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Abstract

El procesamiento de la energía mediante convertidores electrónicos con-

mutados ha tomado una relevancia notable durante la última década,

y presumiblemente será uno de los campos de la ingeniería con mayor

proyección industrial en el futuro.

La evolución continua en el campo de la electrónica de potencia ha hecho

posible la fabricación de convertidores conmutados cada vez más com-

pactos, capaces de manejar valores de tensión y corriente mayores, con-

mutando a frecuencias más elevadas. Estas mejoras provocan, a su vez,

la generación de perturbaciones electromagnéticas (EMI) fuera del rango

permitido por la legislación vigente.

Por otro lado, el diseño convertidores con nuevas topologías y una legis-

lación cada vez más restrictiva en cuanto a emisiones EMI se re�ere, hace

imprescindible la elaboración de nuevas herramientas capaces de analizar

los efectos que de las EMI generadas se puedan derivar.

Una de los convertidores de potencia emergentes y que actualmente está

adquiriendo especial relevancia es el Convertidor Matricial (MC). El auge

del interés por esta topología durante los últimos años ha sido motivado

gracias a prestaciones como la conversión directa AC/AC, su gran den-

sidad de potencia y la ausencia de grandes componentes reactivos para

el almacenaje de energía. El trabajo que se presenta en este documento

trata de dar cobertura al estudio y la reducción de las EMI generadas por

los MC.

Esta tesis doctoral se ha dividido en dos líneas de investigación: Estudio

de las perturbaciones EMI producidas por los MC y prevención de efectos

adversos producidos por dichas EMI.

La primera línea de investigación ha tenido como objetivo principal el

estudio de las EMIs generadas por los MC de topología directa. En di-

cho estudio se ha desarrollado un modelo EMI para poder predecir las
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perturbaciones conducidas generadas por dichos convertidores. Uno de los

objetivos principales de dicho modelo es proporcionar aproximaciones su-

�cientemente válidas en un tiempo reducido. La estrategia utilizada ha

sido el cálculo de las perturbaciones conducidas clasi�cando estas en mo-

do común (CM) y modo diferencial (DM). El método utilizado se basa

en la extracción de circuitos de impedancias equivalentes que proporcio-

nen una representación �dedigna de la generación y propagación de las

perturbaciones sin necesidad de complejos sistemas de cálculo.

La segunda línea de investigación ha tenido como objetivo reducir el

número de descargas eléctricas que se producen en los cojinetes del mo-

tor, las cuales son una de las causas principales de la reducción de su

vida útil. Estas descargas son debidas a los niveles de la tensión en mo-

do común (CMV) y sus rápidas variaciones en el tiempo (dv/dt). Para

reducir los niveles de la CMV se ha desarrollado una modulación basada

en la tradicional Space Vector Modulation (SVM) donde se remplazan los

vectores cero, utilizados convencionalmente, por vectores rotativos. Este

intercambio de vectores ha demostrado que permite reducir de manera

signi�cativa la amplitud del CMV y con ello reducir la probabilidad en la

aparición de descargas eléctricas en los cojinetes. Además, en el estudio se

analiza la utilización de vectores activos de diferentes amplitudes con el

objetivo de mejorar la modulación presentada cuando se utilizan índices

de modulación pequeños.
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ZaH Impedancia entre fase de salida a y el radiador
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ZAH Impedancia entre fase de entrada A y el radiador

ZBC Impedancia entre fases de entrada B y C del módulo interruptores del

convertidor matricial

ZbCH Impedancia motor y cable. Entre fase b y conexión tierra

ZbH Impedancia entre fase de salida b y el radiador

ZBH Impedancia entre fase de entrada B y el radiador

ZcCH Impedancia motor y cable. Entre fase c y conexión tierra

ZcH Impedancia entre fase de salida c y el radiador

ZCH Impedancia entre fase de entrada A y el radiador

ZCHG Impedancia parásita entre chasis motor y tierra

ZCM Impedancia modo común

ZHG Impedancia parásita entre radiador y tierra

ZSAA Impedancia conjunto inductancia y resistencia de la fase A del �ltro de

entrada del convertidor matricial

ZSAG Impedancia de la fase A de la LISN

ZSBB Impedancia conjunto inductancia y resistencia de la fase B del �ltro de

entrada del convertidor matricial

ZSBG Impedancia de la fase B de la LISN

ZSCC Impedancia conjunto inductancia y resistencia de la fase C del �ltro de

entrada del convertidor matricial

ZSCG Impedancia de la fase C de la LISN

0A Vector zero A

0B Vector zero B

0C Vector zero C

ϕi Ángulo entre vi y ii
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αo Ángulo vector vo

β̃i Ángulo ii respecto bisectriz

βi Ángulo ii.

δ0 Ciclo de trabajo vectores zero

δ01 Ciclo de trabajo del vector zero 1

δ02 Ciclo de trabajo del vector zero 2

δ03 Ciclo de trabajo del vector zero 3

δI Ciclo de trabajo I del Space Vector Modulation

δII Ciclo de trabajo II

δIII Ciclo de trabajo III del Space Vector Modulation

δIV Ciclo de trabajo IV del Space Vector Modulation
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λ Longitud de onda de la señal
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Capítulo 1

Motivaciones y objetivos

Desde que los convertidores conmutados se han ido popularizando y extendién-

dose tanto en el ámbito de la industria como en el domestico, la calidad de la red

eléctrica se ha ido viendo afectada. Estos convertidores mejoran substancialmente el

rendimiento de los equipos eléctricos, pero por otro lado deterioran la señal eléctrica

y/o emiten interferencias electromagnéticas (EMI, Electromagnetic Interference). La

consecuencia directa es la posible afectación del comportamiento de dispositivos que

comparten la misma red eléctrica o están relativamente próximos [1].

Los convertidores conmutados son de gran utilidad en la conversión de tensiones

y/o corrientes a nivel de corriente continua (DC, Direct Current) como a nivel de co-

rriente alterna (AC, Alternating Current). Estos convertidores se agrupan en función

de la conversión que realizan DC-DC, DC-AC, AC-DC y AC-AC.

En el grupo de conversión AC-AC se suelen utilizar combinaciones de conver-

tidores de otros grupos para poder realizar dicha conversión. Sin embargo existe un

convertidor que realiza dicha transformación de forma directa. Este convertidor se

conoce como convertidor matricial (MC, Matrix Converter).

El MC fue diseñado en la década de los 70 [2, 3]. Las primeras versiones utilizaban

tiristores para realizar las conmutaciones y eran conocidos como ciclo-convertidores

de conmutación forzada. Dicha topología fue relegada por otros convertidores más

simples y más fáciles de controlar. El interés por la topología MC resurgió a medida

que la tecnología de fabricación en los dispositivos semiconductores iba mejorando.

Gracias a estas mejoras los MC iban mejorando en sus prestaciones y creándose un

hueco en la industria de alta tecnología.

Este resurgimiento en el desarrollo y utilización de los MC ha implicado la necesi-

dad de conocer todas las posibilidades y potencial del convertidor. Se han creado

in�nidad de modelos temporales con el objetivo de conocer su comportamiento y

poder desarrollar nuevas mejoras para incrementar su e�cacia. Sin embargo, en lo

1
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referente a estudios de modelado EMI donde se aborde y se estudie dicho convertidor

son relativamente pocos. Los pocos modelos EMI de MC existentes no ofrecen un

buen balance entre tiempo, coste computacional y resolución en los resultados.

Debido al incremento de las EMI y al incremento en la restricciones en la emisión

de EMI, las compañías cada vez invierten más tiempo y recursos en mejorar los con-

vertidores conmutados para que emitan las mínimas EMI posibles. Esto signi�ca que

es necesario conocer detalladamente como estos convertidores generan y transmiten

las EMI.

Ante la necesidad de cubrir estos huecos en el desarrollo y conocimiento de los

MC se decidió realizar un extenso estudió, el cual ha �nalizado dando como resultado

esta tesis doctoral.

Esta tesis doctoral esta centrada en el estudio y reducción de las perturbaciones

radioeléctricas que producen los MC, más especí�camente las perturbaciones conduci-

das. El objetivo principal se ha dividido en dos partes:

1. Estudio de las perturbaciones EMI conducidas creadas por los MC y la creación

de un modelo EMI, el cual pueda predecir estas perturbaciones. Dicho mode-

lo tiene como objetivo ofrecer una aproximación su�cientemente válida en un

tiempo reducido.

2. La creación de modulaciones con el objetivo de reducir un efecto colateral pro-

ducido por las perturbaciones conducidas de los MC. Este efecto se conoce como

voltaje en modo común (CMV, Common Mode Voltage) y es responsable del

deterioro prematuro de los motores eléctricos conectados a dichos convertidores.

1.1. Estructura de la tesis

La estructura de esta tesis queda distribuida en 6 capítulos y 3 anexos. El contenido

de estos se describe a continuación.

El capítulo 2 presenta una breve introducción a las EMI y los problemas que gene-

ran. En esta introducción se realiza una breve clasi�cación del tipo de EMI producidas

por los convertidores electrónicos de potencia (PEC, Power Electronic Converter) y

como se producen. Seguidamente se presenta la topología del MC que se estudiará

a nivel de análisis de EMI. También se realiza una introducción de la modulación

más utilizada en este tipo de convertidores, la cual ha servido como base para las

modulaciones que se presentan en esta tesis. Finalmente se presenta de manera breve
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algunas características especi�cas del MC, las cuales pueden in�uir en los resultados

de los estudios que se presentarán en los siguientes capítulos.

En el capítulo 3 se presenta el modelo EMI de perturbaciones conducidas produci-

das por los MC de topología directa. Dentro de este capítulo se realiza un extenso

estudió de las EMI que producen los MC, su vía de transmisión y las principales vic-

timas que se ven afectadas. El modelo EMI se ha dividido en dos modelos, los cuales

presentan los resultados de las perturbaciones en modo común y en modo diferencial.

Estos dos modelos han sido validados realizando diferentes ensayos y comparativas

con resultados experimentales.

El capítulo 4 propone una nueva modulación con el objetivo de reducir el CMV

creado en el interior del motor. A su vez esta reducción tiene como objetivo prevenir

el prematuro deterioro del motor evitando las descargas eléctricas que se producen

en el interior del motor. Se presenta una extensa descripción de la modulación y su

comportamiento. Seguidamente se realiza un extenso estudio vía simulación donde

engloba el comportamiento del convertidor a nivel de conmutación y a nivel de fun-

cionamiento general. Finalmente se presenta su validación experimental aplicando

dicha modulación en una planta experimental.

El capítulo 5 propone una extensión de la modulación presentada en el capítulo

anterior. Esta modulación tiene como objetivo mejorar los rizados en las corrientes

de entrada y salida del MC cuando se utilizan indices de modulación inferiores a 0,5.

Siguiendo la misma pauta que en el capítulo anterior se ha realizado un extenso estudio

de simulación y un largo número de medidas experimentales. Además se realiza un

extenso estudio comparativo con otras modulaciones a nivel temporal y a nivel de

frecuencia.

En el capítulo 6 se presenta un sumario de las conclusiones de cada capítulo, los

resultados más importantes y las principales contribuciones. Además se han incluido

las contribuciones cientí�cas procedentes de los estudios presentados a lo largo de esta

tesis doctoral.

En el Anexo A se presenta el diseño del MC construido, el cual se ha utiliza-

do para realizar gran parte de esta tesis doctoral. En este capítulo se presenta una

breve introducción de las partes más importantes del convertidor y las peculiaridades

especi�cas del diseño realizado.

En el Anexo B se incluye toda la información adicional referente al modelado

EMI. Esta información engloba formulas adicionales y las medidas de las impedancias

parásitas de los diferentes MC utilizados a lo largo de esta tesis.
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En el Anexo C se incluye parte de las �guras de simulación y medidas experimen-

tales que no han sido incluidas en el capítulo 5.



Capítulo 2

Introducción

2.1. Perturbaciones electromagnéticas

Las perturbaciones electromagnéticas son todas aquellas señales eléctricas gener-

adas de forma voluntaria o involuntaria, que puedan afectar al funcionamiento normal

de aparatos eléctricos dentro de su rango de in�uencia. La densidad de componentes

electrónicos y su frecuencia de funcionamiento han ido aumentado a medida que la

electrónica avanzaba tecnológicamente. Esto ha provocado que la interacción entre

aparatos se haya incrementando hasta el punto que las EMI han adquirido un papel

muy relevante en la ingeniería [1, 4, 5].

Fundamentalmente, la teoría EMI divide el problema en tres diferentes subcon-

juntos, los cuales se ilustran en la Figura 2.1 y se describen a continuación:

1. El subconjunto emisión se de�ne como todo aquel sistema que genere una EMI

(energía) de forma voluntaria o involuntaria. Siendo estas EMIs de unas magni-

tudes y características su�cientes que puedan afectar sistemas vecinos o incluso

al propio emisor.

2. El subconjunto camino es todo aquel elemento que permite el paso de la energía

EMI con mayor o menor di�cultad (aire, plásticos, metales, etc.).

3. El subconjunto recepción es todo aquel sistema, el cual recibe dicha energía

EMI y puede modi�car su comportamiento en mayor o menor medida.

Las EMI se dividen en dos categorías dependiendo de la relación entre la longitud

de onda de la señal perturbadora (λ) y la distancia entre emisor-receptor (der). Estas

se dividen en:

5
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Figura 2.1: Creación, transmisión y recepción de una EMI.

1. Cuando la distancia der < λ/2π, las perturbaciones EMI se consideran conduci-

das. Estas engloban todas aquellas que son producidas por impedancias parási-

tas en los conductores y por aquellas producidas por inducción de sistemas ve-

cinos (campo cercano). Las interferencias producidas por inducción se dividen

en dos clases dependiendo del tipo de acoplamiento (capacitivo o inductivo).

2. Cuando la distancia der > λ/2π, la relación entre campo eléctrico y magnético

pasa a ser ortogonal, entonces la señal electromagnética se comporta como una

onda plana y su in�uencia pasa de ser de tipo inducido a radiado. En este punto

las EMI son consideradas radiadas (campo lejano).

En la Figura 2.2 se muestra la división entre campo cercano y lejano en términos de

impedancia de onda electromagnética..

Figura 2.2: Relación campo cercano y campo lejano

2.1.1. Los convertidores de potencia y las EMI

En la actualidad, los PEC son uno de los grandes responsables de las EMIs con-

ducidas encontradas en la red eléctrica [6]. Las perturbaciones generadas por los PEC

son mayoritariamente debidas a variaciones de amplitud en el voltaje y/o corriente.

Estas perturbaciones se pueden clasi�car como se muestra en la Figura 2.3,[7].
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Figura 2.3: Clasi�cación perturbaciones producidas por los PEC.
Figura obtenida de [7].

Esta tesis doctoral se centrará en las perturbaciones del grupo (tiempo < 1 ciclo)

y der < λ
2π
, más especí�camente en las perturbaciones conducidas (9 kHz a 30MHz).

La razón de porqué los PEC son grandes generadores de EMIs conducidas es

debido a diferentes parámetros, la in�uencia de los cuales se ha ido acentuado a

medida que crecía la tecnología electrónica. Estos parámetros se pueden dividir en

dos puntos, los cuales son:

1. Los PEC controlan sus cargas utilizando modulaciones de ancho de pulso (PWM,

Pulse-width modulation). Normalmente, las modulaciones PWM se aplican a

voltajes con una amplitud constante, lo cual implica la creación de señales trape-

zoidales con un dv/dt elevado. Estos cambios bruscos de voltaje y otros efec-

tos (ringing) hacen que se produzcan armónicos de alta frecuencia (HF, High

frequency). Los lugares donde se generan dichos cambios bruscos se pueden

comportar como fuentes EMI.

2. Los requisitos de fabricación hace que, cada vez más, los convertidores sean más

compactos. Esto provoca que la distancia entre circuitos o la distancia entre

componentes sea menor, provocando que la interacción entre ellos aumente.

Otros requisitos de producción muy importantes (reducción de coste y peso)

hacen que los componentes menos imprescindibles sean eliminados o reducidos

de tamaño. Estos componentes suelen ser los �ltros EMI.

En la Figura 2.4 se ilustra el diagrama de las causas y los efectos de los PEC a medida

que evolucionan tecnológicamente. A medida que la velocidad de los semiconductores

se incrementa y la distancia entre ellos se reduce hace que el problema de EMI tome

un papel más relevante.



8 CAPÍTULO 2. INTRODUCCIÓN

Figura 2.4: Causas y efectos de la evolución de los PEC.

2.1.2. Fuentes EMI en los convertidores de potencia

El alto rendimiento de los PEC se consigue utilizando señales PWM para el control

de sus cargas. Sin embargo, esto provoca que aparezcan grandes derivadas de tensión

dv/dt y de corriente di/dt. Cuando esta señal PWM se traslada del dominio temporal

al frecuencial se puede observar el efecto que pueden producir sus armónicos de HF.

En la Figura 2.5a se ilustra una secuencia de PWM formada por diferentes señales

cuadradas, donde su ancho de pulso varia. Por otro lado, en la Figura 2.5b se muestra

una conmutación de dicho PWM. En esta se observa que no es cuadrada, sino que tiene

una forma trapezoidal y con efectos de ringing. Las pendientes de subida, pendientes

de bajada y los ringing producen una componente frecuencial que puede llegar a in�uir

a circuitos próximos. Por consiguiente, este punto se comporta como una fuente EMI

con un espectro frecuencial muy amplio.

Si se representa el espectro, en formato logarítmico dBV , es posible analizar su

comportamiento temporal. Según la teoría presentada en diferentes libros y publica-

ciones se puede analizar una señal trapezoidal teórica en función de la envolvente de

su espectro [1, 8, 9]. En la Figura 2.6a se muestra un ejemplo.

En la Figura 2.6b, la frecuencia f1 corresponde a la primera asíntota de la envol-

vente. Esta asíntota proporciona el valor del ciclo de trabajo δ de la señal trapezoidal.
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(a) Ciclo completo PWM. (b) Conmutación PWM.

Figura 2.5: Representación temporal señal PWM.

En un PWM, esta frecuencia irá oscilando alrededor de un punto dependiendo direc-

tamente de la variación del ciclo de trabajo δ. En la ecuación 2.1 se muestra la relación

entre el ciclo de trabajo δ y la frecuencia f1.

f1 =
1

πδT
=

1

πτ
(2.1)

donde T es el periodo de la señal.

La frecuencia f2 indica la segunda asíntota, la cual es debido a las pendientes de

la señal trapezoidal. Si se supone que tr ≈ tf , entonces la relación entre la frecuencia

f2 y las pendientes se de�ne como se muestra en la ecuación 2.2.

f2 =
2

π

(
1

tr + tf

)
|tr≈tf

=
1

πtr
(2.2)

2.1.3. Caminos de transmisión en los convertidores de poten-

cia

Las derivadas de tensión dv/dt y corriente di/dt son las responsable directas de la

creación de perturbaciones conducidas en campo cercano. Esto es debido a que siguen

las relaciones v = M di
dt
y i = C dv

dt
. Donde C es la capacidad parásita entre dos puntos

y M es la inductancia mutua entre dos conductores.

Al reducirse considerablemente la distancia entre la fuente EMI y la victima, la

relación parásita (C o M) entre ellos se incrementa. Este incremento provoca que la

transferencia de energía se vea aumentada. Este incremento in�uye negativamente en

la victima hasta el punto de poder modi�car su comportamiento.
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(a) Señal trapezoidal teórica

(b) Pendientes espectro señal trapezoidal.

Figura 2.6: Representación temporal y frecuencial de una señal trapezoidal.

En la Figura 2.7 se ilustra un tramo de dos pistas sobre un plano de masa con sus

respectivas impedancias parásitas. Donde Csv es la capacidad parásita entre pistas.

Csg es la capacidad parásita entre la pista Source y masa. Cvg es la capacidad parásita

entre la pista Victim y masa. Msv es la inductancia mutua entre pistas.

En cada pista aparecen impedancias parásitas propias del conductor como pueden

ser la resistencia propia del conductor y su auto-inductancia. Además, cuando este

conductor está sobre un plano de masa dará lugar a una relación capacitiva entre la

pista de cobre y masa. También, cuando dos pistas están su�cientemente próximas

se crea un vínculo capacitivo e inductivo entre ellas. El nivel de energía transferida

entre pistas estará en función del tipo de señal que circule en cada una de ellas y el

valor de la capacidad y/o inductancia mutua.

Las expresiones matemáticas de las capacidades parásitas e inductancias mutuas
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Figura 2.7: Impedancias parásitas entre dos pistas sobre un plano de tierra.
Figura obtenida de [9].

entre conductores se pueden consultar en las tablas B.1 y B.2 del anexo B.

2.1.4. Ejemplo de fuentes y caminos en convertidores de po-

tencia

Como se ha comentado anteriormente, la evolución de los PEC ha conseguido in-

crementar notablemente su rendimiento y su densidad de potencia. En contrapartida,

la generación de EMI también se ha visto aumentada. Esto ha sido debido a derivadas

de tensión dv/dt y corriente di/dt cada vez más abruptas y conductores/pistas más

próximos.

En la Figura 2.8 se ilustra un PEC, más especí�camente un MC trifásico. En

la �gura se muestran los puntos más propensos a ser fuentes EMI y sus posibles

impedancias parásitas.

Las impedancias parásitas se han mostrado en lineas discontinuas para diferen-

ciarlas de los componentes del convertidor. Como se puede observar, todas los con-

ductores/pistas tienen una in�uencia capacitiva e inductiva. En la sección entre el

�ltro de entrada y el módulo de interruptores, la mayor in�uencia será la de las in-

ductancias mutuas entre conductores, lo cual será debido a los cambios abruptos de

corriente. Por el otro lado, en la sección entre el módulo de interruptores y el motor

eléctrico, la mayor in�uencia vendrá determinada por los cambios bruscos de tensión.
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Figura 2.8: Convertidor electrónico de potencia y sus posibles fuentes EMIs y
impedancias parásitas.

2.2. Convertidor matricial

Los MC fueron creados entre los años 70 y 80, donde eran conocidos como ciclo-

convertidores de conmutación forzada. Su desarrollo y utilización fue relegada por

otros convertidores más sencillos de controlar y más estables en su funcionamiento.

No obstante, en los últimos años la tendencia ha ido cambiando y el auge en el interés

por su topología, ha dado paso a una buena alternativa a los tradicionales VSI. Este

interés se ha centrado en ciertas aplicaciones tecnológicas [10, 11, 12, 13].

Una de las grandes ventajas de los MC es la conversión directa AC-AC, pudiendo

controlar el factor de potencia de entrada. Dicha conversión se realiza sin componentes

reactivos adicionales y por consiguiente su volumen y peso se reducen considerable-

mente. Esta reducción consigue una de las densidades de potencia más elevadas entre

los PEC [14].

2.2.1. Esquema

El MC es un convertidor dem x n interruptores bidireccionales, los cuales conectan

las m-fases de entrada con las n-fases de salida. Mayoritariamente los MC utilizados
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suelen ser de matrices de 3x3 interruptores, permitiendo controlar cargas trifásicas en

los cuatro cuadrantes. En la Figura 2.9 se muestra el esquema general de un MC 3x3.

Figura 2.9: Esquema genérico del MC 3x3.

El MC de 3x3 tiene 512 combinaciones posibles. No obstante, cuando se trabaja

con interruptores bidireccionales y con esta topología, se deben seguir dos normas

básicas de seguridad:

Evitar conectar dos entradas diferentes a la misma salida. Esto provocaría un

cortocircuito, obteniendo una sobre-corriente que destruiría los interruptores.

Evitar desconectar las salidas dejando la carga en circuito-abierto. Dicha des-

conexión provocaría que la parte inductiva creara una sobretensión, y de este

modo quedando destruidos los interruptores.

Cuando estas dos normas básicas se aplican, el número de combinaciones posibles

se reduce a 27. Dichas combinaciones/estados permitidas en un MC de 3x3 se mues-

tran en la Tabla 2.1. Los primeros 18 estados (±1, ±2, ±3, ±4, ±5, ±6, ±7, ±8, ±9)

producen los vectores activos, los cuales tienen una amplitud variable en función del

voltaje de fase y una posición estacionaria. Los vectores cero (0A, 0B i 0C) conectan

todas las salidas a la misma tensión de entrada. Finalmente, los restantes 6 estados

(±r1, ±r2, ±r3) son los vectores rotativos, los cuales conectan cada fase de entrada a

una fase de salida diferente. Dichos vectores rotativos tienen una amplitud constante

y una posición variable en función de la frecuencia de las tensiones de entrada.
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a b c | ~vo| αo |~ii| βi

+1 ABB 2/3 · vAB 0 2/
√
3 · ia 11π/6

+2 B C C 2/3 · vBC 0 2/
√
3 · ia π/2

+3 C AA 2/3 · vCA 0 2/
√
3 · ia 7π/6

+4 BAB 2/3 · vAB 2π/3 2/
√
3 · ib 11π/6

+5 C B C 2/3 · vBC 2π/3 2/
√
3 · ib π/2

+6 AC A 2/3 · vCA 2π/3 2/
√
3 · ib 7π/6

+7 BBA 2/3 · vAB 4π/3 2/
√
3 · ic 11π/6

+8 C C B 2/3 · vBC 4π/3 2/
√
3 · ic π/2

+9 AAC 2/3 · vCA 4π/3 2/
√
3 · ic 7π/6

−1 BAA −2/3 · vAB 0 −2/
√
3 · ia 11π/6

−2 C BB −2/3 · vBC 0 −2/
√
3 · ia π/2

−3 AC C −2/3 · vCA 0 −2/
√
3 · ia 7π/6

−4 ABA −2/3 · vAB 2π/3 −2/
√
3 · ib 11π/6

−5 B C B −2/3 · vBC 2π/3 −2/
√
3 · ib π/2

−6 C AC −2/3 · vCA 2π/3 −2/
√
3 · ib 7π/6

−7 AAC −2/3 · vAB 4π/3 −2/
√
3 · ic 11π/6

−8 BB C −2/3 · vBC 4π/3 −2/
√
3 · ic π/2

−9 C C A −2/3 · vCA 4π/3 −2/
√
3 · ic 7π/6

0A AAA 0 .... 0 ....
0B BBB 0 .... 0 ....
0C C C C 0 .... 0 ....

+r1 AB C voMAX [voMAX ] ioMAX [ioMAX ]
+r2 C AB voMAX [voMAX + 2π/3] ioMAX [ioMAX + 2π/3]
+r3 B C A voMAX [voMAX + 4π/3] ioMAX [ioMAX + 4π/3]
−r1 AC B voMAX [−voMAX ] ioMAX [−ioMAX ]
−r2 BAC voMAX [−voMAX + 2π/3] ioMAX [−ioMAX + 2π/3]
−r3 C BA voMAX [−voMAX + 4π/3] ioMAX [−ioMAX + 4π/3]

Tabla 2.1: Vectores voltaje salida y corriente entrada del MC

Las ecuaciones de los vectores de voltaje de salida ~vo y corriente de entrada ~ii se

muestran en las ecuaciones 2.3 y 2.4 respectivamente.

−→vo = 2/3
(
va (t) + vb (t) ej

2π
3 + vc (t) ej

4π
3

)
(2.3)

−→
ii = 2/3

(
iA (t) + iB (t) ej

2π
3 + iC (t) ej

4π
3

)
(2.4)
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2.2.2. Space Vector Modulation aplicado en convertidores ma-

triciales

La modulacion vectorial (SVM, Space Vector Modulation) es una de las técnicas

de modulación más extendidas en los PEC. La teoría básica del SVM aplicado en el

MC sigue una pauta similar a la del convertidor Back-to-Back de dos niveles [15, 16].

Al implementar el SVM en un MC permite obtener el control completo del con-

vertidor en los cuatro cuadrantes. El SVM controla las variables más importantes

del convertidor, las cuales son el vector de salida v̄o y el desfase del ángulo de la

corriente de entrada ϕi (factor de potencia). Si los 18 vectores activos se disponen

en dos planos 2D en función de v̄o y ii se obtiene dos hexágonos que representan la

distribución vectorial de la salida y entrada del MC. En las Figuras 2.10a y 2.10b se

muestran dichos hexágonos, los cuales están divididos en 6 sectores cada uno (I...VI).

(a) Hexágono voltaje salida vo (b) Hexágono corriente de entrada ii

Figura 2.10: Hexágonos voltaje salida vo y corriente de entrada ii

Conociendo la distribución vectorial del MC es posible controlar la v̄o y el ϕi
dependiendo del número de vectores utilizados y el tiempo aplicado en cada uno de

ellos. La generación de los vectores principales se obtiene a partir de las ecuaciones 2.5

y 2.6.

vo = v
′

o + v
′′

o (2.5)

ii = i
′

i + i
′′

i (2.6)
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En la Figura 2.11 se muestra el sector I de vo con su descomposición vectorial (v
′
o

y v
′′
o). Donde αo es el ángulo del vector y α̃o es el ángulo de vo pero teniendo como

origen la bisectriz del sector. La α̃o simpli�ca el desarrollo matemático y permite tener

un origen relativo útil para la extrapolación de su formulación matemática al resto

de sectores.

Figura 2.11: Sector I del voltaje de salida

Utilizando reglas trigonométricas en el sector I y desarrollando la ecuación 2.5,

teniendo como limites
(
−π

6
< α̃o < +π

6

)
, se obtiene la ecuación 2.7. Finalmente en

dicha ecuación se añade un desplazamiento angular dependiendo del sector de sali-

da (Kv). Dicho desplazamiento permite obtener una ecuación válida para todos los

sectores, la cual se muestra en la ecuación 2.8.

v
′

o cos
(π

6

)
= vo cos

(π
3
− α̃o

)
(2.7)

v
′

o =
2√
3
vo cos

(
α̃o −

π

3

)
· ej[(Kv−1)

π
3
+π

3 ] (2.8)

Siguiendo los mismos pasos, se obtiene en primera instancia la ecuación 2.9. Final-

mente, la fórmula generalizada para todo los sectores se muestra en la ecuación 2.10.

v
′′

o cos
(π

6

)
= vo cos

(π
3

+ α̃o

)
(2.9)

v
′′

o =
2√
3
vo cos

(
α̃o +

π

3

)
· ej[(Kv−1)

π
3
+π

3 ] (2.10)

Con el valor de los vectores adyacentes v
′
o, v

′′
o , i

′

i y i
′′

i es posible crear cualquier

vector vo o ii, siempre que este valor esté dentro de su hexágono. Dicha modi�cación
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se consigue alterando el tiempo que se les aplica a cada uno de ellos. En este caso se

divide cada vector adyacente, v
′
o, v

′′
o , en dos vectores con un ciclo de trabajo asociado.

Estos a su vez se utilizan para formular la relación de las corrientes i
′

i y i
′′

i . En las

ecuaciones 2.11, 2.12, 2.13 y 2.14 se muestran dichas relaciones.

v
′

o = vIo · δI + vIIo · δII (2.11)

v
′′

o = vIIIo · δIII + vIVo · δIV (2.12)

i
′

i = i
I

i · δI + i
II

i · δII (2.13)

i
′′

i = i
III

i · δIII + i
IV

i · δIV (2.14)

Donde δI , δII , δIII y δIV son los ciclos de trabajo y vIo, v
II
o ,v

III
o , vIVo , i

I

i , i
II

i , i
III

i

y i
IV

i son los vectores que formarán los vectores adyacentes. Estos 8 vectores en la

aplicación �nal del SVM se reducirán a 4.

El objetivo de utilizar 4 vectores es la de encontrar una relación entre entrada y

salida, repartir la carga entre las diferentes fases y tener más grados de libertad en el

control. En la Figura 2.12 se muestra un ejemplo de la descomposición de los vectores

y su aplicación.

(a) vector salida vo en el sector I de sali-
da, Kv = 1

(b) vector corriente entrada ii en el sector
I de entrada, Ki = 1

Figura 2.12: Ejemplo aplicación de los vectores
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El estudio presentado en [12, 17] impone un valor nulo en la componente perpen-

dicular del conjunto de vectores (i
I

i , i
II

i ) y (i
III

i y i
IV

i ), permitiendo una simpli�cación

y una distribución a partes iguales del tiempo de circulación de corriente en cada

vector. En las ecuaciones 2.15 y 2.16 se muestran dichas simpli�caciones. Donde Ki

es el sector de entrada

(
i
I

i · δI + i
II

i · δII
)
· ejβ̃iej(Ki−1)

π
3 = 0 (2.15)

(
i
III

i · δIII + i
IV

i · δIV
)
· ejβ̃iej(Ki−1)

π
3 = 0 (2.16)

Desarrollando matemáticamente las ecuaciones presentadas se deducen los ciclos

de trabajo, los cuales son mostrados en las ecuaciones 2.17, 2.18, 2.19 y 2.20 en

formato general y válido para todos los sectores.

δI = (−1)Kv+Ki+1 2√
3
q

cos
(
α̃o − π

3

)
cos
(
β̃i − π

3

)
cos (ϕi)

(2.17)

δII = (−1)Kv+Ki
2√
3
q

cos
(
α̃o − π

3

)
cos
(
β̃i + π

3

)
cos (ϕi)

(2.18)

δIII = (−1)Kv+Ki
2√
3
q

cos
(
α̃o + π

3

)
cos
(
β̃i − π

3

)
cos (ϕi)

(2.19)

δIV = (−1)Kv+Ki+1 2√
3
q

cos
(
α̃o + π

3

)
cos
(
β̃i + π

3

)
cos (ϕi)

(2.20)

Donde α̃o = αo−
(
Kv − 1

2

)
π
3
, β̃i = βi− (Ki − 1) π

3
y q es el índice de modulación.

Sabiendo que el ciclo de trabajo total δT tiene que ser inferior a la unidad se

obtiene la relación mostrada en la ecuación 2.21. El ciclo de trabajo restante para

completar la unidad se utiliza en la aplicación de los vectores cero.

| δI | + | δII | + | δIII | + | δIV |≤ 1 (2.21)

La utilización de cada vector activo vendrá determinada por su amplitud en cada

sector (Kv y Ki). En la Tabla 2.2 se muestra la distribución de dichos vectores cuando

su amplitud máxima es requerida.

Finalmente, conociendo todos los vectores y sus ciclos de trabajo se procede a la

composición de la secuencia de conmutación. En este caso, la distribución utilizada ha
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Sectores voltaje salida
1 2 3 4 5 6 δ

Se
ct
or
es

co
rr
ie
nt
e
en
tr
ad
a

1

-7 -7 -1 -1 -4 -4 I
+9 +9 +3 +3 +6 +6 II
+1 +4 +4 +7 +7 +1 III
-3 -6 -6 -9 -9 -3 IV

2

-3 -6 -6 -9 -9 -3 I
+2 +5 +5 +8 +8 +2 II
+9 +9 +3 +3 +6 +6 III
-8 -8 -2 -2 -5 -5 IV

3

-8 -8 -2 -2 -5 -5 I
+7 +7 +1 +1 +4 +4 II
+2 +5 +5 +8 +8 +2 III
-1 -4 -4 -7 -7 -1 IV

4

-1 -4 -4 -7 -7 -1 I
+3 +6 +6 +9 +9 +3 II
+7 +7 +1 +1 +4 +4 III
-9 -9 -3 -3 -6 -6 IV

5

-9 -9 -3 -3 -6 -6 I
+8 +8 +2 +2 +5 +5 II
+3 +6 +6 +9 +9 +9 III
-2 -5 -5 -8 -8 -8 IV

6

-2 -5 -5 -8 -8 -2 I
+1 +4 +4 +7 +7 +1 II
+8 +8 +2 +2 +5 +5 III
-7 -7 -1 -1 -4 -4 IV

Tabla 2.2: Disposición de los vectores según sectores

sido el SVM Double-sided (DSSVM). Esta permite doblar la frecuencia de trabajo sin

alterar el periodo básico y además optimizar la posición de los vectores, de este modo

cada cambio sólo implicará un intercambio de fase. En la Figura 2.13 se muestra la

distribución DSSVM, donde Ts es el periodo básico y δ0 = δ01 + δ02 + δ03.

2.2.3. Interruptores bidireccionales

Los interruptores bidireccionales son capaces de bloquear la corriente en las dos di-

recciones, una de las características indispensables en el MC. Básicamente, hay 4 con�-
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Figura 2.13: Distribución DSSVM

guraciones que cumplen con dicha función. Estas, mayoritariamente están construidas

a partir de dispositivos discretos, como pueden ser interruptores unidireccionales (IG-

BT, MOSFET) y diodos. En la Figura 2.14 se muestran dichas con�guraciones, las

cuales se conocen como: Interruptor puente de diodos, emisor común Back-to-back,

colector común Back-to-back y Reverse blocking IGBT [5].

(a) Punte diodos (b) Colector común (c) Emisor común (d) Reverse
blocking IGBT

Figura 2.14: Interruptores bidireccionales

La con�guración de puente de diodos, Figura 2.14a, es el interruptor bidireccional

con la estructura más simple que permite circular la corriente en ambas direcciones.

Sin embargo, las pérdidas de conducción son altas debido a la activación de tres

componentes a la vez. Además, la dirección de la corriente no puede ser controlada,

siendo un gran inconveniente en métodos de conmutación avanzados.

El colector común y emisor común, Figura 2.14b y 2.14c respectivamente, tienen

bajas pérdidas de conducción debido a que sólo tienen dos componentes conducien-

do al mismo instante. Una de las ventajas del colector común es que los drivers de

los interruptor sólo requieren 6 fuentes de alimentación aisladas. No obstante la con-

�guración emisor común es la preferida en la práctica debido a que minimiza las

inductancias parásitas.

El Reverse blocking IGBT, Figura 2.14d, es una de las con�guraciones más re-

cientes. El objetivo de esta topología es la de tener un interruptor bidireccional a

nivel de semiconductor. Al ser un solo elemento y no tener conexiones internas per-

mite reducir las pérdidas por conducción y las inductancias parásitas.
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2.2.4. Conmutación cuatro pasos

El echo de que un MC no tenga un circuito natural para la libre circulación de

corriente nos imposibilita aplicar técnicas de conmutación simples. Por consiguiente,

es necesario aplicar técnicas de conmutación avanzadas, las cuales tengan en cuenta

tres restricciones básicas: las limitaciones intrínsecas del MC, evitar dejar las salidas

en circuito abierto y evitar producir cortocircuito en las entradas.

Una de las técnicas utilizada en un MC para que trabaje con seguridad y sin

riesgo de dañar los semiconductores es conocida como Conmutación de Cuatro Pasos

(CCP). Existen diferentes variantes de la CCP dependiendo de la estrategia utilizada,

en función de parámetros externos (tensión y/o corriente) [18, 19, 20]. Sin embargo,

al tener mayoritariamente cargas inductivas conectadas a la salida del MC, una de las

variantes más utilizada es el control basado en la dirección de la corriente de salida.

En la Figura 2.15 se muestra el circuito básico de un MC de 2x1, donde se procede

aplicar la CCP. La dirección de la corriente proporciona dos escenarios disponibles

(ia < 0 y ia > 0). Sin embargo, su respuesta y tiempo de conmutación cambiarán

en función de la diferencia entre las magnitudes de las tensiones de entrada que

intervienen.

Figura 2.15: Circuito básico para simulación de conmutación cuatro pasos

En las Figuras 2.16 se muestran las posibles combinaciones y retardos en el caso

de que se pretendiera cambiar la conexión de salida Va, de VA a VB. En estas �guras

se puede observar que dependiendo de la diferencia entre las magnitudes de las dos

fases de entrada que intervienen, (VA − VB) > 0 o (VA − VB) < 0 y la dirección de

corriente, el instante de conmutación en que se produce el cambio varia notablemente

[21].
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(a) Conmutación va de VA → VB .
si (VA > VB)& (ia > 0)

(b) Conmutación va de VA → VB .
si (VA < VB)& (ia > 0)

(c) Conmutación va de VA → VB .
si (VA > VB)& (ia < 0)

(d) Conmutación va de VA → VB .
si (VA < VB)& (ia < 0)

Figura 2.16: Posibles combinaciones y diferentes retardos dependiendo de la ia y la
magnitud de VA y VB.

En las Figuras 2.16, los td1, td2 y td3 son los tiempos de retardo que se aplican

para poder conmutar cada interruptor con seguridad. Los tr y tf son los tiempos de

subida y bajada característicos de los semiconductores utilizados.

Los tiempos de retardo td1, td2 y td3 deben ser calibrados teniendo en cuenta cada

combinación y los tiempos máximos de tr y td.

En las Figuras 2.17 se muestra paso a paso la CCP a nivel de los semiconductores.

Este ejemplo se muestra en un circuito 2x1 con las condiciones ia > 0 y VA > VB.

En el primer paso, Figura 2.17a, se desconecta el tr2 como preparativo para la

secuencia de desconexión de la rama activa. El segundo paso se conecta el tr3, el

cual crea una camino favorable a la conducción de la corriente ia, sin embargo esta no
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(a) Paso 1. (b) Paso 2.

(c) Paso 3. (d) Paso 4.

Figura 2.17: Ejemplo conmutación cuatro pasos.

cambia debido a que la VA es mayor VB. En el tercer paso, Figura 2.17c, se desconecta

el tr1 obligando a la corriente a cambiar su camino de circulación actual por el creado

en el paso 2. Finalmente en el paso 4, Figura 2.17d, se conecta el tr4 sin ningún

cambio signi�cante pero con el propósito de preparar el interruptor para la siguiente

secuencia de CCP.

2.3. Conclusión del capítulo

En este capítulo se ha presentado una breve introducción de los puntos claves

donde se sustenta esta tesis doctoral. Dicha introducción se ha realizado con el obje-

tivo de tener un punto de referencia en la de�nición de términos, referencias y teoría

sobre las materias tratadas en este documento. Principalmente se han aportado dos

temas principales: EMI y MC.

En el tema de EMI se ha sintetizado la problemática procedente de las EMI pro-

ducidas por los PEC. Además se ha realizado una breve introducción de las posibles

fuentes perturbadoras y los caminos de propagación. Estos dos puntos intentan conc-

retar unas bases y una terminología, las cuales se seguirá en el capítulo de modelado

EMI.
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En el tema de MC se ha proporcionado una breve introducción de dicho convertidor

con el objetivo de proporcionar la terminología que se utilizará a lo largo de esta

tesis doctoral. También se incluye parte de la teoría de modulación utilizada para

desarrollar parte de este trabajo de investigación.

Después de sentar las bases de la terminología que se utilizará se procede a exponer

el trabajo de investigación el cual se basa esta tesis doctoral.



Capítulo 3

Modelo EMI de un convertidor
matricial

3.1. Introducción

En este capítulo se presentan dos modelos EMI para evaluar las perturbaciones

conducidas en modo común (CM, Common Mode) y modo diferencial (DM, Di�eren-

tial Mode) producidas por los MCs. Los modelos han sido implementados utilizando la

técnica Simpler lumped-circuit models (apartado 2.1), la cual se basa en la obtención

de un circuito de impedancias en HF y la utilización de fuentes de perturbaciones

que representen los puntos con grandes derivadas de tensión dv/dt o corriente di/dt.

Dicha técnica se puede desarrollar utilizando diferentes métodos, dependiendo de la

estrategia empleada y de la referencia utilizada (tiempo o frecuencia). En este estudio,

el método utilizado implementa una mezcla entre el dominio temporal y dominio en

frecuencia con el objetivo de intentar utilizar las ventajas de cada uno de ellos y, de

este modo, reducir el tiempo de simulación y simpli�car el procedimiento de resolu-

ción. Finalmente, se presentan diferentes comparativas entre simulaciones y medidas

experimentales, las cuales proporcionan una completa validación del modelo presen-

tado. Además, en el procedimiento de validación se han utilizado diferentes MC para

comprobar que el modelo sea versátil para la topología estudiada.

Debido a que el estudio del modelo EMI comenzó al mismo tiempo que el desarrollo

del nuevo convertidor (capítulo A), todo el estudio de EMI en CM se realizo teniendo

como base el convertidor disponible en el laboratorio (un MC de primera generación

procedente de la universidad de Nottingham), Figura 3.1. Finalmente, una parte de

la validación del modelo EMI en CM y todo el estudio del modelo EMI DM se ha

realizado con una nueva versión del convertidor, presentado en el capítulo A.

25
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Figura 3.1: Imagen de un MC de primera generación procedente de la universidad de
Nottingham.

3.2. Antecedentes

El estudio y técnicas de modelado EMI se puede dividir en tres grupos dependien-

do de la escala de tiempo y las medidas físicas del sistema bajo estudio. El primer

grupo se rige principalmente por las leyes de Maxwell, las cuales son siempre válidas

para cualquier sistema bajo estudio. Sin embargo, la complejidad en su resolución se

ve incrementada a medida que el sistema crece y/o el tipo de los materiales que lo

componen se diversi�ca. Por lo tanto, para resolver sistemas con una gran variedad

de materiales y estructuras complejas, la carga matemática necesaria es notable y se

hace prácticamente inviable su resolución. Dicha di�cultad relega a la utilización de

las ecuaciones de Maxwell a los campos electromagnéticos en áreas reducidas, cercanas

a los centímetros, donde su resolución es posible sin gran penalización de tiempo y

con una precisión muy elevada [22]. El segundo grupo se basa en circuitos equivalentes

de lineas de transmisión [23, 24, 25, 26] o técnicas de dipolos equivalentes [27, 28].

Estas técnicas se aplican cuando la fuente EMI y el receptor están distanciados varias

veces la longitud de onda de la señal EMI perturbadora. Este grupo proporciona unos

modelos con buenas aproximaciones en campos lejanos. El tercer grupo, el cual englo-

ba también el modelo que se presenta en este capítulo, se utiliza generalmente para

modelar sistemas electrónicos complejos, como pueden ser: Convertidores de poten-

cia, �ltros activos, fuentes de alimentación, convertidores DC/DC, etc. Las técnicas

utilizadas en este grupo se basan en encontrar circuitos equivalentes [8, 29, 30] y son

especialmente adecuadas cuando las perturbaciones son conducidas y el mecanismo

principal de propagación es el acoplamiento en campo cercano (electrostático e in-
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ductivo). Dichas técnicas se fundamentan en el método de identi�cación de �Fuente -

Camino - Victima�, y dependiendo del sistema de referencias que se utiliza se puede

dividir en dos categorías: Métodos en el dominio temporal [31, 32] y el dominio en

frecuencia [32, 33, 34].

Los métodos en dominio temporal son esencialmente programas informáticos que

analizan circuitos eléctricos basándose en ecuaciones diferenciales ordinarias (ODE,

Ordinary Di�erential Equations), los cuales poseen detalladas librerías de dispositivos

electrónicos (PSPICE, MULTISIM, etc). Sus ventajas son su alta resolución, precisión

en sus resultados y permite simulaciones con intervalos de simulación pequeños. Sin

embargo sus principales desventajas son la necesidad de pasos de simulación muy

pequeños y la aparición de problemas de convergencia en sus simulaciones cuando hay

señales con cambios súbitos de valor. Existen multitud de métodos basados en dominio

temporal que modelan convertidores de potencia. Recientemente se han presentado

estudios que obtienen el modelo PSPICE procedentes de previas simulaciones de

circuitos equivalentes de elementos parciales (PEEC) [35] y otros donde el modelo de

impedancias se ha medido a partir del primer prototipo [36, 37].

Los métodos en el dominio en frecuencia proporcionan una importante reducción

de la carga computacional necesaria y la desaparición de los problemas de convergen-

cia. No obstante, dichos métodos están limitados en el rango de frecuencia (solamente

válidos para EMI conducidas) y su di�cultad en reproducir al detalle las fuentes per-

turbadoras e impedancias. En algunos estudios, las impedancias han sido evaluadas

por técnicas de simulación por elementos �nitos, PEEC [29]. En otros estudios las

fuentes se han obtenido a partir de simulaciones en el domino temporal [38, 39]. En

otros casos, las fuentes están modeladas por aproximaciones analíticas y las impedan-

cias equivalentes son obtenidas a partir de impedancias complejas RLC, las cuales

se han medido a partir de prototipos [40]. En los estudios [30, 41, 42, 43], el modelo

de CM se ha basado en simpli�car el circuito reduciendo todos los interruptores a

uno solo. Para ello, el modelo es resuelto empleando técnicas en dominio temporal y

�nalmente presentando sus resultados en dominio frecuencial.

En [44] se presenta una aproximación de circuito equivalente basándose en la

simpli�cación de un circuito trifásico a monofásico y la creación de un cuadripolo equi-

valente para cada parte del circuito (cable, motor, condensador bus continua, puente

recti�cador, etc). También dentro de la categoría de aproximaciones de circuitos equi-

valentes se encuentra el método llamado �Modular-terminal-behavioral model �, el cual

obtiene el circuito Norton equivalente para una rama de un VSI [45]. Este método

permite el estudio de cualquier topología VSI insertando circuitos Norton dependiendo
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Figura 3.2: Diagrama modelo tiempo-frecuencia. Fuentes EMI y impedancias comple-
jas del circuito EMI.

del número de ramas. Finalmente un método parecido al que se presenta en esta

tesis se estudia en [46], el cual obtiene un modelo CM simpli�cando un convertidor

MC trifásico a un circuito monofásico. En este el MC es modelado basándose en la

topología indirecta (recti�cador-inversor con DC link virtual).

3.3. Método combinado tiempo-frecuencia

El método combinado tiempo-frecuencia se basa en obtener un circuito equivalente

que de�na el convertidor. Este se resuelve para cada frecuencia de interés dentro del

rango estipulado para las EMI conducidas (9 kHz a 30MHz). Dicho circuito equiva-

lente debe adaptarse al tipo de perturbaciones que se desea estudiar en cada momento

(CM o DM). En consecuencia si se estudian ambas perturbaciones deberán existir dos

circuitos diferentes. En la Figura 3.2 se muestra una representación esquematizada del

método y su procedimiento. Todo los métodos basados en circuitos de impedancias

equivalentes se sustentan en la identi�cación de las partes más importantes que la

componen: Fuente, Camino y Victima. Un buen ejemplo se puede consultar en [40].

En los siguientes apartados se describe cada parte, se analizan y se genera el modelo

para cada tipo de perturbaciones, CM y DM.
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3.3.1. Las fuentes

Las fuentes perturbadoras de EMI son producidas y localizadas en los puntos

donde se producen grandes derivadas de tensión dv/dt o corriente di/dt, los cuales gen-

eran las perturbaciones en CM y DM respectivamente. Este tipo de perturbaciones

son generados, generalmente, por sistemas electrónicos de potencia (transistores y

diodos).

El primer paso es localizar los puntos principales donde se generan dichos cambios

de voltaje o corriente. El siguiente paso es la obtención por simulación de dichas

fuentes. Las fuentes del modelo se componen a partir de dos señales diferentes:

La primera se obtiene a partir de una simulación temporal (Matlab - Simulink)

del convertidor bajo ensayo y capturando varios ciclos de conmutación, aproxi-

madamente un periodo eléctrico de la carga. Estos estarán formados por señales

cuadradas, con un ciclos de trabajo δ que variará a lo largo del periodo cap-

turado. Esta señal de largo periodo y baja resolución permite obtener el com-

portamiento del convertidor a baja frecuencia.

La segunda señal se obtiene a partir de una simple conmutación del convertidor,

la cual es simulada a partir de un programa que permita re�ejar sus detalles,

como por ejemplo: Tiempo de subida, tiempo de bajada, posibles efectos de

oscilación, pequeñas deformaciones, etc. Dicha simulación se realiza utilizando

programas basados en SPICE, los cuales tienen librerías con altas precisión

sobre los dispositivos que intervienen en la conmutación. Al tener una sola

conmutación, la señal debe contener una gran cantidad de puntos para poder

re�ejar con su�ciente resolución todas las particularidades del convertidor, lo

que permitirá conocer el comportamiento del convertidor a alta frecuencia.

Finalmente dichas señales temporales se trasladan del dominio temporal al frecuen-

cial aplicando una transformada rápida de Fourier (FFT, Fast Fourier Transform) y

permitiendo tener dos espectros en frecuencia.

Las perturbaciones conducidas se clasi�can en banda A y B dependiendo de su

rango de frecuencia. La banda A se de�ne como el rango frecuencial entre 9 kHz y

150 kHz y la banda B se de�ne entre 150 kHz y 30MHz. Esta clasi�cación permite

utilizar los espectros obtenidos en las simulaciones para cada banda de perturbaciones

conducidas. Esto brinda una simpli�cación en el procedimiento y en el cálculo. La

banda A del espectro, es de una longitud reducida, impide observar los armónicos
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principales producidos por el convertidor, por lo tanto se ha decido alargar dicha

banda hasta 1MHz y de este modo queda renombrada como banda A+.

En la Figura 3.3 se muestra una representación de las señales temporales y sus

respectivos espectros. Éstos se aplicaran al circuito EMI como se describe en la Figu-

ra 3.2 y seguidamente se realizaran dos cálculos independientemente para las bandas A

y B.

Figura 3.3: Conversión fuentes EMI de dominio temporal a frecuencial.

3.3.2. Los caminos

Los caminos de propagación son todos aquellos elementos eléctricos y electrónicos

que permiten la circulación del �ujo eléctrico al variar su impedancia con la frecuencia.

Como se ha mencionado anteriormente en el apartado 3.3.1 las perturbaciones EMI se

producen principalmente por grandes cambios de tensión o corriente, por lo tanto las

principales impedancias parásitas aparecerán entre pistas o entre pistas y planos de

masa. Por ejemplo, algunas impedancias parásitas pueden aparecer entre terminales

de un semiconductor y su radiador, entre pistas y masa, inductancias mutuas entre

pistas, etc. Dichas impedancias parásitas pueden ser obtenidas de diferentes maneras:

vía simulación, aproximaciones y/o medidas directamente del convertidor [29].
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3.3.3. Las victimas

Todo sistema eléctrico y electrónico puede ser susceptible a las perturbaciones

EMI. En controles de velocidad variable (ASD) las principales victimas son la red

eléctrica y la máquina eléctrica. La red eléctrica se ve afectada por los armónicos

que deterioran la calidad de la señal eléctrica distribuida, mientras que la máquina

eléctrica se ve afectada principalmente, por las corrientes de fugas que circulan por los

bobinados y los cojinetes. Dichas corrientes pueden provocar fallos en los bobinados

eléctricos y/o deteriorar los cojinetes; reduciendo de manera drástica la vida útil de

la máquina eléctrica [47, 48, 49, 50].

3.3.4. Composición del modelo EMI

Finalmente después de una correcta identi�cación de las fuentes, los caminos de

propagación y de las victimas, se construye el circuito equivalente. A partir del circuito

equivalente se extrae el modelo matemático utilizando las leyes de Kirchho� y se

compactan las ecuaciones resultantes en formato matricial. Dicha matriz será válida

para todo el rango de frecuencias conducidas, sin embargo su resultado irá en función

de cada frecuencia en particular. Para conocer la respuesta a lo largo de todo el rango

de 9 kHz a 30MHz se debe resolver la matriz para cada una de las frecuencias de

interés. En consecuencia, para realizar un estudio completo se debe realizar un barrido

en frecuencia para n armónicos (n · ω0), donde ω0 = 2πf0 (siendo f0 la frecuencia

base). En este caso, la f0 para la banda A se utilizará un periodo de la máquina

eléctrica y en la banda B una conmutación PWM.

3.4. Modelo EMI-CM para convertidores matriciales

En este apartado se ha creado un modelo EMI en CM de un MC. En la Figura 3.4

se muestra el MC y también el drive completo. Ademas se incluyen los caminos de fuga

hacia masa y los elementos necesarios para el ensayo de perturbaciones conducidas.

En la Figura 3.5 se muestra el circuito equivalente en CM, el cual se ha extraído

siguiendo los pasos descritos en el apartado 3.3. En los siguientes apartados se realiza

una extensa descripción de cada uno de estos pasos.

3.4.1. Las fuentes modelo EMI-CM

En los MC, las grandes derivadas de tensión dv/dt se producen en las tensiones de

salida. Una de las soluciones intuitivas seria colocar las fuentes perturbadoras EMI
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Figura 3.4: Con�guración de test EMI para sistema convertidor matricial y caminos
fuga CM.

Figura 3.5: Modelo completo EMI-CM; MC, carga y LISN.

entre las salidas (vab, vbc). Esto implicaría conocer el estado de cada interruptor, lo

que comportaría un modelo EMI prácticamente inviable. La solución propuesta, es

cambiar los puntos de referencia de las fuentes y trasladarlas a las entradas principales

de los interruptores. Las fuentes han quedado reestructuradas entre cada salida y

entrada del grupo de interruptores del MC (vaA, vbB y vcC).

En la Figuras 3.6 y 3.7 se muestran la vaA, para la banda A+ y la banda B

respectivamente.

La banda A+ ha sido obtenida mediante un modelo Matlab-Simulink. La banda B

ha sido obtenida replicando una conmutación del MC entre dos fase. Esta conmutación

se ha realizado utilizando un programa SPICE. En la Figura 3.8 se muestra dicho

circuito.
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Figura 3.6: Señal banda A+ simulada.

Figura 3.7: Señal banda B simulada.

3.4.2. Los caminos modelo EMI-CM

Todas las impedancias del modelo EMI visto en la Figura 3.5 se han caracterizado

y medido en el dominio en frecuencia utilizando dos instrumentos: Un analizador

de impedancias (Fluke PM6303) y un analizador vectorial de redes (R&S ZVRE).

El primero es utilizado para medir y caracterizar las impedancias a baja frecuencia

(entre 9 kHz y 1 MHz), consiguiendo una resolución más precisa. El segundo se ha

utilizado para realizar las medidas en HF (entre 1 MHz y 50 MHz).

La planta experimental utilizada para realizar las lecturas de los caminos de propa-

gación sigue la estructura mostrada en la Figura 3.4, donde las características de cada

una de sus partes se describen a continuación:

Prototipo Matrix Converter: Diseñado en la universidad de Nottingham, 7,5 kV A,
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Figura 3.8: Circuito SPICE para la generación señal banda B.

380V . Dicho convertidor está formado principalmente por un módulo de IGBTs

que engloba todos los interruptores. Ref FM35R12KE3ENG (EUPEC).

Motor sincrono de imanes permanentes: Control Techniques®, 3×220V/0,94 kW ,

velocidad nominal 3000 r.p.m.

LISN: Scwarzbeck Meβelktronik®, NNLA8120, 50 Ω/5 Ω + 50µH, 4× 25A.

Cable de potencia apantallado: Cinco conductores, sección = 2,5mm2 + malla

eléctrica.

Las impedancias para el MC y la planta experimental anteriormente mencionada se

han caracterizado y se pueden consultar en el anexo B.2.1.

Las impedancias ZHG y ZCHG son las conexiones a tierra del MC y del motor,

respectivamente. Estas dos impedancias son las responsables de la circulación de las

corrientes en CM.

La LISN es modelada midiendo las impedancias existentes entre la conexión de

tierra y cada una de sus fases de salida (SA, SB y SC). Dando como resultado la

respuesta frecuencial de las impedancias ZSAG, ZSBGy ZSCG. Sus respuestas como

era de esperar ha sido de una impedancia normalizada de 50 Ω.
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En el �ltro de entrada del MC, podemos observar que hay dos grupos de impedan-

cias: El primero son las impedancias en serie, las cuales se componen de la parte del

�ltro formado por Lf//Rf y las posibles impedancias parásitas en HF (ZSAA, ZSBB
y ZSCC). El segundo grupo está formado por la capacidad Cf y las impedancias

parásitas HF (ZAB, ZBC y ZAC).

La parte de potencia esencialmente está formada por los interruptores bidirec-

cionales. El caso del MC estudiado, dichos interruptores están englobados en un

módulo de potencia. Este módulo está diseñado para reducir el tamaño del con-

vertidor y reducir las impedancias parásitas que puedan aparecer entre las conexiones

de los diferentes IGBTs. Estas impedancias parásitas están formadas por complejos

circuitos RLC, donde la parte más preocupante son las inductancias parásitas. Dichas

inductancias parásitas son directamente responsables de posibles sobretensiones. Es-

tas pueden producirse en el momento de una conmutación. Provocando de este modo

la destrucción de algún IGBT.

En la Figura 3.9 se muestra el circuito equivalente de cada interruptor bidirec-

cional. Las impedancias parásitas se representan en lineas discontinuas. Por ejemplo

ZAH representa la impedancia medida entre la fase de entrada A y el radiador (heat-

sink), y ZaH la impedancia entre la fase de salida a y el radiador. Estas tendrán una

impedancia muy similar debido a que comparten la misma estructura física.

Las impedancias ZBH y ZCH tendrán prácticamente la misma respuesta que la de

ZAH . Consecuentemente, ZbH , ZcH tendrán una respuestas en frecuencia muy similar

a la de ZaH .

Figura 3.9: Representación de las impedancias parásitas de un interruptor bidirec-
cional.

La carga del convertidor en EMI-CM se considera un camino de propagación

importante. Esto es debido a que se les aplica una PWM con fuertes derivadas de

tensión dv/dt. Estas señales PWM se propagan a lo largo de los cables llegando al

motor. El recorrido de los cables más la estructura del motor permite la aparición de



36 CAPÍTULO 3. MODELO EMI DE UN CONVERTIDOR MATRICIAL

complejas capacidades parásitas facilitando la circulación de corrientes en CM. En

algunos estudios se han realizado circuitos equivalentes aproximados [51, 44, 52, 53],

lamentablemente la respuesta precisa es prácticamente imposible. Sin embargo, en

este modelo se ha considerado el motor como tres impedancias complejas. Estas se

conectan a cada salida del MC y en su otro extremo se conectan entre si, compartiendo

la conexión a tierra G.

En la Figura 3.10 se muestra una representación básica de las impedancias más

importantes que pueden constituir la respuesta en frecuencia de una de las fases del

motor. Sin embargo, con el �n de simpli�car dichas impedancias se han agrupado

en una impedancia común para cada una de las fases. Éstas se han nombrado como

ZaCH , ZbCH y ZcCH para las fases a, b y c respectivamente.

Figura 3.10: Modelo simpli�cado del cable + motor

3.4.3. Las victimas modelo EMI-CM

Las victimas en un MC son principalmente la red eléctrica y la carga del conver-

tidor. La parte de la red eléctrica viene determinada por las perturbaciones que se

inyectan a la red eléctrica. La corriente que se medirá es ICM = IHG + ICHG.

La segunda victima es el motor y se ve afectado directamente por las perturba-

ciones generadas al aplicarse un PWM al motor. La corriente que se medirá es ICHG.

3.4.4. Modelo matemático EMI-CM

A partir del modelo EMI del MC presentado y utilizando las leyes de Kirchho�,

se han extraído su representación matemática. Esta ha sido compactada en formato

matricial. Dicha matriz se muestra en la ecuación 3.1.
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donde,
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3.4.5. Validación del modelo EMI-CM

Con el objetivo de veri�car el modelo EMI propuesto, se ha validado el circuito

de impedancias y las fuentes EMI por separado. El procedimiento que se ha seguido

para validar el modelo EMI CM se describe en los siguientes puntos:

1. Validación del modelo de impedancias.
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2. Validación de las fuentes EMI.

3. Validación global.

Para realizar las medidas experimentales se ha utilizado una sonda de corriente de HF

Röhde & Schwarz ESH 2-Z1 y un analizador de espectros Röhde & Schwarz ESPI.

3.4.5.1. Validación del modelo de impedancias

La validación del modelo de impedancias se ha realizado comparando las corrientes

medidas en CM de la planta experimental y las corrientes obtenidas del modelo EMI.

Donde dicho modelo ha sido alimentado por señales capturadas de la misma planta

experimental. Las señales experimentales se han capturado utilizando el osciloscopio

TDS510A de la marca Tektronics®.

Las señales capturadas con el osciloscopio y utilizadas para validar el modelo de

impedancias son vaA,vbB y vcC . La representación temporal de la señal vaA se muestra

en la Figura 3.11a. Después de ser capturadas se han trasladado al dominio frecuencial

con el objetivo de poder ser inyectada al modelo de impedancias. En la Figura 3.11b

se muestra el espectro de la señal vaA, donde el armónico de mayor frecuencia coincide

con el limite de la banda A+.

En la Figura 3.12a se muestra un ciclo de conmutación del MC, el cual incluye

toda la distribución del SVM. Esta instantánea permite reconocer como trabajan

los IGBTs y ver los efectos que producen los elementos parásitos en el PWM. Estos

son importantes en el estudio EMI y pueden ser tan diversos como: Ringing e�ects,

glitchs, deformación de la señal, etc. En la Figura 3.12b se muestra el espectro del

ciclo de conmutación dentro de los margenes conocidos como banda B (De 150 kHz

a 30MHz).

En la representación espectral de la Figura 3.13, podemos observar que la primera

pendiente de 20 dB/dec empieza a decrecer aproximadamente a partir 1
π�τsw

, donde τsw
es el tiempo del ciclo de trabajo δ de la trapezoidal. Si se mide dicho tiempo en la

instantánea de conmutación de la Figura 3.12a, se obtiene un tiempo de 12µs y en

consecuencia la frecuencia será de 26,5 kHz.

La segunda asíntota la cual decrece a 40 dB/dec determina el punto del tiempo

de subida y de bajada de la señal trapezoidal. Esta se observa que aproximadamente

empieza a 2,2MHz, resultando que el tiempo de subida y bajada será de unos 150ns.

Finalmente la última asíntota que se observa en la �gura es la anulación de la pen-

diente, la cual podría ser debido a los posibles glitchs de la señal.
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(a) Señal vaA medida

(b) Espectro de la señal vaA medida en la banda A+

Figura 3.11: Señal temporal y espectro de vaA, banda A+.

Seguidamente se han inyectado las tres señales experimentales y se ha resuelto

el modelo EMI para el rango de frecuencias de las bandas A+ y B. Los resultados

obtenidos se han comparado superponiéndolos con las medidas realizadas en la planta

experimental de la corriente ICM = IHG + ICHG.

En la Figuras 3.14a y 3.14b se muestra la comparativa entre espectros para las

bandas A+ y B, respectivamente. En la banda A+ se re�eja que la diferencia entre

espectros no es superior a 7 dB. Donde un margen de 6 dB se considera incertidumbre

en la medida, de este modo es justo decir, que los resultados tiene una coincidencia
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(a) Señal temporal de un periodo de SVM

(b) Espectro de la señal, banda B

Figura 3.12: Conmutación vaA, señal temporal y espectro banda B.

más que aceptable.

En la banda B, se observa que existen dos puntos donde los dos espectros di�eren

(2MHz y 20MHz). La primera divergencia es posible que sea producida debido a

la variación constante del ciclo de trabajo δ del PWM, sin embargo no se ha podido

concretar que hace que aparezca esta variación entre simulación y medida. En la

segunda frecuencia de divergencia después de varias comprobaciones se determinó que

estas perturbaciones eran debidas a la placa de control FPGA, más especí�camente

el Spread Spectrum Clock de la FPGA.
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Figura 3.13: Espectro vaA y sus pendientes.

Un segundo paso realizado ha sido la comprobación del modelo de impedancias.

Este se ha basado en modi�car alguno de los valores importantes del sistema. Esta

modi�cación ha sido el alargamiento del cable del motor, de 2m a 35m. Seguidamente

se han realizado nuevamente las medidas de las impedancias afectadas (ZaCH , ZbCH
y ZcCH) y se ha procedido a realizar nuevamente la simulación.

Las Figuras 3.15a y 3.15b muestran la comparativa entre simulación y lecturas

experimentales cuando la nueva carga es aplicada. En estas �guras se puede observar

que al incrementar la longitud del cable, los armónicos que se ven más afectados son

los de baja frecuencia. Esto es debido a que el ciclo de trabajo se debe incrementar

obligado por el incremento de las pérdidas y el incremento en el valor de los ele-

mentos parásitos. En cambio, en banda B su variación es menor debido a que los

parámetros que de�nen el comportamiento en HF no se ven afectados, por ejemplo:

Las pendientes, glitchs, etc.

3.4.5.2. Validación de las fuentes EMI-CM.

En el apartado anterior se ha validado el modelo de impedancias y también se ha

comprobado la señal capturada. En el siguiente paso han sido validadas las fuentes

EMI. Dicha validación se a centrado en comprobar que las fuentes ofrecen una buena

resolución y no incrementan la incertidumbre en los resultados.

Esta validación se ha llevado a cabo resolviendo el modelo EMI utilizando dos

tipos de fuente diferentes. La primera ha sido mediante fuentes EMI procedentes de

los simuladores temporales. En la segunda ha sido mediante fuentes EMI procedentes

de las medidas experimentales utilizadas en al apartado anterior. En las Figuras 3.16a



42 CAPÍTULO 3. MODELO EMI DE UN CONVERTIDOR MATRICIAL

(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.14: Comparativa entre resultados de simulación del modelo EMI utilizando
señal experimental y medidas experimentales, señal ICM .

y 3.16b se muestra la comparativa entre los dos resultados del modelo EMI, banda A+

y B respectivamente.

Podemos observar que en la banda A+ la exactitud es muy elevada y prácticamente

no se aprecian diferencias (pequeña diferencia de 5 dB en los primeros armónicos de

la banda). En la banda B las diferencias se acentúan más en las altas frecuencias pero

nunca se superan los 10 dB.

3.4.5.3. Validación global modelo EMI-CM

Finalmente, el último paso ha sido la validación del modelo completo. Esta vali-

dación ha consistido en inyectar las señales procedentes vía simulación en el modelo
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(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.15: Comparativa entre resultados de simulación del modelo EMI utilizando
señal experimental y medidas experimentales, modi�cación cable motor, 35m.

de impedancias y comparar su resultado con las medidas experimentales. En de�ni-

tiva, es la simulación general del modelo para predecir las perturbaciones EMI del

convertidor bajo estudio.

En la Figura 3.17 se muestra la comparativa entre el resultado obtenido del modelo

EMI con las fuentes simuladas y las fuentes medidas experimentalmente.

En la banda A+, Figura 3.17a, la exactitud de la predicción es bastante elevada

y sólo hay pequeñas diferencias de 10 dB en algunos armónicos de baja frecuencia,

como por ejemplo el 2º armónico. El único armónico que presenta más diferencia es

el 6º, el cual tiene una diferencia de alrededor de 17 dB. En algunos otros armónicos

parece haber diferencias, pero el único problema es el efecto visual de solapamiento
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(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.16: Comparativa entre resultados simulación modelo EMI utilizando señales
obtenidas vía simulación y capturadas experimentalmente.

de las grá�cas.

En la banda B se observa que la coincidencia es elevada y sólo existen dos zonas

donde se separan de la medida experimental. Estos puntos han sido comentados an-

teriormente en el apartado 3.4.5.1.

3.4.6. Comparativa con otros convertidores matriciales

En los apartados anteriores se ha presentado y veri�cado el funcionamiento del

modelo EMI diseñado para los MC de topología directa. Con el objetivo de realizar

otras pruebas de veri�caciones se ha efectuado el estudio EMI en dos convertidores
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(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.17: Comparativa ICM . Simulación modelo EMI con señales simuladas y me-
didas experimentales.

adicionales.

El primer MC es un convertidor de 20 kV A basado en mono-placa. Los drivers,

sensores, �ltro entrada y dispositivos de potencia están ensamblados en una misma

placa. Además, a diferencia del MC previo, este no utiliza un módulo con todos los

IGBTs ensamblados sino que cada interruptor bidireccional está encapsulado inde-

pendientemente.

El segundo MC también utiliza interruptores bidireccionales independientes, pero

la potencia eléctrica a la puede operar es de 70 kV A.

En los siguientes apartados se caracterizará y aplicará el modelo EMI para cada

uno de los MCs, donde �nalmente se realizará una comparativa entre los resultados
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del modelo y las medidas experimentales.

3.4.6.1. Estudio EMI-CM de un MC 20kVA

El MC de 20 kV A bajo ensayo es un convertidor muy utilizado por la universidad

de Nottingham para realizar proyectos de desarrollo e innovación. En la Figura 3.18

se ilustra una vista aérea de dicho convertidor. En esta vista se observa su cuerpo

monoplaca, en el cual se pueden apreciar claramente todos los bloques importantes

del MC.

Figura 3.18: Convertidor Matricial 400V/28A.

El test del MC se realizo en la universidad de Nottingham. Consecuentemente,

el banco de trabajo y su instrumental empleados eran completamente diferentes. Las

características del MC bajo ensayo y el banco de trabajo se describen a continuación:

Convertidor matricial de 400V/28A de topología directa y formado por IGBTs

SK60GM123 de Semikron.

Medidor de impedancias HP4194A y sonda 41941-61001.

Filtro entrada sin inductores. (Utilización de fuente programable trifásica Chro-

ma modelo 61511).

Motor de inducción de 380V / 1 kW .
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Tres LISN monofásicas modelo FCC-LISN-5-50-1-DEF STAN 59-41.

Sonda de corriente HF modelo F-35A de Fischer Custom Communications

(FCC).

Analizador de espectros Agilent MXA N9020A.

En la aplicación del modelo EMI para dicho convertidor se han realizado nue-

vamente las medidas de los caminos de propagación. Estas nuevas medidas se han

adjuntado en el anexo B.2.2 de esta tesis doctoral.

En las Figuras 3.19a y 3.19b se muestra la comparativa entre la predicción del

modelo EMI y las medidas experimentales en las bandas A+ y B respectivamente.

(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.19: Corrientes ICM simulada y medida experimental. MC 20 kV A Notting-
ham university.
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Figura 3.20: Respuesta frecuencial sonda de corriente F-35A proporcionado por la
compañía FCC

En la banda A+ se pueden observar grandes diferencias entre la simulación del

modelo EMI y la medida experimental. Esto es debido a que no se corrigió en su

momento la atenuación provocada por la sonda de corriente a bajas frecuencias. En

la Figura 3.20 podemos observar una atenuación en la respuesta frecuencial propor-

cionada por el fabricante.

Por otro lado en la banda B , Figura 3.19b, se puede apreciar que el grado de

coincidencia entre los dos espectros es realmente optima y sólo en el peor de los casos

di�ere en 10dB.

3.4.6.2. Estudio EMI-CM de un MC 70kVA

El MC bajo estudio en este apartado es el presentado en el capítulo A. La planta

experimental que se ha utilizado para realizar el estudio EMI de este convertidor se

de�ne en los siguientes puntos:

Motor inducción 3× 220V/1,8 kW .

Medidor de impedancia Fluke PM6303 y analizador vectorial de redes R&S

ZVRE.

LISN: Scwarzbeck Meβelktronik®, NNLA8120, 50 Ω/5 Ω + 50µH, 4× 25A.

Sonda de corriente Röhde & Schwarz ESH 2-Z1.

Analizador de espectros Röhde & Schwarz ESPI.
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El procedimiento empleado ha sido el mismo que en los anteriores MCs. Las impedan-

cias se pueden consultar en el anexo B.2.3.

En las Figura 3.21 se muestra una comparativa entre la simulación del modelo

EMI y las lecturas experimentales de la corriente ICM .

En la Figura 3.21a se puede observar una pequeña divergencia entre los armónicos

a 30 kHz y 100 kHz, pero nunca superando los 13 dB. En términos generales, la

banda A+ muestra una buena predicción de las perturbaciones EMI en CM.

En la Figura 3.21b se muestra la comparativa entre el resultado de simulación y la

medida experimental en la banda B. Esta re�eja que la simulación predice correcta-

mente la tendencia de las perturbaciones EMI en HF, sólo separándose levemente en

el tramo �nal (no superando los 15 dB).

(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.21: Corriente ICM . Convertidor matricial 70 kV A.
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3.5. Modelo EMI-DM para convertidores matriciales

En este apartado se presenta un modelo EMI en DM para MC de topología directa.

En la Figura 3.22 se ilustra el circuito drive, utilizado como referencia para obtener

el modelo DM. Dicho circuito es el mismo que se ha utilizado en el modelo en CM,

pero sin las conexiones a tierra del convertidor y del motor.

Figura 3.22: Diagrama MC.

Al seguir los pasos de la técnica presentada en este capítulo y aplicando las apropi-

adas simpli�caciones, se ha obtenido un modelo DM como el que muestra en la Figu-

ra 3.23. En los siguientes apartados se exponen los pasos y simpli�caciones realizadas.

Figura 3.23: Modelo DM para un MC de topología directa.

Debido a que el modelo DM se ha desarrollado durante la parte �nal de esta tesis

doctoral, se ha decidido estudiar y aplicar dicho modelo directamente al convertidor

desarrollado a lo largo de esta (MC 70 kV A).
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3.5.1. Las fuentes EMI-DM

Las fuentes que provocan las perturbaciones en DM son principalmente las lineas

con fuertes cambios de corriente en un espacio de tiempo reducido, di/dt. Estos cambios

de corriente inducen de forma magnética una tensión a circuitos vecinos. Las líneas

con derivadas de corriente di/dt más importantes se encuentran en las fases de entrada

de los interruptores del MC. Estas, al conmutar una fase de salida pueden pasar

de circular desde corriente nominal de fase a cero Amperios en unos centenares de

nanosegundos. Las corrientes que circulan en estas lineas se han de�nido como iA, iB
y iC y son, en principio, las que tienen más in�uencia en las EMI DM.

Otro de los puntos donde aparecen oscilaciones de corriente de menor intensidad

son en las lineas de entrada del convertidor, iSA, iSB y iSC . Dichas corrientes son

suavizadas por la inductancia del �ltro de entrada pero su efecto en las otras lineas

del MC sigue siendo importante. Esta in�uencia es debida a la corta distancia que

las separan.

Finalmente, los últimos puntos que tienen oscilaciones de corriente, son las salidas

del MC. Sin embargo en este modelo no se han tenido en cuenta. Esto es a causa

de que la distancia entre lineas es grande y su in�uencia en acoplamiento es muy

pequeña. Además se ha simpli�cado el modelo descartando la parte de salida del MC

y las conexiones a tierra del sistema. Esto es gracias a que se conoce que la suma de

corrientes en DM de un sistema trifásico debe ser cero, iA + iB + iC = 0.

En la Figura 3.24 se muestra la corriente iA durante un periodo de la red eléctrica,

la cual se utilizara como fuente patrón en el modelo DM.

Figura 3.24: Fuente perturbaciones DM, iA(t).
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3.5.2. Los caminos EMI-DM

En el modelo presentado anteriormente en la Figura 3.23, se puede apreciar que

todas las impedancias que forman el modelo DM son procedentes del modelo CM

(apartado 3.4). En este modelo, las impedancias utilizadas son las que están situadas

en la entrada del MC. Estas son las que forman parte de la LISN (ZSAG, ZSBG y

ZSCG), las impedancias de la parte RL del �ltro de entrada (ZSAA, ZSBB y ZSCC)

y �nalmente las impedancias que equivalen a los condensadores del �ltro de entrada

(ZAB, ZBC y ZAC).

La diferencia del modelo DM respecto al CM es que los caminos de propagación e

impedancias parásitas aparecen debido a un acoplamiento magnético. Dicho acoplamien-

to vendrá de�nido por la inductancia mutua M entre pistas.

En el caso del MC 70 kV A, la pista de la fase de entrada (ej. circulación corriente

ISA) y la pista entre condensador �ltro e IGBTs (ej. circulación corriente IA), com-

parten una capa de la placa Power plane. Así cada capa tiene una fase asociada y

permite distribuir uniformemente la corriente. Por lo tanto, la corta distancia entre

capas hará que las corrientes en una de las fases afecte directamente a las otras. Por

ejemplo, las corrientes ISB, ISC , IB e IC inducen unos voltajes en el conductor donde

circula la corriente de entrada ISA. Un claro ejemplo se muestra en la Figura 3.25,

donde dos pistas de la fase B afectan a la fase A. En el conductor donde circula ISA
el voltaje inducido por lineas/pistas vecinas será igual al mostrado en la ecuación 3.7

Figura 3.25: Interacción entre dos fases del MC.

VASAA = VMa + VXA = jw (MSASBISB +MSASCISC) + jw (MSABIB +MSACIC)

(3.7)
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Siendo MSASB la inductancia mutua entre la pista de la corriente ISA y las pista

de ISB. MSASC sigue la misma nomenclatura y es la inductancia mutua entre ISA y

ISC . MSAB es la inductancia mutua entre la pista de la corriente ISA y la pista de la

corriente IB. MSAC sigue la misma pauta y es la inductancia mutua entre ISA y IC .

Siguiendo el mismo procedimiento, se obtiene la relación de las tensiones para

VBSBB y VCSCC , las cuales se muestran en las ecuaciones 3.8 y 3.9.

VBSBB = VMb + VXB = jw (MSBSAISA +MSBSCISC) + jw (MSBAIA +MSBCIC)

(3.8)

VCSCC = VMc + VXC = jw (MSCSAISA +MSCSBISB) + jw (MSCAIA +MSCBIB)

(3.9)

donde,

MSASB = MSBSA; MSASC = MSCSA; MSBSC = MSCSB (3.10)

MSAB = MSBA; MSAC = MSCA; MSBC = MSCB (3.11)

En el caso del MC de 70 kV A, la determinación de la inductancia mutua entre

pistas es relativamente simple. Esto es debido a que cada una de las pistas ocupa

una super�cie determinada en una capa diferente de la placa Power plane. Por lo

tanto consultando las Tablas B.1 y B.2 del anexo se puede realizar una estimación

aproximada del valor de las inductancias mutuas.

M

l
' µrµ0

4π
ln

[
1 +

(
2a

d

)2
]

(3.12)

La ecuación 3.12 se ha extraído de las tablas anteriormente citadas, y teniendo

en cuenta que la distancia entre capas internas es de 0,8mm y entre capa externa e

interna es de 1,6mm, se obtiene que aproximadamente por una longitud de pista de

10 cm laMSASB ≈MSASC ≈MSBSC ≈ 30nH . En el caso deMSAB ≈MSBC ≈MSAC

donde la longitud es de 5 cm es de aproximadamente 15nH.
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3.5.3. Las victimas EMI-DM

La victima principal en las perturbaciones DM es la red eléctrica, la cual se ve

afectada por el deterioro en la calidad de la señal que proporciona. Este deterioro

viene determinado por los armónicos que se inyectan a la red y hacen incrementar su

total harmonic distortion (THD).

Para realizar la medida directa de las perturbaciones en DM se ha utilizado una

pinza de corriente de HF y se implementa la con�guración que se muestra en la

Figura 3.26.

Figura 3.26: Medida corriente DM en un sistema trifásico.

3.5.4. Modelo matemático EMI-DM

El modelo matemático DM, como se ha comentado anteriormente reutiliza muchas

de las impedancias del modelo CM. En el caso del modelo DM, las impedancias que

permitían la circulación de corriente debido a su capacidad parásita se han eliminado.

Esto es debido a que no tienen ninguna in�uencia en este tipo de perturbaciones.

Después de posicionar todas las impedancias, fuentes perturbadoras y los acopla-

mientos magnéticos como fuentes dependientes, se ha obtenido el modelo mostrado

anteriormente en la Figura 3.22. Analizando dicho circuito, se ha extraído su modelo

matemático, el cual se muestra en la ecuación 3.13.


IA
IB
IC
−VXA
−VXB
−VXC

 =



YAA − 1
ZAB

− 1
ZAC

1
ZAB

YBB
1

ZBC
1

ZAC

1
ZBC

YCC

0
(
− jωMSASB

ZSBB+ZSBG

) (
− jωMSASC

ZSCC+ZSCG

)(
− jωMSBSA

ZSAA+ZSAG

)
0

(
− jωMSBSC

ZSCC+ZSCG

)(
− jωMSCSA

ZSAA+ZSAG

) (
− jωMSCSB

ZSBB+ZSBG

)
0
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− 1
ZSAA+ZSAG

0 0

0 1
ZSBB+ZSBG

0

0 0 1
ZSCC+ZSCG

−1
(

jωMSASB

ZSBB+ZSBG

) (
jωMSASC

ZSCC+ZSCG

)(
jωMSBSA

ZSAA+ZSAG

)
−1

(
jωMSBSC

ZSCC+ZSCG

)(
jωMSCSA

ZSAA+ZSAG

) (
jωMSCSB

ZSBB+ZSBG

)
−1


·


VA
VB
VC

VASAA
VBSBB
VCSCC

 (3.13)

La matriz de la ecuación 3.13 se ha dividido en diferentes campos y fórmulas para

poder compactarla y permitir una mejor visualización de esta. En las ecuaciones 3.14,

3.15 y 3.16 se concentran las fuentes dependientes debido a las inductancias mutuas

de los conductores (A, B, C), Figura 3.25. Por otro lado las ecuaciones 3.17, 3.18 y

3.19 son los campos referentes a la matriz de impedancias del modelo EMI DM.

VXA = jω (MSABIB +MSACIC) (3.14)

VXB = jω (MSBAIA +MSBCIC) (3.15)

VXC = jω (MSCAIA +MSCBIB) (3.16)

YAA =

(
1

ZSAA + ZSAG
+

1

ZAB
+

1

ZAC

)
(3.17)

YBB =

(
− 1

ZSBB + ZSBG
− 1

ZAB
− 1

ZBC

)
(3.18)

YCC =

(
− 1

ZSCC + ZSCG
− 1

ZAC
− 1

ZBC

)
(3.19)

3.5.5. Validación del modelo EMI-DM

En el modelo DM, la validación no ha podido ser tan completa como la presentada

para el modelo EMI CM. Esto es debido a que toda la parte de la validación donde

se utilizan fuentes experimentales, no ha sido posible implementarla. La razón es que,

al estar los conductores internos tan compactados, no ha permitido introducir ningún

tipo de sensor en su interior. Además, al tener que capturar la corriente que circula en

una de las fases de entrada de los interruptores, por ejemplo iA, se requeriría unir las

barras de cobre que conectan la placa Power plane con los IGBTs. Esto comportaría

modi�car dichas barras o encontrar un sensor su�cientemente grande que las pudiera
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englobar. En la Figura 3.27 se ilustra la placa Power plane y las barras de conexión

de los IGBTs para la fase A.

Figura 3.27: Conexión fase A, entre placa Power plane y IGBTs.

En de�nitiva, la validación del modelo DM se ha realizado únicamente utilizando

señales procedentes de simulación. Conociendo que las impedancias han sido validadas

en apartados anteriores y que el modelo temporal del MC también funciona, se puede

suponer que el error será bajo. Únicamente se podría cometer un error importante en

las inductancias mutuas que intervienen en el modelo.

Las fuentes EMI se han inyectado al modelo y se han obtenido las corrientes en

DM para las bandas A+ y B. Los resultados obtenidos se han comparado con las

medidas experimentales de la corriente DM del MC 70 kV A. En la Figura 3.28 se

muestra la comparativa entre el modelo EMI DM y las medidas experimentales, en

todo el rango de perturbaciones conducidas, donde IDM = 2 · ISA − ISB − ISC .
Se puede observar en la Figura 3.28a, que en el rango de bajas frecuencias (20 kHz

a 200 kHz), el modelo proporciona una coincidencia muy elevada en los armónicos

producidos por el MC. La máxima diferencia observada es en el primer armónico,

el cual di�ere aproximadamente en 12 dB. En cambio en el resto del espectro, la

diferencia es mínima y su envolvente no di�ere más de 6 dB.

En la comparativa de banda B, Figura 3.28b, se puede observar que el modelo

sigue proporcionando una buena respuesta y sus divergencias no se desvían mucho

de la medida experimental, las cuales no superan los 15 dB. Sabiendo que dichas

diferencias son importantes, se debe recalcar que el objetivo de este modelo es saber

la tendencia general de las perturbaciones EMI. Las dos divergencias puntuales que
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(a) Banda A+

(b) Banda B

Figura 3.28: Corriente IDM . Convertidor matricial 70 kV A.

aparecen en 500 kHz y 2MHz son de valor considerable pero no deslegitiman el

modelo presentado.

3.6. Conclusión del capítulo

En este capítulo se ha presentado un modelo EMI completo para las perturba-

ciones conducidas generadas por los MC de topología directa. Este modelo EMI se

ha dividido en un modelo para perturbaciones en CM y otro para DM. Esta división

permite una simpli�cación del problema y de este modo, una mejor focalización en el

tipo de perturbaciones que se desea evaluar.

El objetivo principal de este modelo EMI es la aportación de una predicción de
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las perturbaciones EMI en un tiempo reducido. Esta predicción puede ser una aprox-

imación con unos márgenes de error aceptables. Ademas, este modelo no busca que

las aproximaciones proporcionadas encajen en un alto grado con las medidas, sino

que ofrezcan una tendencia global.

Cabe destacar que los resultados obtenidos con los modelos CM y DM, son real-

mente precisos y sus divergencias comparadas con las repuestas de los convertidores

analizados no son muy elevadas. Hay que tener en cuenta, también, que el tiempo de

aplicación es muy inferior a otros modelos presentados en la literatura.

El modelo EMI se ha validado realizando diferentes pasos, como por ejemplo:

Validación modelo de impedancias (Utilización de señales experimentalmente,

modi�cación física del MC).

Validación fuentes perturbadores.

Test modelo EMI completo.

Validación utilizando diferentes MCs.

Este modelo EMI es muy práctico en el análisis de las perturbaciones EMI conducidas,

las cuales afectan a la red eléctrica y al motor. En el motor, las corrientes en CM que

�uyen en su interior, son causadas por la tensión CMV. Esta tensión, como se verá

en siguientes capítulos, puede provocar problemas en el motor, siendo la reducción de

su amplitud un objetivo importante.



Capítulo 4

Uso de vectores rotativos en la SVM

4.1. Introducción

En este capítulo se presenta una modi�cación en el patrón de conmutación de

la tradicional SVM con el objetivo de reducir y prevenir el deterioro de los motores

eléctricos. Este deterioro viene determinado por un fenómeno conocido como CMV

y se presenta principalmente en el interior de las cargas trifásicas como una tensión

homopolar. Este voltaje provoca la circulación de corrientes en CM en el interior del

motor e induce tensiones en el eje del motor. Dichas corrientes y tensiones pueden

llegar a ser realmente nocivas para la vida del motor.

El estudio desarrollado a lo largo de este capítulo cubre una extensa descripción

y demostración del funcionamiento de la modulación presentada. Además, se realiza

una amplia comparativa entre la modulación presentada y la tradicional SVM. Dicha

comparativa engloba un estudio temporal constatando las ventajas y desventajas de

la nueva modulación, y �nalmente presenta una comparativa en frecuencia, THD y

WTHD (Weighted Total Harmonic Distortion). Esta comparativa permite conocer

que grado de distorsión provoca la nueva modulación a las principales variables del

sistema. Finalmente se presentan resultados experimentales, los cuales corroboran

todo el estudio presentado y demuestran la reducción del CMV producido por los

MC cuando esta nueva modulación es aplicada.

4.2. Antecedentes

Gracias al rápido desarrollo de los dispositivos de electrónica de potencia en los

últimos años, los PEC han estado en rápida y continua evolución. En consecuencia,

los PEC han permitido incrementar signi�cativamente el control sobre las máquinas

eléctricas. Sin embargo, los PEC crean un voltaje en el interior del motor, el cual es

59
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una de las principales causas de la fallada prematura de los bobinados del motor y

el deterioro de los cojinetes. Las amplitudes elevadas y las rápidas conmutaciones del

CMV son responsables de la generación de corrientes de HF que �uyen por el interior

del motor. Dichas corrientes crean un voltaje en el eje del motor [52]. Esta tensión

es la responsable de la aparición de arcos eléctricos en los cojinetes que reducen

considerablemente al vida útil de la máquina [47, 48, 54, 55, 56].

Hay un amplio número de estudios cientí�cos que han realizado disertaciones sobre

el efecto de las corrientes de fuga en los motores [47, 48, 49, 50, 57, 58, 59, 60]. Dos

de sus principales consecuencias son el deterioro del material aislante de las bobinas

del estátor y la destrucción de los cojinetes.

En [49, 50, 61, 62, 63, 64, 65] se presenta un largo estudio donde se aborda el

fenómeno de las corrientes de fuga y sus consecuencias. Este estudio de�ne cuatro

tipos de corrientes de fuga que son producidas por diferentes efectos del CMV. Dos

de estas corrientes son dañinas para los cojinetes, las cuales producen estrías en los

canales de rodamientos y deterioran el lubricante. Esencialmente, estas dos corrientes

crean dos voltajes en el eje del motor, los cuales son conocidos como voltaje en los

cojinetes vbe y voltaje en el eje vsh.

El vbe es creado vía un divisor de tensión formado por las capacidades parásitas

internas del motor. El vsh es generado vía �ujo electromagnético, donde a su vez este

es creado por la corriente HF que se fuga entre bobinas y chasis del motor [63]. Este

voltaje es conocido como el espejo del CMV (efecto transformador).

Algunos métodos que reducen el CMV citados en la literatura [52, 66, 67], se basan

principalmente en convertidores trifásico VSI. Algunas estrategias para reducir el

CMV utilizadas en los MC se han adaptado procedentes de convertidores VSI y otras

se han desarrollado como nuevas contribuciones utilizando las ventajas del los MC.

Una de las técnicas más populares para reducir el CMV es la utilización apropiada

de los vectores cero, la cual aplica el vector cero que menor amplitud introduce en la

salida [68]. Otra técnica se basa en usar una pareja de vectores activos que tengan la

amplitud menor en vez de los tradicionales vectores cero [69]. Una estrategia similar

pero aplicada en Direct Torque Control es presentada en [70]. En [71] se presenta un

sistema predictivo, donde para cada periodo de muestreo es determinado el mejor

vector a aplicar. Esta estrategia utiliza una Quality Function Minimitzation, la cual

tiene en consideración diferentes parámetros: Voltaje de salida, factor de entrada

y el CMV. Al no tener un patrón pre�jado, esta técnica utiliza todo los vectores

disponibles, donde también incluye los vectores rotativos.
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Algún estudio utiliza técnicas donde intervienen modi�caciones de hardware como

por ejemplo en [72], en el cual se utilizan dos MC de topología directa. Estos se

conectan a cada lado de motor trifásico utilizando las 6 conexiones de los inductores.

Esta topología solo utiliza vectores rotativos, los cuales permiten evitar el CMV y

también puede alcanzar el 150 % del par nominal.

En este capítulo se estudia una modi�cación del SVM, la cual permite reducir

considerablemente el CMV que aparece en el motor. Esta modi�cación se basa en

cambiar los vectores ceros utilizados en el tradicional SVM por vectores rotativos.

Este cambio tiene como objetivo utilizar la nula contribución de tensión homopolar

que proporcionan los vectores rotativos para reducir la amplitud de la tensión vnN .

Cabe destacar que a lo largo de este capítulo se realiza la distribución de los

vectores utilizando el DSSVM [28]. Además en este estudio se realiza una extensa

comparativa entre la utilización de vectores cero y rotativos. Finalmente una com-

parativa experimental corrobora la reducción del CMV.

A partir de ahora la modulación tradicional será referida como DSSVM y la mo-

dulación con vectores rotativos como DSSVM+r.

4.3. Efectos producidos por el CMV

Es conocido que el CMV es producido por los PEC cuando aplican vectores no

equilibrados en los terminales del motor (componente homopolar). En el grupo de

vectores no equilibrados se incluyen todos los vectores activos y ceros, los cuales son

los responsables del control del motores. Al aplicar estos vectores se produce una

diferencia de tensión entre el punto neutro del motor y el neutro de la red eléctrica,

la cual se de�ne matemáticamente como se muestra en la ecuación 4.1. Este voltaje

se puede localizar en la Figura 4.1.

vCM = vnN =
vaN + vbN + vcN

3
(4.1)

El CMV es una tensión pulsante, donde su amplitud y tiempo de aplicación vendrá

determinada por el conjunto de vectores utilizados. Estas características hacen que

el CMV genere unas corrientes parásitas, las cuales �uyen por los caminos de fuga

internos de la máquina eléctrica. Dichos caminos de fuga esencialmente son dos: El

primero entre las bobinas y la carcasa del motor y el segundo a través de los cojinetes.

Las corrientes de fuga se pueden dividir en cuatro tipos diferentes dependiendo

del camino de fuga y el modo de generación. Estas se de�nen a continuación como

[54, 55, 56, 50, 49]:
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Figura 4.1: Circuito general MC y caminos propagación EMI-CM

1. Corriente circulante a través de las pequeñas capacidades entre paredes de los

cojinetes.

2. Corriente producida por Electric Discharge Machining (EDM). (Arco eléctrico)

3. Corriente de HF circulante en los cojinetes.

4. Corriente de fuga circulantes debido a conexiones entre el rotor y tierra.

Estas corrientes son producidas por dos efectos del CMV; su amplitud y sus rápidas

transiciones de voltaje dv/dt, [63].

El tipo 1 y 4 son corrientes de HF que �uyen desde las bobinas al chasis del

motor pasando a través de las capacidades parásitas de los cojinetes (Csch, Crsh y

Csr). Estas corrientes no dañan los cojinetes pero son las principales causantes de las

perturbaciones EMI-CM.

El tipo 3, corresponde a un voltaje vbe que aparece en los cojinetes debido al divisor

de tensión formado entre las capacidades parásitas existentes entre las bobinas y el

rotor Csr, rotor y chasis Crch y las capacidades de los cojinetes Ccc. En la Figura 4.2a se

muestran dichas capacidades. Cuando la máquina eléctrica está girando, la distancia

entre el eje del motor y las bolas de cojinetes es muy pequeña. Este espacio libre es

cubierto por una capa de lubricante muy �na. Si vbe consigue llegar a la tensión limite

de dicha capa lubricante (aprox 5V-30V), entonces se produce una descarga eléctrica

(EDM, Electrical Discharge Machining) [50].
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El tipo 2 es una corriente que circula a través de las capacidades parásitas que hay

entre bobinas y chasis Csch. Esta crea un �ujo circular alrededor del eje del motor. En

consecuencia, se induce una tensión a lo largo del eje del motor vsh (entre cojinetes).

Si vsh es su�cientemente alta puede producir un EDM entre las bolas del cojinete y la

pista de rodadura. Dichos EDM deterioran gravemente las propiedades del lubricante

e incluso el propio cojinete. Algunas de las consecuencias directas que provocan los

EDM dentro de los cojinetes es la aparición de estrías que dañan la pista de rodadura

de los cojinetes, en la Figura 4.2b se ilustra un cojinete afectado por dichas estrías.

(a) Capacidades parásitas motor (b) Estrías producidas en los cojinetes

Figura 4.2: Caminos y efectos producidos por corrientes fuga motor.

Es realmente importante determinar el voltaje que aparece entre el eje del motor

y el chasis, ya que su magnitud contribuirá directamente a posibles EDM. El mayor

problema es conocer con una resolución aceptable el ratio entre vnN y la suma de vbe
y vsh.

NCMV =
vnN

vbe + vsh
(4.2)

Esta relación también se puede deducir directamente midiendo la tensión entre el

eje del motor y el chasis. Por otro lado algunos estudios se han centrado en obtener

expresiones matemáticas para conocer dicha relación. En [50] se proporciona una

relación entre vnN y vbe. En [49] se presenta un amplio estudio acerca de la vsh y

sus efectos, mostrando el efecto transformador que produce dentro del motor y afecta

directamente al eje del motor.

La Figura 4.1 ilustra vnN y los caminos de retorno de tierra. La ZCM es la impedan-

cia compleja parásita que aparece de forma general cuando se mide entre el punto
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neutro de las fases y el chasis. Esta impedancia y el camino de retorno a tierra son la

principal vía de circulación de las corrientes HF (tipo 1 y 4) y por ello serán las prin-

cipales responsables de los niveles de EMI-CM que produzca el MC. De este modo, si

se reduce la amplitud del vnN se conseguirá atenuar parte de las corrientes del tipo 2

y 3 sin producir ningún efecto sobre las corrientes del tipo 1 y 4.

Esto signi�ca que si en principio la modulación presentada en este capítulo cam-

bia los vectores cero por vectores rotativos, la amplitud del vnN se verá afectada pero

las derivadas de tensión dv/dt no. Esta modi�cación de la amplitud intervendrá direc-

tamente en la tensión vbe y vsh inducida en el eje del motor pero prácticamente no

afectará en las perturbaciones EMI en CM.

4.4. Patrón modulación vectores rotativos

Los vectores rotativos normalmente no se usan en estrategias de modulación. Esto

es debido a que su posición varia en función del tiempo y por lo tanto es difícil crear

un patrón repetitivo aplicable. Sin embargo su contribución al CMV es nulo cuando

se utilizan en un sistema de tensiones equilibrado. Esta nula contribución es muy útil

cuando se desea tener un vnN con una magnitud lo más pequeña posible.

En las Figuras 4.3, 4.5 y 4.7 se muestran las tensiones linea-neutro de cada fase de

salida y la tensión vnN resultante cuando se utiliza la DSSVM para diferentes ángulos

de tensión de entrada.
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Figura 4.3: Patrón DSSVM, vector entrada -30º.

Figura 4.4: Patrón DSSVM+r, vector entrada -30º.
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Figura 4.5: Patrón DSSVM, vector entrada 0º.

Figura 4.6: Patrón DSSVM+r, vector entrada 0º.
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Figura 4.7: Patrón DVSVM, vector entrada 30º.

Figura 4.8: Patrón DVSVM+r, vector entrada 30º.
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Debido a que las tensiones de entrada varían en función de la posición en el sector

de entrada, las amplitudes de las tensiones de salida y vnN variarán. Por consiguien-

te se muestra una representación de dichas señales en el sector de salida I y tres

puntos principales del sector I de entrada: Figura 4.3 principio sector entrada (-30º),

Figura 4.5 centro sector (0º) y Figura 4.7 �nal sector entrada (30º).

En las Figuras 4.4, 4.6 y 4.8 se muestra el mismo caso pero aplicando la DSSVM+r.

Para no provocar ninguna alteración en el vector de salida se deben utilizar en ca-

da DSSVM los tres vectores rotativos positivos o negativos conjuntamente. En la

Figura 4.9 se ilustra una implementación de dichos vectores. Por ejemplo si el vector

rotativo positivo +r1 se utiliza en el inicio del periodo, luego el +r2 y +r3 deben ser

utilizados en lugar de los restantes ceros.

Figura 4.9: Distribución vectorial vo en el sector I salida

La gran ventaja de esta modi�cación en el DSSVM es que el procedimiento en el

cálculo del los ciclos de trabajo δI ,δII ,δIII ,δIV y la aplicación de los vectores activos

no se ve afectada. Por otro lado si se compara el grupo de �guras referentes de la

DSSVM y la DSSVM+r se puede apreciar que la reducción en el vnN es importante.

Basándose en el estudio [70] se puede determinar la diferencia que se consigue entre

vectores cero y rotativos. Cuando se selecciona un vector activo, dos salidas del MC

tienen la misma tensión de entrada. De este modo la contribución de un vector activo

a la CMV se queda como se muestra en la ecuación 4.3.
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vanN =
vi + 2vj

3
(4.3)

donde i y j representan las fases utilizadas en el vector activo y a denomina al vector

activo.

Sabiendo que las tensiones de entrada se de�nen como se muestran en las ecua-

ciones 4.4 ,4.5 y 4.6 se de�ne vnN . Combinando dichas ecuaciones con la ecuación 4.3

se obtiene como resultado la ecuación 4.7.

vSA = VP · sin (ωt) (4.4)

vSA = VP · sin
(
ωt− 2π

3

)
(4.5)

vSA = VP · sin
(
ωt+

2π

3

)
(4.6)

donde VP es la tensión de pico por fase.

vanN =
1√
3
VP · sin (ωt) (4.7)

La ecuación 4.7 muestra el valor del CMV en función del tiempo y su valor ins-

tantáneo irá en función de la tensión de entrada seleccionada, sin embargo el valor

máximo que podrá aportar será:

vanN(max) = ± 1√
3
VP (4.8)

Siguiendo la misma pauta, la vnN aportada por los vectores cero será:

vcnN(max) = ±VP (4.9)

donde c representa un vector cero.

Y �nalmente la aportación de la vnN cuando se aplica cualquier vector rotativo

será:

vrnN(max) = 0 (4.10)

donde r representa un vector rotativo.

La máxima amplitud que habrá en vnN cuando se utilicen los vectores rotativos

será la aportada por los vectores activos, ecuación 4.8. La diferencia que se obtendrá
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entre la aplicación de los vectores cero y rotativos se puede obtener realizando la

diferencia entre la ecuación 4.9 y 4.8, obteniendo la ecuación 4.11.

%4vnN =
(
vcnN(max) − vanN(max)

)
· 100 =

(
VP −

1√
3
VP

)
· 100 = 42,19 % (4.11)

La reducción utilizando vectores rotativos frente a los tradicionales ceros llega al

42,19 %. Sin embargo su penalización es el incremento de conmutaciones en cada pe-

riodo de DSSVM. La modulación DSSVM+r realiza un mínimo de 16 conmutaciones

por periodo, esto signi�ca 4 más que la tradicional DSSVM. Este incremento se debe a

que en momentos determinados al pasar de un vector activo a un rotativo es necesario

conmutar dos fases en el mismo instante.

Una de las dudas que se plantearon en el momento de utilizar los vectores rotativos

fue como se re�ejaría la conmutación de dos fases en vnN . Teniendo en cuenta que cada

cambio de fase el MC aplica la CCP, las salidas reaccionarán con un tiempo diferente

dependiendo de los niveles de tensión de entrada y dirección de la corriente de salida

(Figura 2.16). Estas variaciones en las salidas pueden producir conmutaciones en

vnN que contengan transiciones no deseadas, las cuales pueden manifestarse en picos

(glitchs) o valles.

En la Figura 4.10 se muestra una de las posibles combinaciones y la forma de

la tensión vnN , siendo i, j, x y y posibles fases de entrada (A, B y C). Se puede

observar en dicha �gura que la vnN tiene dos pendientes negativas, lo que en este

caso no sería un problema porque no se agravaría la derivada de tensión dv/dt. Sin

embargo en la Figura 4.11 se muestra el caso donde se produce un glitch en la señal,

de aproximadamente 200ns, el cual podría comportar que se produjese un incremento

en las EMI de HF.

Debido al número de combinaciones posibles que se pueden dar, se ha optado

por realizar un barrido en la simulación para comprobar la evolución de vnN y saber

con que frecuencia aparecen dichas conmutaciones. En el Anexo C.1 se muestran las

restantes combinaciones donde se ilustran todos los efectos posibles.
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Figura 4.10: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición dos pendientes negativas, creación escalón

Figura 4.11: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición de una pendiente positiva y una negativa en diferentes tiempos, creación
glitch
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4.5. Simulación

El apartado de simulación incluye un amplio estudio del funcionamiento del MC

cuando se utiliza la DSSVM+r. Al mismo tiempo se realiza una comparativa entre

dicha modulación y la DSSVM. Esta comparativa incluye la validación de la reducción

de CMV y la evolución del THD y WTHD de ambas señales en función del índice de

modulación.

Las simulaciones y el estudio comparativo de las modulaciones se han realizado

utilizando una carga trifásicas RL (R = 34 Ω y L = 1,6mH). Además, las tensiones

de entrada aplicadas han sido VSA, VSB, VSC = 120V y la con�guración aplicada en

el MC han sido un índice de modulación q = 0,75 y frecuencia de salida 20Hz. Estas

simulaciones se han implementado utilizando el programa informático Matlab con la

librería Powersim toolbox.

4.5.1. Modulación DSSVM y DSSVM+r

La primera simulación realizada ha sido la comprobación del funcionamiento de la

DSSVM+r y al mismo tiempo la comparativa con la DSSVM. Las Figuras 4.12, 4.14

y 4.16 muestran las tensiones de fase-neutro y vnN de un periodo DSSVM cuando el

vector de la tensión de entrada se encuentra en el sector I y la tensión de salida se

encuentra en el sector I, −30º, 0º y +30º respectivamente. Si se comparan con las

Figuras 4.3, 4.5 y 4.7 se puede comprobar que el patrón de modulación es el esperado.

Seguidamente, en las Figuras 4.13, 4.15 y 4.17 se muestran las mismas posiciones

vectoriales pero implementando la DSSVM+r. Si estas �guras se comparan con las

Figuras 4.4, 4.6 y 4.8 se observa que el comportamiento es igual al esperado teórica-

mente y se con�rma la gran reducción de vnN . La única diferencia apreciable es la

variación de los ciclos de trabajo δI ,δII ,δIII ,δIV , esto es debido a que en las �guras

teóricas no se han tenido en cuenta las variaciones de estos y cada uno de ellos se

ha representado con la misma anchura. Por el contrario, la simulación re�eja en todo

momento su valor, y en posiciones como en los extremos (-30º y +30º) el valor de

algunos ciclos de trabajo son realmente pequeños.
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Figura 4.12: Simulación DSSVM, vector entrada -30º.

Figura 4.13: Simulación DSSVM+r, vector entrada -30º.
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Figura 4.14: Simulación DSSVM, vector entrada 0º.

Figura 4.15: Simulación DSSVM+r, vector entrada 0º.
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Figura 4.16: Simulación DSSVM, vector entrada 30º.

Figura 4.17: Simulación DSSVM+r, vector entrada +30º.
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4.5.2. Carga RL

En este punto se ha realizado la comparativa de funcionamiento de las dos modu-

laciones cuando se acciona una carga RL con un índice de modulación �jo. La carga

utilizada está compuesta por tres resistencias R = 34 Ω y tres inductores L = 1,6mH

conectadas en estrella con el objetivo de tener disponible el punto neutro de la carga.

El índice de modulación se ha �jado a q = 0,75, frecuencia salida 20Hz y las tensiones

de entrada aplicadas han sido VSA, VSB, VSC = 120V .

En la Figura 4.18 se ilustra el funcionamiento del MC utilizando la DSSVM.

Dicho funcionamiento es el esperado en un MC y se puede deducir que el modelo

de simulación temporal es correcto. Las señales que se muestran en dicha �gura son

las más relevantes en cuanto a funcionamiento se re�ere. Estas permitirán una buena

comparativa con la simulación realizada cuando el MC utilice vectores rotativos.

Figura 4.18: Simulación del MC aplicando la DSSVM, carga RL y q = 0,75. Señales
vaN , iSA, ia y vnN .

Seguidamente se ha realizado la simulación del MC utilizando el mismo modelo

aplicado la DSSVM+r. En la Figura 4.19 se muestra dicha simulación, donde se puede

apreciar el buen funcionamiento del convertidor.
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Al utilizar vectores rotativos se puede observar que la amplitud del voltaje vnN se

reduce considerablemente. Si esta se compara con el Figura 4.18 se puede determinar

que su reducción es alrededor de un 42,30%, el cual era el valor esperado.

Sin embargo el rizado de las corrientes iSA e ia se ve incrementado. La evolución

de estas distorsiones se han estudiado en el siguiente apartado.

Figura 4.19: Simulación del MC aplicando la DSSVM+r, carga RL y q = 0,75. Señales
vaN , iSA, ia y vnN .

4.5.3. Estudio THD y WTHD

En el apartado anterior se ha mostrado el funcionamiento del MC con vectores

rotativos. En este se ha podido constatar su buen funcionamiento, pero también el

incremento de ruido en las corrientes del MC. En este apartado se ha realizado un

estudio simulado del THD y WTHD de las corrientes iSA y ia de ambas modulaciones.

En las Figuras 4.20a y 4.20b se muestra la evolución del THD y el WTHD de

la corriente de entrada iSA en función del índice de modulación de la DSSVM y

DSSVM+r, respectivamente. En las �guras se observa que la modulación con vectores

rotativos distorsiona más la corriente de entrada.
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En el THD se observa claramente que con la DSSVM se obtiene un máximo

del 6 % y en cambio con la DSSVM+r alcanza el 21 % cuando el índice modulación

q es mínimo. Por otro lado en la comparativa WTHD en niveles porcentuales este

incremento se acentúa pasando del 0,2 % al 1,3 % cuando el índice de modulación q

es de 0,2.

(a) THD de la corriente de entrada iSA

(b) WTHD de la corriente de entrada iSA

Figura 4.20: Estudio THD y WTHD de la corriente de entrada iSA.

En las Figuras 4.21a y 4.21b se ilustra el estudio completo THD y WTHD de

la corriente de salida del convertidor a lo largo del índice de modulación cuando se

analizan ambas modulaciones. Comparando ambas modulación se puede corroborar

que la corriente de salida también incrementa su nivel de armónicos cuando se aplica

la modulación propuesta.

En el estudio THD de la Figura 4.21a se observa que el nivel de armónicos es muy

elevado para índices de modulación q pequeños. Éste llega a un máximo del 150 %

cuando el índice de modulación q es 0,1. La misma respuesta se puede observar el

estudio WTHD, Figura 4.21b.
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(a) THD de la corriente de salida ia

(b) WTHD de la corriente de salida ia

Figura 4.21: Estudio THD y WTHD de la corriente de salida ia.

Se deduce que a niveles bajos de índice de modulación q, la modulación presentada

en esta tesis no es apropiada. Pero sin ninguna duda tiene unos buenos niveles de THD

yWTHD de ambas señales para índices iguales o mayores del 0,5. Por ejemplo, el THD

de la corriente de entrada llega al 10 % cuando q = 0,5 y se reduce aproximadamente

de manera lineal hasta 5 % cuando q = 0,866. Estos porcentajes no están muy alejados

del 6 % de THD máximo producido por la DSSVM. Por lo tanto esta modulación es

ideal cuando el índice de modulación está entre 0,5 y 0,866. Siendo este rango el

utilizado en la mayoría de las aplicaciones.

En el Anexo C.2 se incluye un estudio del THD y WTHD del voltaje de salida

vaN y el voltaje entrada de los interruptores vA. Como se puede observar en dichas

�guras el THD y WTHD del voltaje de salida tiene la misma forma que la corriente

de salida ia pero con diferentes valores porcentuales. Estos resultados eran de esperar

debido a que los valores porcentuales variaran en función de la carga RL. En el THD

y WTHD del voltaje vA, los valores de porcentajes eran de esperar que serian bajos

y no se incrementarían notablemente a lo largo del índice de modulación q.
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4.5.4. Conmutación de dos fases en el mismo instante

Otro de los estudios realizados en el capítulo de simulación ha sido el estudio de

los efectos de la CCP en la tensión vnN . En dicho estudio se ha comprobado si se

producían constantemente conmutaciones no deseadas, como por ejemplo glitchs o

valles.

Estas conmutaciones no afectarían al propósito de la nueva modulación pero po-

drían incrementar el nivel de la corriente de fuga de HF. Esto incrementaría el nivel de

EMI en CM y por lo tanto es aconsejable evitar dichas conmutaciones. Para realizar

dicha veri�cación se ha creado un modelo temporal de MC donde se incluía la CCP

siguiendo la misma estrategia de control expuesta en el apartado 2.2.4.

Figura 4.22: Escalón producido en vnN debido a la conmutación de dos fases en el
mismo instante.
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Figura 4.23: Conmutación de rampa única en vnN cuando dos fases cambian en el
mismo instante.

Figura 4.24: Glitch producido en vnN debido a la conmutación de dos fases en el
mismo instante.
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En la Figura 4.22 se ilustra una de las muchas conmutaciones que produce el MC

al conmutar dos fases en el mismo instante. El efecto producido entre los instantes

54976µs y 54977µs corresponde a un escalón por el retardo de cada una de las

conmutaciones. Este tipo de escalón no varia el efecto en la dv/dt porque produce la

misma contribución que una sola rampa. Otra de las conmutaciones más comunes que

hay en vnN es una conmutación de un solo tramo y sin ningún tipo de deformación,

en la Figura 4.23 se muestra dos de estas conmutaciones en los puntos 40123,5µs y

40125µs, respectivamente. Estos dos grupos de conmutaciones son las que afectan en

menor medida las EMI generadas por el convertidor

Las conmutaciones responsables de la creación de glitchs y valles no son tan fre-

cuentes como las anteriores pero tampoco son casos aislados como era de esperar.

Entre los puntos 16670µs y 16671µs de la Figura 4.24 se muestra un glitch produci-

do por el cambio de dos fase con un pequeño intervalo de tiempo. Como se puede

observar el glitch producido es de HF y este puede ser muy dañino en el espectro

de banda B. Su efecto como perturbación vendrá determinado por su repetibilidad,

por lo tanto no se puede valorar su efecto hasta realizar una comparativa entre los

niveles de EMI de las dos modulaciones. En el apartado de resultados experimentales

se realizará dicha comparativa.

4.6. Resultados experimentales

4.6.1. Comportamiento convertidor

En esta sección se recrean de manera experimental los mismos ensayos realizados

en las simulaciones con el objetivo de corroborar el comportamiento de la modulación

presentada. La planta experimental se compone principalmente por el MC construido

a lo largo de esta tesis doctoral (anexo A) y una carga trifásica RL (R = 34 Ω y L =

1,6mH) conectada en estrella. Dicha con�guración ha permitido medir directamente

la tensión vnN y poderla comparar con la simulación. Los parámetros utilizados han

sido los mismos que en la simulación, tensiones de entrada VSA,SB,SC = 120V , índice

de modulación q = 0,75 y frecuencia de salida 20Hz.

La Figura 4.25 ilustra los voltajes y corrientes importantes que describen el com-

portamiento del MC cuando se aplica la DSSVM. Comparándola con la simulación,

Figura 4.18, la coincidencia entre formas de onda es realmente elevada. Es verdad que

la distorsión en la corriente de entrada en las medidas experimentales es más elevada
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que en las simulaciones, pero esto es debido a que el MC de la planta experimen-

tal tiene más restricciones que el modelo de simulación (tiempos muertos, tiempos

mínimos de ciclo de trabajo, tiempos de protección, etc.)

Figura 4.25: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica modu-
lación DSSVM con q = 0,75.

Después de la comprobación de los resultados del modelo de simulación y los de la

planta experimental se ha realizado la implementación de la modulación DSSVM+r.

En la Figura 4.26 se muestran las medidas experimentales cuando se aplica la modu-

lación DSSVM+r. Como se puede comprobar en la Figura 4.26d la tensión vnN se a

reducido considerablemente si se compara con la Figura 4.25d. Esta reducción como

era de esperar es de aproximadamente el 42 %.
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Figura 4.26: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica modu-
lación DSSVM+r.

4.6.2. Voltaje eje motor

Otra comparativa que se ha realizado y es la principal evidencia de que la nueva

modulación reduce el voltaje en el eje de motor y posiblemente alarga la vida del

motor se muestra en las Figuras 4.27 y 4.28. Estas �guras muestran la relación entre

vnN y el voltaje medido en el eje del motor vshaft = vbe + vsh, cuando se aplican

las modulaciones DSSVM y DSSVM+r. En ambas �guras se puede observar que

vshaft es un re�ejo de la tensión vnN y su relación de transformación NCMV es de

aproximadamente 30.

En el caso de la Figura 4.27b, el voltaje máximo inducido en el eje es de 5V . Por

otro lado cuando se aplica la DSSVM+r la reducción de vnN es aproximadamente del

42,19 %. Siguiendo esta misma regla y considerando que la relación de transforma-

ción se mantiene, el voltaje vshaft debería reducirse aproximadamente en la misma
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Figura 4.27: Voltaje vnN y voltaje eje motor vshaft cuando se aplica la modulación
DSSVM..

Figura 4.28: Voltaje vnN y voltaje eje motor vshaft cuando se aplica la modulación
DSSVM+r.

proporción. Si se observa la Figura 4.28b se determina que la amplitud máxima del

vshaft no sobrepasa los 2V , lo que signi�ca que la reducción es mayor de la esperada.

4.6.3. Comparativa EMI

Finalmente, con el objetivo de conocer el efecto de las conmutaciones extras

creadas por la nueva modulación y también la aportación procedente de los glitchs

y valles creados se ha realizado un estudio de las perturbaciones EMI en CM. Este
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estudio EMI ha incluido la lectura de las corrientes en CM producidas por ambas

modulaciones.

En la Figura 4.29 se muestran las perturbaciones EMI en CM procedentes del cable

de tierra del motor, dichas perturbaciones engloban todo el rango de perturbaciones

conducidas. En la Figura 4.29a se muestra la banda A y en la Figura 4.29b se muestra

la banda B.

Figura 4.29: Lectura EMI cable motor, banda A y B

Para asegurar que las perturbaciones EMI no se hayan desviado por otra conexión

a tierra, como por ejemplo la conexión del convertidor a tierra, se ha realizado la

medida de corriente que circula por la conexión general (IG). En la Figura 4.30 se

muestra dicha corriente para ambas modulaciones. La �gura en cuestión re�eja que

las dos modulaciones generan el mismo nivel de perturbación. Por lo tanto la nueva

modulación no incrementa las perturbaciones en CM.
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Figura 4.30: Lectura EMI general, banda A y B

4.7. Conclusión del capítulo

En este capítulo se ha presentado una modi�cación de DSSVM, la cual permite

reducir considerablemente la amplitud CMV que aparece en el interior del motor. La

cantidad de EDM que se produce en los cojinetes está directamente relacionado por

dicha amplitud, por lo tanto es justo decir que esta reducción de amplitud reduce el

número de EDM y en consecuencia alarga la vida del motor.

El trabajo realizado en este capítulo incluye un extenso estudio de la nueva modu-

lación y al mismo tiempo una comparativa con la modulación tradicional DSSVM.

Primeramente se ha realizado un estudio teórico de la reducción de amplitud en CMV

que se produce al utilizar los vectores rotativos, y seguidamente se ha realizado una

comprobación a nivel de simulación con un modelo temporal Matlab-Simulink.

En el mismo apartado de simulación se ha realizo una extenso estudio de THD y

WTHD teniendo en cuenta el índice de modulación q. Este estudio aporta información

valiosa acerca de las limitaciones de la nueva modulación. Otro estudio a nivel de

simulación realizado es la comprobación de la posible aparición de efectos no deseados

en la señal CMV cuando dos fases conmutan a la vez. Finalmente todos los estudios

y comparativas han sido corroborados experimentalmente.
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Después de analizar todos los resultados experimentales, es justo decir que la

nueva modulación aporta grandes bene�cios en la prevención del deterioro de los

motores eléctricos sin coste adicional. La única contrapartida de esta modulación es

el incremento del THD y el WTHD cuando el índice de modulación es inferior a 0.5.



Capítulo 5

Uso de vectores medianos y rotativos
en SVM

5.1. Introducción

En el capítulo anterior se presentó la modulación DSSVM+r. Esta modulación

tenía como objetivo reducir el CMV producido en el interior de los motores eléctricos.

Sin embargo, esta modulación es solo apropiada para índices de modulación superiores

a 0,5. Esto representa un inconveniente en el momento que se desea trabajar con

valores inferiores a 0,5.

En este capítulo se presenta una nueva modulación (DSSVM+rm), la cual se basa

en la combinación de los vectores rotativos con vectores activos de menor amplitud

(vectores medianos). Esta modulación tiene como objetivo reducir el tiempo de uti-

lización de los vectores rotativos para índices de modulación bajos y consecuentemente

atenuar el rizado creado en las corrientes del convertidor.

El trabajo desarrollado a lo largo de este capítulo está centrado en estudiar y

validar el funcionamiento de la nueva modulación. Además incluye una extensa com-

parativa entre la nueva modulación y las DSSVM y DSSVM+r. Dicha comparativa

está compuesta por diferentes partes, tales como: Estudio temporal, THD y EMI.

Finalmente se presentan medidas experimentales comparando las modulaciones

utilizando diferentes índices de modulación q y también comparando el voltaje in-

ducido en el eje del motor.

Desde ahora, la modulación que utiliza los vectores activos medianos con vectores

cero se referirá como DSSVM+m y la nueva modulación presentada en este capítulo,

la cual utiliza vectores activos medianos con rotativos, se referirá como DSSVM+rm.

89
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5.2. Vectores medianos

La estructura del MC trifásico permite disponer de 18 vectores activos, los cuales

se distribuyen en grupos de tres en cada inicio de sector de la tensión de entrada. En

cada uno de estos grupos cada vectores proporcionan un nivel de amplitud diferente

en la salida, los cual proporciona un alto grado de libertad en el momento de generar

un vector de salida [14].

La DSSVM solo utiliza los vectores de mayor amplitud de cada inicio de sector

para poder controlar todo el rango del voltaje de salida. Estos vectores se de�nen

como vectores largos (Large vectors). En la Figura 5.1 se muestra la amplitud de

dichos vectores, donde se puede apreciar la variación de su amplitud a lo largo de

cada uno de los sectores. Más especí�camente se observa la envolvente de los vectores

largos a lo largo de todos los sectores.

Figura 5.1: Distribución temporal de las tensiones de entrada y la envolvente de la
amplitud de los vectores largos.

En la Figura 5.2 se ilustra la distribución en los diferentes sectores donde se

optimiza al máximo el recorrido de los vectores largos.

Sin embargo, la utilización de dichos vectores implica hacer conmutaciones cuando

la tensión de salida se encuentra a nivel máximo. Cuando el índice de modulación q
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Figura 5.2: Distribución sectorial de las tensiones de entrada con vectores largos.

es pequeño el ciclo de trabajo δ de los vectores activos es minúsculo o prácticamente

nulo, lo cual comporta perder precisión en la creación del vector de salida.

En [73] se presentó un estudio donde planteaba una alternativa a la tradicional

DSSVM para índices de modulación inferiores a 0,5. Esta modulación utiliza el mismo

procedimiento que la SVM pero con vectores de menor amplitud para generar el vector

de salida. Su técnica se basa en desplazar 30º los sectores de la tensión de entrada

y aprovechar los niveles de amplitud inferiores. En la Figura 5.3 se muestran las

envolventes de los vectores medianos (medium vectors) a lo largo de los sectores. Cabe

decir que sin desplazamiento sería también posible utilizar vectores con amplitudes

menores, sin embargo la distribución vectorial se complicaría al tener que evitar los

vectores con una fase negativa.

De este modo la distribución sectorial quedará como se muestra en la Figura 5.4,

donde se re�eja que los sectores de la tensión de entrada han sufrido un desplaza-

miento de 30º. En la Figura 5.4 Īin es el vector de la corriente de entrada y ∆in es el

desplazamiento del ángulo del vector de la corriente de entrada desde el principio del

sector.

El sector de la tensión de salida ha permanecido inalterado ya que no se precisa

realizar ningún cambio en su distribución. En la Figura 5.5 se muestra la distribución

sectorial de la tensión de salida, donde V̄o es el vector de salida y ∆o es el desplaza-

miento del ángulo del vector de tensión de salida respecto el principio del sector.
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Figura 5.3: Distribución temporal de las tensiones de entrada con vectores medianos.

Siguiendo los pasos presentados en el estudio realizado en [73], las fórmulas que

calculan los ciclos de trabajo δI ,δII ,δIII ,δIV ,δ0 de los distintos vectores se muestran

en las ecuaciones 5.1, 5.2, 5.3, 5.4 y 5.5,

δI = q · cos
(π

3
−∆in

)
· sin

(π
3
−∆o

)
(5.1)

δII = q · cos (∆in) · sin
(π

3
−∆o

)
(5.2)

δIII = q · cos
(π

3
−∆in

)
· sin (∆o) (5.3)

δIV = q · cos (∆in) · sin (∆o) (5.4)

δ0 = 1− (δI + δII + δIII + δIV ) (5.5)

donde los desplazamientos de los vectores de entrada y salida se obtienen a partir de

las ecuaciones 5.6 y 5.7, siendo βi es el ángulo de entrada y αo el ángulo de salida.
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Figura 5.4: Distribución sectorial de los vectores medianos.

Figura 5.5: Distribución sectorial del vector de salida.

∆in = mod
((
βi +

π

6

)
,
π

3

)
(5.6)

∆o = mod
((
αo +

π

6

)
,
π

3

)
(5.7)

Finalmente la distribución de los vectores medianos utilizados respecto a los sec-

tores de entrada y salida se muestran en la Tabla 5.1. Dicha distribución se utilizará

tanto en la DSSVM+m como en la DSVVM+rm.
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Sectores voltaje salida
1 2 3 4 5 6 δ

Se
ct
or
es

co
rr
ie
nt
e
en
tr
ad
a

1

+9 +9 +3 +3 +6 +6 I
-3 -6 -6 -9 -9 -3 II
+8 +8 +2 +2 +5 +5 III
-2 -5 -5 -8 -8 -2 IV

2

+2 +5 +5 +8 +8 +2 I
-8 -8 -2 -2 -5 -5 II
+1 +4 +4 +7 +7 +1 III
-7 -7 -1 -1 -4 -4 IV

3

+7 +7 +1 +1 +4 +4 I
-1 -4 -4 -7 -7 -1 II
+9 +9 +3 +3 +6 +6 III
-3 -6 -6 -9 -9 -3 IV

4

+3 +6 +6 +9 +9 +3 I
-9 -9 -3 -3 -6 -6 II
+2 +5 +5 +5 +8 +2 III
-8 -8 -2 -2 -5 -5 IV

5

+8 +8 +2 +2 +5 +5 I
-2 �5 -5 -8 -8 -2 II
+7 +7 +1 +1 +4 +4 III
-1 -4 -4 -7 -7 -1 IV

6

+1 +4 +4 +7 +7 +1 I
-7 -7 -1 -1 -4 -4 II
+3 +6 +6 +9 +9 +3 III
-9 -9 -3 -3 -6 -6 IV

Tabla 5.1: Disposición de los vectores medianos según sectores

5.3. Simulación

5.3.1. Modulación DSSVM+m

En este apartado se presenta la simulación del modelo temporal del MC con la

DSSVM+m. Esta simulación permite comprobar el correcto funcionamiento de la

modulación y además tener un punto de referencia cuando se deseen comparar resul-

tados. En la Figura 5.6 se muestra el comportamiento de las señales más importantes

del MC cuando se aplica la DSSVM+m con un q = 0,5.
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Figura 5.6: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM+m con un q = 0,5. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

En la Figura 5.7 se muestra el comportamiento del convertidor cuando se aplica

la DSSVM+m con un q = 0,2. De este modo se tendrán dos puntos de referencia para

poder comparar los resultados de las modulaciones estudiadas en este capítulo.

Claramente se observa que la DSSVM+m aplica vectores en la salida con ampli-

tudes menores, lo cual incrementará los ciclos de trabajo δI ,δII ,δIII ,δIV de los vectores

activos. Este incremento hará reducir proporcionalmente el ciclo de trabajo dedicado

a los vectores rotativos y por lo tanto reducir la magnitud del rizado de las corrientes

de entrada y salida. Si se comparan las corrientes de las �guras anteriores (Figura 5.6

y 5.7) con las corrientes de la DSSVM se puede constatar que el rizado se ha in-

crementado. Este rizado es mencionado en el estudio [73], donde se cuanti�ca en un

incremento del 11 % en la corriente de entrada y un 0,5 % en la corriente de salida.

Estos incrementos in�uirán negativamente en el objetivo de la nueva modulación,



96 CAPÍTULO 5. USO DE VECTORES MEDIANOS Y ROTATIVOS EN SVM

Figura 5.7: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM+m con un q = 0,2. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

pero se espera que los niveles sean inferiores a los producidos por la DSSVM+r. En

las Figuras C.7 y C.8 del Anexo C se pueden consultar las simulaciones de la DSSVM

para índices de modulación q = 0,5 y q = 0,2 respectivamente.

5.3.2. Modulación DSSVM+rm

Utilizando la misma pauta implementada en el capítulo 4 se han substituido

los vectores cero por los rotativos. Esta substitución da a lugar a la modulación

DSSVM+rm. En la Figura 5.8 se ilustra el comportamiento de dicha modulación

cuando se aplica un índice de modulación q = 0,5. En la �gura se observa que hay un

incremento leve en el rizado de las corrientes, el cual se estudiará más adelante. Otro

de los puntos a resaltar es la reducción esperada de la amplitud de vnN .

En la Figura 5.9 se muestra la modulación DSSVM+rm cuando se aplica un índice
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Figura 5.8: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM+rm con un q = 0,5. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

de modulación q = 0,2. Claramente se observa un incremento importante en el rizado

de las corrientes. Este incremento se re�eja principalmente en la corriente de salida,

donde la amplitud del rizado es un porcentaje importante de la corriente. Dicho rizado

se estudiará más adelante en el cálculo del THD y WTHD para diferentes valores de

índice de modulación q.

En las �guras de la DSSVM+rm se puede apreciar que la tensión vaN mantiene su

amplitud y esta nunca supera el valor máximo de los vectores medianos. Esto implica

una mejora en la conmutación de los transistores ya que tendrán menores pérdidas

de conmutación.
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Figura 5.9: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM+rm con un q = 0,2. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

5.3.3. Estudio THD y WTHD

En el apartado anterior se ha mostrado el comportamiento del MC cuando se

aplica la DSSVM+rm. Se ha constatado que la modulación DSSVM+rm produce

un rizado importante en las corrientes del convertidor para índices de modulación

bajos. En este apartado se ha realizado un estudio completo del THD y WTHD de

las corrientes de entrada del convertidor.

El estudio en cuestión ha consistido en realizar el cálculo del THD y WTHD a lo

largo del índice de modulación para las diferentes modulaciones presentadas en esta

tesis doctoral.

Además se ha incluido una combinación de las modulaciones DSSVM+r y DSSVM+rm

con el objetivo de aprovechar las ventajas de cada una de ellas (Combined vectors).
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Este combinado utilizará cada una de las modulaciones en un rango especi�co de

índice de modulación q.

En las Figuras 5.10a y 5.10b se muestran los estudios del THD y WTHD de la

corriente de entrada iSA. En la leyenda se de�nido la combinación de las modulaciones

DSSVM+r y DSSVM+rm como Combined vectors.

(a) Comparativa THD de la corriente de entrada iSA

(b) Comparativa WTHD de la corriente de entrada iSA

Figura 5.10: Estudio comparativo de los THD y WTHD de la corriente de entrada
iSA.

Inesperadamente en el estudio THD de la corriente de entrada iSA se observa que

la nueva modulación genera más THD que la DSSVM+r. Este incremento oscila entre

un 33 % cuando el índice de modulación q = 0,5 y prácticamente 0 % cuando q = 0,2.

Por el otro lado, en la corriente de salida ia la reducción del THD y WTHD

si se hace evidente y su diferencia es importante. La reducción del THD entre la

DSSVM+rm y la DSSVM+r oscila entre un 30 % y un 40 %. Además en el WTHD

su reducción es más importante hasta el punto de llegar al 60 % cuando el índice de

modulación q = 0,25.
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(a) Comparativa THD de la corriente de salida ia

(b) Comparativa WTHD de la corriente de salida ia

Figura 5.11: Estudio comparativo de los THD y WTHD de la corriente de salida ia
para diferentes modulaciones.

5.4. Resultados experimentales

5.4.1. Modulación DSSVM+m

Con el propósito de comprobar que la modulación DSSVM+m ha sido correcta-

mente implementada se han medido las principales señales del MC y comparado con

las simulaciones. En la Figura 5.12 se muestran dichas señales cuando se aplica la

DSSVM+m con un índice de modulación q = 0,5. Si dicha �gura se compara con la

simulación se observa que la respuesta del MC es la esperada y la modulación está

correctamente implementada.

Siguiendo los mismos pasos que en el apartado de simulación, también se han

realizado las medidas experimentales cuando se aplica la DSSVM+m con un índice

de modulación q = 0,2. En la Figura 5.13 se muestra la respuesta del MC cuando se

aplica dicha modulación.

Además, estas medidas se pueden comparar con las capturadas cuando se obtienen

utilizando la DSSVM con los mismos índices de modulación. En las Figuras C.9 y

C.10 del Anexo C se muestran dichas medidas.
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Figura 5.12: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica la
DSSVM+m con un q = 0,5. (a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica,
(b) corriente salida fase a, (c) corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

5.4.2. Modulación DSSVM+rm

En el apartado anterior se ha comprobado que la modulación DSSVM+m ha

sido implementada correctamente. El siguiente paso ha sido la incorporación de los

vectores rotativos obteniendo así la DSSVM+rm.

En la Figura 5.14 se muestra el comportamiento del convertidor cuando se aplica

la DSSVM+rm con un q = 0,5. Su comparación con la simulación re�eja su buen

funcionamiento y solo diverge en la concentración de conmutaciones. Esta divergencia

es debido a las limitaciones del MC (tiempos muertos, tiempos de retardo, etc).

En la tensión vnN se observa que queda limitada dentro de los valores previstos,

donde estos son ±100V . Comparando esta tensión con la producida por la DSSVM

se puede apreciar que se mantiene la reducción en un 42, 19 % aprox.
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Figura 5.13: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica la
DSSVM+m con un q = 0,2. (a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica,
(b) corriente salida fase a, (c) corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

En la Figura 5.15 se muestran las medidas experimentales procedentes del MC

cuando se implementa la DSSVM+rm con un q = 0,2. Se puede observar que existe

un gran rizado en la corriente de salida, tal y como se predecía en las simulaciones.

Este rizado como era de esperar es similar al producido por la DSSVM+r para el

mismo valor de q.

Las medidas experimentales de la DSSVM+r, para los índices de modulaciones

q = 0,2 y q = 0,5, se pueden consultar en las Figuras C.11 y C.12 del Anexo C.

En ambas medidas experimentales, q = 0,5 y q = 0,2, la corriente de entrada

diverge en 0,5A con las simulaciones. Esta diferencia es debido a las pérdidas del

�ltro de entrada y de la corriente necesaria para alimentar el circuito de protección

del MC.

Comparando las DSSVM+r y DSSVM+rm se observa que los niveles de la tensión
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Figura 5.14: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica la
DSSVM+rm con un q = 0,5. (a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica,
(b) corriente salida fase a, (c) corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

de vnN son los mismos. Sin embargo en la DSSVM+rm genera un número más elevado

de conmutaciones. Estas conmutaciones pueden producir que los niveles de tensión

inducidos en el eje del motor sean superiores. En el siguiente apartado se realiza el

estudio del voltaje en el eje del motor para las diferentes modulaciones.

5.4.3. Voltaje en el eje del motor

En este apartado se presenta el estudio del voltaje inducido en el eje del motor

cuando se aplica la DSSVM+rm para diferentes índices de modulación. Además este

estudio tiene como objetivo comparar la reducción de dicha tensión con las producidas

por las diferentes modulaciones utilizadas en esta tesis.

En la Figura 5.16 se muestra la tensión inducida en el eje vshaft como consecuencia

de la tensión vnN cuando se implementa la DSSVM+rm con un índice de modulación
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Figura 5.15: Medida de las principales tensiones y corrientes cuando se aplica la
DSSVM+rm con un q = 0,2. (a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica,
(b) corriente salida fase a, (c) corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

q = 0,5. Como se puede observar, utilizando esta modulación se obtiene un factor

de conversión aproximado de 27, lo cual es una relación similar a la encontrada en

la DSSVM+r. En el Anexo C se pueden comparar las tensiones inducidas en el eje

del motor para las diferentes modulaciones. Por ejemplo, en la Figura C.13 se puede

comparar el voltaje en el eje de motor para la DSSVM con el mismo índice de modu-

lación.

En la Figura 5.17 se ilustra el voltaje aparecido en el eje del motor después de

aplicar la DSSVM+rm con un índice de modulación q = 0,2. En este caso el nivel

de reducción sigue siendo el mismo que en la �gura anterior. Las divergencias están

más centradas en la duración de las conmutaciones, lo cual es evidente debido a que

el ciclo de trabajo para los vectores activos se ve reducido substancialmente.

Si las �guras anteriores se comparan con las tensiones medidas cuando se aplica
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Figura 5.16: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando
se aplica la modulación DSSVM+rm con un q = 0,5. (a) voltaje modo común y (b)
voltaje eje motor.

Figura 5.17: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando
se aplica la modulación DSSVM+rm con un q = 0,2. (a) voltaje modo común y (b)
voltaje eje motor.

la DSSVM, la reducción es parecida a la producida por la modulación DSSVM+r

con un índice de modulación q = 0,75. Sin embargo esta igualdad entre la DSSVM+r

y DSSVM+rm no se mantiene cuando se reduce el índice de modulación q. Esta

desigualdad hace que la nueva modulación no consiga la misma reducción de vnN
que la DSSVM+r para niveles bajos de q. Esta divergencia es debida a los ciclos

de trabajo de los vectores rotativos de cada una de las modulaciones. En índice de
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modulación q bajo, los vectores rotativos en la DSSVM+r están prácticamente activos

el 100 % del tiempo y por lo tanto extinguen prácticamente la tensión vnN . En cambio

la DSSVM+rm sigue teniendo una aportación importante de vectores activos y en

consecuencia la tensión vnN sigue teniendo valores importantes.

Las medidas de la tensión del eje cuando se aplican la DSSVM y DSSVM+r para

los índices utilizados anteriormente se pueden consultar en el Anexo C.

5.4.4. Comparativa EMI

En este apartado se realiza un comparativa de las perturbaciones en CM produci-

das por las diferentes modulaciones dentro del rango de las perturbaciones conducidas

(9 kHz a 30MHz). Dicho estudio se ha divido en diferentes puntos de trabajo, los

cuales son q = 0,2 y q = 0,5. Para cada punto de trabajo se han realizado dos lecturas

diferentes. Estas lecturas se han obtenido de dos importantes puntos del sistema, el

cable de tierra del motor (ICM) y la conexión general de tierra (IG). Estos puntos

permiten conocer con exactitud las perturbaciones generadas por el MC.

En la Figura 5.18 se muestra la comparativa de la ICM cuando se utiliza un

índice de modulación q = 0,5. En la banda A+ se puede apreciar que los dos primeros

armónicos tienen una amplitud menor cuando se utilizan las modulaciones DSSVM+r

y DSSVM+rm. Por otro lado, en el resto del espectro la diferencia entre modulaciones

es nula y no se observan diferencias.

En la Figura 5.19 se muestra la comparativa entre los espectros de la corriente

del cable de tierra del motor cuando se aplica un índice de modulación q = 0,2.

Siguiendo la misma tendencia que en la anterior �gura, sus diferencias solo se hacen

visibles en los primeros armónicos de la banda A+. Estas diferencias se acentúan

en los armónicos generados en las frecuencias 16 kHz y 32 kHz, las cuales llegan a

diferencias considerables de alrededor de 30 dB .

En la banda B no hay diferencia alguna entre modulaciones y sus espectros coinci-

den plenamente. Esta exactitud es debido a que la variación de modulaciones no tiene

efectos sobre las HF y es de esperar que en las restantes comparativas la banda B

permanezca inalterada.

En la siguiente comparativa se muestra la lectura de la corriente CM total pro-

ducida por todo el sistema. En dicha comparativa se ha realizado la lectura de la

corriente para los mismos puntos de trabajo anteriormente utilizados.

En la Figura 5.20 se muestra la comparativa de los espectros de la corriente general

IG cuando se aplica un índice de modulación q = 0,5. Como era de esperar, las únicas

diferencias que se observan son en los primeros armónicos de baja frecuencia. En el
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Figura 5.18: Comparativa de EMIs en el cable motor para diferentes modulaciones
con un índice de modulación q = 0,5. (a) banda A+ y (b) banda B.

Figura 5.19: Comparativa de EMIs en el cable motor para diferentes modulaciones
con un índice de modulación q = 0,2. (a) banda A+ y (b) banda B.
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armónico de 16 kHz, la DSSVM+rm genera un armónico de aproximadamente 76 dB,

el cual es unos 20 dB menor que el producido por la DSSVM. Sin embargo este nivel

de reducción no se prolonga en los siguientes armónicos y los niveles prácticamente

vuelven a equipararse.

Figura 5.20: Comparativa de EMIs en el cable general para diferentes modulaciones
con un índice de modulación q = 0,5. (a) banda A+ y (b) banda B.

En la Figura 5.21 se muestra la misma comparativa anterior pero en este caso

cuando se aplica un punto de trabajo de q = 0,2. También en este caso los espectros

siguen la misma tendencia que las lecturas anteriores y no presentan grandes difer-

encias entre ellos. Como se ha comentado anteriormente las diferencias se presentan

básicamente en la banda de frecuencias bajas.

5.4.5. Conclusión del capítulo

En este capítulo se ha presentado una modi�cación de la modulación DSSVM.

Dicha modulación se ha basado en un estudio presentado en [73], el cual utilizaba

vectores de menor amplitud para generar salidas de menor valor. Básicamente la

nueva modulación DSSSVM+rm se ha basado en la combinación de dichos vectores

medianos con los vectores rotativos. Esta combinación tenía como objetivo reducir

el THD que producía la DSSVM+r en bajos niveles de índice de modulación q sin

empeorar la vnN conseguida con la DSSVM+r. Otro de los objetivos conseguidos ha
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Figura 5.21: Comparativa de EMIs en el cable general para diferentes modulaciones
con un índice de modulación q = 0,2. (a) banda A+ y (b) banda B.

sido la de mantener la reducción de la tensión en el eje de motor y por consiguiente

prevenir el deterioro del mismo.

En este capítulo se ha presentado un extenso estudio a nivel de simulación, el cual

se ha basado en estudiar la nueva modulación y compararla con otras modulaciones

también utilizadas en esta tesis doctoral. El estudio de simulación se ha compuesto por

una parte de estudio temporal y un estudio del THD de las diferentes modulaciones.

El estudio temporal ha demostrado el buen funcionamiento de la nueva modulación

y su comparativa con las demás modulaciones ha permitido evaluar de forma visual

su comportamiento.

El estudio THD ha concluido que la reducción del THD se consigue parcialmente

en las corrientes de salida llegando a valores del 40 %. Sin embargo, en las corrientes

de entrada no se observa reducción alguna. Esta no reducción del THD en las corri-

entes de entrada era de esperar debido a que en el estudio presentado en [73] ya se

evidenciaba un incremento del THD en las corrientes de entrada.

Finalmente se ha presentado un extenso estudio experimental, el cual corrobora

las simulaciones realizadas y proporciona valiosa información acerca de la tensión

inducida en el eje del motor y las perturbaciones EMI en CM generadas por cada una

de las modulaciones presentadas en esta tesis doctoral.





Capítulo 6

Conclusiones y trabajos futuros

Esta tesis doctoral se ha desarrollado entorno a las EMI producidas por los PEC,

más especí�camente por los MC. Esencialmente esta tesis se ha dividido en dos partes:

La primera parte ha consistido en obtener un modelo EMI para predecir las

perturbaciones conducidas generadas por los MC.

En la segunda parte se han propuesto y estudiado nuevas estrategias de modu-

lación para reducir el CMV en los motores eléctricos.

En la realización de esta tesis doctoral se utilizó desde el principio un MC de primera

generación diseñado en la universidad de Nottingham. Sin embargo con el �n de

aprender en el diseño de dichos convertidores y obtener una versión más actualizada

se decidió realizar un estancia en dicha universidad. La elección de la universidad fue

determinada por la gran experiencia en la construción de MC y porque es una de las

mejores universidades en electrónica de potencia.

6.1. Parte I: Modelo EMI del convertidor matricial

En esta parte se ha estudiado y desarrollado un modelo EMI con el objetivo

de conocer las perturbaciones conducidas generadas por los MCs. Este modelo ha

tenido como objetivo obtener una aproximación su�cientemente válida con la mínima

complejidad y el menor tiempo de implementación y resolución.

En esencia, el modelo ha seguido la teoria de �EMI source identi�cation ⇒ Pro-

pagation path impedance ⇒ Derived disturbance�. Dicho modelo se ha simpli�cado

dividiéndolo en dos sub-modelos en función del tipo de perturbaciones a resolver. En

el primer sub-modelo se ha desarrollado un modelo para las perturbaciones EMI en

CM y en el segundo para las perturbaciones en DM.

111
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El modelo EMI se ha basado en utilizar un circuito equivalente formado por fuentes

de tensión, fuentes de corriente e impedancias complejas como réplica del circuito

generador de EMIs del propio convertidor. Este circuito equivalente ha tenido como

objetivo simular el nivel y forma de EMIs que produce un MC y su facilidad de

transmisión a sistemas vecinos.

Se ha realizado un modelo su�cientemente rápido y simple, utilizando de manera

estratégica las ventajas que proporcionan el dominio temporal y el dominio frecuen-

cial. El corazón del modelo se ha sustentado en un circuito de impedancias en dominio

frecuencial debido a la simplicidad que proporciona la resolución individual del cir-

cuito para una frecuencia especi�ca. Utilizando esta resolución individual y un barrido

en un rango de frecuencias determinado se puede conocer el espectro resultante del

circuito. Además se ha conseguido incrementar la velocidad de resolución dividiendo

el rango de frecuencias en dos: La primera para bajas frecuencias (9 kHz a 1MHz)

y la segunda para altas frecuencias (1MHz a 30MHz). Esta división ha permiti-

do reducir enormemente el número de iteraciones necesarias para la resolución del

modelo.

Las fuentes de perturbación se han obtenido a partir de modelos temporales que

simulan el comportamiento del MC o procedentes de medidas experimentales. Dichas

fuentes se han obtenido acorde con la división de frecuencias y por lo tanto se ha

ajustado su resolución a cada rango de estudio. Estas fuentes, al ser de tipo temporal,

se han adaptado y transformado en el dominio de la frecuencia para ser inyectadas al

modelo.

Las impedancias del circuito equivalente se han obtenido vía medida experimental

generando un vector de números complejos. Estos vectores de�nen con gran resolución

cada una de las impedancias complejas a lo largo de la frecuencia. Se ha optado por

la medida experimental con el objetivo de reducir la incertidumbre de las impedan-

cias complejas, sin embargo dicho modelo contempla la utilización de impedancias

complejas procedentes de circuitos teóricos.

Como se ha comentado anteriormente este modelo se ha dividido en un modelo

en CM y otro en DM. En términos de perturbaciones conducidas en los PEC, las

perturbaciones en CM tienen un papel más relevante y por lo tanto se ha echo más

hincapié en el estudio del modelo CM. Esta mayor concentración en dicho modelo se

ha traducido en intentar validarlo completamente haciendo diferentes pruebas. Estas

pruebas se han dividido como se detalla a continuación:

Validación del modelo de impedancias: Esta validación ha servido para compro-

bar que el circuito de impedancias estaba correctamente implementado. Dicha
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validación se ha realizado comparando las corrientes medidas en CM de la plan-

ta experimental y las corrientes obtenidas del modelo EMI, el cual ha sido

alimentado por señales capturadas de la misma planta experimental.

Validación de las fuentes EMI: El objetivo de esta validación ha sido la compro-

bación de la correcta generación de las señales y su transformación al dominio

de la frecuencia. Esta validación se ha llevado a cabo resolviendo el modelo

EMI utilizando dos tipos de fuente diferentes. La primera, mediante fuentes

EMI procedentes de los simuladores temporales, y la segunda, mediante fuentes

EMI procedentes de medidas experimentales.

Validación variando valores del circuito: Esta validación se ha realizado variando

parámetros físicos del convertidor con el objetivo de comprobar que el modelo

EMI reproducía dicho cambio. En este caso se ha alargado el cable de la carga

del convertidor y se ha vuelto ha realizar la comparación entre la simulación del

modelo y las medidas experimentales.

Validación global del sistema: Esta validación ha sido la consistido en la simula-

ción de todas las partes ensambladas. Realmente, esta validación es la utilización

normal de dicho modelo para un determinado MC.

Validación del modelo con diferentes MCs: Esta validación ha consistido en

aplicar dicho modelo a diferentes MCs de potencia y medidas físicas diferentes.

Las pruebas de dicho modelo y sus medidas experimentales se han realizado basándose

en un MC de 7,5 kV A. La comparativa entre los resultados del modelo EMI CM y las

medidas experimentales han concluido que el modelo realiza una correcta predicción.

En la validación �nal del modelo se ha apreciado que en la banda A+ la coincidencia

de los armónicos, tanto a nivel de forma como de amplitud es realmente elevada. El

error máximo cometido por el modelo no supera los 10 dB en ciertos puntos. En la

banda B la envolvente tiene una coincidencia realmente elevada y solo hay pequeñas

diferencias en dos tramos de frecuencias. La primera divergencia a resultado ser una

incertidumbre del modelo EMI presentado, el cual no predice con su�ciente detalle

dicha zona. Es justo decir que esta divergencia nunca di�ere de más de 10 dB y se

puede concluir que la aproximación aportada por el modelo es realmente elevada.

Las comparaciones del modelo EMI con otros convertidores han re�ejado una

buena respuesta. Los convertidores bajo estudio han sido un MC de 20 kV A y otro

de 70 kV A.
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El MC de 20 kV A en baja frecuencia ha divergido bastante por una incorrecta

adaptación en la atenuación del sensor de corriente. Sin embargo los resultados pro-

porcionados han dado a lugar a buena coincidencia de los resultados cuando el efecto

de la atenuación de la sonda de corriente era mínima. Las medidas experimentales con

la atenuación recti�cada no han sido posibles porque se hicieron en una estancia en la

universidad de Nottingham y por lo tanto no se ha tenido acceso físico ni al conver-

tidor ni tampoco a la planta experimental. Por otro lado, la banda B la coincidencia

es excelente y re�eja perfectamente la tendencia de las perturbaciones generadas por

dicho convertidor.

En el convertidor de 70 kV A, diseñado especialmente para el desarrollo de esta

tesis, la comparativa realizada ha proporcionado una buena predicción global de las

perturbaciones en CM. La banda A+, en términos generales, ofrece una buena co-

incidencia sólo teniendo una pequeña divergencia entre los armónicos de 30 kHz y

100 kHz, la cual no supera los 13 dB. En la banda B el modelo predice correctamente

la tendencia de las perturbaciones en HF, solo separándose levemente en el tramo

�nal.

En el modelo DM se ha seguido el mismo procedimiento empleado en el modelo

CM. En este caso al tener la mayor parte de los pasos, procedimientos y componentes,

comprobados se ha realizado directamente el estudio y pruebas en el convertidor de

70 kV A. La comparativa entre los resultados proporcionados por el modelo DM del

convertidor y las medidas experimentales han re�ejado una buena coincidencia.

Entre las frecuencias 20 kHz y 200 kHz el modelo proporciona una coincidencia

muy elevada entre resultados y medidas. La única diferencia se presenta en el primer

armónico, el cual solo di�ere en 12 dB. En el resto de la banda A+ la diferencia es

mínima y las envolventes de los espectros no supera los 6 dB de diferencia.

La banda B del modelo DM, como era de esperar, proporciona una buena res-

puesta y sus divergencias con las medidas experimentales no tienen una desviación

muy pronunciada. Como sucedía en el modelo CM aparece un pico en la medida ex-

perimental que provoca una desviación, la cual no supera los 15 dB. En el resto de la

banda la coincidencia es bastante precisa y el grado de error es bajo.

En de�nitiva es justo decir que el modelo presentado en esta tesis doctoral presenta

una buena predicción de las perturbaciones generadas por los MCs, tanto en CM

como en DM. Cabe decir que el objetivo inicial de este modelo era proporcionar una

predicción donde se proporcionara una tendencia general de las perturbaciones en

un espacio corto de tiempo. Por lo tanto las pequeñas divergencias que se han ido
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comentando a lo largo de este capítulo no deslegitiman el buen funcionamiento de

dichos modelos.

También cabe añadir que la utilización de diferentes plantas experimentales e

instrumentos pueden proporcionar desviaciones no deseadas en los resultados. Por

ejemplo en el estudio del MC de 20 kV A, las medidas se realizaron utilizando un

instrumento especialmente diseñado para medir impedancias complejas en el rango

de frecuencias de las perturbaciones conducidas. Dicha medidas hicieron que las dife-

rencias entre el resultado del modelo CM y las medidas experimentales en HF fuesen

prácticamente inexistentes.

El estudio del modelo EMI ha dado lugar a diferentes contribuciones cientí�cas.

Estas aportaciones se han re�ejado en la participación de congresos internacionales y

artículos en revistas. Estas contribuciones se enumeran a continuación:

Participación en congresos

Modeling Conducted EMI of Matrix Converters.
Espina, J. Balcells, J. Arias, A. Ortega, C. Berbel, N.
9th International Symposium on EMC, (EMC europe 2010).
Wroclaw (Poland). 13-17 Septiembre 2010.

EMI model of an AC/AC Power Converter.
Espina, J. Balcells, J. Arias, A. Ortega, C. Berbel, N.
Vehicle Power and Propulsion Conference, (VPPC 2010).
Lille (France). 1-3 Septiembre 2010.

Common Mode Model of Matrix Converter.
Espina, J. Balcells, J. Ortega, C. Arias, A. De Lillo, L. Empringham, L.
Compatibility and Power Electronics, (CPE 2011).
Tallin (Estonia). 1-3 Junio 2011.

Validation of EMI model for Matrix Converters
Espina, J. Balcells, J. Arias, A. Ortega, C. Gonalez, D. Gago, J.
EMC Europe (EMC 2012).
Rome (Italy). 17-21 Septiembre 2012.

Artículos en revista

EMI modeling method of AC-AC power converters
Espina, J. Balcells, J. Arias, A. Ortega, C.
IEICE ELECTRONICS EXPRESS, ISSN 1349-2543
Enero 2011. Vol 8, No1, pp 13-19.
(JCR-IMPACT FACTOR 0.51)

Common Mode EMI Model for a Direct Matrix Converter
Espina, J. Balcells, J. Arias, A. Ortega, C.
TIE Transaction on Industrial Electronics, ISSN 0278-0046
Noviembre 2011. Volume 58, Issue 11.
(JCR-IMPACT FACTOR 4.678)
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6.2. Parte II: Uso de vectores rotativos en la modu-

lación vectorial

En esta segunda parte se han estudiado y desarrollado diferentes modulaciones

con el objetivo de reducir el CMV producido en el interior del motor. Esta reducción

está enfocada a menguar el voltaje que se induce en el eje del motor, el cual puede

ser muy dañino para los cojinetes y los bobinados del motor.

Principalmente las dos modulaciones presentadas se han basado en la utilización

de los vectores rotativos disponibles en los MC. Estos vectores proporcionan una nula

contribución en CMV y, por lo tanto, pueden llegar a reducir substancialmente su

amplitud.

La primera modulación estudiada se ha nombrado con el nombre de DSSVM+r.

Esta modulación utiliza el mismo funcionamiento del la DSSVM pero substituyendo

los vectores cero por los vectores rotativos. Esta simple substitución permite eliminar

la gran aportación que realizan los vectores cero al CMV.

Primeramente se ha realizado un estudio teórico de dicha modulación. En el estu-

dio se ha realizado un análisis del patrón de funcionamiento para conocer la formas de

onda de las tensiones de salida, incluyendo la tensión vnN . Dentro del estudio teórico

se ha comparado las diferencias entre la DSSVM y DSSVM+r. Seguidamente se ha

calculado el nivel de reducción en la tensión vnN al utilizar dichos vectores rotativos.

Esta reducción se ha cuanti�cado en un 42,19 %.

Una de las desventajas observadas en la utilización de los vectores rotativos es

que dentro del periodo de DSSVM+r existe como mínimo dos conmutaciones dobles.

Estas conmutaciones dobles implican que dos fases cambien en el mismo instante. Al

tener estas conmutaciones dobles y la aplicación de la compleja CCP puede provocar

efectos no deseados en la tensión vnN . Por lo tanto se ha estudiado las posibles formas

de ondas que se puedan producir en la tensión vnN .

La simulación de la modulación DSSVM+r se ha dividido en diferentes partes.

Primeramente se ha realizado una simulación temporal de las señales vaN , vbN , vcN y

vnN dentro de un periodo de la modulación. En este apartado también se ha realiza-

do la comparativa entre las dos modulaciones (DSSVM y DSSVM+r) en diferentes

puntos de un sector del voltaje de entrada. Esta simulación ha permitido validar el

estudio teórico y comprobar la reducción de la tensión vnN .

La segunda simulación ha sido la aplicación de la modulación en una carga RL

trifásica. Dicha simulación ha comprendido el estudio de las señales más importantes
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del MC. Además se ha comparado dicha simulación con la respuesta del conver-

tidor utilizando la modulación tradicional DSSVM. Esta simulación y comparativa

ha permitido comprobar el buen funcionamiento de la modulación y la importante

reducción de CMV.

Dentro del apartado simulación se ha realizado un estudio completo del THD y

WTHD de las modulaciones DSSVM y DSSVM+r. En dicho estudio se han comparado

los THD y WTHD de una de las corrientes de entrada y otra de las salidas a lo largo

del índice de modulación q. La comparativa ha mostrado que el THD en la corriente

de entrada producido por la DSSVM se mantiene constante en 5 %, sin embargo

la DSSVM+r tiene un incremento importante a medida que se reduce el índice de

modulación, llegando a un máximo del 21 % cuando q = 0,1. El WTHD en la corriente

de entrada sigue la misma pauta que el THD y su deterioro es notable pasando del

0,2 % cuando q = 0,866 al 1,3 % cuando q = 0,2.

En la comparativa THD y WTHD de la corriente de salida la diferencia de por-

centaje entre modulaciones se hace más evidente. En la DSSVM el THD y WTHD se

mantienen constantes a lo largo del índice de modulación q, 10 % y 0,02 % respectiva-

mente. En cambio la DSSVM+r en bajos q tiene THD y WTHD elevados, los cuales

se sitúan en valores del 150 % y 1,2 % respectivamente cuando q = 0,1.

Se deduce que a niveles bajos del índice de modulación q la DSSVM+r no es muy

aconsejable. Pero sin ninguna duda tiene unos buenos niveles de THD y WTHD de

ambas corrientes para índices iguales o mayores a 0,5. Cuando q = 0,5 el THD de

la corriente de entrada llega al 10 % y se reduce aproximadamente de manera lineal

hasta 5 % cuando q = 0,866. En la corriente de salida la reducción del THD y WTHD

se reduce de manera exponencial y a partir de q = 0,5 sus valores se equiparan a los

de la DSSVM. La conclusión previa de la utilización de esta modulación es que es

idónea entre los margenes de 0,5 y 0,866.

Otro estudio realizado vía simulación ha sido el efecto del cambio de dos fases en el

mismo instante. Se ha realizado un escrutinio a lo largo de una serie de conmutaciones

y se ha comprobado que se producen glitchs no deseados en la tensión vnN . Esta

aparición ha comportado que se haya realizado experimentalmente una lectura EMI

en CM de las diferentes modulaciones para comprobar su afectación �nal.

Finalmente se ha realizado un amplio estudio experimental, el cual ha comprendido

diferentes fases. Estas fases han tenido como objetivo corroborar y validar todas las

simulaciones y estudios presentados anteriormente.

La primera fase experimental ha consistido en aplicar la modulación DSSVM+r

en nuestra planta experimental y compararla con la DSSVM a nivel de señales tem-
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porales. Para una mejor comparativa se han medido las mismas señales utilizadas en

las simulaciones. Este estudio ha permitido comprobar el buen funcionamiento de la

DSSVM+r y la gran reducción en la amplitud vnN . Como era de esperar la reducción

se ha situado aproximadamente en un 42 %.

La segunda fase experimental ha sido la comparativa entre las medidas del volta-

je en el eje del motor cuando se aplican las dos modulaciones. Dicha comparativa

ha re�ejado la notoria reducción de la amplitud e indirectamente la prevención de

aparición de EDM en el motor. Esta reducción se ha evaluado y se ha situado en un

42,3 %, lo cual indica que esta modulación es una buena solución para la prevención

en la reducción de la vida útil del motor sin coste adicional.

La última fase experimental ha consistido en realizar el estudio EMI en CM del

convertidor. Más especí�camente se han realizado las medidas de la corrientes que

�uyen en las conexiones a tierra del motor y de todo el sistema. Dichas lecturas se

han comparado con las producidas por la DSSVM y se ha podido constatar que no

existe un incremento de corriente en CM. Este nulo incremento nos indica que las

conmutaciones dobles no afectan a las EMIs en CM y por lo tanto no empeora uno

de los puntos críticos del convertidor.

En de�nitiva, se podría decir que la DSSVM+r incrementa los THD i WTHD

de las corrientes del MC, pero en contrapartida se obtiene una gran reducción en la

tensión en el eje del motor. Esta reducción podría ser clave en el alargamiento de

la vida útil del motor sin coste adicional, lo cual signi�ca una reducción en el coste

de mantenimiento y reparaciones en un futuro. Por otro lado el THD y WTHD se

pueden reducir incrementando el �ltro de entrada, lo cual sería una alternativa más

económica.

Otra de las conclusiones que se pueden deducir después del estudio realizado es

que esta modulación es más adecuada para q superiores a 0,5.

La segunda modulación presentada ha sido nombrada como la DSSVM+rm. Esta

modulación se basa en la utilización de vectores rotativos con vectores activos de

menor amplitud. La utilización de vectores activos de menor amplitud en un MC fue

presentada en [73] con el objetivo de reducir las pérdidas de conmutación de los MCs.

La DSSVM+rm tiene como objetivo poder trabajar con q inferiores a 0,5 sin

incrementar excesivamente los THDs y WTHDs de las corrientes del MC.

Siguiendo la misma pauta, se han realizado el mismo tipo de simulaciones y prue-

bas experimentales utilizadas en la modulación anterior. La única diferencia es que el

estudio comparativo se ha realizado incluyendo las DSSVM+r y DSSVM.
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A lo largo de las simulaciones y medidas experimentales se ha optado por realizar

el estudio en dos puntos estratégicos del índice de modulación. Estos dos puntos son

0,2 y 0,5.

En las simulaciones de la DSSVM+rm se ha realizado directamente el estudio de

dicha modulación a nivel de comportamiento general del convertidor. Estas simula-

ciones han permitido conocer la respuesta del convertidor y se han podido comparar

con las respuestas de las otras modulaciones.

Un segundo punto implementado en la simulación ha sido el estudio y comparativa

del THD para diferentes modulaciones a lo largo del índice de modulación. Dicho

estudio ha permitido conocer el incremento de rizado de la DSSVM+rm respecto

a las demás modulaciones. El THD de la corriente de entrada iSA producido por la

DSSVM+rm es superior a las demás modulaciones. La diferencia entre la DSSVM+rm

y la DSSVM+r oscila entre un 33 % y prácticamente 0 % para los valores 0,5 y 0,2 de

índice de modulación q. En la corriente de salida la reducción si se hace palpable y sus

porcentajes de reducción son importantes. La reducción del THD entre la DSSVM+rm

y la DSSVM+r oscila entre un 30 % y 40 %.

En el apartado de medidas experimentales se han realizado los mismos test y

medidas empleados en la modulación anterior. Estos tests se han realizado para las

modulaciones DSSVM+rm, DSSVM+r y DSSVM para los índices de modulación 0,2

y 0,5. En las pruebas experimentales rápidamente se observa el incremento en el rizado

en las corrientes del convertidor cuando se aplica la DSSVM+rm. Al mismo tiempo

se observa que la tensión vnN se mantiene en los mismos niveles reducidos que la

DSSVM+r y por lo tanto cumpliendo su función principal.

El segundo test experimental ha sido la medida del voltaje inducido en el eje del

motor cuando se aplican diferentes modulaciones. En la DSSVM+rm el factor de con-

versión se sitúa en 27, lo cual es muy próximo al producido por la DSSVM+r cuando

se aplica q = 0,75. Esta similitud entre modulaciones no se sigue manteniendo para

índices de modulación q reducidos. La razón es porque los ciclos de trabajo δ de los

vectores activos de la DSSVM+r en índices de modulación q pequeños son prácti-

camente inexistentes y por lo tanto gran parte de periodo es ocupado por vectores

rotativos, los cuales prácticamente anulan todo el CMV.

El tercer test ha consistido en la medida de las EMIs en CM producidas por las

diferentes modulaciones. Observando los resultados la DSSVM+rm reduce considera-

blemente los primeros armónicos de la banda A+. Esta reducción puede llegar a una

diferencia de hasta 30 dB si se compara con la DSSVM. En el resto del espectro no

se presentan diferencias relevantes.
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En conclusión se puede decir que esta modulación cumple los objetivos parcial-

mente. El THD de la corriente de salida producido por la DSSVM+r se ve reducido

notablemente hasta un máximo del 40 %. Otro de los puntos alcanzados es el man-

tenimiento en los niveles del voltaje vnN y en consecuencia la reducción en el voltaje

del eje del motor. Uno de los objetivos no conseguidos es la reducción del rizado en la

corriente de entrada, donde este se incrementa a medida que el índice de modulacion

se aproxima a 0,5. Aunque esta modulación no haya alcanzado todo los objetivos

esperados se puede decir que puede ser una buena alternativa a la DSSVM+r para

índices de modulación q inferiores a 0,5. Alguna de las razones que hacen de ella

una buena alternativa es la reducción en el rizado de corriente de salida. Otra de

las razones, como se comenta en el trabajo presentado en [73], esta modulación, al

conmutar niveles de voltaje inferiores, permite reducir las pérdidas de conmutación.

En de�nitiva, después de presentar las dos modulaciones se está en disposición de

proponer la utilización de una modulación combinada. Dicha modulación combinada

utiliza ambas modulaciones en diferentes rangos de q. Para rangos de 0 a 0,5 se utiliza

la DSSVM+rm y para rangos superiores a 0,5 se utiliza la DSSVM+r. En el apartado

de simulaciones de la segunda modulación se presenta el THD producido por dicha

combinación y se compara con las otras modulaciones.

El estudio de estas dos modulaciones ha dado lugar a diferentes contribuciones

cientí�cas. Estas aportaciones se han re�ejado en la participación de congresos inter-

nacionales y artículos en revistas, las cuales se enumeran a continuación:

Participación en congresos

Common Mode Output Waveforms reduction for Matrix Converters
Drives.
Espina, J. Arias, A. Ortega, C. Balcells, J.
35th Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics Society (IECON
2009).
Porto (Portugal). 3-5 Noviembre 2009.

Artículos en revista

Space Vector Modulation Strategy to Reduce the Common Mode Per-
turbations in Matrix Converters.
Espina, J. Ortega, C. Arias, A. Balcells, J.
IEICE ELECTRONICS EXPRESS, ISSN 1349-2543,
Enero 2010. Vol 7, No4, pp 281-287. (JCR-IMPACT FACTOR 0.51)
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6.3. Trabajos futuros

Aunque en principio todos los puntos presentados en esta tesis doctoral han sido

cubiertos plenamente, siempre quedan mejoras posibles u otras vías de investigación.

6.3.1. Mejoras del modelo EMI

Reducir la incertidumbre del modelo EMI

En el apartado del modelo EMI se podrían realizar mejoras con el objetivo de

reducir las posibles incertidumbres en los resultados. Una de las posibles mejoras

sería investigar la causa de las pequeñas desviaciones que presenta en la banda B.

Más especí�camente en los picos que se muestran en las medidas experimentales de

los convertidores de 7,5 kV A y 70 kV A, los cuales se sitúan alrededor de 1MHz y

2MHz respectivamente.

Acoplamiento inductivo en el modelo CM

Una de las mejoras o lineas de investigación posible sería tener en cuenta el efecto

de las inductancias mutuas en el cable de tierra del convertidor. En el modelo CM, el

cable de tierra es un punto importante en el modelo y se suele unir al resto del circuito

mediante impedancias parásitas (capacitivas). Sin embargo, en el modelo CM también

existen puntos donde se pueden producir cambios bruscos de corriente. Éstos podrían

inducir una corriente en el cable de tierra que podría afectar a los resultados �nales a

frecuencias de entre 9 kHz a 5MHz. Este estudio permitiría reducir la incertidumbre

en los resultados del modelo CM.

Estudio contribución media de diferentes posiciones de la fuente EMI

en banda B

Otra mejora posible sería la creación y el perfeccionamiento de la señal inyectada

en los modelos de la banda B. Estas señales suelen reproducir una sola conmutación de

la señal. Esto puede crear una incertidumbre en los resultados porque solo se analiza

un punto especi�co. En el caso del MC esta incertidumbre puede ser importante

porque la señal de conmutación varía constantemente de amplitud y de ciclo de trabajo

δ, por lo tanto los efectos que determinan la banda B (rampas de subida, rampas

de bajada y glitchs y ringings) pueden variar de forma importante. Por lo tanto una

buena solución sería hacer un estudio estadístico resolviendo n veces el modelo dentro

de unos margenes de tiempo aceptables.

Creación fuente EMI más detallada

Dentro de las mejoras en la banda B sería la creación de una señal teórica a

partir de la respuesta temporal de un interruptor y la señal PWM proporcionada



122 CAPÍTULO 6. CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

por el modelo temporal del convertidor. Se han realizado diferentes aplicaciones no

incluidas en esta tesis donde a partir de una señal cuadrada se insertaban los diferentes

efectos del interruptor, como pueden ser: la rampa de subida, la rampa de bajada y

ringings. Estas aplicaciones son una base de comienzo para desarrollar un señal más

realista. Esto permitiría tener una respuesta del modelo EMI más detallada.

6.3.2. Mejora de la modulación mediante el uso de vectores

rotativos.

Reducción número conmutaciones de la DSSVM+r

En el apartado modulaciones con vectores rotativos se podrían mejorar diferentes

aspectos en su utilización. Una nueva línea de investigación sería la modi�cación de

la DSSVM+r con el objetivo reducir su número de conmutaciones hasta igualarse a

la DSSVM. Esta reducción se podría llevar a cabo utilizando de manera estratégica

los seis posibles rotativos dentro de dos periodos de DSSVM. El número de rotativos

a utilizar en estos dos periodos DSSVM sería de 4 y se seleccionarían de manera

especí�ca para que variando sus ciclos de trabajo se cancelaran.

Utilizar vectores cortos para índices de modulación q pequeños

Otra de las modulaciones posibles para índices de modulación pequeños sería la

utilización de vectores de amplitud más reducidos. Dividiendo de manera estratégica

los sectores de entrada permite obtener un rango adicional de vectores más cortos.

Dichos vectores permiten accionar el MC sin necesidad de conmutar grandes voltajes

de salida y reducir el tiempo de utilización de vectores rotativos. El handicap en este

caso sería la aplicación de dichos vectores sin incrementar el rizado en las corrientes

del MC.

Mejorar la modulación DSSVM+rm

Una de las mejoras en la DSSVM+rm sería realizar una modi�cación en las ecua-

ciones que determinan el tiempo de utilización de los vectores y la posición de estos. El

objetivo sería intentar mejorar el rizado en la corriente de entrada. Esta modi�cación

comportaría una gran mejora en el punto más débil de la DSSVM+rm.
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Apéndice A

Diseño Convertidor matricial

A.1. Introducción

En este capítulo se presenta el diseño y la construcción de un MC, el cual se ha

utilizado para realizar parte de las medidas experimentales de esta tesis doctoral.

Los primeros resultados de esta tesis han sido obtenidos mediante un MC disponible

en el grupo de investigación TIEG (Terrassa Industrial Electronic Group). No ob-

stante, se decidió crear un nuevo MC para obtener una versión más mejorada y

obtener un background en la construcción de dichos convertidores. La nueva versión

incorpora características adicionales y soluciona pequeñas de�ciencias de la versión

anterior. Además, se decidió diseñar el convertidor para que pudiera manejar más

potencia, reducir las perturbaciones EMI generadas y incrementar la inmunidad ante

EMIs externas.

Este MC se basa en la plataforma de control utilizada por el grupo de investi-

gación PEMC (Power Electronics, Machines and Control Group) de la universidad de

Nottingham. Este grupo de investigación durante muchos años ha ido desarrollando

e investigando en el campo de los MCs y dispone de una plataforma estandarizada y

optimizada para la realización de cualquier tipo de convertidor de potencia.

La parte novedosa de este MC es el diseño de todas la placas de circuito impreso

(Potencia, distribución de las señales, drivers, etc.) y la disposición de las mismas. El

diseño y colocación tiene como objetivo reducir las EMI producidas y incrementar su

inmunidad sin reducir las relaciones potencia-volumen y potencia-peso.

A.2. Características técnicas

El convertidor diseñado es un MC trifásico de topología directa 3x3:
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Características eléctricas 400V/100A.

Interruptores bidireccionales DIM200MBS12 de la empresa DYNEX. Dos IGBTs

de 200A/ 1200V .

Distribución de las señales vía RS422 de alta velocidad.

Circuito Clamp inteligente.

Lectura de encoder y resolver.

En el diseño y construcción se ha tenido como prioridad parámetros importantes, como

por ejemplo: EMIs, reducción máxima de las inductancias parásitas en la entrada

del MC, medidas compactas, facilidad en el desensamblado en caso de transporte,

reducción drástica del cableado de potencia y coste del convertidor.

En las Figuras A.1 se muestra unas vistas generales del convertidor totalmente

ensamblado. En la Figura A.1a se muestra una vista aérea del convertidor, en la cual

se puede extraer una idea aproximada de las medidas reducidas del MC y la utilización

máxima del espacio disponible. En la Figura A.1b se muestra una vista de la entrada

del convertidor donde se pueden observar los condensadores del �ltro de entrada y el

circuito Clamp.

(a) Vista aérea del MC (b) Vista frontal del MC

Figura A.1: Vistas del convertidor matricial
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A.3. Plataforma de control

En la universidad de Nottingham han desarrollado durante años una plataforma

genérica con el objetivo de tener un sistema estable y seguro para cualquier nuevo

diseño de convertidores de potencia. Dicha plataforma permite reducir el tiempo de

diseño y optimizar los recursos. La versión utilizada en el diseño de este MC es la

10.C, la cual es una de la versiones más actuales y dispone de todas las actualizaciones

referentes a seguridad y control de periféricos.

La plataforma de control se basa esencialmente en un sistema compacto de dos

placas de circuito impreso. La placa principal es un sistema comercial de desarrollo

de aplicaciones basado en microprocesador Digital Signal Processor (DSP), fabricada

por Texas Instruments y tiene como referencia DSK 6713. Las funciones principales

de dicha placa son la de gestionar todo el sistema de control, donde algunas de estas

funciones son:

Control básico del convertidor.

Lazos control y modulaciones.

Procesamiento de la información de los periféricos.

Gestión del monitor usuario y comunicación exterior a nivel de software.

La segunda placa está constituida principalmente por un sistema Field-Programmable

Gate Array (FPGA), el cual está plenamente dedicado a diferentes tareas importantes

en la seguridad del convertidor, donde algunas de estas tareas son:

El control de conmutación de los interruptores bidireccionales incluyendo el

tiempo de protección y el protocolo de conmutación (cuatro pasos).

Leer y supervisar todas las variables del sistema con el objetivo de proteger la

integridad del convertidor.

Gestión comunicación alarmas del sistema.

Leer y convertir la información de los periféricos y enviarla al control (encoder,

resolver, Analog-to-Digital Converter (ADC), etc.).

Controlar el �ujo de información vía hardware de la comunicación entre el con-

vertidor y el usuario.
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Figura A.2: Vista aérea de la plataforma de control. Placas DSK6713 + FPGA.

En la Figura A.2 se muestra la vista aérea de la plataforma, donde se puede obser-

var que las dos placas están conectadas entre ellas utilizando el bus de expansión de

la placa DSK 6713. Además, se observa que la placa FPGA está en la parte superior y

es aproximadamente un 33% más pequeña que la DSK 6713. El ensamblaje mecánico

entre placas es perfecto y permite compartir los puntos de sujeción, consiguiendo así

un sistema robusto y compacto.

A.4. Placa Gate drivers

El MC de topología directa 3X3 está formado por 9 interruptores bidireccionales,

los cuales en el MC diseñado se han utilizado módulos de 2 IGBTs fabricados por la

empresa Dynex. Para poder controlar correctamente estos interruptores es necesario

utilizar un circuito driver que sea capaz de cargar y descargar las capacidades internas

de los propios IGBTs en un tiempo su�cientemente rápido sin perforar y/o destruir

las puertas de los propios IGBT. Debido a la peculiar estructura de los MCs, los

interruptores y sus drivers han de ser �otantes y utilizar aislamiento galvánico con el

objetivo de proteger el sistema de control frente a una posible sobretensión producida

en la parte de potencia del convertidor.

Las ordenes procedente del sistema de control se debe transmitir de manera que sea

inmune a perturbaciones EMI, por lo tanto cada driver debe recibir la información y

traducirla correctamente lo más rápidamente posible. Normalmente en convertidores

de elevada potencia se suele utilizar �bra óptica para transmitir la información a los

drivers. Sin embargo, la �bra óptica es costosa y poco maleable debido a la rigidez de

sus cables. Al tener como objetivos diseñar un sistema compacto y costes reducidos,

la �bra óptica no era una opción viable. Finalmente el protocolo utilizado ha sido el

RS422, el cual dispone de señales diferenciales inmunes a perturbaciones EMI y su

velocidad de transmisión es relativamente alta. Aunque la opción de la �bra óptica se

descarto desde el principio, se decidió diseñar y reservar espacio en las placas de los

drivers para alojar la electrónica necesaria para poderla utilizar en futuras versiones.
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Resumiendo, las características de los drivers diseñados son:

Circuito Push-pull. Carga/descarga capacidades entrada IGBT.

Circuito con aislamiento galvánico vía opto-acoplador.

Circuito alimentación aislada +15/− 15V , DC/DC Isolation Power supply .

Recepción datos vía RS422 o Fibra óptica.

En la Figura A.3 se muestra el diagrama de bloques de uno de los 18 circuitos driver

que utiliza el MC. Se observa la distribución de cada parte importante del circuito y

la tarea especi�ca que realiza cada uno de ellos.

Figura A.3: Diagrama bloques circuito driver

Cada circuito se alimenta con una tensión continua de +5V , la cual sirve para

alimentar el circuito encargado de decodi�car las señales procedentes del control y

alimentar la fuente de alimentación aislada +15/− 15V .

El bloque Signal decoder se encarga de traducir a niveles TTL la señal recibida

del control y propagarla al opto-acoplador. Esta señal puede ser recibida vía RS422

o �bra óptica.

Figura A.4: Circuito Push-pull
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El bloque push-pull utilizado en cada driver tiene la misión de cargar y descargar

las capacidades de la puerta de entrada del IGBT lo más rápido posible sin superar su

corriente limite. El circuito representativo de este push-pull y las capacidades internas

del IGBT se muestran en la Figura A.4. Según el datasheet del IGBT de potencia

DIM200MBS12, la carga de la puerta es de QG = 2µC y sugiere una resistencia en

la puerta de RG = 4,7Ω. Por lo tanto es posible conocer la corriente de pico en el

tiempo de carga, ecuación A.1.

IG(pk) =
Vdc/dc(p−p)

RG

=
+15V − (−15V )

4,7Ω
= 6,38A (A.1)

Donde Vdc/dc(p−p) es la tensión de alimentación máxima entre el positivo y negativo

de la fuente aislada conectada al push-pull.

La potencia media disipada por la resistencia RG se puede determinar a partir

de la ecuación de carga de un condensador en un circuito RC. En la ecuación A.2

se muestra la fórmula de la potencia instantánea en la resistencia cuando se carga el

condensador.

PRG(charge) =
(vs − vC)2

RG

=

(
vs − vs

(
1− e

−t
RG·CG

))2
RG

=
v2s · e

−2t
RGCG

RG

(A.2)

Donde PRG es la potencia instantánea de la resistencia RG, vs es la tensión de

alimentación, en este caso es igual a Vdc/dc(p−p) y t es el tiempo.

Suponiendo que el push-pull activa y desactiva el IGBT una vez por ciclo, con

un ciclo de trabajo del 50 % de la frecuencia de conmutación, fsw = 12,5 kHz o lo

que es lo mismo un periodo de T = 80µs. Entonces se puede calcular la potencia

media | PRG | en el momento de carga del condensador y la descarga del condensador.

En este caso al haber simetría, la potencia media de RG se calculará utilizando la

ecuación A.3.

| PRG(charge) |=
2

T
·
∫ T/2

0

v2s
RG

· e
−2t

RGCG dt =
v2s · CG
T

(A.3)

QG = CG · vs (A.4)

Si se operan las ecuaciones A.3 y A.4 se obtiene la potencia media a partir de los

valores proporcionados por el fabricante, la cual es | PRG |= 0,75W .
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El bloque Isolation Power supply tiene como objetivo principal alimentar la parte

lógica del circuito de potencia, proporcionar la energía necesaria para cargar las ca-

pacidades de la puerta del IGBT y aislar las alimentaciones entre la parte de con-

trol y potencia. Esencialmente está formado por un convertidor DC/DC aislado de

+15/−15V encargado de proporcionar dicha energía y un conjunto de condensadores

(electrolíticos y cerámicos). Estos condensadores se encargan de proporcionar la co-

rriente de pico instantánea a CG en el momento de su activación o desactivación.

Partiendo de la suposición que el condensador CG es ideal y las pérdidas en los

transistores del push-pull no se tienen en cuenta, la potencia necesaria que debe pro-

porcionar el DC/DC es aproximadamente la misma que | PRG |. Los condensadores
que se encargan de proporcionar la corriente de pico se deben escoger con una capaci-

dad adecuada para que la oscilación en la tensión de alimentación no sea importante.

Partiendo del equilibrio de energías entre condensadores, se puede obtener la fórmu-

la aproximada para calcular el condensador necesario, ecuación A.5. Con un rizado

máximo del 5 % y conociendo que el CG = 66,6nF , el condensador mínimo que se

debe instalar es de Cdc/dc = 1,33µF .

Cdc/dc =
CG(

1− 100−%4vdc
100

) (A.5)

Estos circuitos driver se han agrupado en grupos de 6 y se han implementado

en una placa de circuito impreso, la cual se ha nombrado como Gate drivers. En

la Figura A.5 se muestra una de estas placas y se observa claramente los circuitos

drivers posicionados a lo largo de esta. Cada placa se encarga de controlar los IGBTs

correspondientes a un fase de salida del MC, por lo tanto son necesarios tres placas

idénticas para controlar los 18 IGBTs. En la Figura A.1a se puede observar que cada

fase de salida del MC está asociado a un nivel físico del convertidor y a lo largo de

cada nivel está posicionada una de estas placas.

Figura A.5: Placa Gate drivers

Al tener que ser un diseño lo más compacto posible esto comporta que la parte

de potencia esté muy cerca de las placas Gate drivers. Esta corta distancia podría

implicar que las EMIs producidas por los dispositivos de potencia pudieran afectar
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a las placas Gate drivers. Para reducir al máximo estos efectos indeseados se han

posicionado las placas de una manera estratégica. Primeramente, con el objetivo de

reducir al máximo el efecto del campo magnético, las placas se han posicionado a 90

grados de las barras de cobre donde circulan las corrientes con mayor amplitud y más

pulsante del convertidor. Seguidamente el efecto del campo eléctrico se ha reducido

colocando una placa de aluminio conectada al chasis entre la parte de potencia y

las placas Gate drivers, reduciendo al mínimo el efecto de las posibles capacidades

parásitas que puedan aparecer. Finalmente los cables que conectan las salida de las

placas Gate drivers a las puertas de los IGBTs se han trenzado para reducir al máximo

el efecto del campo magnético que se pueda inducir.

A.5. Placa Interface

El enlace entre el sistema de control y las placas Gate drivers se realiza mediante la

placa Interface. Dicho enlace se encarga de adaptar y acondicionar la información para

que ésta sea transportada/recibida sin tener errores de comunicación y/o susceptible a

perturbaciones EMI cercanas. Las principales funciones que realiza la placa Interface

son:

Control salidas interruptores IGBTs, adaptación niveles TTL a formato RS422

o �bra óptica.

Detección sentido de la corriente de las tres fases de salida.

Lectura, adaptación y procesamiento la información del encoder.

Gestión, alimentación, lectura y procesamiento del resolver.

En la Figura A.6 se muestra el diagrama descriptivo de las funciones que realiza

la placa Interface. En el diagrama se observa que la función más importante es el

acondicionamiento y envió de las ordenes a los interruptores IGBTs de potencia.

La función leer la dirección de las corrientes de salida, en la versión �nal del MC

no se utiliza pero se ha dejado disponible para futuras versiones. Esto es debido a la

elevada temperatura que alcanzaban los componentes que realizaban dicha lectura y

por lo tanto la dirección se estima vía software utilizando las lecturas analógicas de

los sensores de corriente.

Placa Interface se ha diseñado para proporcionar dos vías diferentes para leer

la velocidad de la máquina eléctrica, las cuales son el encoder y el resolver. Los dos
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Figura A.6: Diagrama placa Interface

dispositivos pueden coexistir y funcionar paralelamente ya que no comparten ninguna

conexión eléctrica, sin embargo en este MC el dispositivo utilizado es el encoder debido

a su gran versatilidad y grandes prestaciones.

En la Figura A.7 se muestra una vista aérea de la placa Interface

Figura A.7: Placa Interface

A.6. Placa Power plane

Una de las placas más importantes de este MC es la Power plane. Su importancia

viene determinada por factores constructivos que determinan el buen funcionamiento

del convertidor. Estos factores son: La gran densidad de corriente en las pistas de la

placa y inductancias parásitas. Para cumplir estos dos requisitos se han determinado

diferentes condiciones de diseño, los cuales se describen a continuación:
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Limitación medidas de la placa a la estructura del convertidor.

Reducción máxima del cableado.

Utilización máxima del cobre disponible en la placa para la circulación de 100A.

Reducción máxima de las inductancias parásitas entre condensador �ltro y en-

trada módulos IGBT.

Utilización circuito Clamp inteligente.

Ensamblaje placa y componentes de potencia de forma sencilla.

En la Figura A.8 se muestra el diagrama/esquema de las funciones que realiza la

placa.

Figura A.8: Diagrama placa Power plane

Algunas de las limitaciones más importantes en el diseño de la placa Power plane

han sido: las medidas físicas, la gran densidad de corriente por fase y el tamaño de

los componentes a posicionar. Además, se ha optado en reducir al máximo todas

las perturbaciones EMI que se pudieran inducir a sistemas vecinos. De este modo

se ha tenido que reducir al máximo el cableado aéreo en la entrada del MC. Esto

signi�ca que todas las corrientes del convertidor debe circular por la placa Power

plane con las mínimas pérdidas posibles. Por consiguiente se ha utilizado una placa

de cuatro capas (una capa por fase). El ancho de pista se ha calculado utilizando las

ecuaciones de la norma IPC-2221 (fórmulas en mils), las cuales se muestran en las

ecuaciones A.6 y A.7.

A =

[
I(

K1 · 4TK2
temp

)]1/K3

(A.6)
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W =
A

(Ltk · 1,378)
(A.7)

Donde A es la área del conductor eléctrico, K1, K2, K3 son constantes, Ttemp es

la temperatura, I es la corriente e�caz que circula por el conductor, W es el ancho

del conductor y Ltk es el grueso del conductor.

Pista Interna PCB Pista Externa PCB

K1 0.0150 0.0647
K2 0.5453 0.4281
K3 0.7349 0.6732

Tabla A.1: Constantes según la posición de la pista eléctrica, norma IPC 2221

La placa Power plane está compuesto por el material FR-4, el cual tiene una

temperatura máxima de funcionamiento de 140ºC, pero por razones de seguridad se

ha calculado para trabajar por debajo del limite físico del material (100ºC y 120ºC).

Otra de las características de la placa es el grueso de cobre utilizado, donde se ha

escogido el grueso máximo permito por el fabricante, 105µm.

Combinando las ecuaciones A.6 y A.7 se puede conocer directamente el ancho

mínimo que se necesita para circular una corriente nominal de 100A a una tempera-

tura determinada. En las tablas A.2 y A.3 se muestran los anchos mínimos de pista

para dos temperaturas máximas, 100ºC y 120ºC respectivamente. Las tablas están

organizadas teniendo en cuenta diferentes corrientes circulantes y entre pistas internas

y externas.

Ancho de pista (W )
Pista Interna Pista Externa

Una corriente de 100A 28.92mm 15.63mm
Dos corrientes de 100A 48.37mm 24.29mm
tres corrientes de 100A 65.35mm 31.43mm

Tabla A.2: Ancho de pista, material FR-4 a Tmax = 100ºC

Con el objetivo de evitar el arco eléctrico entre pistas se ha tenido en cuenta el

espaciado entre pistas. En la Tabla A.4 se muestra el espaciado mínimo de seguridad

entre pistas, donde dichos valores se han obtenido del standard de fabricantes IPC-

2221.

En la placa Power plane hay dos tipos de espaciado según las características de

las pistas. El primer espaciado viene determinado por el voltaje en el circuito Clamp,
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Ancho de pista (W )
Pista Interna Pista Externa

Una corriente de 100A 24.26mm 13.45mm
Dos corrientes de 100A 40.59mm 20.90mm
tres corrientes de 100A 54.83mm 27.05mm

Tabla A.3: Ancho de pista, material FR-4 a Tmax = 120ºC

donde su valor máximo puede alcanzar los 800V . Las pistas del circuito Clamp están

trazadas en la cara superior y aisladas utilizando un barniz de protección. Por lo tanto

consultando la columna B4 de la Tabla A.4 su distancia mínima es de 2,44mm.

El segundo espaciado que se ha tenido en cuenta es el existente entre fases de

entrada, donde su diferencia de voltaje máximo será de unos 500V . También se debe

tener en cuenta que las pistas son trazadas por el interior de la placa. Por lo tanto la

columna a consultar es la B1 y se obtiene que el espaciado mínimo es de 1,25mm.

El circuito Clamp es una de las partes más importantes del MC en cuanto a

seguridad se re�ere. La vida del MC seria realmente corta sin un circuito de protección

que absorbiera y/o canalizase la energía extra producida por errores producidos en

el funcionamiento normal del MC. En la Figura A.8 se muestra la estructura básica

de un circuito Clamp. En este caso se ha diseñado un circuito Clamp inteligente

para reducir el tamaño de los componentes pasivos y incrementar el rendimiento del

convertidor.

Para poder calcular la capacidad del condensador en un circuito Clamp pasivo

viene determinado por la energía que puede almacenar las inductancias del motor

[74]. La ecuación A.8 muestra esta energía máxima.

Eload =
1

2
L
(
i2a + i2b + i2c

)
=

3

4
LÎ2 (A.8)

Donde L es la inductancia de linea de salida y Î es la corriente de pico.

Por lo tanto en caso de algún contratiempo, la energía de las inductancias se

transferirá directamente al condensador del Clamp, el cual su voltaje se incrementará

en función de dicha energía y su capacidad. Por otro lado el condensador tiene una

energía inicial determinada por la tensión de linea recti�cada. Por consiguiente el

incremento de energía en el condensador Eload viene determinada como se muestra en

la ecuación A.9.

Eload =
1

2
Cclamp

(
V 2
MAX − V 2

INI

)
(A.9)
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Si se operan las ecuaciones A.8 y A.9 se obtiene la ecuación A.10, la cual permite

calcular la capacidad mínima del condensador Clamp. Esto nos permite absorber toda

la energía de la inductancias del motor sin traspasar la tensión máxima deseable. Los

IGBTs de potencia tiene una tensión máxima de trabajo de unos 1200V , sin embargo

por razones de seguridad el circuito Clamp se ha �jado a una tensión máxima de 850V .

De este modo si se considera que la corriente e�caz máxima del MC es IRMS = 100A y

la inductancia aproximada es de 1mH se determina que la capacidad del condensador

necesaria para un circuito Clamp pasivo es de Cclamp ≈ 100µF .

Cclamp =
3LÎ2

2 · (V 2
MAX − V 2

INI)
(A.10)

Un condensador de un centenar de µF con una tensión de trabajo elevada tiene

unas medidas demasiado grandes para un MC. Sin embargo si se utiliza un cir-

cuito Clamp activo donde se pueda disipar la energía en un corto espacio de tiem-

po, entonces dicho condensador puede tener una capacidad mucho más pequeña.

Para saber el tiempo de reacción del circuito Clamp se debe conocer el tiempo

que es necesario para que la tensión del condensador llegue al umbral limite. Im-

poniendo un condensador más pequeño, unos 20µF , se puede conocer la tensión

máxima del condensador después de transferir toda la energía procedente de las

inductancias. La tensión máxima se obtiene a partir de la ecuación A.10, donde

L = 1mH, Î =
√

2 · IRMS, VINI = 650V , entonces VMAX = 1370V

Partiendo de la hipótesis de que el circuito Clamp en el tiempo de carga se com-

portará como un circuito LC, entonces la frecuencia de oscilación vendrá determinada

por 1/2π
√
LC. A partir de la frecuencia del tanque LC y sabiendo que la transferencia

de energía desde las inductancias al condensador se realizará de forma lineal y repro-

duciendo una señal sinusoidal, se puede determinar el tiempo necesario para llegar a

la tensión umbral VTH . En la ecuación A.11 se determina dicho tiempo, donde uti-

lizando las especi�caciones anteriormente mencionadas se obtiene que tTH = 19µs.

Por lo tanto el tiempo de respuesta debe ser de un orden de magnitud inferior al

tTH , por consiguiente dicho tiempo deberá de ser de una magnitud de centenares de

nano-segundos.

tTH = arcsin

(
VTH − VINI
VMAX − VINI

)
·
√
LC (A.11)

La resistencia de descarga Rclamp no puede ser calculada en función de una corri-

ente constante debido a dos condiciones. La primera es que una corriente constante

en un periodo largo de tiempo signi�caría una resistencia de potencia elevada y por lo
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tanto unas medidas físicas inaceptables. La segunda es que el circuito Clamp sólo se

activa ocasionalmente y su tiempo de activación es realmente corto. En de�nitiva la

Rclamp se debe calcular en función de la energía capaz de absorber en transitorios sin

poner en peligro su integridad. Además, sabiendo que en el momento de producirse

un error grave en el MC, éste se desconectará y la transferencia de energía sólo se

tendrá que absorber una sola vez. Por consiguiente la estrategia aplicada es intentar

repartir la energía entre el condensador y la resistencia. Dicho reparto se traducirá en

un incremento de tensión en el condensador y la disipación del resto de energía en la

resistencia. Para calcular la energía necesaria a disipar por la resistencia se realiza un

balance de energías, en el cual se obtiene la ecuación A.12 . Esta ecuación proporciona

el valor de la energía extra a disipar, la cual utilizando los parámetros anteriores es

de Er ≈ 13,3 J .

Er =
−2 · C · V 2

TH + 2 · C · V 2
INI + 3 · L · Î2

4
(A.12)

En la �gura A.9a se muestra el comportamiento del voltaje del condensador en

una simulación del circuito Clamp cuando la energía de las inductancias es trans-

ferida al condensador. Se puede observar que la resistencia empieza a disipar energía

cuando la tensión en el condensador llega a los 750V y se desconecta a los 740V . El

tiempo necesario para absorber parte de la energía es de sólo 0,3ms, el cual es un

tiempo su�cientemente corto para no provocar la ruptura de las resistencias. En la

Figura A.9b se muestra la evolución de la energía disipada en las resistencias. Dicha

energía concuerda con los cálculos realizados anteriormente, lo que signi�ca que está

por debajo de la energía máxima instantánea que puede disipar dichas resistencias.

(a) Voltaje condensador circuito Clamp (b) Energía disipada por la resistencia

Figura A.9: simulación circuito Clamp
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En la Figura A.10 se muestra una vista aérea de la placa Power plane, en la cual se

pueden observar los 6 condensadores del �ltro de entrada, los dos condensadores del

circuito Clamp, las conexiones de entrada y las tuercas que sujetan los semiconduc-

tores del circuito Clamp. los semiconductores de la placa Power plane se han colocado

en la parte reversa de la placa para poder ser �jados a los disipadores del MC y tener

una correcta refrigeración.

Figura A.10: Placa Power plane

A.7. Placa Power supply

En todos los convertidores de potencia es necesario un sistema/circuito que sea

capaz de alimentar todas las partes eléctricas y electrónicas del sistema de control.

Este circuito debe cumplir las siguientes características:

Un sistema de control que gestione la tensión de salida.

Protecciones de sobre carga.

Aislamiento galvánico.

Compacto.

Trabajar a diferentes rangos de voltaje de entrada.

Rendimiento elevado.
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En los convertidores de tensión DC/DC conmutados, la topología que se adapta a las

características previamente mencionada es el convertidor �yback. Una de las condi-

ciones que hace imprescindible la utilización de este tipo de convertidor es el amplio

rango de voltaje de entrada al cual debe trabajar. Dicho �yback se ha diseñado para

conectarse directamente al circuito Clamp. Los objetivos de dicha conexión son: Reuti-

lizar la energía extra del Clamp, evitar diodos recti�cadores (circuito más compacto)

y en caso de fallada de la tensión de red eléctrica disponer de energía extra para

realizar una parada de emergencia. En la Figura A.11 se muestra el diagrama de la

placa Power supply.

Figura A.11: Diagrama Power supply

Al tener que trabajar conectado al circuito Clamp esto implica que debe funcionar

en un rango de voltaje de entrada muy amplio. Este rango va desde 120V DC hasta

800V DC aproximadamente. En consecuencia éste debe tener un control muy �exible

que pueda controlar las tensiones de salida frente a variaciones de la tensión de entrada

y carga. Habitualmente la tensión de entrada es de unos 560V DC pero esta tensión

puede augmentar hasta los 800V DC en casos excepcionales cuando se haya producido

un error en el MC.

El nivel inferior de funcionamiento viene determinado por dos condiciones de

carácter transitorio, los cuales son la conexión de la red eléctrica y su desconexión.

Cuando los circuitos de control no están alimentados, los interruptores bidireccionales

están en un estado desconocido y sin control, por lo tanto la placa Power supply debe

proporcionar �uido eléctrico a todos los sistemas del MC lo antes posible. En cambio,

en el momento que se desconecta la red eléctrica del MC debe de ser capaz de propor-

cionar �uido eléctrico a todas las partes del control para poder �nalizar una parada

de emergencia correctamente. En pruebas experimentales se ha comprobado que su

tiempo de reacción en el encendido es de 200ms y la tensión mínima de desconexión

es de 40V ac.
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En la Figura A.12 se muestra una vista aérea de la placa Power supply, en la cual

se observa que la placa de circuito impreso es realmente compacto y sus medidas son

73X 43mm.

Figura A.12: Placa Power supply
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Circuit Capacitance (C) Inductance (L) or (M)

C12

l
= 2πε0εr

arcosh

[
(2d)2−r21−r

2
2

2r1r2

] L
l
' µrµ0

π
ln d

r

Unde�ned circular conductors ≈ 2πε0εr

ln
(

d2

r1r2

) if d
2r
> 3 r = r1 = r2

C1G

l
= 2πε0εr

arcosh(h/r)
L
l
' µrµ0

2π
ln 2h

r

Unde�ned circular conductor
and ground plane ' 2πε0εr

ln(2h/r)
if h

r
> 3

C1G

l
=

πε0εr ln
[
1+( 2h

d )
2
]

ln( 2h
r )

2
M
l
' µrµ0

4π
ln
[
1 +

(
2h
d

)2]
Unde�ned circular conductors

and ground plane if 2h
r
> 3

C12

l
= ε0εrK1w

a
L
l
' µrµ0

K2

a
w

Unde�ned �at paralel
conductors between plane K1 ' 7

16
a
w

+ 1 K2 ' 0,75 a
w

+ 1

Tabla B.1: Capacidades e inductancias en los conductores, parte I.
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Circuit Capacitance (C) Inductance (L) or (M)

C12

l
=

πε0εr(ef)

ln
[
π(d−ω)
ω1+t

+1
] if πd

2(ω+t)
> 3

Unde�ned �at paralel C12

l
=

2πε0εr(ef)

ln
[
πd
ω1+t

πd
ω2+t

] if d� ω1ω2
L
l
' µrµ0

π
ln
[
π(d−ω)
ω+t

+ 1
]

conductors on plane εr(ef)

{
' 1

' 1+εr
2

if d/a� 1

if d/a ' 1

C1G

l
=

ε0εr(ef)K1ω

a
L
l
' µrµ0

K2

a
w

�at conductors on unde�ned K1 ' 7
16

2a
ω

+ 1 K2 ' 0,75 a
w

+ 1
ground plane εr(ef) = εr+1

2
+ εr−1

2
1√

1+ 10a
ω

C12

l
=

ε0εrK1K2 ln
[
1+( 2a

d )
2
]

4π( aω )
2

Two �at conductors ' ε0εr
π
K1K2

(
ω
d

)2
if d

2a
> 3 M

l
' µrµ0

4π
ln
[
1 +

(
2a
d

)2]
near ground plane K1 ' 7

16
2a
ω

+ 1
K2 ' 0,662a

ω
+ 1,55

Cm
l

=
πε0εrK1K2 ln

[
d14d23
d13d24

]
2 ln

d12
r1

ln
d34
r3

M
l
' µrµ0

2π
ln
[
d14d23
d13d24

]
r1 = r2, r3 = r4

if
d12 � 2r1
d34 � 2r3

Tabla B.2: Capacidades e inductancias en los conductores, parte II.
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B.2. Anexo Modelo EMI

B.2.1. Medidas de los caminos del MC 7.5 kVA

Figura B.1: Impedancia ZHG, conexión entre radiador y tierra.

Figura B.2: Impedancia ZCHG, conexión entre cable motor y tierra.
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Figura B.3: Impedancia fase A de la LISN, ZSAG.

Figura B.4: Impedancia ZSAA, �ltro entrada.
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Figura B.5: Impedancia ZAB, �ltro de entrada.
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(a) Impedancia ZAH

(b) Impedancia ZaH

Figura B.6: Impedancias parásitas de las fases entrada y salida de uno de los inter-
ruptores del MC.
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Figura B.7: Impedancia de fase a de la carga, ZaCH

Figura B.8: Impedancia de carga de una fase con cable de 35m, ZaCH .
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B.2.2. Medidas de los caminos del MC 20 kVA

(a) Impedancia ZHG

(b) Impedancia ZCHG

Figura B.9: Impedancias ZHG y ZCHG del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZSAG

(b) Impedancia ZSBG

(c) Impedancia ZSCG

Figura B.10: Impedancias LISN, ZSAG, ZSBG y ZSCG del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZSAA

(b) Impedancia ZSBB

(c) Impedancia ZSCC

Figura B.11: Impedancias entrada �ltro, ZSAA, ZSBB y ZSCC del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZAB

(b) Impedancia ZBC

(c) Impedancia ZAC

Figura B.12: Impedancias entre las entradas del MC, ZAB, ZBC y ZAC del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZAH

(b) Impedancia ZBH

(c) Impedancia ZCH

Figura B.13: Impedancias entre cada entrada y el radiador del MC, ZAH , ZBH y ZCH
del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZaH

(b) Impedancia ZbH

(c) Impedancia ZcH

Figura B.14: Impedancias entre cada salida y el radiador del MC, ZaH , ZbH y ZcH
del MC 20 kV A.
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(a) Impedancia ZaCH

(b) Impedancia ZbCH

(c) Impedancia ZcH

Figura B.15: Impedancias carga, motor + cable por fase, ZaH , ZbH y ZcH del MC
20 kV A.
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B.2.3. Medidas de los caminos del MC 70 kVA

(a) Impedancia ZHG

(b) Impedancia ZCHG

Figura B.16: Impedancias ZHG y ZCHG del MC 70 kV A.
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(a) Impedancia ZSAA

(b) Impedancia ZSBB

(c) Impedancia ZSCC

Figura B.17: Impedancias entrada �ltro, ZSAA, ZSBB y ZSCC del MC 70 kV A.
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(a) Impedancia ZAB

(b) Impedancia ZBC

(c) Impedancia ZAC

Figura B.18: Impedancias entre las entradas del MC, ZAB, ZBC y ZAC del MC 70 kV A.
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(a) Impedancia ZAH

(b) Impedancia ZBH

(c) Impedancia ZCH

Figura B.19: Impedancias entre cada entrada y el radiador del MC, ZAH , ZBH y ZCH
del MC 70 kV A.
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(a) Impedancia ZaH

(b) Impedancia ZbH

(c) Impedancia ZcH

Figura B.20: Impedancias entre cada salida y el radiador del MC, ZaH , ZbH y ZcH
del MC 70 kV A.



Apéndice C

Vectores rotativos

C.1. Posibles efectos de vnN

Figura C.1: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición de una pendiente positiva y otra negativa en el mismo instante y pendientes
diferentes.
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Figura C.2: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición de una pendiente positiva y otra negativa en el mismo instante y pendiente
iguales.

Figura C.3: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición de una pendiente positiva y una negativa en diferentes tiempos, creación
valle
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Figura C.4: Evolución vnN cuando se aplica la CCP a dos fases en el mismo instante.
Aparición de dos pendientes positivas en diferentes tiempos, creación escalón
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C.2. THD y WTHD del voltaje vaN y vA

(a) THD del voltaje entrada modulo transistores MC entrada vA

(b) WTHD del voltaje entrada modulo transistores MC entrada vA

Figura C.5: Estudio THD y WTHD del voltaje entrada modulo MC, vA.
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(a) THD del voltaje salida vaN .

(b) WTHD del voltaje de salida vaN .

Figura C.6: Estudio THD y WTHD del voltaje de salida del MC, vaN .
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Figura C.7: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM con un q = 0,5. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.
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Figura C.8: Simulación temporal cuando se aplica la DSSVM con un q = 0,2. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.
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Figura C.9: medida señales del MC cuando se aplica la DSSVM con un q = 0,5. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.
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Figura C.10: medida señales del MC cuando se aplica la DSSVM con un q = 0,2. (a)
voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.
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Figura C.11: medida señales del MC cuando se aplica la DSSVM+r con un q = 0,5.
(a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.
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Figura C.12: medida señales del MC cuando se aplica la DSSVM+r con un q = 0,2.
(a) voltaje entre fase de salida a y neutro red eléctrica, (b) corriente salida fase a, (c)
corriente entrada fase a y (d) voltaje modo común.

Figura C.13: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando se
aplica la modulación DSSVM con un q = 0,5. (a) voltaje modo común y (b) voltaje
eje motor.
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Figura C.14: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando se
aplica la modulación DSSVM con un q = 0,2. (a) voltaje modo común y (b) voltaje
eje motor.

Figura C.15: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando
se aplica la modulación DSSVM+r con un q = 0,5. (a) voltaje modo común y (b)
voltaje eje motor.
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Figura C.16: Comparativa entre el voltaje vnN y el voltaje eje motor vshaft cuando
se aplica la modulación DSSVM+r con un q = 0,2. (a) voltaje modo común y (b)
voltaje eje motor.
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