas.
Para ello se requiere gobernar la corriente de salida con la mayor precision posible, razén por
la cual se utiliza un lazo externo de precision de corriente. Se ha comprobado como el
convertidor es capaz de alimentar una carga inductiva proporcionando una salida regulada

directamente desde una entrada trifasica y ademas con correccion del factor de potencia.

Sin embargo, si lo que se pretende es utilizar nuestro convertidor como fuente correctora de
dipolo se habria de introducir alguna modificacién en el circuito para evitar la existencia de
distorsién de cruce pues dichas fuentes requieren de un cruce por cero sin distorsién, como se

vera en el capitulo 8.
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8. Conclusiones.
8.1. Aportaciones de este trabajo

En el presente trabajo se ha estudiado, disefiado y construido un rectificador trifasico
bidireccional basado en la teoria del convertidor matricial. Dicho rectificador puede ser 1til en
aquellas aplicaciones en que se necesite un sistema reductor de la tension de entrada y que
ademas requieran un control de la corriente de entrada. En dicho rectificador se ha utilizado un

control de tipo vectorial.
El utilizar control vectorial ha tenido las siguientes ventajas:

e Se puede corregir el factor de desplazamiento, con un mayor indice de modulacion en

amplitud y asi mejorar el factor de potencia.

e Permite de manera inherente disponer de unas corrientes de entrada con caracter
sinusoidal, desplazando la distorsion de dichas corrientes hacia la frecuencia de conmutacion y
superiores, manteniéndose por debajo de los niveles minimos exigidos por la norma EN 61000-
3-2, por lo que el factor de potencia estda influido casi anicamente por el factor de
desplazamiento. Por el contrario, un rectificador trifasico con tiristores clasico, sin filtro de
entrada, tiene un contenido armoénico de baja frecuencia mucho mayor que ademas no cumple
la normativa vigente. Ademas para bajas potencias el factor de desplazamiento esta

completamente degradado.

Se ha realizado el estudio tedrico del rectificador tipo Buck y su modelado en pequefia
sefial. Se ha comprobado que las respuestas en frecuencia medidas sobre el rectificador
confirman el modelo obtenido. El rectificador se comporta como una fuente de corriente

controlada por tension gracias a su lazo de corriente.

Se ha implementado un controlador mixto para el rectificador trifasico. Sus caracteristicas

mas importantes son:

e Utilizaciéon conjunta de control digital y analdgico, obteniendo de esta manera el
maximo rendimiento de ambos. El control analbgico esta formado por amplificadores
operacionales que implementan el lazo de tension y el lazo de corriente (asi como un lazo

externo de corriente), descargando asi la carga computacional del DSP. La parte digital del
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control nos permite generar con un niimero minimo de circuitos las sefiales de disparo de los

interruptores.

e El control digital nos permite aplicar el control vectorial para hacer el calculo de los
ciclos de trabajo y su correcta distribucion. Ademas nos permite corregir el factor de

desplazamiento de forma dinamica.

Para la correccion del factor de desplazamiento se ha utilizado un circuito comparador de
fase con las siguientes ventajas: ' '

e Se a'pli'ca‘ como lazo de realimentacién adicional de forma que el factor de
desplazamiento se corrige de forma automatica independientemente de los otros lazos de

control.

e La correccion es Optima obteniéndose valores para el factor de desplazamiento

cercanos a la unidad, ain teniendo un condensador de filtro relativamente grande a la entrada.

Todo ello se ha comprobado experimentalmente construyendo un prototipo. Todos los
resultados teodricos han quedado confirmados con los resultados experimentales obtenidos a
partir de este rectificador prototipo de P,=1.2kW qué funciona con una tension trifasica de
entrada de Vin..=380V (reducida por un transformador con n=2.75) y una tension de salida

regulada variable entre —~150V y 150V y carga inductiva.

En la bibliografia han podido encontrarse aplicaciones practicas del convertidor matricial
reducido a VSI y a CSI, sin embargo no se ha encontrado ninguna aplicacion del convertidor

matricial AC-DC bidireccional con la novedad que esto supone.

8.2. Aplicaciones futuras. Convertidor matricial ac-dc bidireccional
como sistema acondicionador de potencia por SMES

8.2.1. Sistemas acondicionadores de potencia basados en unidades
SMES (Superconducting Magnetic Energy Storage).

Una unidad SMES (Superconducting Magnetic Energy Storage) contiene una bobina
superconductora de gran valor de inductancia, de manera que pueden ser almacenados en la
bobina de cientos a miles de me*:gawati;s.hora de energia. La principal funcién de una unidad
SMES es absorber y almacenar la energia excedente del sistema de potencia cuando su

demanda de potencia es baja, y devolver la energia almacenada al sistema de potencia cuando
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su demanda de potencia es alta. Operando de esta manera, una unidad SMES puede mantener
la generacién de potencia del sistema de poteﬂcia a un nivel relativamente constante. La
utilizacion de un sistema SMES para nivelacion de carga tiene las ventajas potenciales de un
almacenamiento y devolucion de energia altamente eficiente (alrededor de un 96% de
rendimiento por vuelta) 'y una rapida respuesta (unos pocos ciclos) a variaciones de carga.
Conceptualmente, los sistemas SMES pueden ser considerados como los equivalentes en
potencia real a los Compensadores estaticos de Reactiva (Static Reactive Compensators), los
cuales son comunmente utilizados en redes de potencia como fuentes/sumideros de potencia

reactiva para controlar la tension del sistema y la estabilidad.

A fin de realizar la nivelacion de carga son necesarios circuitos acondicionadores de
potencia como interface entre la bobina SMES y la red de potencia. Dichos acondicionadores
de potencia son circuitos que deben ser capaces de cambiar la cantidad y sentido del flujo de
potencia muy rapidamente. También es deseable que dichos circuitos tengan la capacidad de

controlar de forma independiente el flujo de potencial real y reactiva.

Los circuitos acondicionadores de potencia estan constituidos por puentes reversibles de
forma que la potencia ac de entrada pueda convertirse en potencia dc, en la bobina SMES, o
la potencia dc en potencia ac, a fin de almacenar o recuperar la energia almacenada debida al

campo magnético del bobinado SMES.

Los sistemas SMES han sido objeto de investigacion desde hace mas de 30 afios. La idea de
que dichos sistemas SMES podrian servir como sistemas estabilizadores fue propuesta por
Mohan [8.1]. Seguidamente Byerly y Juves [8.2] hicieron un estudio detallado de las unidades

SMES para estabilizacion de sistemas de potencia.

En los afios 70 empezaron diversos programas de investigacion llevados a cabo por la
Universidad de Wisconsin y por el Departamento de Energia del Laboratorio Nacional de Los
Alamos [8.3].

En los 80 el Electric Power Research Institute (EPRI) esponsorizd un estudio para
investigar la viabilidad técnica y econémica de un sistema SMES para aplicaciones de red. En
1983, el Departamento de Energia, conjuntamente con el Bonneville Power Administration
tested una unidad SMES de 30MJ en el Western U.S. Power System para amortiguar las

oscilaciones de potencia en el Pacific Inertie [8.4].
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A mediados de los 80 el Departamento de Defensa de los EEUU se interesdé por la
tecnologia SMES como fuente potencial de potencia pulsada para ser proporcionada a
sistemas de potencia [8.5]. Como consecuencia, empez6 un programa que acometia el disefio,
fabricacion y test de un modelo SMES de test; Engineering Test Model (ETM), de 22MWh-
400 MW cuyos resultados fueron obtenidos a principios de los 90 [8.6].

Los primeros sistemas acondicionadores de potencia estaban basados en un doble puente
rectificador a tiristores, operando en modo rectificador cuando la potencia real fluia hacia la
bobina superconductora y en modo inversor cuando la potencia real fluia desde la bobina a la

red. Tales sistemas presentaban una serie de inconvenientes:
- Factor de potencia siempre retrasado.
- Velocidad de respuesta relativamente limitada.
- Significativos arménicos de ordenes inferiores causados por el patrén de
disparo de 12 etapas de los tiristores (los dos puentes son conectados o en
serie 0 en paralelo para crear el patron de disparo de 12 etapas).

Posteriormente se paso a utilizar dispositivos GTO en el sistema acondicionador de
potencia. El beneficio mayor de estos dispositivos es su caracteristica de paso a corte
controlada, lo cual permite que la potencia reactiva pueda ser variada desde atraso a adelanto,
independientemente de la potencia real transferida entre la bobina y la red. Han sido
investigadas numerosas topologias de convertidor utilizando estos dispositivos. Por ejemplo,
en [8.7] se describe un sistema basado en dos convertidores GTO conectados en paralelo.
Cada puente opera con un patron de disparo de 6 etapas, con un puente operando con un
factor de potencia adelantado y el otro operando con un factor de potencia atrasado. Esto
permite el control tanto del flujo de potencia real como del reactivo entre el sistema SMES y la

red.

En [8.8] se presenta una estrategia PWM para el control de un puente GTO asociado a un
sistema SMES. El método consiste en linearizar una estrategia de modulacién 6ptima de forma
que los intervalos de On de los conmutadores GTO puedan ser calculados on-line en tiempo
real para unos determinados indice de modulacién y angulo de fase. Este control separado y
lineal del indice de modulacion y angulo de fase, permite obtener un control independiente de

la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES vy la red del sistema de potencia,
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en un ancho rango de operacion, produciendo muy pocos armonicos de ordenes bajos en las
corrientes de fase. Etapas de calculo adicionales son incluidas para el control independiente de
la potencia activa y reactiva a través del puente, a fin de determinar un nuevo indice de

modulacion y angulo de fase en cada ciclo de célculo.

Variaciones de dicho método han sido utilizadas con posterioridad [8.9] y [8.10],

8.2.2. Control del acondicionador de potencia.

Fig. 8.1 muestra el diagrama de bloques del control del circuito acondicionador de potencia.

Acondicionador

potencia

Disparos

Control
Medidade Py Q del
acondicionador

Controlador
WATT-VAR

ref Qref

Fig. 8.1: Diagrama de bloques del control del acondicionador de potencia.

El control del indice de modulacion (m) y angulo de fase (<p), permite obtener un control de

la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES y la red del sistema de potencia.

Fig. 8.2, muestra el diagrama de bloques del esquema de control de P y Q [8.11]. Tanto P
como Q son controladas por unas entradas de referencia Pry Qr. Try Tmson las constantes de

tiempo de los filtros pasa-baja para la eliminacion del ruido de las sefiales de entrada. Pbias 'y
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(Qbias son afiadidas para compensar las pérdidas de potencia y la potencia reactiva del filtro de

entrada.
bias
P (medida)
Limitador Conversion
Prtf m Limite Al
Limite Tmi
Limite de dem acondicionador
PinyQin de
Limite de .
+Tr» da/dt potencia
-—°Q (medida)

ias
Fig. 8.2: Diagrama de bloques del esquema de control de P y Q.
Los valores finales de P y Q utilizados para calcular my(p deben ser limitados, debido a que
existe un limite para la potencia aparente maxima determinado por IdC( Idc, como se
vera en el siguiente apartado). Existen muchos esquemas para la limitacion de P y Q En Fig.

8.3 se describen tres esquemas de limitacion.

(1) Esquema de prioridad de P
Q (2) Esquema de prioridad de Q
(3) Esquema de factor de potencia constante

Fig. 8.3: Esquemas de limitacién de P y Q.

El esquema de prioridad de P trabaja de manera que se obtenga el valor maximo de P
reduciendo Q. El esquema de prioridad de Q trabaja al contrario. El esquema de factor de

potencia constante limita simultineamente P y Q. Este ultimo esquema es el mas sencillo y

187



Capitulo 8 Conclusiones

efectivo para un control simultaneo de P y Q. Cuando P +QZ%. 252, los valores de P;, y

Qix estan limitados a KPys y KQr respectivamente, donde la constante K viene dada por la

siguiente expresion:

S2
K= —tmx 8.1
(Priﬁ } &

Para el calculo de los valores requeridos de P y Q (Pin y Qin después del limitador), my ¢
son calculados siguiendo las ecuaciones que veremos en el siguiente apartado. El valor de m
esta limitado entre O y 1 y la velocidad de cambio de ¢ debe estar limitada a un determinado
nimero de grados por ciclo de control para prevenir fallos de disparo causados por un rapido
cambio del angulo de fase. Los valores finales de m y ¢ son enviados al circuito de control del
acondicionador de potencia. El valor de ¢ puede ser leido directamente de una tabla para

realizar el calculo dentro de un ciclo de control.

No se ha encontrado en la literatura ninguna referencia en la que se haga uso de un
convertidor matricial aplicado a un SMES. En el siguiente apartado vamos a ver como esto es

posible y constituye una aplicacion totalmente novedosa del trabajo realizado.

8.2.3. Convertidor matricial ac-dc bidireccional como sistema
acondicionador de potencia por SMES

Para la aplicacion de nuestro convertidor como sistema acondicionador de potencia por

SMES hay que tener en cuenta la expresion obtenida en el capitulo 3:
3 .
V= EmV, cos@ (8.2)

donde ¢ es la diferencia de fase entre las corrientes de entrada y las tensiones de entrada
AC.

En consecuencia, para carga L-R la corriente DC de salida puede ser expresada como:

1, fl%m%cosq) 8.3)

0

y, por consiguiente, la potencia activa:
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P=RI:=(RI)I, = —Z—mV,. I, cosp 8.4)
Por definicion, la potencia aparente puede ser expresada como:
S = V3V i (8.5)

donde V), ,,,, es la tension rms fase - fasey 1, . es el valor rms de la corriente de entrada:

: -V I
VW=J§KM=J§_' Iir'm::_—'— 86
m= Y A=y @8

Sustituyendo (8.6) en (8.5) llegamos a que:

3 3
S=5V,.I,. =5mV,. I, 8.7
Sustituyendo (8.7) en (8.4) obtenemos:
P=Scosp (8.8)

Lo cual no es mas que la corroboracion de la definicion de potencia activa. La potencia

reactiva puede ser expresada como:
. 3 .
Q=Ssm¢=EmVildcsm¢ 8.9)

A su vez la potencia aparente puede ser reescrita de la forma:

S=mS,_, (8.10)

con S, =V, 1, , el valor maximo de la potencia aparentey V,, = %V,. , €l valor maximo de

la tension de salida.

Resumiendo, para el convertidor matricial ac-dc las potencias activa, reactiva y aparente son

descritas por las siguientes ecuaciones:

P=Scosp (8.11)
Q=Ssing (8.12)
S=mS_ (8.13)
So =V, 1, (8.14)
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A partir de estas ecuaciones es obvio que P y Q dependen de I;,, m y @. La ecuacién (8.14)
muestra como la méaxima potencia disponible depende en gran manera de I;.. Iy, deberia poder
mantenerse suficientemente grande para poder obtener una gran potencia cuando esta se

requiera.

Segun la ecuacion (8.3), si ¢ es mantenido constante, I;. debe ser proporcional a m. En la
practica esto es asi, excepto para pequefios valores de m (m < 0.1), en que la corriente no
puede ser controlada debido a que la anchura del pulso es minima. Existe, por tanto, un limite

de potencia minima controlable.

Para hacer actuar nuestro convertidor matricial ac-dc como acondicionador de potencia
para SMES se hace variar el indice de modulacién, m, entre 0y 1y el angulo ¢ entre 0° y 360°.
Anteriormente manteniamos fijo @ a 0° (cos ¢=1) por lo que, atendiendo a (8.3), para obtener
corrientes de salida negativas era necesario un cambio en las leyes de modulacion, el cual era
equivalente a cambiar m por -m. Si queremos hacer actuar nuestro convertidor como
acondicionador de' potencia para SMES no es necesario ningun cambio en las leyes de
modulacién pues, aun manteniendo siempre m positivo y entre 0 y 1, la corriente de salida

podra ser negativa por la variacion del angulo .

Despreciando el efecto del filtro de entrada, la corriente de entrada siempre estara en fase
con la tension de entrada. Si queremos desplazar la corriente de entrada un angulo ¢,
“engafiamos” a nuestro DSP haciendo que la corriente promedio esté en fase con una tension
de entrada desplazada una angulo ¢ con respecto a la verdadera. Esto supone simplemente el
movimiento de un puntero en una tabla de valores de una serie de cosenos para el calculo de

las distintas leyes de modulacion en funcion de ¢.

Para tener en cuenta el efecto del filtro de entrada, son afiadidos Ppias ¥ Qvias cOmo ya se ha

comentado anteriormente, Fig. 8.2

En el bloque de conversion de Fig. 8.2, m y ¢ son calculados a partir de los valores de P y

Q (Pin y Qin después del limitador), atendiendo a las siguientes ecuaciones:

P2 P +Q
m=lJin+ n__ in Qm (815)

Vile) Vols

190



Capitulo 8 Conclusiones

@ =tan” (%—J (8.16)

m

8.3. Aplicaciones futuras. Imanes de correccién de dipolo.

En el campo de los aceleradores de particulas, la trayectoria del haz es controlada por un
preciso campo magnético creado por un gran numero de imanes. Estos imanes requieren de
fuentes de alimentacion capaces de proporcionar corrientes con muy poca deriva y bajo nivel
- de ruido. Para obtener un control fino de la trayectoria del haz es necesaria la presencia de los
llamados imanes correctores de baja energia con una especificacion de 1000ppm. El cami)o
corrector en estos imanes debe poder ser tanto positivo como negativo, por lo que se necesitan
fuentes de alimentacion bipolares. Estos convertidores tienen que proporcionar un cruce por
cero no problematico de la corriente por la carga y una rapida respuesta para generar la

funcién en corriente requerida.

El rectificador puede ser utilizado para alimentar una carga inductiva por lo que puede ser
empleado en aplicaciones de aceleradores de particulas. Sin embargo, para poder utilizarlo
como fuente correctora de dipolo habria que hacer una ligera modificacion pues dichas fuentes

requieren un cruce por cero sin distorsion.

Para la aplicacion a imanes correctores de dipolo, una posible solucion es la empleada en
[8.12] [8.13]. En esta, es utilizada una etapa de salida lineal, la cual es situada entre el

convertidor y la carga, para evitar la distorsion en el cruce por cero.

Esta etapa de salida lineal deberia estar constituida por un conmutador bidireccional en
corriente el cual operaria en modo de saturacion (con escasas pérdidas) excepto en el cruce

por cero en que trabajaria en modo lineal evitando de esta forma la distorsion a la salida.

8.4. Aplicaciones futuras. Filtrado activo.

En el capitulo 2 se ha hablado de la teoria de la potencia reactiva instantanea y de su
aplicacion a un filtro activo VSI. En éste, el elemento de almacenamiento de energia era un
condensador (con una tension’ DC a'su través practicamente constante) y, mediante la

utilizacién de un circuito compensador, se obtenian las corrientes compensadoras corrigiendo
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de esta forma las corrientes suministradas por la red, las cuales se veian afectadas por la

conexion a la de la carga no lineal que supone un convertidor.

El convertidor objeto de este trabajo puede ser utilizado como filtro activo. En este caso, el
elemento de almacenamiento de energia seria un inductor superconductor (para evitar tener
pérdidas en la parte resistiva de la carga) el cual mantendria la corriente a su través
practicamente constante. Aplicando la teoria de la potencia reactiva instantanea obtendriamos
las corrientes de compensacion que deberian circular por cada una de las fases de entrada del

convertidor.

8.5. Otras aplicaciones futuras.

La utilizacion de control digital ha puesto de manifiesto su gran desventaja, que es el retraso
producido por el muestreo. Para evitar este problema una posibilidad seria disefiar un control
analdgico alternativo con las mismas funciones. Esto permitiria tener controles més robustos

ademas de resultar en una respuesta mas rapida.

Una aplicacién importante del convertidor podria ser como sistema acondicionador de
potencia por SMES. En este caso, el valor del indice de modulacion es siempre positivo y la
corriente de salida serd positiva o negativa dependiendo del angulo ¢ de desfase entre la

tension y la corriente de entrada.

El rectificador puede ser utilizado para alimentar una carga inductiva por lo que puede ser
empleado en aplicaciones de aceleradores de particulas. Sin embargo, para poder utilizarlo
como fuente correctora de dipolo debe introducirse una etapa de salida lineal para evitar la

distorsion de cruce.

Otra aplicacion podria ser como filtro activo haciendo uso de la teoria de la potencia

reactiva instantanea.

Actualmente se sigue en contacto con el CERN y se continia en el estudio del convertidor
objeto de este trabajo a fin de poder aplicarlo tanto como fuente correctora de dipolo como

como filtro activo.
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Anexo 1 : Programa del DSP

A1.1. Introduccién

El programa del DSP esta realizado en ensamblador para asi optimizar el codigo. Como ya
se ha explicado esta implementado con una rutina de servicio de interrupcion. La interrupcion
que lo activa es la interrupcion de fin de periodo. El periodo es fijado por nosotros
dependiendo de la frecuencia de conmutacion deseada. El periodo debe ser mayor o igual que
" 1a duracién de la rutina; si no lo fuese el programa soélo se ejecutaria cada dos periodos y la -
frecuencia de muestreo seria la mitad mientras la frecuencia de conmutaciéon permaneceria

inalterada.

Al realizar la correccion del factor de potencia de forma independiente del DSP, gracias al

circuito implementado para ello, el calculo del DSP se simplifica.

Primeramente se va a presentar cada bloque del programa explicando su funcién y al final
del anexo se incluira el programa completo con la inicializacion. La inicializacion del programa

depende de la placa donde esta incluido el DSP y, por tanto, cambiara de un control a otro.
Al.1.1. Rutina del servicio de interrupcion

El programa principal es un bucle infinito en espera de la interrupcion. Este programa se
ejecutara muy poco ya que generalmente se ajusta la longitud de la rutina al periodo qure
buscamos, es decir, se busca la mayor frecuencia posible. Se activaran las interrupciones (la

unica que se deja es la de fin de periodo, todas las demas estan desactivadas) y se espera a que

llegue la interrupcion.

; bucle infinito a la espera de la interrupcién
eint ; activar interrupciones

w i b w_i ; bucle infinito en espera de

;la siguiente interrupcién

Una vez activada la interrupcion, el programa salta a la direccion propia de las rutinas de
servicio de interrupcién y comienza a ejecutarse. Lo primero que hace es desactivar las

interrupciones,

;

; rutina de servicio de interrupcién
;

program
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dint

; desactivar interrupciones

y a continuacion comienza la lectura de los convertidores A/D. Una de las lecturas nos da

Dy, la otra la tension de la fase Vr que necesitamos para sincronizar la rutina y la otra el signo

para poder trabajar con tensiones de salida negativas. La lectura del signo se realiza con un

convertidor A/D de 16 bits por lo que se realiza con posterioridad En la sincronizacién se

quiere detectar el cruce por cero de mas a menos de la tension y para ello se comprueba el

signo de Vg y del producto de Vg y Vx de la adquisicion anterior. Se debe guardar por tanto la

adquisicion anterior de la tension de fase.

e Ne N N

lack strobe
tblw start_adc
nop

nop

nop

lack ade3_addr

we We Wo we

leer convertidor AD

empezar una nueva conversion AD

para ahorrar tiempo leemos primero los convertidores AD
de 8 blts y despues el de 12 bits

sefilalar puerto strobe

activamos convertidores AD

debemos esperar a que acaben la conversion
esto dura aprox. lus (los de 8 bits)

lac nueve, 1

;sefialamos AD3 del DS1101 (AD de 8 bits)
; Acumulador=adc3_addr

tblr m ;

.
(4

Guardar las

e Ne we

lac vr ini ;

sacl vr_old ini ;

Ne e “e

lack adc4_addr
tblr vr_sync

.
’
.
’

sacl m leer convertidor A/D y guardar su
contenido en m como fraccionario

variables de sincronizacién

cargar vr
guardar vr anterior

Continuar la conversién A/D

seflalar a ADC4 de DS1101 (8 bit A/D)
leer y guardar vr_sync como fraccionario

El paso siguiente es la sincronizacion en la cual se detecta el cruce por cero de la tension de

fase Vg y su cambio de mas a menos, ya que el cruce por cero no es unico. El detectar el cruce

por cero de mas a menos se debe a que la fase Vg llega invertida al convertidor A/D debido a

la presencia de un optoacoplador.

Ne Ne we we

1t vr_old ini
lac vr_sync
sacl vr_ini
mpy vr_ini
lac vr_old ini
blz out

pac

~

Ne Ne Ne We “o

Sincronizacién
Esta parte es la que se encarga de la correccién
del factor de potencia, gracias al circuito exterior

cargar el vr anterior en el registro T

actualizar vr_ini

multiplicar vr por vr_old

cargar vr_old

si vr_old<0 entonces salir del bucle
sino comprobar si vr x vr_old > 0
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sach *, 1 ; guardar el producto

lac * ; guardar el producto en el acumulador

bgz out 7 si vr old x vr > 0 entonces salir del bucle
lac tot inicializar el contador i

sacl i

cargar el contador con (i = 276x5 -1

= 1379d = 0563h)

si el producto > 0 entonces no hay cambio de signo
==> comenzar

out

Ne We Ne Ne w. W

Seguidamente se sigue con la conversion A/D con el convertidor de 16 bits para el bit de
signo. Dicha sefial vale 5V si es positivo el signo o OV si es negativo. Se carga una la variable

~ I_sign con el valor 1 si el signo es positivo o —1 si es negativo.

Continuamos con la conversién AD

~

lac uno, 1 ; Cargamos en el acumulador la mascara del "busy
bit" (10b)

call wait

lack adc2_addr

testeamos si "busy ADC" esta preparado
seflalamos AD2 del DS1101 (AD de 12 bits)
Acumulador = adc2 addr

H
;
’
tblr cs ; Leer convertidor AD y guardar su contenido
; en cs como fraccionario
; CS =5V (0.5 en Q15) si corriente es
; positiva 6 OV si corriente es negativa
lac cs ; cs --> Acc
sub tres ; acc = cs - 3 (tres es 0.3 en Q15)
bgez pos ; Si (Cs -3)>=0 entonces saltar a pos
lac menos ; menos (-1 en Q15) =--> Acc
sacl I _sign ;) I_sign = -1
b s_fin
pos
lac one ; one (1 en Ql15) =--> Acc
sacl I_sign ; I_sign =1
s_fin

lac I_sign
sacl I_sign_ini ; Actualizamos I_sign_ini

Una vez sincronizada la rutina se len las funciones coseno de una tabla. De esta forma las
tensiones no tienen ningun tipo de distorsion ni ruido y al restarlas o sumarlas no se produce la

saturacion del acumulador.

; Leer cosenos de la tabla

lac i carga el contador (i) en el acumulador

’
add mem loc ; Se suma el offset de memoria (+180h)
tblr vb ; leer vb
sub uno ; siguiente elemento de la tabla
tblr va ; leer va
sub uno ; siguiente elemento de la tabla
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no necesitamos el fin de tabla ya que
tenemos demasiados puntos y reseteamos i
antes de llegar al final de la tabla

tblr vt ; leer vt
sub uno ; siguiente elemento de la tabla
tblr vs ; leer vs
sub uno ; siguiente elemento de la tabla
tblr vr ; leer vr
sub uno ; siguiente elemento de la tabla
sub mem loc ; recuperar valor de i
sacl i ; con i = 276x5 -1 = 1379d = 0563h
;
;
;

A continuacién se actualiza el “watchdog timer”, un temporizador para evitar que el
programa se cuelgue. Si esto ocurre el temporizador llega al final y activa una interrupcion que
resetea el DSP.

Actualizar el temporizador watchdog

e o o

out wdt_bnk, PA7 ; cargar wdt_bank en bsr
out wdt_rfl, PAO ; wdt_rfl = ABCDh
out wdt_rf2, PAO ; wdt_rf2 = 2345h

Una vez obtenido m se calculan my;, m;z, my3, msy, ms; y mss.

H Calcular mll, ml2, ml3, m31, m32 y m33.

1t I_sign Cargamos el contenido de la posicién de
memoria de datos I_sign en el registro
temporal T

mpy vr multiplica el contenido del registro T por el
contenido de la posicién de memoria vr,
situando el resultado en el registro P.

pac [P]==> Acc

sach prodl,1 (Acclhigh -=> prodl (Vr x I_sign)
Un bit a la izquierda.

Para eliminar uno de los dos bits de signo.

Ne Mo Ve Ne e g, We We ny Ve We Ne We Ve Vo o

lac prodl prodl --> Acc

add va prodl + va --> Acc
sacl * Acc --> pila

lt m m --> [T]

mpy * m x pila -> [P]
pac [P] =--> Acc

sach *, 1 ; (Acc)high --> pila

lac * ; pila --> Acc

add tercio ; Afiade 1/3 al contenido del acumulador

sacl mll ; guardar mll

lac va ; va --> Acc

sub prodl ; Acc = va - (vr x I_sign)

sacl * ; Acc --> pila

lt m ; m —-—> [T]

mpy * ; m x pila -> [P]

pac i [R]-=> Acc

sach *, 1 ;: (Acc)high =--> pila

lac * ; pila --> Acc

add tercio ; Afiade 1/3 al contenido del acumulador

sacl m31l ; guardar m31

1t I_sign ; Cargamos el contenido de la posicién de
; memoria de datos I_sign en el registro
; temporal T :
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sach prod2,1 Acc --> prod2

Un bit a la izquierda.

mpy Vs ; multiplica el contenido del registro T por el
; contenido de la posicidén de memoria vs,
; situando el resultado en el registro P.
pac ; [P]==> Acc
;
;

para eliminar uno de los dos bits de signo.

lac prod2 ; prod2 --> Acc

add vb ; Acc --> prod2 + vb

sacl * ; Acc --> pila

lt m ; m =--> [T]

mpy * ; m X pila -> [P]

pac ; [P] =-=-> Acc

sach *, 1 ;i (Acc)h ---> pila

lac * ; pila ---> Acc

-add tercio ; Aflade 1/3 al contenido del acumulador
sacl ml2 ; guardar ml2

lac vb ; vb —=> Acc

sub prod2 7 Acc = vb - (vs x I_sign)
sacl * ; Acc --> pila

lt m ; mo==> [T]

mpy * ; m x pila -> [P]

pac ; [P]=--> Acc

sach *, 1 ; (Acc)h -->pila

lac * ; pila ---> Acc

add tercio ; Aflade 1/3 al contenido del acumulador
sacl m32 ; guardar m32

lac one ; Acc = 1 (Q15)

sub mll ; Acc = 1 - mll

sub ml2 ; Acc = 1 - mll - ml2
sacl ml3 ; Guardar ml3

lac one ; Acc = 1 (Q15)

sub m31

sub m32

sacl m33

Seguidamente se determina en que sector nos encontramos, para asignarle los ciclos de

trabajo a los transistores correspondientes.

Calcular el sector de 60 grados

e e N

pl_s
zalh vr ; cargar vr en la parte alta del acumulador,
; limpiar la parte baja del acumulador
blz p2_s ; saltar si vr<O0
or b_3 ; si no activar el bit 3 de la parte baja del
acumulador
; b_3 = 0000 1000
p2_s - -

and clatch ; limpiar la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.

addh vs ; cargar vs en la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
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blz p3_s ; saltar si vs<0
or b 4 ; si no activar el bit 4 de la parte baja del
acumulador,

; b_4 = 0001 0000

p3_s
and clatch ;7 limpiar la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
addh vt ; cargar vt en la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
blz s_end ; saltar si vt<O
or b 5 ; si no activar el bit 5 de la parte baja del
; acumulador,
; b 5 = 0010 0000
s_end
sacl sector ; guardar la parte baja del acumulador en sector

; sector = 0_ 0 vt vs vr 0 0 0

Conociendo los signos se hace una llamada a una rutina que calcula los ciclos de trabajo
correspondientes. La llamada a la rutina se hace llamando a una direccion de memoria
determinada que esta formada por un offset y la direccion propiamente dicha. Dicha direccion
se calcula sumando la palabra que contiene la informacion de los signos de d y el offset. Si el
bit esta a uno es positivo y si esta a cero es negativo el componente correspondiente de d. La

subrutina devuelve da, db, dc y dd.

Calcular la direcciédn de comienzo de las subrutinas
para determinar los ciclos de trabajo da, db, dc y dd.

we e we we

extraer los bits de signo de las tensiones de
fase de sector

and offs mask

sacl * Metemos en la pila el acumulador

lac *, 1 Multiplico por 2

add tbl base sumar la direccidén base de la subrutina
cala llamar a la subrutina MUX (cdlculo del

sector).

El contenido del acumulador especifica la
direccion de la subrutina

Devuelve da, db, dc y dd.

Ne W5 wme Ne N e We We N N

El siguiente paso consiste en transformar los ciclos de trabajo en tiempo, escalando da, db,

dc y dd apropiadamente.

Escalar los .ciclos, de trabajo y convertirlos en tiempo

~e wo e

1t pwm_scale cargar el factor de escala

;
mpy da ; multiplicar da por el factor de escala
pac ; convertir da a ta
addh tmin ; sumar el ciclo de trabajo minimo

guardar en ta
para obtener el resultado correcto

sach ta, 1

N e
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mpy db
pac

addh tmin
sach tb, 1
mpy dc
pac

addh tmin

sach tc, 1

mpy dd
pac
. addh tmin
sach td, 1

Ne Ne . Ve Ne G, Ne e |, N

Ne Ve G, Ve Ne o,

e Ne o,

corremos el resultado un bit
multiplicar db por el factor de escala
convertir db a tb

sumar el ciclo de trabajo minimo
guardar en tb

para obtener el resultado correcto
corremos el resultado un bit
multiplicar dc por el factor de escala
convertir dc a tc

sumar el ciclo de trabajo minimo
guardar en tc

para obtener el resultado correcto
corremos el resultado un bit
multiplicar dd por el factor de escala
convertir dd a td

sumar el ciclo de trabajo minimo
guardar en td

para obtener el resultado correcto
corremos el resultado un bit

Seguidamente se escriben los tiempo calculados en los registros adecuados, para que en la

siguiente rutina salgan las sefiales PWM por sus salidas correspondientes.

e e we

out act_bank, PA7

out ta, PAO
out tb, PAl
out tc, PA2
out td, PA3

out iop_bank, PA7

lac sector, 10
sacl *
out *, PAO

out sync_bit, PA2

Calcular los

ciclos de trabajo para los generadores PWM

; cargar el banco del registro

de accién en bsr .

escribir el resultado en PWMO (A=da) (actO)
escribir el resultado en PWMl1l (B=db) (actl)
escribir el resultado en PWM2 (C=dc) (act2)
escribir el resultado en PWM3 (D=dd) (act3)
cargar iop_bank en bsr

sector es ioplO-iopl5

~

Ne Ne Ne Na No N

enviar sector al decodificador
Pone a 1 el bit de sincronismo

e wo

Por 1ltimo nos queda por limpiar las interrupciones, activarlas y volver a la rutina infinita de

espera, hasta que acabe el periodo.

H limpiar las interrupciones no aceptadas

out if clr, PA6

eint
ret

.
14

14

limpiar el registro FCLR, if clr=DFFFh
activar interrupciones

; fin de la rutina de servicio de interrupciones

Seguidamente se muestra la subrutina utilizada para testear si el convertidor A/D de 12 bits

esta ocupado.

; subrutina "wait" para testear si el ADC de 12 bits estd ocupado

wait in *, PAO

and *

ver contenido del bit "busy"
Cargamos en la pila los 16 bits

t

del puerto 0 de I/O

estear su valor
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; and del contenido de la pila con el acumulador
bnz wait ; esperar hasta que el ADC esté preparado
ret

Las subrutinas que devuelven d,, d», d. y d4 se muestran a continuacion. También hay

implementadas dos subrutinas que devuelven cero y se corresponden con combinaciones no
validas.

; subrutinas que devuelven da=db=dc=dd=0 por una combinacién errdnea

; para vt_vs_vr

.asect "fallol", 10Ah; combinacién no permitida
vt vs vr = 000

zac ; limpiar acumulador

sacl * ; poner cero en la pila

ret ; devolver da=db=dc=dd=0

.asect "fallo2", 17Ah; combinacidén no permitida
; vt_vs_vr = 111

zac ; limpiar acumulador

sacl * ; poner cero en la pila

ret ; devolver da=db=dc=dd=0

subrutinas de MUX que devuelven da, db, dc y dd.
Para cada sector tenemos una rutina.

we We N e

.asect "secl”, 11Ah ; -30 a 30 grados
; vt_vs_vr = 001

cargar ml3 en el acumulador
guardar da

ml3 --> da

cargar m33 en el acumulador
guardar db

m33 --> db

lac ml3
sacl da

e Ne “e

lac m33
sacl db

“e “wo

~~e

lac m31
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml3
add *
sacl dd
ret

.asect "sec2", 13Ah ; 30 a 90 grados
; vt_vs_vr = 011

lac mll -3 cargar mll en el acumulador
sacl da ; guardar da

lac m31 ; cargar m31 en el acumulador
sacl db ; guardar db

lac m31

sacl *

lac m33
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add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml3
add *
sacl dd
ret

.asect "sec3",

lac mll
sacl da
lac m31

- sacl db
lac m31
sacl *
lac m32
add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

.asect "secq4",

lac ml2
sacl da
lac m32
sacl db
lac m31
sacl *
lac m32
add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

.asect "sechH",

lac ml2
sacl da
lac m32
sacl db
lac m32
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac ml3
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd

Ne Ne we “e N

Ne Mo Ne W N

Ne Ne We Ne N

12ah ; 90 a 150 grados

vt_vs_vr = 010

cargar mll en el acumulador
guardar da’

cargar m31 en el acumulador
guardar db

16Ah ; 150 a 210 grados

vt_vs vr = 110

cargar ml3 en el acumulador
guardar da

cargar m33 en el acumulador
guardar db

14Ah ; 210 a 270 grados

vt vs_vr = 100

cargar ml2 en el acumulador
guardar da

cargar m32 en el acumulador
guardar db
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ret

.asect "sec6",

lac ml3
sacl da
lac m33
sacl db
lac m32
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac ml3
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

Al.1.2, Rutina completa.

15Ah ;

270 a 330

;i vt_vs_vr 101
cargar ml3 en el acumulador
guardar da

cargar m33 en el acumulador
guardar db

=-30) grados

Ne Ne We o

El programa completo se presenta a continuacion. Se ha incluido toda la inicializacion y la
lista de variables. Al final de todo el programa encontramos el principio de la tabla que

contiene las funciones coseno.

r

; Programa de control del rectificador trifasico bidireccional
; basado en un convertidor matricial

;

4

s INICIALIZACION

.asect "start",Oh

; para inicializar la placa DS1101

b start
.asect "interrupt",2h ; rutina de servicio de interrupcién
b program
.asect "program",10h ; programa
; direcciones en memoria de programa
’
adc2_addr .set 0Sh ; convertidor A/D de 12 bits
adc3_addr .set OAh ; convertidor A/D de 8 bits
adc4_addr .set OBh ; convertidor A/D de 8 bits
strobe .set OAh ; direccién del puerto strobe
; constantes que se escriben en la memoria de programa
; y que durante la inicializacion se transfieren a la
; memoria de datos
iop_bank .set 00h ; direccién en memoria del banco de registros iop
.word 0 ; iop_bank=0
start_adc .set Olh ; bits para comenzar la conversion A/D
.word 1111b ; start_adec=1111b
wdt_bnk .set 02h ; direccién de memoria del banco
; para seleccionar el "watch dog timer"
.word 1 ; wdt_bnk =1
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wdt_rfl .set 03h
.word OABCDh ; wdt_rfl = ABCDh
wdt_rf2 .set 04h
.word 2345h ; wdt_rf2=2345h
b_3 .set 05h ; bit 3 de sector que corresponde a Vr

.word 00001000b

b 4 .set 06h ; bit 4 de sector que corresponde a Vs
.word 00010000b
b 5 .set 07h ; bit 5 de sector que corresponde a Vt
.word 00100000b
clatch .set 08h ; direccién de memoria de clatch
; (FFFFh=todo unos)
.word OFFFFh ; mascara para limpiar

,la parte alta del acumulador
: ' S 'y mantener la parte baja
offs mask .set 0Sh ; direccién de memoria de la mascara de offset
(0011_1000b)
.word 00111000b ; sélo lee las tensiones de fase,
; los tres bits correspondientes

tbl base .set OAh direccidén de memoria de tbl base

.word 010Ah define el offset de las subrutinas (010Ah)
act_bank .set OBh direccién de memoria del banco de registro
.word 4 de accidén (4)
if clr .set OCh direccién de memoria de if clr

.word ODFFFh 0000_DFFFh sirve para

limpiar todas las interrupciones
(1101_1111 1111 1111b)

(bit 13 de IF debe valer cero)
direccién de memoria de

tmin = 40ns / 40ns = 1 que es el tiempo
correspondiente al ciclo de trabajo minimo.
Da un ciclo de trabajo minimo

(0.1% 6 40ns/ 40us = 0.001)

40ns es la precisidén, ya que

estamos en el modo PWM de

alta precisidén. (160ns/4)

tmin serda igual a 2 = 10b

ya que lo sumamos antes de sumar con
desplazamiento y, por lo tanto,

despues se dividira por 2.

Ne N N T qo Ne N N e N

tmin .set ODh

~e e

.word 010b

e N,

Ne Ne Ne Ne Ne N

uno .set OEh ; direccién de memoria de 1
.word 1lh
im mask .set OFh
.word O07FEFh
tcon .set 10h
.word 05D06h

direccién de memoria de im mask=7FEFh
im mask = 0111 1111 1110_ 1111b
direccién de memoria del registro tcon
tcon= 0101 _1101 0000_0110b = 5D06h

Se selecciona TMR1l, prescalado de 1
con el reloj interno,

TMR2 deshabilitado, se activa el modo

PWM de alta precisién y

se selecciona TMR1l, para comparar

se activan todas las

las salidas de comparacién.

N N e e e N

Ne N8 Ne Ve N

vr_ini .set 11lh ; direccién de memoria de vr_ini
.word 0lh ;" debe "ser positivo al principio
mem _loc .set 12h ; direccidén de memoria de la localizacién en

memoria de la tabla

.word 0180h offset de la tabla 384d=180h

tercio .set 13h ; constante con valor 1/3
.word 02AAAh ; 1/3 en Q15
one .set 1l4h
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.word 07FFFh ; uno (en Q15)

menos .set 15h
.word 08000h ; -1 (en Q15)

tres .set 16h

.word 02666h
I sign _ini .set 17h
.word Q7FFFh

ddr .set 18h

.word OFFOOh

sync_bit .set 1%h
.word 100h

pwm_per .set 1Ah
) .word OEDh

pwm_scale .set 1Bh
.word 03B4h
tot .set 1Ch

.word 0531h

.
’

vr_old ini .set
vr_sync .set
i .set
sector .set
m .set
vr .set
Vs .set
vt .set
va .set
vb .set

Ne e We Ne Ve Ne Ve e e Ne
we W wme we Yo W, e

A Y]

Ne Neo Ne Ne wo we

AR T

~e

; 0.3 en Q15

; Valor inicial del signo

de la corriente (1 en Q15)
direccién de memoria de ddr
iop0O-iop7 entrada del DS1101
iop8-iopl5 salida

iop8: sync_bit

ioplO-iopl5 sector

direccion de memoria

de sync_bit (1_0000_0000b)

el bit 8 de iop es utilizado como sync
El periodo de esta sefial me da

la duracion del programa,

el cual es de 75.84us.

; direccién de memoria de pwm per

pwm_per= 37.92us / 160ns = 237d = OEDh
Como se busca aceptar
cada segunda interrupcion y que
el bit de sincronismo este a 1l
me indica esperando
interrupcion, se debe ajustar PWM Period
a la mitad del periodo de sync_bit
es decir, a la mitad de la
duracion del programa.
Si se cambia pwm per ==> se debe
cambiar pwm_scale.
T = 37.92us <===> f = 26.371kHz

-

direccién de memoria de pwm_scale

periodo x 4 (ya que comparamos los 14 MSB)
237 x 4 = 948d = 03B4h

el ciclo de trabajo estia limitado al 100%
si hubiese un factor 0.5

el ciclo de trabajo estaria limitado al 50%

constante para inicializar el contador
= 266x5 -1 = 1329d = 0531h

la tabla necesita

(20ms/ (Duracion del programa))x5=
(20ms/75.84us) x5= 1319 valores

==> 1329 entradas

Ne N Ne Ny~

~e

variables no inicializadas

25h
26h

27h
28h
25h

2Ah
2Bh
2Ch
2Dh

2Eh

; direccién de memoria de vr_old ini

; direccién de memoria de vr_sync,
; necesaria para sincronizar la rutina

; direccidédn de memoria de i, contador de la tabla
direccién de memoria de sector
direccién de memoria de adc3_data,

contiene m (8 bits)
direccién de memoria de vr=(1/2)coswt
direccién de memoria de vs=(1/2)cos (wt-120)
direccién de memoria de vt=(1/2)cos (wt+120)
direccién de memoria de
; va =(7/36)cos2wt~-(1/36)cos4wt

; direccién de memoria de

’\. we

~

We Vo wo we
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prodl

prod2

mll

m31

ml2

m32

ml3

m33

da

db

dc

dd

ta

tb

- tc -

td

I sign

cs

start
dint
lack
sacl
lark
lark
lack

transfer
larp

.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set
.set

2Fh
30h
31h
32h
33h
34h
35h
36h
37h
38h
35h
3Ah
3Bh
3Ch

3Dh.

3Eh
3Fh

.set 40h

; vb=(7/36)cos (2wt+120)-(1/36)cos (4wt-120)
; prodl=I_sign*(1/2)*cos(wt)
; prod2=I_sign*(1/2)*cos(wt-120)
direccién de memoria de mll
direccién de memoria de m31l
direccién de memoria de ml2
direccién de memoria de m32
direccién de memoria de ml3
direccién de memoria de m33
direccién de memoria de da
direccién de memoria de db
direccién de memoria de dc
direccién de memoria de dd
direccién de memoria de ta
direccién de memoria de tb
.direccién de memoria de tc
direccién de memoria de td
direccién de memoria
del signo de la corriente
I sign = 1 = 7FFFh
(en Q15) --> Corriente positiva
I sign = -1 = 8000h
(en Q15)--> Corriente negativa
direccion de memoria del
signo de la corriente, CS (adc2_data)
Vale 5V si la corriente > 0
6 0V si la corriente < 0

- (mll + ml2)
- (m31 + m32)

Ne Ne W Ne Ne “e

[}

1
1

oQwy

W e Ne Ne N Ne We %o “we

Ne N N Ns N

LIPS

we we

rutina de inicializacion

; desactivar interrupciones

preinicializar uno y copiar la tabla de constantes
a la memoria de datos

1
uno

arl,20h

ar0,0h

10h

arQ

tblr *+,arl
add uno, 0
banz transfer

lark
lark
larp
1dpk

Ne Ne Ne Ne w

arl
00h

.
’

.
14
.
14
.
14
.
[ 4
.
4

’
.
’
.
’
.
’

cargar 1 en el acumulador

guardar en uno

inicializar el contador con

el numero de constantes

puntero de la memoria de datos (posicion Oh)
puntero de la memoria de programa

seleccionar el puntero destino
transferir palabra

incrementar el puntero origen
repetir hasta que la transferencia

;esté completada

inicializar los registros auxiliares
arl, 0BOh
ar0,50h

.
’

’
.
’
’

inicializar el puntero a la pila de software
inicializar ar0

hacer accesible la pila de software
seleccionar la pagina de datos

St

inicializar el bus I/0:

iopO-iop7 entrada del DS1101
iop8-iopl5 salida

iopl5 es el bit de sincronismo
iopl0-iopl5 es la info del sector
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out iop_bank, PA7; seleccionar el banco iop

out ddr, PAl ; cargar FFOOh en ddr
; enmascarar todas las interrupciones excepto timintl
; 0111 1111 1110_1111b = 7FEFh

out im mask, PA5; desenmascarar timintl via IM

; limpiar todas las flags excepto bit 13
; (pero sbélo estda activa timintl)

out if ¢lr, PA6 ; limpiar todas las flags via FCLR
; reset bit 13 como sugiere el fabricante

;jinicializar timerl como temporizador de PWM y para las interrupciones

lac uno, 1

sacl *

out *, PA7

out pwm per, PAl
out tcon, PA4

cargar 2 en el acumulador
guardar 2 en la pila
seleccionar el banco del timer (2)
preparar el periodo de TMR1
preparar timerl y el

;modo PWM de alta precisién
out iop_bank, PA7

e Ne Ne N we

; resetear ADCs
lack adc2_addr ; leer de ADC2 (12 bit)
tblr *
lack adc3_addr ; leer de ADC3 (8 bit)
tblr *
lack adc4_addr ; leer de ADC4 (8 bit)
tblr *
; inicializacion del contador para obtener datos de la tabla
; que necesitamos para evitar problemas de ruido
lac tot ; Carga tot en el acumulador (06D5h),
;longitud de la tabla
sacl i ; Lleva tot a i (i= 276x5 -1 = 1379d = 0563h)
; fin de la inicializacion
; bucle infinito a la espera de la interrupcién
eint ; activar interrupciones
w i b w i ; bucle infinito en espera de

;la siguiente interrupcién

r
; rutina de servicio de interrupcién
;
program
dint ; desactivar interrupciones
; leer convertidor:'AD
; empezar una nueva conversion AD
; para ahorrar tiempo leemos primero los convertidores AD
; de 8 bits y despues el de 12 bits
lack strobe ; seflalar puerto strobe
tblw start_adec ; activamos convertidores AD
nop ; debemos esperar a que acaben la conversion
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nop ; esto dura aprox. lus (los de 8 bits)
nop

lack adc3_addr lac nueve, 1

sefialamos AD3 del DS1101 (AD de 8 bits)
Acumulador=adc3_addr

sacl m leer convertidor A/D y guardar su

contenido en m como fraccionario

N Ne N

tblr m

~ w,

Guardar las variables de sincronizacién

e Ne e

lac vr ini ; cargar vr

sacl vr_old ini ; guardar vr_anterior

Continuar la conversién A/D

. Ne Ne “e

- lack adc4_addr ; sefialar a ADC4 de DS1101 (8 bit A/D)
tblr vr_sync ; leer y guardar vr_sync como fraccionario

Sincronizacién
Esta parte es la que se encarga de la correccién
del factor de potencia, gracias al circuito exterior

e “e wo we

1t vr_old ini cargar el vr anterior en el registro T
lac vr_sync
sacl vr_ini
mpy vr_ini
lac vr_old ini

e

actualizar vr_ini
multiplicar vr por vr_old
cargar vr _old

Ne Ne e Ve e W e

blz out si vr_oleO entonces salir del bucle
pac sino comprobar si vr x vr_old > 0
sach *, 1 guardar el producto

lac * guardar el producto en el acumulador

bgz out ;7 si vr_old X vr > 0 entonces salir del bucle

lac tot ; inicializar el contador i
sacl i ;
out ; cargar el contador con (i = 276x5 -1
; = 1379d = 0563h)
s si el producto > 0 entonces no hay
; cambio de signo
; ==> comenzar
; Inicializo el signo de la corriente
lac I_sign ini ; I_sign_ini =--> Acc
sacl I_sign ; I_sign_ini --> I_sign
; Continuamos con la conversién AD
lac uno, 1 ; Cargamos en el acumulador la mascara del "busy
bit" (10b)
call wait ; testeamos si "busy ADC" estd preparado
lack adc2_addr ; sefialamos AD2 del DS1101 (AD de 12 bits)
; Acumulador = adc2_addr
tblr cs ; Leer convertidor AD y guardar su contenido
; en cs como fraccionario
; CS = 5V (0.5 en Q15) si corriente es
; positiva 6 0OV si corriente es negativa
lac cs ; cs -=> Acc
sub tres ;-acc =:cs - 3 (tres es 0.3 en Q15)
bgez pos ; Si (CS -3)>=0 entonces saltar a pos
lac menos ; menos (-1 en Q15) --> Acc
sacl I_sign ; I_sign = -1
b s_fin
pos
lac one ; one (1 en Q15) --> Acc
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s_fin

w. ws

~

sacl I_sign

lac I_sign

sacl I_sign_ini

lac i

add mem loc
tblr vb

sub uno
tblr va

sub uno
tblr vt

sub uno
tblr vs

sub uno
tblr vr

sub uno

sub mem loc
sacl i

out wdt_bnk, PA7
out wdt rfl, PAO
out wdt rf2, PAO

1t I_sign
mpy Vr
pac

Leer

i I_sign =1

Actualizamos I_sign ini

e

cosenos de la tabla

carga el contador (i) en el acumulador

Se suma el offset de memoria (+180h)
leer vb

siguiente elemento de la tabla

leer va

siguiente elemento de la tabla

leer vt

siguiente elemento de la tabla

leer vs

siguiente elemento de la tabla

leer vr

siguiente elemento de la tabla

recuperar valor de i

con i = 276x5 -1 = 1379d = 0563h

no necesitamos el fin de tabla ya que
tenemos demasiados puntos y reseteamos i
antes de llegar al final de la tabla

N Ne e We e Ve Ne o, Ve Na ny Y N, N o, wNe N

Actualizar el temporizador watchdog

Calcular

sach prodl,1

lac prodl
add va
sacl *
ltm
mpy *
pac
sach *,
lac *
add tercio
sacl mll
lac va

sub prodl
sacl *
ltm
mpy *
pac
sach *,
lac *

1

1

.
’

Ne Ne No N N W o,

Ne Ns N Ne W g Ve N oo,

Ne Ne we Ve e Ve N,

Ne Ne

; cargar wdt_bank en bsr
; wdt_rfl = ABCDh
; wdt_rf2 = 2345h

mll, ml2, ml3, m31, m32 y m33.

Cargamos el contenido de la posicién de
memoria de datos I_sign en el registro
temporal T

multiplica el contenido del registro T por el
contenido de la posicién de memoria vr,
situando el resultado en el registro P.
[P]--> Acc

(Acc)high ==> prodl (Vr x I_sign)

Un bit a la izquierda.

Para eliminar uno de los dos bits de signo.
prodl --> Acc

prodl + va --> Acc

Acc --> pila

m --> [T]

m x pila -> [P]

[P] =-=> Acc

; (Acc)high =--> pila

pila --> Acc

Afiade 1/3 al contenido del acumulador
guardar mll

va --> Acc

Acc var- (vr x I_sign)

Acc --> pila

m -=-> [T]

m x pila -> [P]

[P]--> Acc

; (Acc)high --> pila
pila --> Acc
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add tercio
sacl m31
1t T sign

mpy Vs

pac
sach prod2,1

lac prod2
add vb
sacl *
ltm

mpy *

pac

sach *, 1
lac *

add tercio
sacl ml2
lac vb
sub prod2
sacl *

lt m

mpy *

pac

sach *, 1
lac *

add tercio
sacl m32
lac one
sub mll
sub ml2
sacl ml3
lac one
sub m31
sub m32
sacl m33

Ne Ne Ne

pl_s
zalh vr
blz p2_s
or b_3

acumulador

p2_s
and clatch

addh vs

blz p3_ s

~

Ne we e Ve We na Ve e no Ve e Ne %o e W e we

N we we

N we o

Afiade 1/3 al contenido del acumulador
guardar m31

Cargamos el contenido de la posicién de
memoria de datos I_sign en el registro
temporal T

multiplica el contenido del registro T por el
contenido de la posicién de memoria vs,
situando el resultado en el registro P.
[P]-=> Acc

Acc --> prod2

Un bit a la izquierda.

para eliminar uno de los dos bits de signo.
prod2 --> Acc
Acc --> prod2 + vb

Acc --> pila
m -=> [T]

m x pila -> [P]

[P] =-=-> Acc
(Acc)h ---> pila
pila ---> Acc
Afiade 1/3 al contenido del acumulador
guardar ml2
vb --> Acc
Acc = vb - (vs X I_sign)

Acc --> pila

m --> [T]

m x pila -> [P]

[P]=--> Acc

(Acc)h -->pila

pila ---> Acc

Afiade 1/3 al contenido del acumulador
guardar m32

Acc = 1 (Q15)

Acc 1 - mll

Acc = 1 - mll - ml2

Guardar ml3

Acc = 1 (Q15)

~e N» No

Ne Ne We Ve Ng We W Ne Ne we

Calcular el sector de 60 grados

cargar vr en la parte alta del acumulador,
limpiar la parte baja del acumulador

~e “e

; saltar si vr<0

; si no activar el bit 3 de la parte baja del
; b_3 = 0000 1000

; limpiar la parte alta del acumulador y

; mantener la parte baja.

; cargar vs en la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.

; saltar si vs<O0
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or b_4 ; si no activar el bit 4 de la parte baja del
acumulador,
; b 4 = 0001 0000

p3_s
and clatch ; limpiar la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
addh vt ; cargar vt en la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
blz s_end ; saltar si vt<O
or b_5 ; si no activar el bit 5 de la parte baja del
; acumulador,
; b_5 = 0010 0000
s_end
sacl sector ; guardar la parte baja del acumulador en sector
; sector = 0_0 vt vs vr 0 0 0
14
; Calcular la direccidén de comienzo de las subrutinas
; para determinar los ciclos de trabajo da, db, dc y dd.
’
and offs mask ; extraer los bits de signo de las tensiones de
; fase de sector
sacl * ; Metemos en la pila el acumulador
lac *, 1 ; Multiplico por 2
add tbl base ; sumar la direccién base de la subrutina
cala ; llamar a la subrutina MUX (calculo del
; sector).
; El1 contenido del acumulador especifica la
; direccion de la subrutina
; Devuelve da, db, dc y dd.
4
; Escalar los ciclos de trabajo y convertirlos en tiempo
r
1t pwm_scale ; cargar el factor de escala
mpy da ; multiplicar da por el factor de escala
pac ; convertir da a ta
addh tmin ; sumar el ciclo de trabajo minimo
sach ta, 1 ; guardar en ta
; para obtener el resultado correcto
; corremos el resultado un bit
mpy db ; multiplicar db por el factor de escala
pac ; convertir db a tb
addh tmin ; sumar el ciclo de trabajo minimo
sach tb, 1 ; guardar en tb
; para obtener el resultado correcto
; corremos el resultado un bit
mpy dc ; multiplicar dc por el factor de escala
pac ; convertir dc a tc
addh tmin ; sumar el ciclo de trabajo minimo
sach tc, 1 ; guardar en tc _
; para obtener el resultado correcto
; corremos el resultado un bit
mpy dd ; multiplicar dd por el factor de escala
pac ; convertir dd a td
addh tmin ; sumar el ciclo de trabajo minimo
sach td, 1 ; guardar en td
; para obtener el resultado correcto
; corremos el resultado un bit
’
; Calcular los ciclos de trabajo para los generadores PWM

out act_bank, PA7 ; cargar el banco del registro
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wait

we Ne N e

; de accién en bsr

escribir el resultado en PWMO (A=da) (actO)
escribir el resultado en PWM1l (B=db) (actl)
escribir el resultado en PWM2 (C=dc) (act2)
escribir el resultado en PWM3 (D=dd) (act3)
cargar iop bank en bsr

sector es ioplO-iopl5

out ta, PAO

out tb, PAl

out tc, PA2

out td, PA3

out iop bank, PA7
lac sector, 10
sacl *

out *, PAO ; enviar sector al decodificador
out sync _bit, PA2 ; Pone a 1 el bit de sincronismo

Ne Ne e Np Ne e

limpiar las interrupciones no aceptadas
out if clr, PA6 ; limpiar el registro FCLR, if_ clr=DFFFh
eint ; activar interrupciones
ret

fin de la rutina de servicio de interrupciones

subrutina "wait" para testear si el ADC de 12 bits estad ocupado

and del contenido de la pila con el acumulador
esperar hasta que el ADC esté preparado

in *, PAO ; ver contenido del bit "busy"
; Cargamos en la pila los 16 bits
; del puerto 0 de I/O
and * ; testear su valor
;
;

bnz wait
ret

subrutinas que devuelven da=db=dc=dd=0 por una combinacién errénea
para vt_vs _vr

.asect "fallol", 10Ah; combinacién no permitida
vt_vs_vr = 000

~

zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0

.asect "fallo2", 17Ah; combinacién no permitida

; vt_vs_vr = 111
zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0

subrutinas de MUX que devuelven da, db, dc y dd.
Para cada sector tenemos una rutina.

.asect "secl", 11Ah ; -30 a 30 grados
; vt vs vr = 001

lac ml3 ; cargar ml3 en el acumulador
sacl da ; guardar da
; ml3 --> da
lac m33 ; cargar m33 en el acumulador
sacl db ; guardar db
; m33 --> db
lac m31
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
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lac mll
sacl *
lac ml3
add *
sacl dd
ret

.asect "sec2", 13Ah ; 30 a 90 grados
vt_vs vr = 011

cargar mll en el acumulador
guardar da

cargar m31 en el acumulador
guardar db

lac mll
sacl da
lac m31
sacl db
lac m31
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml3
add *
sacl dd
ret

Ne N e Ne we

.asect "sec3", 12Ah ; 90 a 150 grados
vt_vs vr = 010

cargar mll en el acumulador
guardar da A

cargar m31 en el acumulador
guardar db

lac mll
sacl da
lac m31
sacl db
lac m31
sacl *
lac m32
add *
sacl dc
lac mll
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

Ne Ne We “Wo w

.asect "sec4", 16Ah ; 150 a 210 grados
vt_vs vr = 110

cargar ml3 en el acumulador
guardar da

cargar m33 en el acumulador
guardar db

lac ml2
sacl da
lac m32
sacl db
lac m31
sacl *
lac m32
add *
sacl dc
lac mll - -1
sacl *

lac ml2

add *

sacl dd

ret

Ne %o e e we
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Programa del DSP

.asect "secbH",

lac ml2
sacl da
lac m32
sacl db
lac m32
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac mi3
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

.asect "sect",

lac ml3
sacl da
lac m33
sacl db
lac m32
sacl *
lac m33
add *
sacl dc
lac ml3
sacl *
lac ml2
add *
sacl dd
ret

; TABLA
.asect "table",

tul360_0 .set 0180h

14Ah ; 210 a 270 grados

Ne Ne % N N

vt_vs_vr = 100

cargar ml2 en el acumulador
guardar da

cargar m32 en el acumulador
guardar db

15Ah  ; 270 a 330 (=-30) grados

Ne Ne e Ne N

vt_vs_vr = 101

cargar ml3 en el acumulador
guardar da

cargar m33 en el acumulador
guardar db

180h; tabla que contiene los cosenos

.word 04000h

tu2360_0 .set 0181h

.word 0EQOOOh

tu3360_0 .set 0182h

.word OEOOOh

tu4360_0 .set 0183h

.word 01555h

tu5360_0 .set 0184h

.word OF555h

tul358_6 .set 0185h

.word O3FFBh

tu2358_6 .set 0186h

.word ODEB3h

A1.2. Bibliografia
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[A2.2] Texas Instruments, “TMS320C1x User’s Guide”
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Anexo 2 : Programa MathCad

A2.1. Introduccion

A continuacidon se muestra el fichero MathCad utilizado para el disefio de las diferentes

compensaciones:
Estudio del lazo de control de la salida Vo
Filtro de salida L-C y carga: C =400 107 Rm =18
L=12103 Lm =500-10"3
Condiciones de entrada y
de salida: Vi =170 Dd =0.8
fs =26000
Impedancia de entrada del filtro
de salida : Leq = LM - Leq =0.001
e salida : q L +Lm - q=0.
00 = 1 Lm ©0 .
0 0 =
Vieqg-C Rm 2K
1 Lm©0
ALm- ( Rm 2n
s\3 1 7s\2 /s 1
+ R

+
00/ \®0/ \00/ (B+1)-
Z0(s) =LmO©O0(B + 1) Q ( )-Q
(=1- 4+ - — - ti
\©0p/  Qp ©0p

Za(s) =Rm +Lm §

Z1(s)

Za(s) +—
(s) s

Vi

Etapa de Potencia: P(S) =
Z0(s)
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Anexo 2 Programa MathCad

Funcidén de transferencia del modulador

Mod =—
10
— (1+Dd)
M(s) =e Mod
Rs =1
K =10.0625 f=-1,-0.99..5

Respuesta en frecuencia del modulador M(s)

Médulo: h(f) =201og(M (i-2-7c-101)) Fase: ph(f) =«g(M (i -2-icl0*))

180
150

180
KO ph(f) o

*

-90

150

-40 -180
100 1*10 1*¥10 1-10 100 1-10 1-10 <10

10 10f

Circuito equivalente para las simulaciones PSpice
del modulador M2(s)

t r 2
T =— g— S A— s
fs M2(s) =Mod !
T T2 2
[ S —— S
2 4
Fase: ph2(f) =argM2(i 277G 10f))
180
150
120
ph2(f)— -30
* 60
-90
-120
-150
-180
100 110 110 1*10
10f



Anex0 2

Impedancia de salida ZO(s)

Moédulo: h(f) =20-log(zO@ -2-7c-10f))

-50
100 1-10

iof

Programa MathCad

Fase: ph(f) =arg(Z0(i -2-tc- 10"y

180
150 )
120 I10p fo
%
60

ph(f) 18 3?)

* 30 =

60 1
90
=120
-150
-180

10 100 1103 1-1041-105
10

Respuesta en frecuencia de la etapa de potencia

P(s)

Modulo:  h(f) =20-log(p(i -2-w-l00)

100 1-10 1-10M-10

Disefio de los compensadores

fflzl =2-7CD ©72 =27Ci0
opl =150zl
RI =6.8-103
= C1 =1.018-10
C2 = 100-10'"
1
R2 = R2 =6.92-10
©22C2
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Fase: ph(f) - arg(p(i -2-ac-l00)

183.333
146.667

73.333
36.667

-36.667
-73.333
-110
-146.667
-183.333
-220
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1 Rp =4.533-10
copl-Cl
ri =R RP RII = 1.36*10
RI - Rp
+ s- -(1 +5-
Acls) = (1 +5-R2C2)-(1 +S Rl(;zl1)1{11
(s-C2(R1 +R1I))-i1+;s-Cl
R1 +R11

Moédulo:  GA(f) =20-log(|Ac(i 27C 10f

GA(0 20

10 100 13 1-041-105
10'

Compensador de tension

R3 =10 10"
Av - 6.8

R4 =Av-R3

Fijo fcorte fev =®
10

ocv = 2-7C-fev
C3 =— —

Ocv-R4
fpv =10

©pv = I-Te fpx

4 =—1—
©pv R4
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Fase: PA(f) =arg\Ac*i 7-re-10%)

180
150

-30
-60
-90

150
180

Para ajustar la frecuencia de cruce

R4 =6.8-104

fev=23

C3=1.018-10 7

C4 =1.018-10_
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1+S-R4C3

Av(s) =

/ C3C4\1

sR3 (C3 #C4)- 1+ s-Rd-

Moédulo:  GA(f) ;=20-log(JAv(i-2-x-10 *j)

100

GA(f)

-50
100 1%0

1f

Funcion de transferencia en lazo abierto del lazo
de corriente Aolc(s):

PA(f) —

\C3 +C¢4

Fase:

180
150

-30
-60
-90
-120
-150
180

Aole(s) =P(s) Rs-M(s) Ac(s)

Modulo: h(f) =201og(Aole(i -2-1¢lod)
Joo
50
hf) ph(f)
o
-50
100 1*%0
10f
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Fase:

Programa MathCad

PA(0 warg(Av(i 2 110f)

ph(0 warg(Aole(i -2-ic-loO)

VOT*b



Anexo 2 Programa MathCad

Fase de la funcidn de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente Aolc(s) cambiada de
signo:

ph(f) =argi*-Aole(i -2-ic-iCr))

180
150

180
phth . o
-30
“60

-120
-150

-180
100 1*10 1*10 1*#10

Funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo
de corriente Aolc(s):

Acl .. A°'C(S
cle® Rs 1+Aofc)s)

Moédulo: h(f) =201og(Acle(i -2-7¢-10f)) Fase: ph(f) =arghAcle(i -2-x-x/))

180
150

-30
-60

-120
-150
-180 10
1*¥10 1*10 1*%10
10 100 1*103 1*104 1-105
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Funcion de transferencia en lazo abierto del lazo
de tension Aolv(s):

Aolv(s) =K Av(s) Acle(s) ZI(s)

Modulo: h(f) =20log(Aolv(i 2 It-10f)) Fase; ph(f) =~ (Aolvti .10 *))
100 180
150
fev 120

0

-30
-100 -60
-90
-120
-150
=200 -180

10 100 1-103 1-104 1-10° 100 1-10 1-10 1-10

10f

Fase de la funcion de transferencia en lazo abierto del lazo de tensiéon Aolv(s) cambiada de
signo:

ph(f) =arg*-Aolv*i -2-7C-10%))

180
150
120

-30
-60
-90
-120
-150
-180
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Funcion de transferencia en lazo cerrado del lazo
de tension Aclv(s):

Aclv(s) = BAolv*)

1+ Aolv(s)
Modulo: h(f) =201og(iAclv(i -2-TC10f)j Fase: ph(f) =arg(Aclv(i -2-ic 10*)
180
150
120
2
pf) B0 o
h(f) -50 _ " 5
-60
90
-100 4120
-150
150 -180
100 1#10 1-10  1-10 10 lllgf [0 o
10f
Lazo externo de corriente:
Gv =—
K
Hi =1
fei =10
CC2=1109
xm =— xm =0.028
Rm
Fijo:  CC4 =100-10"°
RR3 =— RR3 =2.778-105
CC4
K1 =2'1¢{ii'Rm KI =70.686
Hi-Gv
Fijo:  RRI =10-103
RR2 =KI RR1 RR3 CC4 RR2 =1.963-104
MD (s) =" l 1-RR3CC4S
RR1 1+RR2CC2-S RR3CC4-S
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Programa MathCad

Anexo 2
1
el =
2-7C-RR3CC4
pa- %
2 TRR2 CC2
Moédulo:  GA(f) =2010g(JIPID (i -2-7C-10%)]) Fase: PA(f) =arg(IPID(i 2‘% 10f))
60
fzl
40
GA(f) 20
0
-20
0.1 1 10 100 1-103 1-ici-ich 100 MO3 1-101-105
10*
Magnet(s) =— -—--
Rm l+xms
Aoext(s) =IPID(s) * "K" Hi Magnet(s) En lugar de Gv utilizo directamente Aclv(s)/K
Moédulo: GA(f) =201og(JAoext(i -27c 10f)|) Fase: PA(f) =arg(Aoext(i -2 x 10%))
Io 180
150
fzl 120
-30
-60
-200 -90
-120
-150
-300 -180
oi 100 1*10J 1*100*10 01 100 1-107 1*101*10
iof 10f
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Aoext(s)

Acext’(s}/ =
1+Aoext(s)

Modulo:  GA(f) =201o0g(J]Acextii -2 x-10f)|) Fase: PA(f) =arg(Acext(i -2-x-x/))

150

-100
180

-30
-60

-120

-150
-300 -180
01 3 jorho3 0.1 100 1#10 101
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Anexo 3 : Esquemas eléctricos del convertidor.

A3.1. Introduccién

El convertidor esta distribuido en 3 chasis. Uno de ellos contiene toda la parte de potencia,
el siguiente los circuitos de disparo y el ultimo toda la circuiteria de control. Se muestra un
detalle de la disposicion mecanica de los distintos circuitos.

A continuacién se presentan los planos eléctricos del convertidor. Para ello se ha utilizado el
programa “Design Lab 8.0” de MicroSim. Dicho programa incluye en el mismo paquete un

programa para hacer esquema eléctricos, un simulador (PSpice) y un programa para disefiar

circuitos impresos (PCBoards).
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Anexo 3 Esquemas eléctricos del convertidor
Ordenador
A/D + DSP
,SK24
A].imcnlaa(m delas
tarietas de control igno Compensador IPID + Compensador
SK2 .
7 ~ de corriente de tension
230 AC
Sincronismo sincronismo
4SK31 Irs
ov Iz
PAL + Arranque
Secuenciador CHASIS DE
2 2 CONTROL
SK8 SK9t« M
Irp
Alimentscidn de las
tarjetas de ckspaxo
SK1 SK8  SK9
///
230 AC CHASIS DE
mov DISPAROS Hw
SK2 5V
O x 12 bifilar (disparos)
SK2'SK.14 SKI5 SK2 SK20 SK27 SK30 SK28  SKI3
SK1- . .
(" I. t ¢ .1 3j. i
£ FXTR' T 1 [T ; XIR'I v VML-W * T Vo
400 AC L INY < 'A? OuUTI/ 'c——* 1 1 N 7 ‘
AlimenUdCQ dd rhaas - \Y% -r
de potmaa
DIVISOR
RST
DIVISOR
RST
Filtro de entrada kocaz
CONVERTIDOR
MATRICIAL
y CHASIS DE oo
X 12 coaxial @pans
POTENCIA ¢ )
Tierra
Divisor RST pivisorRST O x 12bifilar (disparos)
Transformador
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Panel trasero XIR OUT

SK2/S y

SK.2 /6

SK.2/3

12A

Conector SK30
BBB B§B BBi3
STt gRe NSi

Divisor RST / Secundario

i i

9

»

g

3

i

L3

~LI

TR1

045mH

O

O 1r

0 =uwr
— 1

FN355-1/05

SECCION

DE

ENTRADA o

h5ur

+24V

TB2/5

4 7UF5> 330hmf

330hm«

(SK2%6 £
SK2/3
K272 dJ
TB2/5
uin Divisor RST / Primario
8s |g$§ )
Sil iDU
TB2/5
TB2/2 Conector SK29
M7
RS TB2/1
R TI, i +24V
330 ’R9n TH2 I
+24V
TB2/6 TB2/7
- WW
TB2/3 2200
TB2/4
SK20/1  SK2(V2 SK2CV3 SKIVI SK1V2 SK14/1 SK14/2
A A
AL i 2
CONVERTIDOR +15V oV
MATRICIAL

Serisado de comente
de primario y de secundario

€ oxouy

JI0PIJIdAUOY PP SO sewanbsy
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Chasis de disparos

Vero
(Alimentacion
auxiliar)
+15Vv
ov
-15V
33 45 69 80
Panel trasero
al ... a6
SK8
_ SK 4
Disparos
Alimartacan para el sisado
de comente en el chasis de peftencaa
bl ... b6
Alimentacion

SK9
SKI
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K>
%J

N

R (BIl)

S (BI2)

T (810)

M31n

D31p

M32n

D32p

M33n

D33p
EW-

D31n
-Ol—

M3ip

D32n

M32p

D33n

M33p

Mlip

0l1ln

MI2p

Di2n

M13p

DI13n

Dilp

Mlln

DI2p

Mi2n

D13p

Mi3n

1 5mH

Loa 235uH

Loto 235uH

Juan EJEA

Doto Ingenieria Electronica
Univerutat de Valénaa
int+34*96+3160463

400u

Potencia

Julio 2000

Chasis de Potencia
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