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Introduzione

Negli ultimi decenni, grazie ad uno sviluppo tecnologico all’avanguardia ed un maggior utilizzo
dell’elettronica sia in campo civile sia in campo industriale, si ¢ potuto abbattere notevolmente i costi
dei componenti elettronici di potenza, permettendo la diffusione di tecnologie elaborate che in
passato, per motivi economici, risultavano essere di scarso interesse commerciale.
Uno dei settori che e stato maggiormente influenzato e coinvolto in tale processo di evoluzione
tecnologica €, senza dubbio, il campo delle macchine elettriche, dove, grazie all’utilizzo dei
convertitori elettronici di potenza per la gestione dei motori, si & giunti alla realizzazione di
azionamenti in grado di garantire prestazioni nettamente migliori rispetto a quelle ottenute con i
precedenti sistemi di controllo.
Tutto cid ha permesso anche di abbandonare 1’idea che le macchine elettriche di tipo trifase
costituissero 1’unica soluzione in ambito industriale per la realizzazione di azionamenti di grande
potenza.
Oramal, si sta assistendo all’avvento e all’affermarsi di una nuova tipologia di macchine con un
numero di fasi diverso da quello tradizionale trifase (usualmente impiegato nella generazione e
distribuzione dell’energia elettrica): la macchina elettrica multifase.
I campo di studio delle macchine multifase e un settore relativamente nuovo ed in grande fermento,
ma e gia possibile affermare che le suddette macchine siano in grado di fornire prestazioni migliori
di quelle trifase.
Infatti, un motore con un numero di fasi maggiore di tre presenta numerosi vantaggi:
- la possibilita di poter dividere la potenza su piu fasi, riducendo la taglia in corrente degli
interruttori statici del convertitore, con conseguente abbattimento dei costi;
- la possibilita di avere una maggiore affidabilita in caso di guasto di una fase, permettendo la
continuita del servizio e il mantenimento della sicurezza;
- la possibilita di funzionare in power sharing, ovvero se una macchina elettrica e alimentata
da due o piu sorgenti di energia distinte e possibile trasferire potenza da una sorgente all’altra,
0 comunque introdurre uno squilibrio, senza interferire con il comportamento meccanico della
macchina stessa;
- la possibilita di sfruttare le armoniche di campo magnetico al traferro di ordine superiore per
ottenere migliori prestazioni in termini di coppia elettromagnetica;
- l’opportunita di creare azionamenti elettrici multi-motore, collegando piu macchine in serie e

comandandole con un unico convertitore di potenza.



L’obiettivo principale di questo elaborato ¢ quello di effettuare un’analisi comparativa tra due
differenti architetture di azionamento: multi-trifase e multilivello. Tali azionamenti condividono,
come base di partenza, la medesima tipologia di macchina elettrica, ovvero una macchina sincrona
esafase con rotore a magneti permanenti superficiali, comunemente definita macchina brushless.
Tuttavia, mentre la prima architettura (multi-trifase) prevede il controllo della macchina multifase
tramite due inverter trifase a due livelli, ciascuno dei quali agisce su una sola delle due terne di
avvolgimenti statorici, la seconda (multilivello) prevede, invece, I’impiego di un inverter trifase a tre

livelli agente sulla macchina ricondotta ad una configurazione trifase equivalente.

Nel capitolo 1 viene illustrato il principio di funzionamento delle macchine sincrone, seguito da un
confronto preliminare tra le possibili architetture di azionamento. Successivamente, viene mostrato il

modello matematico della macchina brushless in questione.

Nel capitolo 2 vengono descritte le strutture di conversione statica oggetto di studio. Nella prima parte
viene analizzato il funzionamento e il controllo dell’inverter trifase a due livelli, mentre nella seconda

parte si approfondisce lo studio della struttura e gestione dell’inverter trifase a tre livelli.

Nel capitolo 3 vengono descritti i sistemi di controllo di corrente utilizzati nelle due differenti

architetture di azionamento.

Nel capitolo 4 vengono mostrati gli algoritmi di controllo necessari a far operare in maniera
equilibrata i due convertitori proposti. Nella prima parte si analizzera una tecnica di controllo dello
sbilanciamento di tensione sui bus DC posti in ingresso alla struttura multi-trifase, mentre nella
seconda parte verra affrontata I’implementazione di una strategia di modulazione volta al

bilanciamento dei condensatori posti in ingresso alla struttura multilivello.

Nel capitolo 5 vengono descritti i modelli Simulink utilizzati per I’implementazione delle due

architetture di azionamento.

Nel capitolo 6 vengono mostrati i risultati delle simulazioni: nella prima parte si effettuera un
confronto dei due algoritmi di bilanciamento delle tensioni sui bus DC proposti; nella seconda parte
si analizzeranno le forme d’onda, gli spettri armonici delle grandezze di interesse e le prestazioni di

coppia raggiunte dai due azionamenti.



CAPITOLO 1

Descrizione delle architetture di
azlonamento multi-trifase e
multilivello

In questo capitolo verranno esposte le architetture di azionamento oggetto di studio di questo
elaborato; verranno richiamati la struttura e il principio di funzionamento di una macchina brushless

multifase, con le relative equazioni del modello matematico.

1.1 Generalita sulle macchine Brushless

Le macchine brushless con magneti rotorici superficiali, anche denominate Surface Permanent
Magnet Synchronous Machines (SPMSMs), sono macchine elettriche sincrone caratterizzate dalla
presenza di un avvolgimento polifase statorico e da magneti permanenti posti a rotore.

In relazione all’effettiva locazione di tali magneti rotorici, & possibile individuare una prima
classificazione di ordine generale:

- Macchine con rotore a magneti superficiali (isotrope), macchine di media e piccola potenza
per automazione impiegate diffusamente negli azionamenti assi, in cui vi € necessita di
accelerazioni di entita elevata;

- Macchine con rotore a magneti interni (anisotrope), generalmente macchine di media e piccola
potenza per applicazioni industriali, come ad esempio azionamenti mandrino (per i quali
risulta di maggior importanza la possibilita di avere a disposizione elevate velocita e potenza

costante).



Entrando nel merito della configurazione strutturale di tali macchine, si possono evidenziare alcuni
caratteri salienti che le contraddistinguono dalle tradizionali macchine sincrone: in primis non é
presente alcun avvolgimento sul rotore; in secondo luogo, come si pud notare dal modello riportato
in Figura 1.1, esse presentano un rotore cilindrico sul quale vengono disposti esternamente un numero
di magneti pari al numero di poli della macchina. In analogia, invece, con le macchine sincrone con
rotore avvolto, nelle cave statoriche & alloggiato un avvolgimento polifase opportunatamente

alimentato.

| | |
Struttura di  una macchina  brushiess Albero
isotropa a FEM sinusoidale a 4 poli.
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Pacco di lamierini
ferromagnetici  di
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Pacco di lamierini
ferromagnetici  di
rotore. Iraferro

Piedi

Figura 1.1: Struttura di una macchina brushless isotropa [1].

Per quel che concerne il principio di funzionamento, si puo fare riferimento a quello di una macchina
dove nell’avvolgimento di eccitazione circola una corrente di eccitazione costante.

Considerando una macchina trifase, se si alimenta I’avvolgimento statorico con un sistema di tre
correnti simmetriche e sinusoidali, & possibile generare un campo magnetico al traferro che ruota ad
una velocita rigidamente legata alla frequenza delle correnti stesse. 1l flusso di eccitazione e prodotto
direttamente dai magneti permanenti: quando il rotore ruota, i magneti creano un campo magnetico
rotante solidale con quest’ultimo. Pertanto, la macchina sincrona sfrutta 1’interazione tra questi due
campi magnetici: se il rotore gira esattamente alla stessa velocita del campo magnetico di statore, il
campo magnetico prodotto dai magneti permanenti risulta essere “sincrono” al campo prodotto dagli
avvolgimenti di statore. | due campi, statore e rotore, nella condizione di sincronismo, risultano fermi

uno rispetto all’altro e dalla interazione tra i poli nasce una coppia elettromagnetica costante.



Nella Figura 1.2 e possibile vedere la struttura statorica di una macchina brushless: all’interno della
carcassa, ¢ presente il pacco di lamierini ferromagnetici di statore in cui ¢ distribuito 1’avvolgimento
nelle cave. Nella Figura 1.3 e mostrato il rotore rivestito in superficie con magneti permanenti; questi
ultimi vengono opportunatamente sagomati e inclinati non solo al fine di migliorare la sinusoidalita
delle forze elettromotrici indotte dai magneti negli avvolgimenti statorici, ma anche di ridurre la

coppia di riluttanza (Cogging Torque) dovuta all’anisotropia introdotta dalle cave statoriche.

Figura 1.2: Struttura statorica della macchina brushless [1].

Figura 1.3: Rotore con magneti permanenti superficiali [1].

1.2 Descrizione dell’azionamento

La norma CEI 64-2 fornisce la seguente definizione di azionamento:
“Un azionamento elettrico a velocita controllata e un sistema che converte energia elettrica in
energia meccanica con l’'uso di apparecchiature elettroniche di potenza, in accordo con una funzione

di comando e secondo un programma definito”’.



A partire da questa affermazione di carattere generale si puo evincere che un azionamento elettrico é
composto dai seguenti tre elementi:

- una struttura di conversione statica dell’energia mediante dispositivi di elettronica di

potenza;

- una macchina elettrica;

- una logica di controllo, comunemente denominata “controllore”.
L’obiettivo primario di questo elaborato ¢ quello di svolgere un confronto tra due differenti
architetture di azionamento, aventi in comune la macchina elettrica, intesa come un motore brushless
esafase con rotore a magneti permanenti superficiali, ma con strutture di conversione ed
alimentazione differenti.
La prima configurazione presa in esame € quella di tipo multi-trifase, riportata in Figura 1.4.
La macchina esafase in oggetto di studio risulta essere alimentata da due inverter VSI (Voltage Source
Inverter) trifase a due livelli posti in serie, ciascuno dei quali alimenta una sola terna di avvolgimenti.

Nella figura, con le lettere maiuscole, si sono indicate le fasi della macchina di ciascuna terna A e B.

BT ARIRN

R :

| W -lég *@ 4@ : A3 A2 I

J: 4@ 4@ 4@ | | 4 81 :
493& 4@ 4@ | \B2 | o -

| ~—~—_L

Figura 1.4: Struttura dell’architettura multi-trifase [2].

Il motore in questione presenta anche una seconda possibile configurazione, differente da quella
appena illustrata. La macchina multifase puo essere riconvertita in una configurazione trifase
mediante un’accurata manipolazione dei collegamenti degli avvolgimenti: se ciascuna delle tre fasi
della prima terna viene posta in serie con la fase limitrofa appartenente alla seconda terna, si ottiene
una configurazione trifase equivalente, dove gli avvolgimenti risultano distribuiti su pit cave rispetto
a quelli in configurazione esafase.

Nella Figura 1.5 viene riportata la seconda architettura di azionamento, definita multilivello, che sara
oggetto di analisi: la macchina trifase equivalente, differentemente dal caso precedente, risulta essere
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alimentata da un solo inverter VSI trifase a 3 livelli, di tipo NPC (Neutral Point Clamped); in questo

caso, ciascun ramo dell’inverter comanda una singola fase della macchina.

(Phase-A\\ |Phase-B\| |Phase-C\|

T T 1 T T |

I || || |

A A A

| } I : I :

\ || [ I

\ | [ I

z”s_l | :zs_l B zs_l |
—7_— \ | || 1| [ Three-Phase
} | : I : I \ SPMSM

0 F.S | A | ;

L F ¥ 3 - '

|1 (. I

; _l \ : _l I : _I I

I ; | : | :

\ | (. |

IR €I €

\ VA 7 T J

Figura 1.5: Struttura dell’architettura multilivello [3].

Dalle Figure 1.4 e 1.5 e possibile effettuare un confronto strutturale tra le due architetture di
azionamento oggetto di studio. In particolare, tutte e due le strutture presentano una sola sorgente di
alimentazione in continua con i relativi due bus DC (condensatori) posti in ingresso ai convertitori.
In termini di componenti, la configurazione multi-trifase in questione comporta I’impiego di 24
dispositivi elettronici di potenza (12 interruttori statici e 12 diodi), mentre la configurazione
multilivello esige I’utilizzo di 30 dispositivi elettronici di potenza (12 interruttori statici ¢ 18 diodi).
Dal punto di vista del numero di componenti e, di conseguenza, dei costi i due azionamenti sono

praticamente identici.

1.3 Strutture di azionamento alternative

Esistono altre possibili tipologie di architetture oltre agli azionamenti presi in considerazione in
questo elaborato.

Ne sono un esempio gli azionamenti detti Dual Inverter, comprendenti una macchina elettrica a centro
stella aperto, chiamata anche open-windings machine oppure open-end machine. Tale definizione
deriva semplicemente dal fatto che le estremita dell’avvolgimento statorico sono accessibili e
alimentate da due differenti inverter. Questi ultimi possono svolgere funzioni differenti: solitamente
uno risulta essere la fonte principale di potenza, mentre 1’altro si occupa della compensazione della

potenza reattiva della macchina. Inoltre, possono esistere diverse strutture in base al collegamento
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dei bus DC dei due inverter: nella Figura 1.6 & mostrata una possibile configurazione con un’unica
alimentazione comune ad entrambi gli inverter che, nell’esempio riportato, sono di tipo multilivello,

in Figura 1.7, invece, i due bus DC sono separati e connessi a due alimentazioni distinte.

------

open-end
windings

DC-link

Inverter-1 Inverter-2

Figura 1.6: Azionamento Dual Inverter a singola alimentazione [4].

G0 - 000

L5
Il
I

T (& (2

[ LI_ Open-end [ I
SPMSM L |

Inverter-1 Inverter-2

Figura 1.7: Azionamento Dual Inverter a doppia alimentazione [5].

1.4 Modello matematico della macchina esafase SPM

I modello matematico della macchina brushless esafase con rotore a magneti permanenti superficiali
sara descritto e studiato attraverso la teoria dei vettori di spazio e componenti omopolari [6] (motivo
per il quale nel paragrafo successivo verranno illustrati i concetti basilari volti ad una completa
comprensione dell’analisi proposta).

| sei avvolgimenti statorici, rappresentanti le sei fasi della macchina, sono disposti in due sistemi
trifase reciprocamente sfasati di 30° elettrici; nella trattazione seguente, lo sfasamento tra le due terne
di avvolgimenti sara indicato con il simbolo ég. In Figura 1.8 € riportato lo schema esemplificativo

della disposizione degli assi magnetici.
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Figura 1.8: Disposizione degli assi magnetici delle sei fasi statoriche [7].

In generale, una grandezza elettrica riferita a ciascuna delle due terne di avvolgimento (A, B) puo
essere espressa in termini di componente omopolare e di vettore di spazio mediante le seguenti

trasformazioni di Clarke:

SA % jra
Yap = <XA1 + X7 3 +Xg3e7" 3 ) (1.1)

. 2T . AT

Vop = (xBl +xp26’"3 + sterT) (1.2)

Dove con p si intende il vettore di spazio preso in esame, j indica I’unita immaginaria, mentre cOn
I’apice generico ¢&si indica il sistema di riferimento in cui le grandezze sono definite. Inoltre, in questo
caso specifico, I’apice A si riferisce ad un sistema di riferimento centrato con 1’asse magnetico della
fase 1 del sistema trifase A (inteso anche come sistema di riferimento statorico), mentre I’apice B
specifica un sistema di riferimento centrato con I’asse magnetico della fase 1 del sistema trifase B. Il
sistema di riferimento B risulta quindi essere sfasato di 30° elettrici rispetto a quello indicato con A.

Per una macchina elettrica, in accordo con le equazioni (1.1) (1.2), con y,o € ypo Si indicano

usualmente le componenti omopolari dei due sistemi trifase, mentre yjl e 37,51 sono due numeri

complessi che rappresentano i vettori di spazio 1 nel piano complesso di coordinate (a-f).
Assumendo che i due sistemi trifase di avvolgimenti siano collegati a stella in maniera indipendente,

ne deriva che:

lgo =1ipo =0 (1.3)
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Pertanto, appare evidente come le correnti di macchina risultino essere completamente determinate
dai vettori di spazio 1 delle singole terne 74 e 75 4, i quali, a loro volta, sono direttamente controllati
dai rispettivi vettori di spazio delle tensioni negli opportuni sistemi di riferimento. Sicché, e possibile

ricavare le seguenti equazioni fondamentali di macchina:

_ o 4Pha
Va1 = Rslgy + dt (1.4)
_ dPg,
Up1 = Rslpa dt (1.5)

Dove R; indica la resistenza di una singola fase, mentre @4, e @ , rappresentano i vettori di spazio
dei flussi concatenati delle rispettive terne di avvolgimenti.

In tale trattazione risulta molto utile ed efficace ricorrere all’ausilio di un angolo 6 al fine di
rappresentare e descrivere la posizione elettrica del rotore rispetto ad un sistema di riferimento

statorico, con p coppie polari:

6 = pbn, (1.6)

Inoltre, a loro volta, i vettori di spazio dei flussi concatenati possono essere espressi come:

(o] o]
—A _ 1+4 B _j6 — ip6 — —jp6
®a1 =Ll + Mig,e/" + Z Ppmpe’?’ + Z Ppmpe P (L.7)
h=0 h=1 l
p=6h+1 p=6h—-1

(ﬁg,l = ¢§,1e_j93 =
(1.8)

(o 9] [ee)
- ip6 ,—jp0 A —jp6 ,jpb
+ z (pPM,pe]p e JpYB + Z (pPM‘pe ]p e]p B

p=6h+1 p=6h—1

Dove L ed M rappresentano i coefficienti di auto e mutua induzione equivalenti tra gli avvolgimenti
delle due terne, mentre @py , tiene conto, sempre in termini di vettore di spazio, della p-esima
armonica del flusso magnetico indotto dai magneti permanenti che si concatena con ciascun sistema

trifase.
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Al fine di riuscire non solo a descrivere in modo completo il comportamento della macchina, ma
anche a definire un adatto algoritmo di controllo, é possibile riformulare le precedenti equazioni in
termini di vettori di spazio, non piu considerando un piano complesso ad assi ortogonali fissi (a-f)
(con asse a coincidente con I’asse magnetico della fase A1), bensi adottando un sistema di riferimento
rotante di assi ortogonali (d-q). Si sceglie un sistema di riferimento avente 1’asse d orientato come il
vettore di spazio della prima armonica spaziale del flusso magnetico indotto dai magneti permanenti
che si concatena con il primo sistema trifase (A).

Da cui, in generale, ne risulta:

Var = Yara T JjYa1q = Yare™? (1.9)

Vo1 = YBia tJYB1q = Voae /070 (1.10)

Equivalentemente a quanto appena fatto, le espressioni dei flussi concatenati nel nuovo sistema di

riferimento rotante risultano:

Paq = Ligs + Migs + @py1 + Z Ppu,pe*PO I

Z, (L.11)
p=6ht1
Pp1 = Ligy + Mty + @pyq + Z <PPM,peijp(ie¢eB)_j9+jaB (1.12)
h=1
p=6h+t1

Come e possibile osservare, grazie alla scelta del sistema di riferimento e trascurando 1’effetto delle
cave, il flusso magnetico indotto dai magneti permanenti lungo 1’asse q risulta essere nullo.
Sostituendo le equazioni (1.9) (1.10) all’interno delle (1.4) (1.5), ne deriva che:

d@se’’ (1.13)

dt

d(ﬁB 1ej(9_93)
dt

ﬁA,leje = RSTA,leje +
ﬁB,lej(e_eB) = RSTB,lej(e_eB) + (1.14)

Sviluppando i calcoli, si ottengono le espressioni (1.15) (1.16) riportate nella pagina seguente.
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. . dig1 . . . dr, .
41090 = Ry, 0% + L—22 000 4 jwliy e + jogpy e/ + M dBt'l el?
o (1.15)
+ jowMTp e/® + Z ijpw‘PPM,pe](_lip)geje
h=1
p=6h+t1
> j(6-6p) T ,j(6-6p) dlp, i(0-6B) 4 i) ] T j(6-6p)
vB’le] B) = RSlB’le] B +L ej B +]a)LlB'161 B
i j(6-6p) A Jj0=68) 4+ iwMT, e/ (6—0B)
+ jwppy € +M ar € + jwMi, 1€ (1.16)
n Z 1P @y e IT1EREHIFOI6p 1 (0=0)
h=1
p=6ht1

Semplificando i termini esponenziali a primo e secondo membro, rispettivamente per le due

equazioni, risulta che:

_ _ dity, . . _ , dig; . _
Vg1 = Rglyq + L dt’ +jwliy + jwepy s + M dt‘ + jowMig 4
00 (1.17)
+ Z iwaQDPM,pej(_lip)e
h=1
p=6ht1
_ _ digqn . _ . Ay, .
Vg1 = Rslp1 + Ld—t’ +jwlipg, + jogpy + M dt' + jwMTt, 4
00 (1.18)
h=1
p=6h+1

- . . _— . de
Dove con w si indica la velocita angolare della macchina in radianti elettrici (w = pw,, = p d—;”).

Le (1.17) (1.18) rappresentano le equazioni del modello matematico della macchina brushless in un
sistema di riferimento ad assi ortogonali rotante solidale con il rotore.

Infine, eseguendo un bilancio di potenza elettrica ai terminali degli avvolgimenti della macchina, si
puo ricavare la potenza convertita da elettrica a meccanica e, di conseguenza, la seguente espressione

della coppia elettromagnetica:

3 . .
Topn = Ep(pPM,l(lA,l,q + lB,1,q)

(1.19)

N W

+=p Z me{ip(pPM'pef(—lip)e [iA,l,q + l'B'l'qej(lip)GB]}
h=1

p=6h+1
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Dalla formula risulta possibile evidenziare due contributi in funzione delle due correnti di inverter di
asse g di spazio 1 riferite a ciascuna terna: uno principale dovuto al flusso magnetico di prima
armonica indotto dai magneti permanenti e uno secondario, piti modesto, dovuto alle armoniche di

flusso magnetico di ordine superiore. Separando i contributi riferiti ai singoli inverter, si ottiene:

3 . 3 c j(=1+p)6 ;
Ty = EPQDPM,NA,M + Ep hZ; fﬂe{ipgﬂpm,pe i lA'l'q} (1.20)
p=6h+1
3 . 3 N j(-1+p)0 ; j(1+p)6
Tp = EPQDPM,NB,Lq + Ep hZ=1 Rel{xpppu,pe’ =" ip14e ) (1.21)
p=6h+1

E possibile dimostrare che se i due convertitori venissero controllati con I’obiettivo finale di fornire
alla macchina la medesima coppia di riferimento (quindi stesso valore di corrente per ciascuna terna:
la1,4 = lp1,q = l1,4), il contributo al ripple di coppia dovuto alle armoniche di ordine superiore di
flusso magnetico indotto dai magneti permanenti verrebbe teoricamente eliminato (in particolare
quello dovuto alla quinta e settima armonica, le piu significative). Ipotizzando 1’andamento del campo
magnetico al traferro sinusoidale (grazie alla presenza di un avvolgimento statorico distribuito e
all’adeguata sagomatura dei magneti che determinano un flusso sinusoidale), I’espressione della

coppia elettromagnetica diviene:

3 ] _
T6ph,balanced = Ep(pPM,l (211,q) = 3p<ppM'1ll‘q (1.22)
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CAPITOLO 2

Descrizione delle strutture di
conversione multi-trifase e
multilivello

Nel capitolo presente verra richiamata la topologia e il funzionamento di un inverter trifase VSI a
due livelli di tensione, successivamente verra descritto [ inverter trifase VSI multilivello, andando ad

approfondire la tipologia a tre livelli di tipo Neutral Point Clamped (NPC).

2.1 Generalita sui convertitori DC-AC

Tra i vari dispositivi utilizzati in elettronica di potenza, uno dei pit importanti per le innumerevoli

applicazioni, sia monofase sia trifase, ¢ I’inverter. Un inverter € un convertitore statico costituito da

componenti elettronici di potenza; e alimentato da una sorgente in continua ed ha 1’obiettivo di

produrre ai suoi morsetti di uscita grandezze alternate, controllate in ampiezza e frequenza. Gli
inverter possono essere classificati in due famiglie topologicamente differenti:

- la tipologia VSI (Voltage Source Inverter, inverter a tensione impressa) corrisponde agli

inverter alimentati da una sorgente di tensione continua e la grandezza alternata controllata in

uscita e la tensione. Essi sono impiegati in diversi campi, come ad esempio azionamenti di

motori con controllo di velocita, filtri attivi, compensazione di potenza reattiva, sistemi UPS;

- la tipologia CSI (Current Source Inverter, inverter a corrente impressa) corrisponde agli

inverter alimentati da una sorgente di corrente continua e la grandezza alternata controllata in

uscita e la corrente. Essi sono molto utilizzati per applicazioni ad elevata potenza, anche se

presentano alcune criticita, ovvero non sono in grado di funzionare in assenza di carico e sono

caratterizzati da una dinamica lenta.

18



2.2 Ramo di inverter VSI a due livelli

Il ramo di inverter atensione impressa (anche detto chopper abbassatore a due quadranti) ¢ I’elemento
base dell’inverter trifase VSI a due livelli. In Figura 2.1 ¢ mostrato il singolo ramo d’inverter a
tensione impressa; € costituito da una coppia di interruttori statici controllati (IGBT, in figura indicati
come Ta+ e Ta.) e dai corrispondenti diodi di libera circolazione disposti in antiparallelo (in figura
indicati come Da+ e Da.). Gli interruttori IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) sono dispositivi
elettronici completamente controllabili sia in accensione sia in spegnimento: affinché il componente
si trovi in conduzione (stato ON), deve essere polarizzato in diretta (tensione Drain-Source positiva)
e deve ricevere 1’opportuno segnale di gate di tensione necessario per completare 1’accensione,
mentre in caso contrario risulta essere in uno stato di interdizione (stato OFF). Se il dispositivo si
trova in conduzione significa che é acceso e puo essere attraversato da una corrente che circola dal
terminale Drain a quello Source, comportandosi quindi come un cortocircuito a meno di una piccola
caduta di tensione. Se il dispositivo si trova in interdizione significa che I’interruttore € spento e non
consente il passaggio della corrente (ad eccezione di una piccola corrente dell’ordine di pA),
comportandosi come un circuito aperto. | diodi di libera circolazione (anche detti free-wheeling
diodes) sono dispositivi elettronici che entrano in conduzione quando la loro tensione anodo-catodo
supera un predefinito valore di soglia (solitamente dell’ordine di 1-1.5 V). Essi hanno due funzioni:
consentire la circolazione di una corrente inversa (quindi proveniente dal carico) e proteggere
I’interruttore IGBT da forti sovratensioni inverse. Per quanto riguarda la prima funzione, una
eventuale corrente di carico negativa non puo essere gestita dall’IGBT sia in caso di interdizione (il
dispositivo ¢ spento) sia in caso di conduzione (in quanto non permette I’attraversamento di una
corrente dal terminale Source a quello Drain); per questo motivo il diodo fornisce una via di
circolazione alternativa all’interruttore in parallelo. Per quanto riguarda la seconda funzione, il
componente IGBT non puo essere soggetto ad una elevata tensione negativa al fine di evitare
danneggiamenti, percid non appena la tensione ai capi dell’interruttore diventa negativa e supera la
tensione di soglia del diodo, quest’ultimo entra in conduzione andando a cortocircuitare 1 morsetti
dell’lGBT, proteggendolo. Ipotizzando in ingresso una sorgente di tensione continua positiva pari a
Ve, la coppia di interruttori presenti & sempre polarizzata in diretta, quindi affinché essi entrino in
conduzione € necessario inviare gli opportuni segnali di controllo (Vgs, Voltage Gate-Source, segnali
di gate); il segnale da inviare deve essere di una determinata entita e durata affinché sia efficace (nella

trattazione verra denominato Vgs sat).
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Figura 2.1: Ramo di inverter a tensione impressa [8].

La Tabella 2.1 permette di capire, sulla base delle tensioni di controllo Vgs che vengono applicate ai
due IGBT e dal verso della corrente di carico, come si comporta il ramo di inverter a tensione impressa
in termini di valore di tensione fornita ai morsetti in uscita (Vao) e corrente di ingresso (iga). In Figura
2.2 viene preso, a titolo di esempio, un ramo di inverter alimentato da una sorgente di tensione

continua costante positiva Vgc con in uscita un carico induttivo (a corrente costante).

Tabella 2.1: Possibili configurazioni di lavoro del ramo di inverter a tensione impressa.

o Corrente di carico | Tensione di carico Corrente di
Stato Segnali di Gate _ _ )
(ia) (Vo) ingresso (iga)

Vs, 1A+ = VGs sat ] ) )
Stato 1 ia<0]|ia>0 Vao=0 Idga — 00
Ves,1A- = VGs sat

Vesta+r =0 ) .
Stato 2 (+) ia> 0 Vao =0 lga =0
VesTa-=0
VesTa+ =0 ) ) )
Stato 2 (-) Ia<0 Vao = Ve lda = 1A
Vasta-=0
Vas 1A+ = VGs;sat ] ) )
Stato 3 (+) ia>0 Vao = Vic lda = 1A
Vasta-=0
Vas 1A+ = VGs;sat ) . .
Stato 3 (-) ia<O Vao = Ve lga = Ia
Vesta-=0
Vasta+ =0 ] )
Stato 4 (+) ia>0 Vao =0 lga =0
Vas1A- = VGs;sat
Vesta+ =0 _ .
Stato 4 (-) IA<O0 Vao =0 lga =0

Ves,TA- = VGs sat
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Vao

Figura 2.2: Grandezze di interesse del ramo di inverter [8].

Lo stato 1 prevede che i due IGBT siano in conduzione contemporaneamente andando a creare un
cortocircuito, cio provoca la circolazione di una corrente molto elevata attraverso la coppia di
interruttori, danneggiandoli in maniera irreversibile. Questa condizione é molto pericolosa e percio
da evitare. Per questo motivo, i due dispositivi sono comandati in modo tale che quando uno di essi
¢ in conduzione, I’altro si trovi interdetto, facendo in modo che lo stato 1 non si verifichi.

Lo stato 2 prevede che nessuno dei due IGBT riceva il segnale di gate, percio essi si trovano in
interdizione contemporaneamente. Come € possibile notare, sia la tensione di carico sia la corrente di
ingresso risultano essere dipendenti dal segno della corrente di carico; in particolare, non avendo la
possibilita di controllare in maniera diretta la tensione in uscita dal ramo (che e a tutti gli effetti lo
scopo dell’inverter), tale stato risulta essere non adatto.

Negli stati 3 e 4, indipendentemente dal segno della corrente di carico, si ha la possibilita di
controllare direttamente la tensione di uscita, la quale puo essere solo positiva o nulla, ovvero puo
assumere solo due valori ben precisi: Vqc oppure 0. Per quanto riguarda la corrente di ingresso, essa
puo essere bidirezionale. Da questo concetto nasce il nome chopper abbassatore a due quadranti: il
ramo ¢ in grado di gestire una tensione solo positiva e una corrente che, invece, puo essere sia positiva
sia negativa. In Figura 2.3 € possibile vedere il grafico rappresentante i quadranti in cui il ramo € in

grado di funzionare.

Figura 2.3: Quadranti di lavoro del ramo di inverter.
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Nella trattazione verranno chiamati Ton € Torr rispettivamente i tempi in cui sono presenti gli stati 3
e 4 (stato ON e stato OFF); essi giocano un ruolo fondamentale: sono gli unici gradi di liberta per
variare il funzionamento del ramo.
| dispositivi elettronici di potenza necessitano di un tempo opportuno sia per entrare in conduzione
(Trise, tempo di accensione) sia per entrare in interdizione (TraLL, tempo di spegnimento); al fine di
lasciare che la coppia di interruttori abbia il tempo di cambiare stato, & necessario che i tempi di
permanenza dello stato 3 e stato 4 siano maggiori dei tempi di commutazione dei componenti.
Normalmente per i dispositivi elettronici di potenza, il tempo di spegnimento risulta essere maggiore
del tempo di accensione, cio significa che prima che un IGBT entri in conduzione & necessario
attendere che I’altro si spenga. Per evitare un corto circuito della tensione continua di ingresso
(insorgenza dello stato 1), i dispositivi si trovano per un breve intervallo di tempo (pochi us) entrambi
in interdizione; questo intervallo viene definito tempo di interblocco o tempo morto. Si puo
concludere che inevitabilmente, ad ogni commutazione, si introduce uno stato 2 indesiderato in cui il
controllo diretto della tensione di uscita viene a mancare.
Lo studio dei vari stati che puo assumere il ramo di inverter e fondamentale per il corretto
dimensionamento dei componenti; come si pud constatare, cio che sollecita maggiormente gli
interruttori sono le grandezze di rete della sorgente in continua; in particolare, gli IGBT devono essere
in grado di sopportare una tensione pari a Vqc. | diodi devono essere in grado di sopportare in inversa
lo stesso valore di tensione (Vac). Tutti i dispositivi devono essere dimensionati per le correnti di
carico previste.
Le trattazioni prossime sono svolte considerando:

- latensione della sorgente in continua costante e positiva al variare del carico;

- i dispositivi elettronici di potenza presenti nelle varie strutture di conversione come

componenti ideali, ovvero non hanno cadute di tensione e ritardi di commutazione;

- istantanei i tempi di commutazione degli interruttori, assenza di tempi di interblocco.

2.3 Controllo del ramo di inverter VSI a due livelli

In precedenza, si € potuto constatare come il ramo di inverter non sia in grado di fornire in uscita una
tensione di valore arbitrario, bensi la tensione fornita ai morsetti puo assumere solo due valori: la
tensione di ingresso Vgc oppure zero. In sostanza, il comportamento del ramo di inverter non
controllato non permette di realizzare in uscita forme d’onda alternate. In realta, esistono diverse
tecniche che permettono alla struttura in questione di poter fornire in uscita al carico una tensione

media, in un determinato periodo, predefinita; solitamente, le tensioni di riferimento che il ramo deve
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realizzare sono determinate da un algoritmo di controllo implementato con approccio digitale, di cui
si parlera in maniera approfondita nel capitolo 3.

Il ramo di inverter puo essere controllato mediante una tecnica di modulazione denominata PWM
(Pulse Width Modulation). Lo scopo della tecnica PWM é controllare il valore medio della tensione
di uscita in un breve intervallo di tempo Tc, definito periodo di commutazione o tempo di ciclo
(solitamente compreso tra 50200 ps). In ogni periodo di commutazione Tc Si comanda la coppia di
interruttori di ramo (Sia in accensione sia in spegnimento) in modo da ottenere in uscita una tensione
media coincidente con il valore di riferimento impostato dall’algoritmo di controllo. E importante
ricordare che non vi € la possibilita di controllare il valore istantaneo (perche esso puo essere solo 0
0 V), bensi solo il valore medio della tensione in uscita nel ciclo di interesse.

Il funzionamento del ramo pu0 essere completamente descritto da una funzione binaria, detta funzione
0 legge di commutazione, in quanto sono solamente due gli stati (stato ON e stato OFF) in cui il ramo
puo lavorare in maniera corretta. In generale, definendo Sa la legge di commutazione del ramo A, si

associa:

S, =1 - stato ON (stato 3)

S, = 0 - stato OFF (stato 4) (2.1)
Detto questo, € possibile descrivere il comportamento del ramo di inverter in funzione dello stato del
ramo stesso, mediante le relazioni che legano istantaneamente tensione di uscita Vao e corrente di

ingresso iga con la funzione di commutazione Sa:

Vao = VacSa (2.2)
lga = 1454 (2.3)

Il passo successivo ¢ definire I’andamento nel tempo della funzione di commutazione Sa necessario
per ottenere in uscita un valore medio di tensione pari al valore di riferimento, indicato come Vao,ref,

deciso dal sistema di controllo. Calcolando il valore medio in un Tc, si ottiene:

1 (Te 1 (Te Ve (Te
Vi = | Vaade = - | VacSede =5 | “sade 24)
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Si definisce con il termine modulante ma riferita al ramo A, un segnale costante in ogni tempo di ciclo

corrispondente al valore medio della legge di commutazione Sa, secondo la seguente espressione:

1 (T
my = _f Spdt (2.5)
T. J,

Tale segnale modulante é vincolato ad essere compreso tra i valori 0 e 1, siccome rappresenta il valore
medio di una variabile compresa anch’essa tra 0 e 1.

Sostituendo la (2.5) all’interno della (2.4), si ottiene:

Vaom = Vacmy (2.6)

Al fine di ottenere in ogni ciclo un valore medio di tensione in uscita pari al valore di riferimento, la

modulante (o duty-cycle) puo essere ottenuta dalla seguente espressione:

VAO,ref 57
Ve (2.7)

Vaom = Vaorer = Ma =

L’ultimo passo consiste nel ricostruire la funzione di commutazione Sa a partire dalla modulante ma;
il processo puo essere effettuato andando ad intersecare il segnale modulante con un segnale portante
triangolare di ampiezza unitaria e periodo Tc, il quale verra definito con il simbolo c (carrier). Dal

confronto delle due forme d’onda si stabiliscono le seguenti regole:

my=2c—->S5,=1

my,<c—>S,=0 (2:8)

La Figura 2.4 mostra come viene ottenuta graficamente la funzione di commutazione; come é
possibile notare, ’andamento della legge Sa risulta essere speculare rispetto ad una verticale di
mezzeria nel periodo Tc¢, quindi & perfettamente simmetrico. Inoltre, si ottiene un valore medio di Sa
coincidente con ma eseguendo due cambi di stato di ramo (quindida 1 a0 e da 0 a 1, un’andata ¢ un
ritorno) in ogni ciclo di commutazione. Il vincolo di simmetria permette di avere uno spettro di
tensione di uscita piu pulito, mentre il vincolo di una sola commutazione di ramo permette di limitare

le perdite di commutazione dei dispositivi elettronici.
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Figura 2.4: Determinazione della funzione di commutazione del ramo di inverter VSl a due livelli [8].

Infine, nella Figura 2.5 é riportato lo schema a blocchi di principio di un modulatore PWM; il sistema
di controllo fornisce il valore della tensione di riferimento da inseguire, di conseguenza si calcola il
corrispondente segnale modulante che verra confrontato con la portante triangolare mediante un
comparatore. Da quest’ultimo elemento fuoriesce I’andamento nel tempo della legge di
commutazione che verra inviato al sistema di pilotaggio, o driver, il quale si occupera di trasformare

il segnale logico nei due segnali di tensione di gate utili al comando degli interruttori IGBT del ramo.

1

'GS, T4+
Sistema di | Vaorer - m, + 1| s, N

controllo m, = AOref HX% Driver
digitale T >

g — T ¢ |o
T Ves T4
(Generatore
V d portante

Figura 2.5: Schema a blocchi di principio di un modulatore PWM [8].

2.4 Inverter trifase VSI a due livelli

Il circuito elettrico dell’inverter trifase VSI ¢ costituito da tre rami di inverter, uno per ogni fase come
mostrato nella Figura 2.6. I tre rami, A B e C, sono posti in parallelo sullo stesso stadio in continua
di ingresso. La tensione di ingresso Vqc € ottenuta raddrizzando e filtrando la tensione trifase di rete
oppure mediante un sistema di accumulo dell’energia, come ad esempio una batteria. A monte
dell’inverter solitamente sono poste una o piu capacita in parallelo che vanno a costituire il bus DC;

quest’ultimo svolge due funzioni importanti: stabilizzare la tensione in ingresso al convertitore e
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filtrare eventuali armoniche indesiderate. | morsetti di uscita sono collegati ai punti intermedi di ogni

ramo.

0 A OB o(C

Figura 2.6: Inverter trifase VSI a due livelli [8].

Il funzionamento di ciascun ramo é identico a quello visto precedentemente. In ingresso la tensione
V4 € considerata continua, costante e sempre positiva. Le tre tensioni di polo, Vao Veo € Vco, Sono le
tre tensioni direttamente controllabili dagli interruttori ma non sono le tensioni applicate ad un carico
collegato ai morsetti A, B e C; come e stato ricavato precedentemente, le tensioni di polo possono
assumere solamente due valori: Vqc oppure 0.

In Figura 2.7 é raffigurato un inverter trifase dove ai morsetti di uscita & collegato un carico trifase

equilibrato. Il carico e collegato a stella, il centro-stella é individuato dal morsetto N.

O
D
Vd c -
D,
O
0 LB
A
N

Figura 2.7: Carico trifase equilibrato connesso all’inverter trifase VSI a due livelli [8].

Come é gia stato accennato, agendo sugli interruttori statici, € possibile manipolare le tensioni di polo

(Vao, Veo € Vo), ma sul carico hanno effetto le tensioni stellate (Van, Ven € Ven); € necessario trovare
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le relazioni che legano le tensioni di polo e le tensioni stellate. La trattazione seguente, utile a trovare
tale legame, viene proposta utilizzando le componenti omopolari e i vettori di spazio, di cui di seguito
si richiamano i concetti fondamentali.

Un sistema di tre grandezze (x1, X2 € x3) omogenee e variabili nel tempo in modo del tutto generale
puo essere espresso secondo due variabili: una reale e una complessa. Si definisce componente

omopolare (detta anche componente di modo comune) la seguente variabile reale:

2
Yo =3 (1 + x5 + x3) (2.9

Si definisce vettore di spazio la seguente variabile complessa:

2
y = 3 (1 + %@ + x3%) (2.10)

dove e presente una costante complessa @ avente modulo unitario e argomento (angolo rispetto

all’asse reale) pari a 120°. Le costanti complesse presenti nell’espressione (2.10) valgono:

21 4T
a’® =1, a=e’3s, a’=e’3 (2.11)

In Figura 2.8 e possibile vedere la disposizione spaziale dei coefficienti complessi che moltiplicano

le tre grandezze X1, X2 € Xa.

Ql

EZ

Figura 2.8: Disposizione spaziale delle costanti complesse [8].
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Di seguito vengono riportate le relative equazioni di antitrasformazione:

Y _
X1 = 70"' SRe[y]
Y __
Xy = 70 + SRe [ya,Z] (212)
Yo

X3 =7+ SRe[y&]

Richiamati questi concetti, € possibile scrivere le espressioni della componente omopolare e del
vettore di spazio delle tre tensioni di polo come segue:

2
Vpo =3 (Vao + Vso + Veo) (2.13)

2
v, = 3 (Vag + Vol + Vgo@?) (2.14)

Si definiscono le tre tensioni di polo Vao Veo € Vco in funzione delle tre leggi di commutazione Sa, Sg

e Sc (le quali sono indipendenti tra loro) dei singoli rami:

Vao = VacSa
Veo = VacSp (2.15)
Veo = VaeSc

Sostituendo le (2.15) all’interno delle (2.13) (2.14), si ottiene:

2
Vpo = 3 Vac(Sa +Sp + Sc) (2.16)

2
Up = 3 Vac(Sa + Sp@ + Sca*) (2.17)

Tale risultato mostra come sia la componente omopolare sia il vettore di spazio dipendano dalla

tensione in ingresso Vgc e dallo stato dei rami dell’inverter.
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Le tensioni stellate di carico possono essere espresse secondo la legge di Kirchoff alle maglie come:

Van = Vao + Von

Ven = Vgo + Von (2.18)
Ven = Veo +Von

Andando a scrivere 1’espressione della componente omopolare delle tensioni stellate applicate al

carico, si ottiene:

2 2
Veo =3 (Van + Ven + Ven) = 3 (Vao + Vao + Veo + 3Vow) = vpo + 2Von (2.19)

Si puo dimostrare che, per un carico trifase simmetrico e collegato a stella, le tre tensioni di fase
(ovvero le tre tensioni stellate applicate al carico) sono sempre a somma nulla. Quindi si puo scrivere

che:

Upo
Veo =0 - Voy = -2 (2.20)

2
Il risultato mostra come la componente omopolare della tensione di polo influenza solamente il valore
della tensione del centro stella Von; in prima approssimazione si puo dire che la componente
omopolare delle tre tensioni di polo non ha effetto sulle tensioni di carico, come anche sulle correnti
di carico. In realta, non é detto che Von non incida sul carico; infatti, per effetto di accoppiamenti
capacitivi, le oscillazioni di tensione ad alta frequenza inducono anche correnti capacitive tra i diversi
conduttori del sistema elettrico. Queste correnti verranno trascurate nell’analisi che segue.

Per quanto riguarda il vettore di spazio delle tensioni stellate di carico, si ottiene:

2
Ve = §(VAN + Ven@ + Vey@?®) =

2
= = [Vao + Von + (Vgo + Vond@ + (Vo + Von)@?] = (2.21)
3

2
=0, +§VON(1 +a+a?)
Sapendo che:

1+a+a*=0 (2.22)
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Si ottiene:

<
a

Il
<

(2.23)

Il vettore di spazio delle tensioni stellate e equivalente al vettore di spazio delle tensioni di polo.
Partendo dalla (2.23), si ricava:

2
Ve = §Vdc(SA + Spa + Sca?) (2.24)

L’espressione (2.24) e fondamentale, lega il vettore di spazio delle tensioni di carico con la tensione
dello stadio in continua dell’inverter e le tre funzioni di commutazione dei tre rami; rappresenta la
relazione ingresso-uscita dell’inverter dal punto di vista delle tensioni. Siccome le leggi di
commutazione sono funzioni binarie (possono assumere istantaneamente due valori: 0 oppure 1),
I’inverter trifase ¢ in grado di applicare in uscita al carico otto diversi vettori di spazio: 2
configurazioni nulle e 6 configurazioni attive. La Figura 2.9 mostra graficamente i vettori di spazio
ottenibili con le diverse combinazioni di leggi di commutazione; tutti i vettori generabili hanno

modulo pari a 2/3 Vc.

(54,88, 5¢c)

| Configurazioni nulle |
-
| 0->0,0,0) |

| 7-—=,1,1) |

| Configurazioni attive |

[ 100 |[ 2—=a.1.00 |[ 3-=0.1.0 |

[ 4-—0.1.) || 5->0.0,1) || 6->c1,0,1) |

Figura 2.9: Vettori di spazio generabili dall’inverter trifase VSI a due livelli [8].
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Tramite le relazioni di antitrasformazione, & possibile ottenere le tensioni di carico come:

VAN = SRe[ﬁc]
VBN = SRe[ﬁcaz] (225)
VCN = SRe[ﬁc&]
Sostituendo la (2.24) all’interno delle (2.25), si ottiene:
2 = ~2
VAN = §Vdc SRe[SA + SBCZ + Sca ]
2 , _
Ven = §Vdc R[Saa® + Sp + Scal (2.26)
2
VCN = §VdC me[SAC_Z + SBC_IZ + Sc]
Sapendo che:
1
SRe [a] = _E
1 (2.27)
SRe [CYZ] = _E
Tenendo conto delle (2.27), le (2.26) possono essere scritte come:
V
Van = % [254 — Sp — Sl
Vdc
Ven = 3 [—S4 + 255 — Sc] (2.28)

d
Ven = ?C [—Sa — Sp + 2]

Da queste ultime espressioni si possono dedurre due importanti considerazioni:

la tensione di carico della generica fase dipende dallo stato di tutti e tre i rami dell’inverter

quindi, modificando lo stato di un solo ramo, si manipolano tutte e tre le tensioni di carico;
introducendo nelle (2.28) i possibili valori delle funzioni di commutazione, si possono

individuare 5 livelli di tensione differenti per ciascuna tensione stellata di carico, ovvero:
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{VAN' VBN' VCN} = {

2 1

2
Y VdCJ - § Vdcr 0) Y Vdcr § Vdc}

3

1
3

(2.29)

Nella Tabella 2.2 sono mostrati i valori delle tensioni stellate ¢ concatenate che I’inverter ¢ in grado

di applicare in uscita; si ricorda che le tensioni concatenate si ottengono come:

Vag = Van — Vin

Vac = Ven — Vew (2.30)
Vea =Ven — Van
Tabella 2.2: Valori istantanei delle tensioni generabili in uscita dall'inverter trifase VSI a due livelli.
Configurazione | Sa | Sg | Sc Van Ven Ven Vs Vec Vea

0 0| 0] O 0 0 0 0 0 0
1 1,010 213 Ve -1/3 Ve -1/3 Ve Ve 0 -Vic
2 1 110 1/3 Ve 1/3 Ve -2/3 Ve 0 Ve -Vie
3 0| 1] 0 -1/3 Ve 213 Vyc -1/3 Ve -Vic Vic 0
4 o |11 -2/3 Ve 1/3 Ve 1/3 Ve -Vic 0 Vic
5 0|01 -1/3 Ve -1/3 Ve 213 Ve 0 -Vic | Ve
6 1101 1/3 Ve -2/3 Vyc 1/3 Ve Vic -Vic 0
7 1111 0 0 0 0 0 0

Come si evince dalla Tabella 2.2, in uscita dall’ inverter trifase non controllato non € possibile ottenere

delle forme d’onda sinusoidali ideali.

Una trattazione molto simile puo essere effettuata per valutare il legame tra corrente di ingresso (iq),

correnti di ingresso ai rami (iaa, ids € idc) e correnti di carico (ia, is € ic).

In generale, la corrente di ingresso all’inverter vale:

lg = lga +1lgp T lac

(2.31)

Come era stato ricavato per il singolo ramo di inverter, le correnti di ingresso a ciascun ramo possono

essere espresse in funzione delle rispettive correnti di carico e leggi di commutazione:

iga = Sala
igp = Splp
lgc = Scic
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Sostituendo le (2.32) nella (2.31), si ottiene:

g = Sala + Spip + Scic (2.33)

L’espressione (2.33) ¢ fondamentale, lega la corrente di ingresso all’inverter con le tre correnti di
carico e le tre leggi di commutazione; rappresenta la relazione ingresso-uscita dell’inverter dal punto

di vista delle correnti.

2.5 Controllo dell’inverter trifase VSI a due livelli

Come é stato dimostrato analiticamente e mostrato graficamente dalla Figura 2.9, I’inverter trifase &
in grado di generare in uscita un vettore di spazio coincidente con una delle possibili 8 configurazioni.
Non e quindi in grado, per esempio, di generare in uscita un sistema trifase simmetrico e sinusoidale
di tensioni (in quanto tale condizione sarebbe ottenuta solo applicando un vettore di spazio rotante su
un cerchio a velocita angolare costante). In definitiva, le tensioni di uscita risultano essere limitate se
non si agisce sulle tecniche di controllo. E possibile estendere la tecnica PWM, andando ad intersecare
tre differenti segnali modulanti con un’unica portante triangolare, quindi definendo istante per istante
le tre leggi di commutazione Sa, Sg € Sc in maniera del tutto analoga a quella introdotta con il ramo
di inverter. Applicando la tecnica PWM, I’inverter trifase deve essere in grado di alimentare il carico
trifase con un vettore di spazio di tensione, il cui valore medio, nel periodo di commutazione, coincida
con quello di riferimento.

Il sistema di controllo a monte dell’inverter determina, secondo un opportuno algoritmo, quale sia il
vettore di spazio delle tensioni stellate di riferimento da applicare, in un determinato ciclo di interesse,
al carico. Precedentemente, si ¢ ricavata ’equivalenza tra vettore di spazio delle tensioni di carico e
vettore di spazio delle tensioni di polo; tale concetto pud essere applicato ai corrispondenti vettori di

spazio di riferimento:

17c,ref = 17p,ref (2.34)

Mediante le relazioni di antitrasformazione, € possibile ricavare i valori di riferimento delle tre

tensioni di polo a partire dal corrispondente vettore di spazio:

Vaorer = 22+ R[5
Ao,ref — 2 e[vc,ref]
_ Ypo > 72
VBO,ref - T + Re [vc,refa ] (2.35)
Upo

VCO,ref = T + R, [ﬁc,refﬁ]
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Ricordando che, per ciascun ramo, il corrispondente segnale modulante rappresenta il valore medio

della corrispondente legge di commutazione in un tempo di ciclo:

1 (T

my = T_C_I;) SAdt
1 (T

mp = Ff Spdt (2.36)
cJ0

1 (T
=—| Scdt
mc cho c

Si puo applicare il procedimento visto nel caso del ramo d’inverter, ottenendo, per ciascun ramo, il

corrispondente segnale modulante:

m, = VAO,ref
4 Vdc
Me = VBO,ref
BTy (2.37)
— VCO,ref
¢ Vdc

Sostituendo le (2.35) all’interno delle (2.37), si giunge ai valori delle tre modulanti di ramo nel

generico periodo di commutazione:

= 0 g R, [Fyey]
my = 2Vdc Vdc e 1Jc,ref
_ Vo 1 _
mp = 2Vdc +@me[vc,refa ] (2.38)
Upo 1 _ _
me = E+Eme[vc,refa]

Precedentemente si & dimostrato che la componente omopolare delle tensioni di polo non ha alcun
effetto sulle tensioni applicate dall’inverter al carico, quindi i segnali modulanti contengono un
termine comune che puo essere considerato come un grado di liberta della strategia di modulazione.

In particolare, si pone:

_ Ypo
Mo = 5y (2.39)
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Sostituendo la (2.39) all’interno delle (2.38) e applicando le relazioni di antitrasformazione, si
ottengono le espressioni dei segnali modulanti di ramo in funzione delle tre tensioni stellate di carico

di riferimento:

my = my + V_VAN,ref
dc
1
mg = mg + EVBN,ref (2.40)

me = mgy + V_VCN,ref
dc

La scelta del grado di liberta mg non ha alcun effetto sul valore medio della tensione di uscita, ma
cambia il comportamento dell’inverter. Modificare mo significa traslare verticalmente in maniera
rigida tutte e tre le modulanti, quindi spostare 1’intersezione delle modulanti con la portante; cio
comporta cambiare le leggi di commutazione e quindi pilotare diversamente le coppie di interruttori
di ciascun ramo. Affinché il funzionamento dell’inverter sia corretto, ovvero lavori in regime lineare,

e necessario che le tre modulanti rispettino il seguente vincolo:

{my, mg, mc} =[0;1] (2.41)

Qualsiasi valore di mo che comporta il non soddisfacimento del suddetto vincolo, provoca ’entrata
dell’inverter in un regime di sovramodulazione, in cui il comportamento non risulta essere piu quello
descritto in precedenza; in tal caso, le tensioni di uscita fornite dall’inverter risulterebbero distorte e
non conformi alla richiesta del sistema di controllo in quel preciso ciclo di interesse.

La strategia di modulazione PWM migliore per pilotare un inverter trifase € definita come
modulazione a 7 intervalli simmetrica. Tale tecnica varia il valore di mg ad ogni ciclo di
commutazione, facendo in modo che con la traslazione rigida verticale, le tre modulanti risultino
centrate rispetto all’intervallo [0;1]. In sostanza, la modulante maggiore deve distare dal valore 1
quanto la modulante minore dista dal valore 0. L’opportuno valore di mg viene calcolato secondo

I’espressione (2.42):

VAN,ref VBN,ref VCN,ref)_maX<VAN,ref VBN,ref VCN,ref

1
my=—=1|1-— min( , , , , )]
072 [ Vae ' Vae ' Va Vae " Vae ' Va (2.42)
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2.6 Generalita sugli inverter trifase VSI multilivello

Gli inverter a tensione impressa tradizionali vengono comunemente denominati a due livelli, poiché

tale € il numero di livelli di tensione disponibile in ogni ramo; infatti, si € visto come un singolo ramo

di inverter e in grado di fornire ai morsetti di uscita una tensione che puo assumere solo due valori:

Vac oppure 0. Grazie alla continua evoluzione degli interruttori elettronici di potenza, si & potuto

arrivare alla realizzazione pratica di strutture multilivello, nate principalmente per risolvere

problematiche e limiti tecnici dell’inverter a due livelli. Da qui deriva il convertitore statico inverter

multilivello, il cui nome specifica che ciascun ramo rende disponibile in uscita un numero di livelli

di tensione superiore a 2. | vantaggi della struttura multilivello rispetto a quella tradizionale sono i

seguenti:

a pari tensione di sorgente dello stadio in continua e potenza, un inverter multilivello presenta
uno spettro armonico delle tensioni in uscita migliore rispetto a quello dell’inverter a due
livelli. Potendo beneficiare di piu livelli di tensione, si riesce a costruire in uscita una forma
d’onda di tensione piu vicina ad una sinusoide, riducendo cosi il contenuto armonico della
tensione;

uno spettro di tensione in uscita piu pulito comporta avere una corrente assorbita dal carico
con distorsione ridotta, con effetti positivi soprattutto nelle macchine elettriche rotanti. Infatti,
avere un contenuto armonico modesto permette di avere una riduzione delle perdite nel ferro
e nel rame, una riduzione di interferenze elettromagnetiche (EMI, Electromagnetic
Interference) ed infine anche riduzioni di oscillazioni di coppia che, alle basse velocita,
possono entrare in risonanza con le oscillazioni proprie degli organi meccanici, causando
danni alla struttura;

I’uso di inverter multilivello riduce i gradienti di tensione in uscita (dV/dt), comportando
minore sollecitazione degli isolanti del carico;

a pari tensione di ingresso, gli interruttori sono chiamati a sopportare una tensione piu ridotta;
i dispositivi elettronici possono lavorare ad una frequenza media di commutazione minore,

riducendo cosi le perdite.

Quanto esposto motiva il largo impiego di inverter multilivello in media tensione.

Esistono diverse strutture di inverter multilivello, le principali sono:

inverter multilivello Neutral Point Clamped (NPC), anche detto di tipologia Diode Clamped
(il quale verra affrontato in maniera specifica perché oggetto di questo elaborato);

inverter multilivello a cascata, anche detto di tipologia Cascaded.

La trattazione seguente si concentrera sull’inverter trifase VSI a tre livelli.
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2.7 Ramo di inverter VSI a tre livelli

In Figura 2.10 e mostrata la struttura di principio del generico ramo d’inverter a tre livelli; lo stato
del generico ramo A é completamente descritto da una funzione di commutazione Sa, la quale pud

assumere tre valori: +1, 0, -1.

Vrf[‘/ 2

Viers2

Figura 2.10: Ramo di inverter VS| a tre livelli [8].

La tensione di polo Vao puo essere espressa direttamente in funzione della rispettiva legge di

commutazione:

Vdc

Vao = B Sa (2.43)

Si puo concludere che la tensione di polo puo assumere tre differenti valori:

(2.44)

2.8 Controllo del ramo di inverter VSI a tre livelli

Come si & visto per il ramo di inverter a due livelli, ¢’¢ la necessita di controllare la struttura al fine
di ottenere in uscita un valore medio di tensione, nel ciclo di interesse, regolabile a piacimento. La
tecnica di modulazione che si andra ad introdurre viene denominata modulazione PWM multiportante
Phase Disposition (PD). Tale modulazione prevede 1’impiego di un segnale modulante ma e di due
differenti segnali portanti, opportunamente posizionati:

- CH, (High Carrier), forma d’onda triangolare che varia tra 0 e +1 con periodo Tc;

- CL, (Low Carrier), forma d’onda triangolare che varia tra -1 e 0 con periodo Tc.
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La modulante ma corrisponde al valore medio della funzione di commutazione in un tempo di

commutazione Tc¢, quindi esprimibile come:

1 (T
my = _f Sadt (2.45)
T. J,

Ricordando le (2.6) (2.7), si ricava la seguente espressione ai valori medi:

Va
Vaom = TCmA (2.46)

Al fine di ottenere in ogni ciclo un valore medio di tensione in uscita pari al valore di riferimento, la

modulante puo essere ottenuta dalla seguente espressione:

2
Vaom = Vaorer = Ma = WVAO,ref (2.47)
Cc

| valori istantanei della funzione di commutazione Sa dipendono dalla posizione della modulante

rispetto alle due portanti, in accordo con le seguenti regole:

my=cy—S,=+1
Cy >mA > (553 _)SA =0 (248)

my<c —>S5=-1

La Figura 2.11 mostra graficamente come avviene il processo proposto da questa strategia di

modulazione; le due portanti risultano essere perfettamente sincronizzate nel ciclo di commutazione.

+1 /\Q - +1 c
m, Ll 7
0 : : 0
: ‘I m, / L
-1 I T -1 ! ;
| | I I
| | I I
| 1 i i
+1 ' ‘ +1 : :
< S | |
0 0 I
< SA
-1 -1
I, I
< > < >

Figura 2.11: Determinazione della funzione di commutazione del ramo di inverter VS| a tre livelli [8].
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2.9 Inverter trifase VSI a tre livelli

Ricavato il comportamento del singolo ramo, € possibile svolgere le stesse considerazioni estese

all’inverter trifase a tre livelli, la cui struttura di principio viene riportata in Figura 2.12.

Vies2

Viers2

A , B o C

Figura 2.12: Struttura di principio dell’inverter trifase VSl a tre livelli [8].

Le tre tensioni di polo possono essere descritte ciascuna in funzione della rispettiva funzione di

commutazione secondo la (2.43), ottenendo le seguenti espressioni:

Va

Vao ==~ Sa
Va

Vgo = TCSB (2.49)
Va

Veo ==~ Sc

Siccome anche in questo caso il vettore di spazio delle tensioni stellate di carico coincide con il vettore

di spazio delle tensioni di polo, é possibile ricavare che:

1
Ve = 3 Vac(Sa + Spa@ + Sca@®) (2.50)

L’espressione (2.50) é fondamentale, lega il vettore di spazio delle tensioni stellate di carico con le
leggi di commutazione dei singoli rami; essa rappresenta la relazione ingresso-uscita dell’inverter a
tre livelli dal punto di vista delle tensioni. Dalla (2.50) si evince che il numero di possibili

configurazioni sale a 27, piu precisamente sono 3 quelle nulle e 24 quelle attive. La Figura 2.13
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mostra 1 27 possibili vettori di spazio delle tensioni stellate di carico che I’inverter in questione puo
applicare in uscita; si nota come una configurazione possa essere dotata di molteplicita, ovvero puo
essere ottenuta con diverse combinazioni di leggi di commutazione dei diversi rami. Calcolando la
parte reale di ciascun vettore di spazio, si possono individuare 9 livelli di tensione differenti per

ciascuna tensione stellata di carico.

] BI e
(-1+1-1) (OAL-1) (+1.+1.-1)
(0.+1.0) (0.0-1)
® e ® °
(-1.+1.0) (-1.0-1) (+1.+1.0) (+1.0-1)
(-1,41.+1) (-1.0,0) (+14141)  (+1,0,0) (+1-1-1)
—e @ O o 3 G—>
(04141 (0,0,0)|¢-1-1.-1) (0.-1.-1) ;V& I«
< < N
(-1,0,+1) (0.0.+1) (0.-1.0) (+1.-1.0)
® e ® °
(-1.-1.0) (+1.0.+1)
(-1.-1.+1) (0.-1+1) (+1,-1.+1)
® * e

Figura 2.13: Vettori di spazio generabili dall’inverter trifase VSI a tre livelli [8].

2.10 Controllo dell’inverter trifase VSI a tre livelli

Anche nel caso degli inverter a tre livelli, la tecnica di modulazione PWM pu0 essere estesa in
maniera intuitiva, seguendo un procedimento molto simile a quello visto per I'inverter a due livelli.
Si ¢ dimostrata 1’equivalenza tra i vettori di spazio delle tensioni stellate di carico e delle tensioni di
polo, quindi lo stesso concetto lo si pud applicare alle tensioni di riferimento, richiamando la (2.34).
Tenendo conto della (2.34), si possono ricavare tramite le relazioni di antitrasformazione le tre
tensioni di polo di riferimento in maniera analoga alle (2.35).

Precedentemente, si € visto, tramite la relazione (2.47), il legame tra ciascun segnale modulante e la
corrispettiva tensione di polo di riferimento; applicando le medesime considerazioni a tutti e tre i

rami, si ottengono:

my = % VAO,ref
2

mg = EVBo,ref (2.51)
2

me = VCO,ref
Vdc
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Sostituendo le (2.35) all’interno delle (2.51), si ottengono le espressioni delle tre modulanti di ramo

nel generico periodo di commutazione:

Vpo 2 _
my = Vo + Vo R, [vc,ref]
Vpo 2 — —
= — 4+ —9R 2
mpg Vdc Vdc e[vc,refa ] (2.52)
va — —
me= —+—R, [V a
Cc Vdc Vdc e[ cref ]

Come per ’inverter a due livelli, i segnali modulanti contengono un termine comune che puo essere

considerato un grado di liberta della strategia di modulazione. In particolare, si pone:

_ Ypo
my = Vdc (253)

Sostituendo la (2.53) nelle (2.52) e applicando le relazioni di antitrasformazione, si ottengono le
espressioni dei segnali modulanti di ramo in funzione delle tre tensioni stellate di carico di

riferimento:

my = my + V_VAN,ref
dc
2
mp = my + EVBN,ref (2.54)

me = my + V—VCN,ref
dc

Variando il valore di mo e possibile traslare rigidamente e verticalmente le modulanti, cambiando il
comportamento dell’inverter. Come precedentemente affermato, la traslazione delle modulanti non
ha effetto sul vettore applicato in uscita, bensi cambiano le configurazioni con le quali tale vettore
viene ottenuto, sfruttando le molteplicita disponibili. Affinché il funzionamento dell’inverter sia
corretto, ovvero lavori in regime lineare, &€ necessario che le tre modulanti rispettino il seguente

vincolo:

{my,mg,me} =[-1;1] (2.55)

Qualsiasi valore di mo che comporta il non soddisfacimento del suddetto vincolo, provoca I’entrata

dell’inverter in un regime di sovramodulazione, in cui il comportamento non risulta essere piu quello
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descritto in precedenza; in tal caso, le tensioni di uscita fornite dall’inverter risulterebbero distorte e
non conformi alla richiesta del sistema di controllo in quel preciso ciclo di interesse.

Nel capitolo 3 verra proposto un criterio di scelta di tale variabile al fine di mantenere bilanciati i bus
DC posti a monte dell’inverter multilivello. Dall’intersezione delle modulanti ottenute con i diversi

segnali portanti, si costruiscono le leggi di commutazione dei tre rami.

2.11 Inverter trifase VSI a tre livelli NPC

In Figura 2.14 ¢ raffigurato ’inverter trifase a tre livelli Neutral Point Clamped (NPC).

Vic/2
Vrfc [}
fif / -N

Figura 2.14: Inverter trifase VS| Diode Clamped (NPC) [8].

A B C

S L | L | L
0 S S [ A e I
S I e N e

S

¢ A « B ¢« C

In Figura 2.15 e mostrato il singolo ramo di inverter a tre livelli NPC; ciascun ramo puo essere diviso
in due parti, ognuna composta da due interruttori IGBT con i relativi diodi disposti in antiparallelo. |
punti intermedi di ciascuna parte sono collegati mediante un diodo, chiamato diodo di clamping, al

morsetto 0. La tensione dello stadio in continua, Vqc, € considerata costante e positiva.

Vrlr‘

Vies2

Figura 2.15: Ramo di inverter VS a tre livelli NPC [8].
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Nella Tabella 2.3 sono riassunte le configurazioni che permettono di descrivere il corretto
funzionamento del ramo in termini di tensione ai morsetti di uscita Vao a partire dai segnali di gate

inviati ai quattro differenti interruttori e dal segno della corrente di carico ia.

Tabella 2.3: Configurazioni di lavoro del ramo di inverter VSI a tre livelli (NPC).

o o Tensione di polo
Stato Segnali di Gate Corrente di carico (ia)
(Vo)

Ves,1a = Vessat Vas2a = Ves sat )

Stato +1 (+) ia>0 Vao = Vi /2
VGS,3A =0 VGs,4A =0
Vesia = Vessat Vas2a = Vas sat )

Stato +1 (-) ia< O Vao = Vg /2
VGS,3A =0 VGs,4A =0
Vesia=0 Vas,2a = Vessat )

Stato 0 (+) in>0 Vao =0
Vssa = Vessat Vesaa =0
Vesia=0 Ves,2a = Ves sat )

Stato 0 (-) ih<O0 Vao =0
Viessa = Vessat Vesga =0
Vas1a =0 Ves2a =0 .

Stato -1 (+) ir>0 Vao = -Vyc /2
Ves3a = Vessat Vesaa = Ves sat
Vesia=0 Vas2a =0 .

Stato -1 (-) ia<O0 Vao = -Vyc /2
Ves3a = Vessat Vesaa = Ves sat

Nella Tabella 2.3 non sono inserite le condizioni di lavoro pericolose (quindi da evitare) e la
configurazione che inevitabilmente si introduce ad ogni commutazione; quest’ultima ¢ la condizione
presente durante i tempi morti, in cui tutti gli interruttori di ramo risultano essere spenti (una sorta di
stato equivalente allo stato 2 commentato per il ramo di inverter VVSI a due livelli tradizionale). Come
e possibile notare, in tutti e tre i possibili stati la tensione di uscita dal ramo non dipende dal verso
della corrente di carico. Il problema piu importante sorge quando si instaura lo stato 0; analizzando il
funzionamento del ramo, € possibile intuire come la corrente di carico scorra attraverso i diodi di
clamping e, passando per il morsetto 0, vada ad alterare le tensioni sulle capacita dei due bus DC,
causandone uno squilibrio. Infatti, il potenziale nel punto 0 subisce una variazione, cio comporta che
le tensioni ai capi dei due condensatori d’ingresso tendano a sbilanciarsi. In generale, essendo la
tensione Vqc costante e positiva, si puo concludere che:
- seia>0, il condensatore superiore si carica, quello inferiore si scarica;

- seia <0, il condensatore inferiore si carica, quello superiore si scarica.

43



La soluzione, che verra proposta nel capitolo successivo, € quella di modificare la strategia di
modulazione, ovvero scegliere un adeguato valore di mo al fine di correggere lo shilanciamento di
tensione ai capi delle capacita ciclo per ciclo.

Rispetto all’inverter trifase a due livelli, I’architettura NPC presenta un numero maggiore di
componenti, i quali dovranno sopportare una tensione massima pari a Vqc /2 (rispetto a Vac negli
inverter tradizionali). Si puo concludere che a parita di tensione di ingresso, & possibile utilizzare
componenti di taglia inferiore.

In Figura 2.16 ¢ mostrato ’inverter trifase a tre livelli di tipo Cascaded. L’inverter di tipo Cascaded
richiede un numero minore di componenti rispetto alla struttura Diode Clamped e, inoltre, non ha
problemi con il bilanciamento delle tensioni sui condensatori d’ingresso. Anche in questo tipo di
convertitori i componenti sono chiamati a sopportare una tensione uguale a Vqc /2. Ulteriore vantaggio
e la struttura completamente modulare, basata su una semplice cella di conversione (simile ad un
inverter monofase). Un limite importante e la necessita di tre alimentazioni in continua isolate tra di
loro, necessarie per evitare dei corto circuiti. Quest’ultimo vincolo risulta essere spesso un problema,

rendendo preferebile la tipologia NPC.

A B C

VNK']} —“:ll} A3 e [
24|£’} 4 24Kk |

0

Figura 2.16: Inverter trifase VS| a tre livelli Cascaded [8].
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CAPITOLO 3

Sistemi di controllo per la
regolazione della corrente

Nel presente capitolo verranno descritti i sistemi per il controllo delle prestazioni in termini di coppia
elettromagnetica erogata dalla macchina brushless. Nella prima parte verra effettuata una breve
analisi riguardante le schede di controllo di tipo digitale, successivamente verra approfondito il
concetto del controllo di coppia, il quale si traduce in un controllo di corrente, soffermandosi sul
tema dei regolatori di corrente con modulatori. Nella seconda parte verranno descritti i sistemi di

controllo di corrente implementati per le due architetture di azionamento poste a confronto.

3.1 Schede di controllo di tipo digitale

Nelle moderne architetture di azionamenti elettrici € presente un sistema di controllo avanzato
implementato con approccio di tipo digitale. In linea di massima con sistema di controllo si intende
un algoritmo ad alto livello che, sulla base delle prestazioni richieste alla macchina e sulle condizioni
generali di funzionamento dell’intero azionamento, decide il modo piu corretto ed opportuno di far
operare e controllare il convertitore statico. La Figura 3.1 mostra, tramite uno schema a blocchi, come
viene solitamente implementata la logica di controllo; I’operatore impone le prestazioni che la
macchina elettrica deve soddisfare (coppia e correnti di riferimento, potenza da erogare etc..), in
tempo reale il sistema di controllo raccoglie informazioni sia dalla macchina sia dal convertitore e,
sulla base dei riferimenti da inseguire, fornisce come segnali di controllo le tensioni di riferimento

che il convertitore deve riuscire ad applicare istante per istante.
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Operatore Rete di alimentazione

Segnali di
conirollo

Sistema di
controllo

Informazioni

Informazioni

-

Figura 3.1: Logica di controllo implementata nei moderni azionamenti [8].

L’implementazione digitale di un algoritmo di controllo si basa fondamentalmente sull’utilizzo di
una scheda di controllo digitale, di cui la composizione e il funzionamento sono mostrati in Figura
3.2. Essa e in grado di gestire segnali sia analogici (in rosso nella figura) sia digitali (in blu nella
figura). Il sistema di controllo possiede una porta d’entrata analogica alla quale arrivano i segnali
relativi ai valori di riferimento delle grandezze che si desiderano controllare ed i segnali relativi alle
misure effettuate sul sistema da controllare. Tutte le informazioni necessarie per implementare
I’algoritmo di controllo vengono campionate ed acquisite dai componenti Sample & Hold in ogni
tempo di commutazione Tc; tali segnali analogici, per poter essere manipolati dal sistema, devono
essere quantizzati e discretizzati da un convertitore analogico-digitale. 1l microprocessore (uzP) o DSP
(Digital Signal Processor) costituisce 1’unita fondamentale di elaborazione della scheda: prende in
ingresso i segnali discretizzati e li elabora dal punto di vista matematico e logico, secondo I’algoritmo
di controllo presente all’interno della sua memoria. Tale algoritmo non e altro che un codice (scritto
in uno specifico linguaggio di programmazione) che viene eseguito in ogni tempo di ciclo Tc; €
importante sottolineare che il software & sempre identico, cio che varia € il valore delle grandezze in
ingresso alla scheda. 1l microprocessore fornisce in uscita due tipi di informazioni: segnali digitali
corrispondenti alle tensioni di riferimento da inseguire, utili per il comando dei circuiti di driver degli
interruttori del convertitore, e segnali digitali che, mediante una riconversione digitale-analogica,
possono servire per questioni legate alla diagnostica ed al monitoraggio delle grandezze
elettromeccaniche del sistema (ad esempio, per la loro visualizzazione su oscilloscopio).

Con lo sviluppo tecnologico odierno, la velocita di esecuzione dell’algoritmo ¢ molto elevata e
dipende direttamente dalla potenza di calcolo del microprocessore. Cio che rende la scheda di
controllo digitale molto apprezzata e diffusa sono I’elevatissima flessibilita (si puo manipolare
I’algoritmo di controllo semplicemente modificando il codice software) e la robusta insensibilita ai
disturbi elettromagnetici condotti ed irradiati (di cui i segnali digitali non risultano esserne affetti e

distorti durante la trasmissione).
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Figura 3.2: Scheda di controllo digitale [8].

3.2 Controllo con regolatori di corrente con modulatori

In questo elaborato di tesi si € utilizzata una particolare logica di controllo basata sui regolatori di
corrente. Questa scelta e motivata dal fatto che nei moderni sistemi di conversione elettrica ed
elettromeccanica dell’energia ¢ di fondamentale importanza la possibilita di controllare il
comportamento delle correnti, alle quali e spesso correlata la coppia elettromagnetica. Questo
risultato puo essere ottenuto utilizzando un convertitore a tensione impressa opportunatamente
controllato in retroazione. In Figura 3.3 € possibile vedere lo schema di principio di un regolatore di
corrente per convertitore VSI, il cui obiettivo principale & quello di rendere le correnti di carico

misurate simili ai profili di corrente di riferimento richiesti da un algoritmo di controllo a monte.

Algoritmo
di controllo
del carico

Lawif 1Baifr -~

Y

Regolatore L 1B

di corrente

S4, 5B, .

y
Convertitore V4 VB, -
VSI

> Carico

Figura 3.3: Principio logico di un regolatore di corrente per convertitore VS| [8].

| regolatori di corrente possono essere fondamentalmente di due tipi: ad isteresi o con modulatori.
Nella seguente trattazione si approfondira la tipologia con modulatori perché oggetto di studio di

questo elaborato.
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La Figura 3.4 mostra graficamente lo schema di principio in cui viene solitamente inserito un
regolatore di corrente con modulatori. Il funzionamento prevede:

- un algoritmo di controllo del carico posto a monte che determina il valore delle correnti di
riferimento da inseguire;

- un algoritmo agente in retroazione che, sulla base delle correnti di riferimento ed effettive,
determina gli opportuni valori delle tensioni di riferimento che il convertitore VSI deve essere
in grado di applicare in ogni ciclo di commutazione;

- un modulatore che, sulla base delle tensioni di riferimento, determina gli andamenti delle
funzioni di commutazione di ciascun ramo del convertitore;

- un convertitore VSI, che sulla base delle leggi di commutazione, rende disponibili in uscita le

tensioni impostate.

Algoritmo
di controllo del
carico

v F.-;{,J‘ef_f’ rB.I‘ej_f’

Algoritmo

v YAV

Modulatore

S4s Sps -

v
Convertitore VSI

Vi Vg, ..

A

Carico

Figura 3.4: Schema di principio con regolatori di corrente con modulatori [8].

Il regolatore di corrente con modulatori e quella parte del sistema di controllo di un convertitore che,
a partire dai valori degli errori di corrente in ingresso, fornisce in uscita i valori delle tensioni di
riferimento che devono essere sintetizzati dal modulatore. In Figura 3.5 e possibile vederne lo
schema: lo scopo del regolatore ¢ annullare I’errore di corrente al suo ingresso, scegliendo un
opportuno valore della tensione di riferimento V. L’errore 4i & determinato dal confronto tra
ciascuna corrente di riferimento ed il suo valore effettivo mediante un comparatore; affinché il

sistema funzioni, &€ necessario che la tensione Vi abbia effetto sulla corrente da controllare.
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Figura 3.5: Regolatore di corrente con modulatori [8].

Elemento fondamentale € il regolatore Pl (regolatore Proporzionale-Integrale), di cui il
comportamento € descritto dalla seguente espressione:

Come si evince dalla formula (3.1), la tensione di riferimento, utile per eliminare 1’errore di corrente
in ingresso, € la somma di due contributi: uno di tipo proporzionale e uno di tipo integrale. Le costanti
Kp e Ki sono normalmente positive e vengono dette guadagno proporzionale e guadagno integrale
del regolatore; esse sono determinabili mediante un’accurata progettazione, che verra esposta nel
prossimo paragrafo. Il principio di funzionamento del regolatore € il seguente:

- se l’errore Ai € positivo, significa che la corrente effettiva € minore di quella di riferimento,
ne deriva che il primo contributo e costante e positivo mentre il secondo cresce linearmente
nel tempo. Il regolatore risponde aumentando la tensione al fine di far crescere la corrente;

- se I’errore 4i € negativo, significa che la corrente effettiva e maggiore di quella di riferimento,
ne deriva che il primo contributo é costante e negativo mentre il secondo decresce linearmente
nel tempo. Il regolatore risponde diminuendo la tensione al fine di abbassare la corrente.

| prossimi paragrafi descriveranno in maniera approfondita i sistemi di controllo con regolatori di
corrente con modulatori ottimizzati per poter essere impiegati negli azionamenti oggetto di analisi,
sia con macchina brushless in configurazione esafase sia con macchina brushless in configurazione

trifase equivalente.

3.3 Controllo di corrente per I’architettura multi-trifase

La macchina brushless in configurazione esafase presenta le due terne di avvolgimenti collegati a
formare due stelle indipendenti. Per gestire il controllo delle sei correnti di fase, non & opportuno
usufruire di sei regolatori di corrente differenti; infatti, prendendo in considerazione una terna di
avvolgimenti, i gradi di liberta su cui si puo agire sono solamente due, in quanto le tre correnti, in un

carico collegato a stella, sono a sommatoria uguale a 0. Ritornando al caso in questione, se si introduce
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il vincolo che le componenti omopolari dei due sistemi trifase sono nulle, complessivamente i gradi
di liberta non sono piu sei, bensi risultano essere quattro. Nella prossima trattazione si dimostrera
che, prendendo un sistema di riferimento rotante solidale con il rotore, il sistema necessita di quattro
differenti regolatori di corrente opportunamente tarati, ciascuno dei quali in grado di inseguire
correttamente dei riferimenti di corrente costanti. In particolare, i regolatori andranno a controllare o
la componente reale o la componente immaginaria dei vettori di spazio utili a descrivere un sistema
di grandezze (correnti) esafase.

Di seguito vengono riportati i passaggi necessari a definire le trasformazioni di Clarke utili per
ottenere i vettori di spazio di un sistema di correnti esafase, prendendo come struttura di riferimento
lo schema degli assi magnetici delle fasi di macchina proposto nel paragrafo 1.4 (Figura 1.8).

La componente omopolare riferita ad un sistema di sei correnti di fase (ognuna intesa come 1’effettiva

corrente circolante nell’avvolgimento corrispondente) € esprimibile secondo la seguente espressione:

h=7% (ia1 +ip1 +ia2 + iz +inz +ip3) (3.2

In generale, per quanto riguarda il vettore di spazio p-esimo, si puo scrivere:
- _ . - . =4 ., —5§ . -8 . =9
Iy = g(lm + g1 + g0 P +ip )P +ig@ " + i3y P) (3.3)

dove si e utilizzata la costante complessa &; avente modulo unitario ed argomento pari a 30°. La sua

espressione e quindi:

1T
@, =e’s (3.4)

Per p = 1,3,5 si ha:

- . - . — 4 R . -8 . -9
h=¢ (la1 + 1@ +ia2@" + ipa@° + ig3a;” + ip3d;”) (3.5)
2
- _ 4. . -3 . 212+ =15 4 : =24 , : =27\ _
l3 = 6 (lAl 110" t 10 " +ipaap T 37 g3y ) =

) (3.6)

_ . . -3 . . -3 . . -3
= g(lm T lp1Q;” + gy T 1p20;” +1y3 T 130 )
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2
- _ . . =5, . =20, : =25, : =40 , : =45\ _
ls = g (lA1 T lp10 + 0" i + Ug3Q; 130y ) =

2 (3.7)
=— (g + ip1@° + gy @° + ipp@ + ig3@* + ips@,°)
= g \la1 lp1Q; la2 g lpo @ T la3g lp3

Con le (3.5) (3.6) (3.7) si sono definite delle trasformazioni di coordinate di Clarke mediante le quali
si passa da un sistema di sei correnti di fase in generale indipendenti a un sistema di tre numeri
complessi; il numero di gradi di liberta, pari a sei in generale, € quindi conservato (coincide con il
numero delle correnti di fase). Si pud dimostrare come il p-esimo vettore di spazio di corrente &
correlato alla p-esima armonica spaziale di campo magnetico al traferro. Inoltre, si puo ricavare che

le relazioni di antitrasformazione delle (3.5) (3.6) (3.7) sono:

i =NRel] + 51 + 5+ 1
i =NRellz] + 1, @ + 15-a
ig3 = Rells] + 1;-a® + 1z~ ab
g1 =JIpliz]l + ra + @ (3.8)
gy =Jplis] + 4-@° + a-a

g3 =Jplis] + 7@ + e+ @

dove con il simbolo ‘- si intende il prodotto scalare tra le grandezze interessate. Ricordando la
configurazione della macchina brushless in questione, le tre correnti di ciascuna terna sono a
sommatoria nulla, quindi la componente omopolare del sistema di correnti esafase e 0. Calcolando la

parte reale ed immaginaria dei tre vettori di spazio, si ottengono le componenti di assi a-p:

) _ 1/ . V3 1, V3 1, ,
lal:me[ll]:§<11A1+7131_ELA2_7LBZ_ELA3+OLBB

3.9
11 1 ¢9
lﬁ1:~5m[l1]:§ 01,41"‘2131 +71A2 +ELBZ_7LA3_1LBB
) _ 1 ) ) ) ) )
la3:S‘Re[l3]zg(llAl-l'OlBl+1lA2+OlBZ+1lA3+0"B3)

(3.10)

1
iB3 = Sm[ig] :§(0 iAl +1 iBl +0 iAZ +1 iBZ +0 iA3 +1 iB3)
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. R O P . .
igs = Rells] = 3 14 _7131 _ELAZ + 7132 - ELA3 + 0ip3
3.11
O U U SR U R (G4
igs = Imlis] = 3 04 +§lBl T e +§le +71A3 —1lip;
Raccogliendo le (3.9) (3.10) (3.11) in forma matriciale, & possibile scrivere:
{lsv} = [C6ph]{IK} (3.12)

Dove con Isy si intende il vettore contenente le componenti a-f dei tre vettori di spazio di corrente
risultanti, con Ik si intende il vettore contenente le correnti di fase, mentre con Cep,;, Una matrice di

Clarke per sistemi esafase. Di seguito vengono mostrate le loro definizioni.

fiaﬂ
ig1
_ ia3
o} =1; 5 ( (3.13)
ia5
\igs/

(ta1)

| 51 |

_ )z

{Ig} = { in2 I} (3.14)
lA3)

lp3

| =
| =

Ob—\l\)|é|N
|
SN o

1S

1
[Coonl =3 | 1 (3.15)

<|r—k oN| R N|é|
w

—
[

| =
| =

|
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N| =
N|$|l\)
|
=
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Tramite I’inversa della matrice appena definita (il determinante di Ceph € diverso da 0) & possibile
trovare le correnti di fase a partire dalle componenti a-f dei tre vettori di spazio di interesse, secondo
la seguente espressione:

{Ig} = [C6ph]_1{ISV} (3.16)

Avendo tre vettori di spazio di corrente, le equazioni fondamentali per lo studio della macchina

brushless esafase in un sistema di riferimento ad assi fissi ortogonali a-f risultano:

_ dp

U1 = Rgty + dt1 (3.17)
d<p

= RT3 +—* (3.18)
d<p

= Ryls +— (3.19)

Il vettore di spazio 3 di corrente non puo essere gestito da un eventuale sistema di controllo, in quanto,
essendo gli avvolgimenti di macchina collegati in modo da formare due stelle indipendenti, le terze
armoniche non possono circolare, rendendo nullo il vettore di spazio ad esse corrispondenti. La
relativa equazione (3.18) non risulta essere utile.

Se la macchina brushless ruota ad una velocita elettrica w = pw,, = 2nf, dove p & il numero di
coppie polari, w,, € la velocita meccanica di rotazione e f & la frequenza delle correnti di fase, é
possibile rappresentare i vettori di spazio di corrente introdotti in un sistema di riferimento rotante ad
assi ortogonali d-q solidale con il rotore. L’asse d e orientato come il vettore di spazio della prima
armonica spaziale del flusso magnetico indotto dai magneti permanenti che si concatena con il primo
avvolgimento del sistema trifase A (I’asse d si trova in fase con I’asse magnetico della fase Al).
L’angolo 6, definito come angolo indicante la posizione elettrica del rotore rispetto alla fase Al e,
quindi, come angolo di rotazione tra i due sistemi di riferimento a-f (centrato rispetto ad Al) e d-q,

puo essere ottenuto integrando la velocita di rotazione w nel tempo, in quanto vale che:

do

w=— (3.20)

Per passare da un vettore di componenti a-f ad un vettore di componenti d-g e necessario applicare

la trasformata di Park; la trasformata di Park consiste nell’applicare la matrice di rotazione T al
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vettore di componenti a-f. In generale, le trasformazioni per le correnti in termini di variabile d’asse

Sono:

Dove

{iaq} = T(O){inp} (3.21)
{igg} = T71(O)fiag} (3.22)

_ [ cos(8) sin(6)
T® =] %06 cosi®) (323)

cos(@) —sin(0)

T7H6) = [sin(e) cos(6) (3.24)

La matrice T descrive una rotazione del sistema di riferimento di @ gradi in senso antiorario, mentre

T descrive una rotazione del sistema di riferimento sempre di € gradi, ma in senso orario. In termini

di vettori di spazio, le trasformazioni per le correnti (ma in generale per tutte le grandezze) sono:

Taqg = lap €™/° (3.25)
Tap = lag €’° (3.26)

Tale trasformazione risulta essere importante, in quanto una grandezza sinusoidale pulsante ad una

frequenza angolare « diventa una variabile costante nel tempo nel nuovo sistema di riferimento

rotante. Questo significa che, in un sistema di assi d-g dove le correnti sono costanti, i regolatori Pl

(anch’essi implementati in quel sistema rotante) sono teoricamente in grado di inseguire riferimenti

di corrente sinusoidali con errore nullo a regime.

Sulla base delle relazioni, che verranno introdotte nel paragrafo 4.1, tra i vettori di spazio di corrente

delle singole terne A e B e i vettori di spazio 1 e 5 di corrente definiti dalle (3.5) (3.7), si sceglie:

per lo spazio 1, un sistema di riferimento rotante in sincronismo con la prima armonica
spaziale del flusso magnetico indotto dai magneti permanenti;

per lo spazio 5, un sistema di riferimento sincrono rispetto allo spazio 1, ma controrotante, in
quanto, per il tipo di controllo che verra implementato in questa tesi, € quello che permettera
di lavorare con dei regolatori PI sincroni ed ottenere cosi un controllo della corrente con dei

riferimenti costanti a regime.
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Detto questo, le equazioni fondamentali di macchina scritte in termini di vettori di spazio nei nuovi

sistemi di riferimento rotanti diventano:

.  ddy gge’?
ﬁl’dqeje = Rsfl‘dqejg + _lldd;:] (327)
.  dps gee?
Usgqe /% = Ryls gqe ™% + —oda” (3.28)

dt

Per quanto concerne i flussi magnetici, nella trattazione si considerano trascurabili solo i flussi
dispersi nelle testate degli avvolgimenti; assumendo la macchina brushless isotropa, le espressioni
dei flussi concatenati riferiti alle singole fasi di macchina risultano essere in funzione delle sole

correnti e possono essere descritti come:

©car = La1a1 Ta1 + Ma1p1 Ipr + Ma1az 1oz + Ma1p2 Ipa + Ma1a3 laz + Maips Ip3
®cg1 = Mp1a1 Ia1 + Lpip1 Ip1 + Mp1az Iaz + Mpapa Ip2 + Mp1as las + Mpips Ips
©Ocaz = Mazar lax + Mazp1 Ips + Lazaz laz + Mazpz Ip2 + Mazas laz + Mazps I3
@2 = Mpaa Ia1 + Mpapy Ipy + Mpaaz Inz + Lpzpa Ipa + Mpoas Iaz + Mpzps Ips (3.29)
©Ocaz = Mazar lag + Masp1 Ips + Mazaz 1oz + Mazpa Iz + Lazas laz + Masps I3

Qcps = Mpzaq la1 + Mp3py Ig1 + Mpsap gz + Mpspy I, + Mp3az Iys + Lpsps Ips

Dove L ed M rappresentano i coefficienti di auto e mutua induzione riferiti agli avvolgimenti statorici.

Le espressioni (3.29) possono essere descritte anche in forma matriciale, ovvero:

{pcx} = [Mopn]{Ix} (3.30)

Dove con ¢ck si intende il vettore contenente i flussi concatenati delle singole fasi, con Ik si intende

il vettore contenente le correnti di fase, mentre con Mepn Una matrice 6x6 di induttanze di macchina.

[Laiar Maipr Maraz Maipz  Ma1az Maips]
Mgia1 Lpipr  Mpiaz Mpigz Mpias Mpips
[M6ph] _ %AZAl %Azm Al/‘[AZAZ IZIAzsz %AZ/B %AZBS

B2A1 B2B1 B2A2 B2B2 B2A3 B2B3
Myzar  Mazpr Mazaz Mazpzs  Lazaz  Mazgs
(Mp3a1 Mpspr Mp3az Mpapz Mpzaz  Lpaps

(3.31)
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In termini di vettori di spazio vale:

{osv} = [Mgy]{Isv} (3.32)
Dove gsy € un vettore contenente le componenti a-4 dei tre vettori di spazio dei flussi concatenati di

fase. Per trovare la matrice delle induttanze trasformate in termini spaziali, &€ necessario partire dal

vettore dei flussi ed utilizzare la matrice di Clarke definita dalla (3.15):

{osv} = [C6ph]{(pcK} (3.33)

Sostituendo la (3.30) nella (3.33), tenendo conto della (3.16), si ottiene:

{osv} = [C6ph][M6ph]{IK} = [C6ph][M6ph][c6ph]_1{ISV} (3.34)

Confrontando la (3.34) con la (3.32), si ha che:

[Mgy] = [C6ph][M6ph][C6ph]_1 (3.35)

Si puo dimostrare che la matrice delle induttanze trasformate risulta diagonale; questo risultato
consente di ottenere relazioni indipendenti tra flussi e correnti nel dominio di Park, piu semplici

rispetto a quelle nelle variabili di fase.

L1, O 0 0 0 0 1
0 Lig O 0 0 0
0 0 Lz O 0 0
[MSV] 10 0 0 Lg,ﬁ 0 0 (3.36)
0 0 0 0 L, O
0 0 0 0 0 Lsgl
Essendo la macchina isotropa, € possibile definire:
Lig = Ll,[i’ =Lig = Ll,q =L
L3g=1Lzp=1Lzq=L3q=Ls3 (3.37)

Ls, = LS,B =Lgq = L5,q = Lg
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Per quanto riguarda la matrice delle resistenze di fase, essendo una matrice a termini mutui nulli,
tramite i medesimi calcoli eseguiti per la matrice delle induttanze, si puo dimostrare che essa coincide

con la propria trasformata in termini spaziali.

=
%)

[Repn] = = [Rey] (3.38)

cocoocoXo
cocooXoo
cocoococo

]

coXooo
o ococoo

I
S O O OO

=
i

Il flusso magnetico dovuto ai magneti permanenti gpm ha solo componente lungo 1’asse d (in quanto
il sistema di riferimento rotante e orientato nella direzione del vettore di spazio dei flussi concatenati
dovuti alla prima armonica di campo magnetico di rotore); il vettore di spazio della forza

elettromotrice indotta dai magneti permanenti in tale sistema di riferimento risulta:

dopy,

emfpy = — dr —jWPpm,a (3.39)

Supponendo la forza elettromotrice indotta dai magneti permanenti sinusoidale (si assumono
trascurabili le armoniche di ordine superiore alla fondamentale), le equazioni dei vettori di spazio dei

flussi diventano:

?1,4q = L1lr,aq + Prma (3.40)
@s.aq = Lsls,aq (3.41)

Sulla base delle (3.40) (3.41) le equazioni fondamentali di macchina (3.27) (3.28) diventano:

dfl,dq eje

dt +ijll_1,dqej9 +jw<pPM,dej9 (3.42)

= 0 — p T o
Vy,aq€’” = Rsly gqe’” + Ly

dTS,dq e -je

dt — jwLsTs 4qe’® (3.43)

= -j6 — p 1 -jo
Usgqe ™ /° = Rslsgqe ™ + Ly
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Semplificando i termini esponenziali, si ottiene:

_ _ Alyaq . , _ .

V1,aq = Rslyaq + L1 dr L +jwlily aq +jOPPMa (3.44)
s _pr Ldfs,dq_.L_
Vsaq = Rslsaq T s—gqp J@lslsag (3.45)

Le espressioni ottenute richiamano le equazioni differenziali utili a descrivere un carico R-L (ohmico-
induttivo) in un riferimento rotante d-q, scritte in termini di vettori di spazio.

Esplicitando le componenti lungo gli assi d-q, si ottiene:

. . . d(iy,q + Jjiy, . . . .
(V1,d +JV1,q) = Rs(ll,d +]ll,q) + L, —( 1ddt 1q) +]‘UL1(l1,d +]l1,q) + jwppya  (3.46)
. . .. d(isq + Jjis, . . .
(Vs,d +jv5,q) = Rs(ls,d +115,q) + Lg —( det SQ) —]a)L5(L5‘d +]L5‘q) (3.47)

Scomponendo le (3.46) (3.47) lungo gli assi d-q, per lo spazio 1 si ottiene:

. diyq .

V1q = Rsly g + Ly TR wlqiy 4 (3.48)
. diyq .
Viq = Rsiyq + 1y ar T wliiy g + WPpya (3.49)
Mentre per lo spazio 5, si ha:

. dis g .
Usq = Rsisg + Ls dt + wlsisg (3.50)

., dis,q .
Usq = Rsisq + Ls ar wlsisq (3.51)

Sia nello spazio 1 sia nello spazio 5 compaiono delle variabili:

el,d = _leil,q
e1q = WLhily g + WPpy 4
. (3.52)
es'd = +(1)L5l5'q

es'q = _(I)Lsis'q
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Quest’ultime sono dette forze elettromotrici dinamiche (o fem mozionali) e compaiono a causa del
fatto che si stanno esprimendo le equazioni in un sistema di riferimento rotante con velocita angolare
o rispetto a quello stazionario. Nella fem dinamica di asse q spazio 1 compare la forza contro-
elettromotrice dei magneti (anche detta bemf, Back-ElectroMotive Force).

A partire dalle (3.48) (3.49), per lo spazio 1 & possibile ricavare delle espressioni in cui si esplicitano
le correnti di asse d-q:

diy g .

Ly ar Via — Rslya —€1q (3.53)
diyq ]

Ll dt = vl,q - Rsll,q - el,q (354)

Eseguendo la trasformata di Laplace (ipotesi di sistema lineare, con s la variabile di Laplace):

Lisiyg + Rslyg = Vig — €14 (3.55)

Llsil,q + Rsil,q =V1q — €14 (3.56)

Al secondo membro di ciascuna equazione si trovano rispettivamente le tensioni interne v;; 4 € v 4
ovvero le tensioni direttamente responsabili della variazione di corrente. Esse non sono misurabili
all’interno della macchina.

Esplicitando per ciascuna equazione le componenti di corrente di spazio 1, si ottiene:

= Vit,d
L4 ™ R +sL, (3.57)
i _ vil,q
Y47 Ry + sL, (3.58)

Con i medesimi passaggi, e possibile dimostrare che per lo spazio 5 valgono:

= Vis,a
5@ 7 R+ sLs (3.59)
i _ vis,q
59 7 Ry +sLs (3.60)
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Dove le tensioni interne di spazio 5 risultano:

Vis,a = Vs,a — €54 (3.61)

Vis,g = Vs,q — €54 (3.62)

In Figura 3.6 € mostrato lo schema a blocchi rappresentante il modello dinamico di spazio 1 della
macchina brushless in questione, mentre in Figura 3.7 € presente quello di spazio 5; come & possibile
notare, le equazioni di assi d-q risultano essere accoppiate a causa della presenza delle fem dinamiche,
con I'unica differenza che nel modello di spazio 5 non ¢ presente la compensazione della bemf di

quinta armonica indotta dai magneti rotorici, in quanto trascurata in questa trattazione.

Via + Vird 1 l1a
() R, +sL,
NS
+
wly l«e—
— Wl e

q Vitq

R; +5sL,

WPpp 4

Figura 3.6: Modello dinamico di spazio 1 della macchina brushless.

Vs + Vis,d 1 isa
O R. +sls
wls le—
— wls e
Vs,q i * Visq L Isq
:\O RS+SL5

Figura 3.7: Modello dinamico di spazio 5 della macchina brushless.
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L’obiettivo del sistema di controllo ¢ di controllare le componenti di assi d-g dei vettori di spazio 1 e
5 di corrente. A tal proposito, si pone un regolatore Pl su ogni asse per ciascun vettore di spazio (in
totale quattro regolatori, assi d e q per spazio 1 e assi d e g per spazio 5) opportunamente tarato al
fine di rendere il valore della componente di corrente effettiva uguale al rispettivo valore di
riferimento. Lo schema riportato in Figura 3.8 mostra il principio di funzionamento del sistema di
controllo agente sulla componente di asse q della corrente di spazio 1. L’errore di corrente € ottenuto
facendo la differenza tra il valore di riferimento desiderato e il valore di corrente effettivamente
presente nella macchina, successivamente 1’errore viene mandato in ingresso ad un regolatore PI di
corrente la cui uscita rappresenta la tensione interna di asse g di spazio 1 di riferimento. Alla tensione
Vi1 qrer SI SOMMa una forza elettromotrice stimata é; , utile a realizzare una compensazione in avanti
(il termine stimato si sottrarra automaticamente con la fem dinamica effettiva); questo approccio
permette di ottenere:
- undisaccoppiamento del comportamento dei due regolatori sugli assi d-q dello stesso vettore
di spazio, andando a compensare i termini incrociati;
- unregolatore che agisce direttamente sulla funzione di trasferimento di macchina (filtro passa-
basso).
La tensione indicata come v, , € quella direttamente fornita al modulatore, il quale poi sintetizza le

funzioni di commutazione in modo da comandare opportunamente il convertitore.

J/el'q J/ elq
. + .
ll.qr‘ef All a + + -

( ) g PI ilq va’l.qref : :+ Vi,q Vit.q 1 II:l.q'
i O ? R.+sL, >

Figura 3.8: Schema di controllo della componente q di spazio 1 di corrente.

In Figura 3.9 &€ mostrato lo schema del principio di funzionamento del sistema di controllo agente
sulla componente di asse d della corrente di spazio 1.

Le medesime considerazioni possono essere fatte per le componenti di assi d e q della corrente di
spazio 5.

Nel paragrafo 1.4 é stato dimostrato come la coppia elettromagnetica sia direttamente proporzionale
alla corrente di asse g di spazio 1. Al fine di ottenere un certo valore di coppia nelle condizioni di

massimo rapporto Nm/A, si dovra alimentare la macchina per avere la massima coppia con la minima
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corrente; tale condizione puo essere raggiunta eseguendo un controllo ad orientamento di campo, in
cui la corrente di asse d viene imposta e controllata per essere uguale a 0. Inoltre, con i; ;= 0, tenendo

conto della (3.55), si ha che:

Via = €14 (3.63)

Dalla (3.63) si puo concludere che la tensione interna di asse d di spazio risulta essere nulla.

Vita =0 (3.64)

Dalla Figura 3.6, € possibile constatare che, in tali condizioni, la corrente i, , influisce sul ramo d,
mentre la corrente i; 4 non influisce sul ramo g. Questo fatto permette di ottenere una dinamica di
controllo di coppia (asse ) completamente indipendente da quella di asse d; in tal caso, sull’asse g €
necessario eseguire una compensazione in avanti solo della bemf dei magneti permanenti. Le stesse

considerazioni possono essere fatte anche per il sistema di controllo nello spazio 5.

Lel.d L €1.d

+ + Y+ .
( ) Pliy, Vitdref O Vid Vird 1 lid
i O > R_+ 5L, >

Figura 3.9: Schema di controllo della componente d di spazio 1 di corrente.

Per effettuare una corretta taratura analitica dei regolatori P1 di corrente e necessario considerare il
comportamento reale dell’intero sistema. Ciascun anello di corrente finora considerato ¢ formato da
tre blocchi fondamentali: il regolatore PI, il convertitore statico (inverter) e la macchina brushless. Si
e visto come la macchina brushless possa essere studiata utilizzando i vettori di spazio e si €
dimostrato che in ogni configurazione spaziale (spazio 1,3,5...) essa puo essere considerata come un

carico R-L. In generale, la funzione di trasferimento nel dominio di Laplace di un carico R-L risulta:

1

Onl) = Rt

(3.65)
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La funzione di trasferimento di un regolatore PI di corrente risulta:

Ki 1+ Kpis
Gpi(s) = Ky + s Ky ( Kps > (3.66)
Dove
KP
Kpi - - (367)

i

Per quanto riguarda il convertitore statico, occorre tenere in considerazione I’effetto del ritardo che
esso introduce all’interno dell’anello di controllo [9]. Il convertitore puo essere visto come una specie
di campionatore, il quale, attraverso un Sample & Hold (S&H) e uno Zero Order Hold, converte il
segnale analogico in ingresso (fornitogli dal modulatore) in un segnale discretizzato e quantizzato.
Lo Zero Order Hold (o DAC) serve per ricostruire il segnale di partenza, mantenendo costante il
valore campionato in un certo istante dal S&H fino all’istante di campionamento successivo. Si pud
dimostrare che, calcolando il valore medio del segnale ricostruito, tale campionamento introduce uno
sfasamento in ritardo del segnale pari Tc/2, dove Tc rappresenta il tempo di commutazione. In realta,
il tempo minimo necessario all’inverter ¢ pari solitamente a 1.5 Tc¢; cio € dovuto al fatto che i calcoli
non sono mai infinitamente veloci e quindi il sistema di controllo non pud mai elaborare
istantaneamente le variabili, ma deve aggiornarle al periodo di commutazione successivo. Si puo
concludere che, mediamente, il convertitore introduce un ritardo pari a Tc. Il ritardo si puo
rappresentare per mezzo di un’approssimante di Pade del primo ordine, il quale permette di
rappresentare una funzione analitica mediante una funzione razionale. L’approssimante del primo
ordine é una sorta di filtro passa basso, con un campo di frequenze limitato entro cui approssima bene

la funzione esponenziale rappresentante il ritardo. La funzione di trasferimento e descritta come:

1

Gy (s) = e77es = THT.s (3.68)

I1 modulo dell’approssimante descritto dalla (3.68) € unitario in tutto il range di frequenze.
Lo schema riportato in Figura 3.10 mostra 1’anello di corrente con le funzioni di trasferimento dei

componenti che lo costituiscono.
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iref Al KI 1 1 L
SO et |
] P s 1+ sT, R +sL — >

[

Figura 3.10: Anello di corrente con le relative funzioni di trasferimento.

Eseguendo il prodotto tra le diverse funzioni di trasferimento, si ottiene la funzione di anello aperto,
detta anche funzione di trasferimento della catena diretta:

~ Kn/ 1 1
Gopen toop(5) = (K” * ?) (1 T TCS> (R T SL) (3.69)

Per la regolazione della corrente sono in genere assegnate delle specifiche sull’errore, sulla reiezione
ai disturbi e sulla banda. Le specifiche possono essere:

- larisposta deve essere priva di sovra-elongazione (oppure molto contenuta);

- D’errore a regime deve essere nullo;

- labanda e la reiezione ai disturbi entro banda devono essere le massime possibili.
Nel caso in questione, I’errore a regime ¢ ottenuto considerando un regolatore di tipo proporzionale-
integrale con un polo nell’origine 1/s; infatti, se in ingresso al regolatore vi & I’errore, il
comportamento da integratore prevede che esso andra a regime solo quando cio che sta integrando si
annulla, garantendo che la corrente raggiunga il valore desiderato. Per avere una risposta priva di
sovra-elongazione ¢ necessario che I’andamento della risposta del sistema al gradino unitario sia
esponenziale, quindi che il margine di fase (MF) sia superiore a 70°, per sicurezza 75°. Infine,
affinché il sistema sia insensibile ai disturbi e necessario che il guadagno in catena aperta sia il piu
elevato possibile.

Operando sull’espressione (3.69), si puo ottenere:

1+

1+Kys\/ 1 1
Gopen loop(S) = Kp Kpis (1 T TCS> R ( SL) (3.70)
R
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E possibile definire la costante di tempo elettrica di macchina:

TRL = 5 (3.71)

vl Bl

Sostituendo la (3.71) all’interno della (3.70), si ottiene:

G _x 1+Kpl-5( 1 )( 1/R )
openloop(s) — Bp Kpis 1+TCS 1+TRL5 (3.72)

Il sistema presenta tre poli differenti: uno nell’origine, uno a frequenza paria 1/Tc e uno a frequenza
pari a 1/zr.. Se un sistema ha piu poli, si considerano solamente i poli dominanti (quelli a frequenza
piu bassa) in quanto le risposte dei poli a frequenza piu alta si estinguono in breve tempo. Al fine di
ottenere una dinamica esponenziale e reattiva, € necessario eliminare il polo a frequenza piu bassa
mediante il metodo della cancellazione polo-zero: si fissa lo zero del regolatore pari al polo elettrico
di macchina. Utilizzando questa procedura ¢ possibile ridurre 1’ordine del sistema (dal secondo al
primo ordine), ottenendo una risposta al gradino di tipo esponenziale con assenza di sovra-

elongazione. Si impone la seguente compensazione:

KP
Kpi = K, R (3.73)
La (3.73) permette di trovare il valore di Kj:
Kp = KiTgy, (3.74)
La funzione di anello aperto diventa:
K:
Gopen loop (s) = m (3.75)

Per trovare il valore del guadagno integrale K;, si calcola la funzione di anello chiuso:

K;
Gopen loop SR(1 + T¢s) K;
G = = =
closed loop (S) 1+ Gopen loop 1+ Ki RTCSZ + Rs + Ki (3-76)
SR(1 + T,s)
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La (3.76) presenta due poli (denominatore di secondo grado). Al fine di ottenere una risposta al
gradino rapida e senza sovra-elongazione si impone che il discriminante del denominatore sia nullo
(in pratica si impone che la (3.76) abbia due poli reali e coincidenti). Si ricorda che porre il
discriminante nullo, significa imporre il margine di fase uguale a 75°, condizione utile ad ottenere la

miglior risposta al gradino.
A= R? — 4K;RT. = R(R — 4K;T;) = 0 (3.77)

Dall’espressione precedente, ne deriva che la costante K;e pari a:

Di seguito, sono riportate le procedure necessarie ad ottenere i guadagni dei regolatori per ciascun
vettore di spazio. Per il vettore di spazio 1, i regolatori di assi d-g sono tarati nel seguente modo:

R
TRL1 = R K, = 4_Tc' Kp1 = Ki1Tria (3.79)

R
TrRLS =R Kis = 4—Tc, Ky5 = KisTrLs (3.80)

3.4 Controllo di corrente per I’architettura multilivello

La macchina brushless in configurazione trifase equivalente presenta una sola terna di avvolgimenti
collegati a stella, ottenuta ponendo in serie le fasi delle terne A e B direttamente limitrofe. Il sistema
di controllo e basato su un ragionamento analogo a quanto fatto per la macchina in configurazione
esafase; nella seguente trattazione verranno discusse solamente le differenze piu evidenti.

Le correnti di fase da controllare risultano essere tre:

lserie, g = la1 = lp1
lserie2 = la2 = lp2 (3.81)

lserie,3 = laz = lp3
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Per gestire il controllo delle correnti nelle tre serie di fasi, non e opportuno usufruire di tre regolatori
di corrente differenti; infatti, prendendo in considerazione la nuova terna di avvolgimenti statorici, i
gradi di liberta su cui si puo agire sono solamente due, in quanto le tre correnti, in un carico collegato
a stella, sono a sommatoria uguale a 0. Quello che si giungera a dimostrare, in analogia con il caso
esafase, e che, prendendo un sistema di riferimento rotante solidale con il rotore, il sistema necessita
di due differenti regolatori di corrente opportunamente tarati, ciascuno dei quali in grado di inseguire
correttamente dei riferimenti di corrente costanti. In particolare, i regolatori andranno a controllare la
componente reale o la componente immaginaria dell’unico vettore di spazio utile a descrivere un
sistema di grandezze (correnti) trifase. Nella trattazione si utilizzera il pedice eq per indicare le
grandezze riferite alla macchina in configurazione trifase equivalente.

La componente omopolare riferita al sistema di correnti trifase in questione (ognuna intesa come
I’effettiva corrente circolante nella serie di avvolgimenti corrispondente) € esprimibile secondo la

seguente espressione:

. 2 . . .
loeq = § (lserie,l + lserie,2 + Lserie,s) (3.82)

Per quanto riguarda il vettore di spazio, si puo scrivere:

Tl,eq = § (iserie,l + iserie,zcY + iserie,saz) (3.83)

Dove si e utilizzata la costante complessa @ definita dalla (2.11).

Con le (3.82) (3.83) si sono definite delle trasformazioni di coordinate di Clarke mediante le quali si
passa da un sistema di tre correnti di serie di fasi in generale indipendenti a un sistema con una
variabile reale e un numero complesso; il numero di gradi di liberta, pari a tre in generale, e quindi
conservato (coincide con il numero delle correnti).

Si puo dimostrare che le relazioni di antitrasformazione delle (3.82) (3.83) risultano:

. io,eq -
lserie1 = T + ERB [ll,eq]

. Lo, S
lserie2 = Zeq + ERB [ll,eqaz] (3.84)

. io,eq - _
lserie3 = T + SRE‘ [ll.eq a]
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Calcolando la parte reale ed immaginaria della (3.83), si ottengono le componenti di assi a-f:

. _ 2/ 1, 1,
lateq = ERe [ll,eq] = § (lserie,l - Elserie,z - Elsem’es)
] 2 V3 V3 > (3.85)

. o~ .
B1eq = \Sm[ll,eq] = § <0 Lserie,1 + 7lserie,2 - 7lserie,3
Le (3.85) possono essere scritte in forma matriciale:

{ISV,eq} = [CSph]{IK,eq} (386)

Dove con lIsveq Si intende il vettore contenente la componente omopolare e le componenti a-4 del
vettore di spazio di corrente equivalente, con lkeq Si intende il vettore contenente le tre correnti di
serie di fasi mentre con Cs,,, una matrice di Clarke per sistemi trifase. Di seguito vengono mostrate

le loro definizioni.

lO,eq
{ISV,eq } = lal,eq
lB1eq

(3.87)

lserie,1
{IK,eq } = 4 lserie,2

lserie,s

2

3

(3.88)

lelw v "

[Capn] = (3.89)

1

V3

o wiNnW| N

Sl

Tramite I’inversa della matrice appena definita (il determinante di Csph € diverso da 0) & possibile
trovare le correnti di serie di fasi a partire dalla componente omopolare e dalle componenti o-4 del

vettore di spazio di interesse, secondo la seguente espressione:

{IK,eq} = [C3ph]—1{ISV,eq} (3.90)

68



Avendo la nuova terna di avvolgimenti collegati a stella, la componente omopolare ¢ nulla. L’unica
equazione fondamentale per lo studio della macchina brushless in configurazione trifase equivalente

in un sistema di riferimento ad assi fissi ortogonali -4 risulta:

d(pl,eq
dt

171,eq = Reqfl,eq + (3.91)

Anche in questo caso, € possibile rappresentare il vettore di spazio di corrente in un sistema di
riferimento rotante ad assi ortogonali d-q solidale con il rotore. Gli avvolgimenti Al e B1 risultano
essere sfasati di 30° elettrici, quindi la nuova fase che si viene a creare € caratterizzata da un asse
magnetico sfasato in ritardo di 15° elettrici rispetto a quello della fase Al. Si pud quindi dire che, in
generale, il sistema di riferimento stazionario per la macchina trifase equivalente risulta essere sfasato
in ritardo di 15° elettrici rispetto a quello definito per la macchina esafase (il quale era centrato rispetto
Al). Il nuovo sistema di riferimento rotante presenta I’asse d orientato come il vettore di spazio della
prima armonica spaziale del flusso magnetico indotto dai magneti permanenti che si concatena con
I’avvolgimento della fase A1-B1. Indicando con 8’ la posizione angolare elettrica del rotore rispetto
alla fase A1-B1 ovvero I’angolo di rotazione tra i due sistemi di riferimento a-f (centrato rispetto ad

Al-Bl) e d-q, la velocita angolare di rotazione del nuovo sistema di riferimento rotante vale:

T
do' _d(6-13)
27 - 3.92
w'=— = w (3.92)
Per passare da un vettore di componenti o-f ad un vettore di componenti d-g e necessario applicare
la trasformata di Park, tenendo conto del fatto che & é riferito alla fase Al e quindi & necessario
aggiungere un angolo di 15° elettrici. Per le correnti vale:
jo'

_ _ 07 (3.93)
leqap = leqaq €’

leqdq = leqap €

L’equazione fondamentale di macchina scritta in termini di vettori di spazio nel nuovo sistema di

riferimento rotante risulta;

do el?’
> o' _ - g 1,eq,dq
Ul,eq,dqe] - Reqll,eq,dqe] + T (3.94)
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Per quanto concerne i flussi magnetici, nella trattazione si considerano trascurabili solo i flussi
dispersi nelle testate; assumendo la macchina brushless isotropa e tenendo conto delle nuove

connessioni degli avvolgimenti, le espressioni dei flussi concatenati sono:

Pcserier = Pcar T Pcp1 =
= La1a1 a1 + Masp1 Ipr + Mg1a2 1oz + Maip2 Ipo + Masas las + Masps Ipz +
Lgip1 Ip1 + Mp1a1 Ia1 + Mpyaz laz + Mp1pz Ip2 + Mp1a3 a3 + Mpips Ips =
= (Latar + Ma1p1 + Lpip1 + Mp1a1) lserien (3.95)
+ (Ma1a2 + My1p2 + Mpiaz + Mpig2) Userie2
+ (My1a3 + My1p3 + Mpias + Mpip3) iseries

Pcseriez = Pcaz T Pcp2 =
= Lazaz oz + Maza1 la1 + Mazp1 Ip1 + Mazpa Ipo + Mazas las + Mazps Ipz +
Lpap2 Iz + Mpaas Ia1 + Mp2p1 Ip1 + Mpaaz laz + Mpaaz oz + Mpzps Ips =
= (Maza1 + Mazp1 + Mpaar + Mp2p1) iserien (3.96)
+ (Lazaz + Mazpz + L2z + Mp2az) iserie2
+ (Maz43 + Mazp3 + Mpaaz + Mp2p3) iserie,3

Pcseries = Pcaz T Pepz =
= Lp3az las + Mysaq la1 + Myspy Igy + Mygag Loz + Maspy Igy + My3pslps +
Lpsps Igz + Mp3aq Loy + Mp3py Ig1 + Mpsag Iaz + Mpsps Iy + Mpsaz [43 =

. 3.97
= (Ma3a1 + Masp1 + Mpza1 + Mp3p1) lserien (3:97)
+ (Mpsa2 + Mazgz + Mpzap + Mpzpz) iserie,2
+ (Lazas + Masps + Lpzps + Mp3a3) lserie3
In generale, definendo i nuovi coefficienti di auto e mutua induzione:
Lk = Lakak + Leksr + Makpk + Mprak K=123
3.98
Lyj = Myj = Magay + Magp; + Mpga; + Mpgp) J#K (3.98)

70



E possibile scrivere le espressioni dei flussi in forma matriciale, ovvero:

{(pcK,eq} = [M3ph]{IK,eq} (399)

Dove con gckeq Si intende il vettore contenente i flussi concatenati delle tre serie di fasi, con lkeq Si
intende il vettore contenente le correnti di serie di fasi, mentre con Msph una matrice 3x3 di induttanze

equivalenti di macchina.

L11 M12 M13
[Mapn] = [Mar Lz Mas (3.100)
M31 M32 M33
In termini di vettori di spazio vale:
{(pSV,eq} = [Msy eq{Isv,eq} (3.101)

Dove gsveq € un vettore contenente la componente omopolare e le componenti a-f del vettore di
spazio dei flussi concatenati. Per trovare la matrice delle induttanze equivalenti trasformate in termini
spaziali, € necessario partire dal vettore dei flussi ed utilizzare la matrice di Clarke per sistemi trifase
definita dalla (3.89):

{(pSV,eq} = [C3ph]{(pcK,eq} (3.102)

Sostituendo la (3.99) nella (3.102), tenendo conto della (3.90), si ottiene:

{‘pSV,eq} = [CSph][M3ph]{IK,eq} = [C3ph][MBph][CBph]—l{ISV,eq} (3.103)

Confrontando la (3.103) con la (3.101), si ha che:

[MSV,eq] = [C3ph][M3ph][C3ph]—1 (3.104)

Si puo dimostrare che anche la matrice delle induttanze equivalenti trasformate risulta diagonale.
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L, 0 0

[Msyeql =10 Lia O (3.105)
0 0 Ly

Essendo la macchina isotropa, e possibile definire:

Lig=Lig=1Lig=Lig=Lieq (3.106)

Per quanto riguarda la matrice delle resistenze equivalenti, ciascuna fase € data da due avvolgimenti
in serie, quindi la resistenza equivalente di una serie di fasi € pari al doppio della resistenza di fase;
in analogia con il caso trifase, si pud dimostrare che essa coincide con la propria trasformata in termini

spaziali.

Req = 2R; (3.107)
Rygq O O

[RSph] =[0 Ryq 0= [RSV,eq] (3.108)
0 0 R

Grazie alla scelta del sistema di riferimento rotante, il flusso magnetico dovuto ai magneti permanenti
(ppm) ha solo la componente lungo ’asse d; poiché una fase e costituita da un avvolgimento statorico
distribuito (due avvolgimenti sfasati di 30°), la forza elettromotrice indotta deve tenere conto del
nuovo fattore di distribuzione e del numero di bobine poste in serie. Ponendosi nel sistema di

riferimento centrato con la fase A1-B1, si ha:

, [_l . 7 l
- d(pPM,de](e 12) d(pPM,de](g +12)
eMmfpyeq = €Mfpya + eMfpyp = — - =

dt dt
o (- T o' T
d@pm,ae’ (e 12 + 3112) dgpy,ae’” 2 cos (ﬁ) (3.109)
- dt - dt
T -
= —j - jé
Jjw?2 cos (12) Ppma€
Da cui, nel riferimento sincrono con il flusso rotorico:
i T
eMmfpuy,eq = —jw2 COS (E) Ppm,d (3.110)
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Si pud manipolare ’equazione fondamentale di macchina (3.94) come segue:

7 j6' T j6' Al eqaq¢’” - j6'
vl,eq,dqe = Reqll,eq,dqe + Ll,eq dt + ](‘)Ll,eq ll,eq,dqe
. (3.111)
+ jw2 cos (E) Opm.ae’®
Semplificando i termini esponenziali, si ottiene:
_ — dfl,eq,dq . — . T
vl,eq,dq = Req ll,eq,dq + Ll,eq dt + ]le,eqll,eq,dq + ]“)2 cos (E) QDPM,d (3.112)

Anche in questo caso, I’espressione ottenuta richiama I’equazione differenziale utile a descrivere un
carico R-L (resistivo-induttivo) in un riferimento rotante d-g, scritta in termini di vettori di spazio.

Esplicitando le componenti lungo gli assi d-q, si ottiene:

(Ul,eq,d + jvl,eq,q) =

. .. d(iseqa + Jiveqq)
= Req (ll,eq,d +]ll,eq,q) + L1,eq = dt =4 (3113)

. . I . n
+ ]le,eq (ll,eq,d + ]ll,eq,q) + ]0)2 Cos (ﬁ) Ppm,a

Scomponendo la (3.113) lungo gli assi d-g, si ottiene:

_ . dil,eq,d .

vl,eq,d - Reqll,eq,d + Ll,eq dt - (‘)Ll,eqll,eq,q
. 3.114
_ . dll,eq,q . T ( )

Vieqq = Req l1,eq,q + Ll,eq dt + le,eq l1,eq,d + w2 cos ﬁ PpM,d
Anche in queste espressioni compaiono le forze elettromotrici dinamiche:
€1eqd = _le,eq il,eq,q

(3.115)

VA
€1eq4q9 — le,eqll,eq,d + w?2 cos (E) Ppm,d
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A partire dalle (3.114), e possibile ricavare le espressioni in cui si esplicitano le correnti di asse d-q:

dil,eq,d _ .
1,eq dt = Vieqd — Reqll,eq,d — €1eq,d
di (3.116)
l,eq,q _ ,
Leq —gp . Vieaq — Reqlieqq — €1eqq
Applicando la trasformata di Laplace, si ottiene:
Ll,eqSil,eq,d + Req il,eq,d = Vieq,d — €1eq,d
(3.117)

LieqSiteqq t Reqlieqq = Vieqq — €1eqq

Al secondo membro di ciascuna equazione si trovano rispettivamente le tensioni interne v;; g4 €
Vi1,6q,q OVVEro le tensioni direttamente responsabili della variazione di corrente.

Esplicitando per ciascuna equazione le componenti di corrente di spazio 1, si ottiene:

i _ vil,eq,d
leqd —
eq Req + 5Ly eq

Viteaq (3.118)

il e —
€49 = Ry ¥ SLyeq

Gli schemi riguardanti i principi di funzionamento dei sistemi di controllo agenti sulle componenti di
corrente di asse d e g di spazio 1 sono analoghi a quelli del caso multifase; il disaccoppiamento tra
gli assi & possibile tramite la compensazione in avanti della bemf equivalente dei magneti ed
imponendo la strategia di controllo ad orientamento di campo. Anche il principio di taratura dei
regolatori rimane inalterato: di seguito, € mostrato il criterio di scelta dei guadagni dei due regolatori

PI per il controllo della macchina brushless in configurazione trifase equivalente.

Lye

_Meq _ eq _

TRLeq1 = R Kieq1 = 4T’ Kpeq1 = Kieq1TRLeq (3.119)
eq Cc
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CAPITOLO 4

Algoritmi per 1l bilanciamento
della tensione sul bus DC

Per effettuare un corretto confronto tra le due architetture di azionamento proposte e necessario che
le condizioni operative, in cui esse vengono testate, siano adeguate e conformi al loro contesto di
utilizzo. Quando si lavora con strutture di conversione statica dell energia, una delle problematiche
pit importanti & quella di far lavorare i vari componenti in maniera equilibrata; un esempio, come €
gia stato accennato nel capitolo 2, puo essere il caso dell ‘inverter multilivello di tipo Diode Clamped,
0 NPC, il quale e caratterizzato da un fenomeno di sbilanciamento dei bus DC posti in ingresso in
determinate configurazioni di funzionamento. Tale questione riguarda anche [’architettura multi-
trifase con i condensatori dei due inverter trifase disposti in serie. Infatti, nel momento in cui i due
inverter assorbono potenze differenti dalla stessa sorgente in continua, inevitabilmente si crea uno
squilibrio che influenza negativamente il bilanciamento dei bus DC. Nelle normali condizioni di
funzionamento, questi sbhilanciamenti sono da evitare, al fine di prevenire sovratensioni e
danneggiamenti irreversibili agli elementi dell’intero sistema di conversione. Affinché le due
strutture (oggetto di analisi in questo elaborato) operino nella maniera opportuna, sono stati studiati
due metodi per il controllo delle tensioni ai capi dei bus DC. Nel primo paragrafo verra affrontato
analiticamente lo studio di un algoritmo di bilanciamento ad hoc per la struttura multi-trifase, mentre
nella seconda parte del capitolo verra analizzata ed implementata una strategia di modulazione volta

a mantenere equilibrati i condensatori per la struttura multilivello.
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4.1 Bilanciamento dei bus DC nell’architettura multi-trifase

Precedentemente, é stato introdotto il problema dello sbilanciamento di tensione ai capi dei bus DC
posti in ingresso ai due inverter trifase a due livelli. La situazione generale & mostrata nella Figura
4.1: essendo la sorgente di tensione in continua in comune ai due convertitori, nel momento in cui si
verifica un assorbimento di potenza non equilibrato, le tensioni ai capi dei condensatori si
modificano. In particolare, il vincolo di tensione costante in ingresso al sistema comporta che una

tensione tendera a crescere, I’altra tendera a diminuire.

Inverter A
Ch ——
Vae —— Sixsz:,lase
Cg — —
N
Inverter B

Figura 4.1: Architettura di alimentazione multi-trifase.

La seguente trattazione mira ad indagare come variano le tensioni ai capi dei due bus DC (Ca e Csg)
quando si verifica uno squilibrio di assorbimento di potenza (il quale poi si ripercuote in uno
squilibrio di corrente continua) da parte dei due convertitori. A tal fine, € necessario ricavare il legame
tra i vettori di spazio delle correnti di fase e i vettori di spazio di corrente riferiti alle singole terne.

Dall’espressione generale dei vettori di spazio per un sistema di correnti esafase (3.3) definita nel
paragrafo 3.3, & possibile esplicitare in due termini differenti le correnti circolanti negli avvolgimenti

della terna A e della terna B:
lp = 6 (lAl t 0" T ia ) + 8(131“1 t 20" + i3 ) (4.2

Utilizzando sempre la costante complessa @; definita dalla (3.4).

L’apice S indica un sistema di riferimento stazionario ad assi ortogonali a-f centrato con 1’asse
magnetico della fase Al. | due sistemi trifase di corrente possono essere definiti singolarmente,
ciascuno nel proprio sistema di riferimento, tramite il corrispettivo vettore di spazio. L’apice A indica

un sistema di riferimento statorico stazionario centrato con il sistema di riferimento S, mentre con
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I’apice B si intende un sistema di riferimento statorico stazionario centrato con 1’asse magnetico della

fase B1, sfasato di 30° elettrici in ritardo rispetto al sistema S. Si puo scrivere che:

: - - 3_
iar + 2@ + iy, = Elﬁ,p (4.2)
. .= .- 3.4 - 3 T op-1_ 35 _ _p1
ip1@” + ipa @ + igy@,”F = Elg,palp = Efg,pe]6“f = Elg.palaf (4.3)
Considerando p =1, si ha:
N 2. 4. =
i1 = 3 (lAl + g0 " + lA3a’18) (4.4)
2. . a4, =
1= 3 (131 +igp @ + lB3a18) (4.5)
A _ B it
gy = lpq€ 6 (4.6)

Si possono sostituire le (4.4) (4.5) all’interno della (4.1), ottenendo:
< 2/3_ 2/3_ Ty + 154
1 =5 5 = @)

Introducendo il sistema di riferimento rotante solidale con il rotore (al quale si riferiscono le
grandezze senza apice), in generale vale:
= _S,-jO
I = 1€’
= _ 7S ,—j
a1 = li.e”’ (4.8)

Tpy = g e /0
Applicando la (4.8) tenendo conto della (4.7) e semplificando i termini esponenziali, si dimostra che:

la1 Tl
2

le

(4.9)
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Considerando p =5, il vettore di spazio (4.1) risulta:
) z.. i =20 4 i =40 z . 75 4 i 725 4 i =45
5=% (a1 +ig2a® + ig5a™) + g(lgﬂl’ +ip2@%° + ipza™) (4.10)

Sapendo che valgono le seguenti uguaglianze:

201 . 107

a0 =¢l 6 =l 3 =qa¥
40T 201 « (4-11)
CY‘I'O = e]T = e]T = 0—{8
Si sostituiscono le (4.11) all’interno delle (4.2) (4.3), ottenendo:
i P 520 4 i Z40 _ g P 74" 4 8% 3—A *
Lar T L@ + 130 = lgg T 1@ + 130 = St (4.12)
;25 4 i 225 4 i =45 3.4+
g1 + 1p @™ +1lpz@™ = 5B (4.13)
Introducendo le (4.12) (4.13) all’interno della (4.1), si ottiene:
S = 2 (3 74 *) n 2 (_ETA *) _ Ti,l* - Tg,l* _ l_.fll,l* - fg,l*&l_l (4.14)
> e\24 ) e\ 2781 2 2 '

Passando al sistema di riferimento rotante solidale con I’inverso della posizione del rotore 6, si ha:

Is = izel? (4.15)
Applicando la (4.15) tenendo conto della (4.14), si ottiene:

A ¥ _ B *=-1 7ok ,—jO _ 7 *=—1,—j0
_ lA,l _lB,l al e]g _ lA,l e J _lB,l 0!1 e ]

s 2 2

ef (4.16)

Ottenendo la relazione:

=" (4.17)
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Come ¢ possibile notare, in accordo con quanto accennato nel paragrafo 3.3, in questo sistema di
riferimento é possibile avere sempre un riferimento del vettore di spazio 5 costante quando i vettori
di spazio sincroni delle correnti di terna A e B sono costanti. Questo comporta vantaggi significativi
in termini di prestazioni dei regolatori PI, i quali agiscono sul controllo delle componenti costanti del
vettore di spazio 5, con errore nell’inseguimento del riferimento teoricamente nullo a regime.

Le (4.9) e (4.17) esprimono il legame tra i vettori di spazio 1 e 5 di corrente con i vettori di spazio
delle correnti di terna.

L’espressione della coppia in funzione delle sole componenti di asse q dei vettori di spazio delle
correnti di terna risulta (nel paragrafo 1.4 é stata riportata comprensiva dei contributi delle armoniche
di ordine superiore di flusso magnetico indotte dai magneti permanenti (1.19)):

3 . .
Tepn =Ty +Tp = EP‘PPM,1(1A,1,q +ip1,q) (4.18)

Quando si verifica uno squilibrio di potenza assorbita, significa che i convertitori forniscono due
diverse entita di coppia alla macchina elettrica. Tutto questo si traduce in uno squilibrio di corrente

di terna di asse q di spazio 1. | vettori di spazio in gioco sono:

I =114 +Jlig
la1 = la1a TJlaig (4.19)

g1 = lp1,a T Jlpig

Applicando la teoria del controllo ad orientamento di campo (trascurando il controllo in

deflussaggio), le componenti lungo I’asse d riferite alle due terne risultano nulle.
la1,a =ig1a =0 (4.20)
Cio significa che le componenti d di spazio 1 e 5 risultano:

10 =0

=0 (4.21)
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L’unica componente del vettore di spazio 1 rimanente ¢ quella riferita all’asse q ed equivale a:

— .. jiA,l,q + jiB,l,q . iA,l,q + iB,l,q
i = ]ll,q = f - ll,q = f (422)

Per quanto riguarda il vettore di spazio 5, risulta:

—Jiag = (HJipig) . —larg tigg,
Al,q 2 B,1,q _>15,q= Alq2 B,1,q (423)

ls = Jlgq =

Con le (4.22) (4.23) si sono trovate le relazioni tra le componenti di asse q dei vettori di spazio delle
correnti di terna e le componenti di asse q dei vettori di spazio delle correnti di fase.
Inserendo la (4.22) nell’espressione di coppia (4.18), si ha che:

Tepn = Kr(211,4) = 2Kriz (4.24)
Dove K7 € la costante di coppia di ciascuno dei due avvolgimenti trifase, con espressione:

3
Kr = 7 PPPma (4.25)

Il passaggio successivo é trovare il legame tra le tensioni ai capi dei condensatori e le correnti lato
continua dei due inverter. A tal fine, si studia il circuito elettrico di alimentazione mostrato in Figura

4.2. La trattazione considerera le capacita dei bus DC uguali (Ca = Cg = C).

g Inverter A
I
Vch C::\L IcA e
Vac C—_r =
VdCB C::\L ICB IdCB

Inverter B

Figura 4.2: Circuito elettrico di alimentazione dell’architettura multi-trifase.
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Applicando la legge di Kirchhoff delle tensioni, si ottiene 1’equazione:

Vac = Vch + Vch (4.26)

Dove Vg rappresenta la tensione costante e positiva imposta dalla sorgente in continua mentre Vgca €
Vdce sono le tensioni ai capi dei condensatori Ca e Cg, rispettivamente.

Applicando le leggi di Kirchhoff delle correnti, si ottiene 1’equazione:
lac =lacy + 1y = lacy +1ep (4.27)
Dove lqc rappresenta la corrente circolante sulla sorgente in continua, lqgca € lacs Sono le correnti lato

continua in ingresso ai due inverter, mentre Ica e Icg sono le correnti circolanti attraverso i bus DC.

Quest’ultime, in generale, sono esprimibili mediante le rispettive equazioni caratteristiche:

dVy.
ICA - th 4.28
_dVg, (4.28)
ley = dt

Sostituendo la (4.27) all’interno delle (4.28) ed esplicitando la derivata prima della tensione, si
ottiene:

dVch _ Idc - Ich

at  C
4.29
dVch _ Idc - Ich ( )
dt C

Facendo la somma membro a membro delle (4.29), si ottiene:

dVch dVch Idc - Ich Idc - Ich
& "Tac ¢ T ¢ (4.30)

Al primo membro, vale:

dVch dVch dVy,
dt + dt  dt =0 (4.31)
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Sostituendo il risultato della (4.31) nella (4.30), si ricava:

lye, +1
lge = A5 (4.32)

Infine, introducendo la (4.32) nelle (4.29), si ottiene:

dVdCA _ _IdCA + IdCB

dt 2C 433
Wacy _ lac, — lacy (4.33)
dt 2C

Le (4.33) sono le equazioni differenziali che rappresentano il comportamento delle tensioni ai capi
dei condensatori in funzione delle correnti lato continua dei due inverter.

Con shilanciamento, o squilibrio, effettivo di tensione dei bus DC si intende la differenza tra la
tensione misurata ai capi del condensatore Ca e la tensione misurata ai capi del condensatore Cg; €

possibile indicarla come:

AVerss = Vacy = Vacg (4.34)
Al fine di controllare tale grandezza, si definisce una variabile e rappresentante un errore di
sbilanciamento; essa € calcolata facendo la differenza tra lo squilibrio di tensione di riferimento (che,

in generale, puo essere variabile nel tempo) e lo squilibrio di tensione effettivo:
e= AV, — AV = AVeyp = (Vaey = Vacy) (4.35)

Controllando e regolando la variabile e, si riesce a realizzare un sistema di controllo che permette ai
bus DC di mantenersi equilibrati (stessa tensione) oppure di mantenere uno squilibrio tra le due
tensioni pari ad un valore desiderato.

Elaborando la (4.35), si ricava che:

AV,

Cmis

= Vac, =Vacy = AVe,,p — € (4.36)
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Si procede con il calcolo della derivata prima nel tempo dello shilanciamento di tensione effettivo,
eseguendo la differenza membro a membro tra le (4.29), ottenendo:

dAVCmis _ dVch _ dVch _ Idc - Ich _ Idc - Ich _Ich + Ich

dt dt it  C c C (4.37)

Al primo membro si sostituisce la (4.36):
dAVCmis _ d(Vch — VdCB> _ dAVCTif de 4.38
dt dt T T4t dt (4.38)

La relazione (4.38) € esatta, ovvero non sono state fatte approssimazioni; essa permette di tenere in
conto la possibilita che lo shilanciamento di tensione di riferimento sia variabile nel tempo. Se AVCW
risulta essere costante, la sua derivata prima nel tempo si annulla. L’errore di squilibrio e risulta essere
I’unica variabile di interesse utile al controllo delle tensioni ai capi dei condensatori. Confrontando

la (4.38) con la (4.37), siricava la relazione che, in generale, lega I’errore e con le correnti lgca € ldca:

dA‘/CTif _ % — _IdCA + IdCB _ IdCA - IdCB — _IdCA - IdCB (4 39)
dt dt 2C 2C C '
L’equazione differenziale di riferimento risulta:
de dAI/CTLf IdCA - IdCB
dt . dt  C (4.40)

L’operazione successiva mira a trovare la relazione tra le correnti lato continua dell’inverter e le
componenti di asse q dei vettori di spazio delle correnti di terna. Si procede analizzando il bilancio
tra la potenza fornita dal circuito di alimentazione e la potenza elettrica trasferita alla macchina
brushless.

A meno delle perdite dei dispositivi elettronici di potenza e trascurando le perdite nel ferro ed
eventuali ricircoli di potenza tra i due inverter (i quali sono nulli quando le correnti d’asse d degli

inverter sono controllate a zero), si puo scrivere:

Py = Py + P]S (4.42)
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Dove con Pqc si intende la potenza fornita dalla sorgente in ingresso, con Pm la potenza meccanica
fornita alla macchina mentre con Ps la potenza dissipata per effetto Joule negli avvolgimenti statorici.
Esplicitando le grandezze, la (4.41) diventa:

3 ) .2
IdCVdC - T6phwm + ERS(lA,l,q + lB,l,q) (442)

Dove con wn si intende la velocita angolare meccanica di rotazione del rotore.

Inserendo I’espressione della coppia (4.18) nella (4.42) e dividendo i sistemi al primo membro, si ha:

. . 3 .2 .2
lac,Vacy, + lacgVacy = KT(lA,1,q + lB,1,q>(Um + ERS(lA,l,q + lB,1,q) (4.43)
La (4.43) puo essere descritta in generale come:
PA+PB = (TA+TB)wm+(P]SA+P]SB) (444)

La (4.44) puo essere scomposta in due equazioni, ciascuna riferita a uno dei due inverter A e B:

. 3 .
IchVch = Thwm + PjsA = KTlA,l,qwm + _Rsl/%,l,q
2

3 (4.45)
Ich Vch = Tme + P]sB = KTiB,l,qwm + ERSié,l,q
Dalle (4.45) é possibile ricavare le espressioni delle correnti lato dc dei due inverter:
. 3. .,
_ KTLA,I,qwm + 7RSI'A,1,q
dCA VdCA

3 (4.46)

Krip1q0m + szié,l,q

IdCB =

Vd (9]

Sostituendo le (4.46) nell’equazione differenziale di riferimento (4.40), si ottiene:

de dAVcn- 1 iA 1 iB 1 3 iﬁ 1 ié 1
— = — L = Ky, (522 — 22 ) R (224 - B4 (4.47)
dt dt C VdCA VdCB 2 VdCA VdCB
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Tale espressione mostra come varia [’errore di sbilanciamento in funzione delle due componenti di
asse q di corrente di spazio 1 delle terne A e B.

Si ricercano due espressioni utili a rappresentare le correnti iy 1 4€ ip 1 4 in funzione delle correnti i, ,

e is4; a tal fine, si possono utilizzare le espressioni (4.23) (4.24), entrambe in funzione delle due

correnti di interesse:

Tepn = Kr(iniq + ip1q) = 2Krisg

. —la1q T iB1g (4.48)
ls‘q = —2

Risolvendo il sistema (4.48), si ottiene:

la1,qg = l,g ~lsg

. . . (4.49)
lB,l,q = ll,q + lS,q
Sostituendo le (4.49) nell’equazione differenziale di riferimento (4.40), si ricava:
% _ dA‘/CTLf _ l KTwm il,q - i5,q _ il,q + i5‘q
dt dt C Ve, Vacs
. N2 . N2
3 (ll,q ~ lS,q) (ll.q + lS.q)
+ =R, — =
2 VdCA VdCB
(4.50)
O R
== |Kropnlig| 57— — — Krwpi —_—
CU M \Vaey, Vaeg) " \Vaca Ve
3 R (ifq +is, = 2iygisq it t i, + 2i1,qi5,q>l
2 s VdCA Vch
Il termine rappresentante le perdite per effetto Joule puo essere riscritto come:
3 R (ifq +is, = 2iygisg T, F i+ 2i1'qi5'q> B
2 s VdCA VdCB
451
3R(.2+.2)<1 1>3R..<1+1) (450
==R,(i i —_— = - g0 —
2 s\ba >4 Vch Vch sharsa Vch Vch
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Raccogliendo i termini, si trova I’espressione compatta dell’equazione differenziale di riferimento:

de dAV. 1

Crif __

de 8y Ll i+ 2] (o
dt dt c|lTTTma e EAI\Y, L Ve,

) . 1 1
_ [KTmeS,q + 3Rsll‘ql5‘q] <_Vd + 7 >}
Ch Cp

(4.52)

Si puo scrivere un’equazione differenziale in cui compaiono solo le variabili Vgc ed e. Risolvendo il

sistema composto dalle equazioni (4.26) (4.35), si ottiene:

VdC —e+ AVCrif

VdCA = 2
Vae + e — AV, (4.53)
dcp = 2
Sostituendo le (4.53) nella (4.52) e sviluppando i calcoli, e possibile dimostrare che:
de—dAVC”'f+1 [K L +oR (i3, +i2 )] 4(e_AVCTif)
de~ dr c|LTOmha T \e B\ v er i aay, e — A2,
(4.54)

[Kromizg + 3ot i
— [Krwmls g + 3Rl gl5 4 dec —e2 4+ ZAVC”.fe — AVC?"if

L’espressione esatta (4.54) rappresenta il comportamento del fenomeno di sbilanciamento dei bus
DC in funzione delle componenti di asse g dei vettori di spazio delle correnti di fase. L’unica variabile
utile ad influenzare il comportamento dell’errore risulta essere isq in quanto la velocita wm e la
corrente i1q Sono controllate dai rispettivi sistemi di controllo, occupati ad inseguire determinati
profili di velocita e di coppia.

L’obiettivo dell’algoritmo di controllo ¢ di annullare I’errore di sbilanciamento. L’idea ¢ quella di
imporre la dinamica dell’errore, ovvero forzare il comportamento della variabile e a seguire un
preciso andamento nel tempo. Il modo migliore affinché una variabile si annulli & quello tipico dei

sistemi del primo ordine, quindi un decadimento con legge esponenziale.
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Tale soluzione & implementata semplicemente ponendo:

de 1
=——e (4.55)

dt 7
Dove 7 rappresenta la costante di tempo con cui I’errore decresce esponenzialmente oppure, per
meglio dire, I’inverso di z rappresenta la velocita con cui la variabile e diminuisce nel tempo. Data la
(4.55), si ha un’equazione che permette di calcolare istante per istante qual ¢ il valore di is q necessario

ad ottenere tale dinamica. Dalla (4.55) ne deriva che:

dAVCnf +— [K Wi b +3R S(i2, +i2 )] 4( AVCnf)
dt rema L s —e2+2AV, e~ AVZ,
(4.56)
o i 4 AR 4V, 1
- [ TWmlsq + Sll,ql5,Q] V —e2 4+ ZAV e _ AVCif - _;e
Per semplicita, si definiscono le seguenti variabili in funzione dell’errore di sbilanciamento:
(e-an,,)
S =
Vi —e2+ 24V, e = AVcil.f
v (4.57)
V= dc

Vi —er+ 20V, e —AVZ,
Sostituendo le (4.57) nella (4.56), si ottiene un’espressione pitl compatta:

dAV,

Crif

1 i 3 (2 2 . .. 1
dt E{I:KTwmlllq + ERs(ll,q + ls,q)] S - [KTwmlS'q + 3Rsll,q15,q]V} = —;e (458)

Svolgendo i calcoli, si ricava un’equazione di secondo grado nell’unica variabile isg:

3 1 ddlk,, 1 _
<ZCR S) i2,+ [ ~(Krwn, + 3R llq)V] isq +—€+— + < Krwmiy oS
(4.59)

3
ZCR Sllq 0
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L’equazione (4.59) é del tipo:
aigs + bigs+¢c =0 (4.60)

Confrontando la (4.60) con la (4.59), le costanti a, b e c risultano:

3
a= ﬁRsS
1
b= _E(KTwm + 3Rsi1,q)V (4.61)
1 dA,, 1 . 3
c=+ Te + it + CKT‘UmquS + ZCRsll,qS

L’opportuno valore isq, necessario ad imporre una dinamica esponenziale decrescente all’errore di

sbilanciamento, lo si ricava risolvendo la (4.60) con la formula del discriminante. In generale, vale:
A= b? — 4ac (4.62)

Affinché esista una corrente isq utile a correggere lo squilibrio, & necessario che il discriminante 4
calcolato mediante la (4.62) sia maggiore oppure al piu uguale a zero.
Nel caso in cui 4 sia maggiore di zero, si hanno due soluzioni differenti, una radice negativa (isq1) €

una radice positiva (isq2):

—b—+A —b+VA
51 =——>—— 52 =5 —— (4.63)
4 2a 4 2a

La scelta dell’opportuno valore di isq tra le due soluzioni dipende essenzialmente dal limite massimo
di corrente di spazio 5 che puo circolare negli avvolgimenti. Per evitare la circolazione di una corrente
elevata, si sceglie la radice concorde con il segno del coefficiente b. Il tutto puo essere spiegato come
segue:

- se il segno di b & positivo, si sceglie la radice positiva is q;

- se il segno di b € negativo, si sceglie la radice negativa isq1.

88



Nel caso in cui 4 sia uguale a zero, si ha un’unica soluzione:

b
Isq = (4.64)

" 2a

Nel caso in cui 4 sia minore di zero, significa che non vi & una corrente isq tale da poter correggere
I’errore di sbilanciamento presente in quel determinato istante con la dinamica imposta di tipo
esponenziale dalla costante z. Sulla base della (4.62), si nota che, in generale, questa situazione accade
in due circostanze:

- quando il coefficiente b € piccolo, solitamente a causa della bassa velocita di rotazione della

macchina wm;

- quando il coefficiente c e elevato, a causa di una dinamica richiesta troppo veloce.
Infatti, il coefficiente c risulta essere notevolmente influenzato dalla costante di tempo con cui I’errore
decresce esponenzialmente nel tempo: piu € basso z, piu c risulta essere elevato. Se la velocita
meccanica di rotazione del rotore e bassa, il coefficiente b € modesto, cio comporta che, se la dinamica
dell’errore ¢ molto veloce (C elevato), il discriminante diventa negativo. Per evitare il verificarsi di
tale situazione, si decide di imporre una dinamica dell’errore dipendente dalla velocita di rotazione,
ovvero la costante di tempo 7 risulta essere in funzione del valore assoluto di wm.
Per implementare tale concetto, si sceglie una dinamica di riferimento zrated Valida quando la macchina
ruota alla velocita meccanica nominale wmrated €d una dinamica di base zstangstin Valida quando la
macchina e ferma; la costante di tempo effettiva z con cui I’errore di sbilanciamento decade

esponenzialmente nel tempo € decisa, istante per istante, dalla seguente relazione:

_ (Trated - Tstandstill)
T = Tstanastin t | | (4.65)

wm,rated

Con questo metodo, il discriminante risultera essere positivo anche quando la velocita di rotazione
della macchina e zero oppure lontano dal valore nominale. Nel caso in cui, nonostante la dinamica
vari con la velocita, il A risultasse ancora negativo, ’unica soluzione percorribile & quella di forzare
la costante temporale 7 ad assumere un valore tale da annullare il discriminante. In tale situazione, €
I’algoritmo di bilanciamento a decidere la dinamica dell’errore, la quale deve essere compatibile (non
deve essere negativa altrimenti la isq andrebbe ad aumentare 1’errore anziché ridurlo) con le
condizioni operative, al fine di evitare I’insorgenza di fenomeni di instabilita.

Al termine di tutte le operazioni, 1’algoritmo di controllo della tensione sui bus DC restituisce un
valore della componente g di spazio 5 di corrente che fungera da valore di riferimento della
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componente stessa; quest’ultimo risulta essere il valore da inseguire, nel ciclo di commutazione

successivo, mediante 1’azione regolatrice.

4.2 Bilanciamento dei bus DC nell’architettura multilivello

Il funzionamento dell’inverter trifase VSI a tre livelli di tipo Diode Clamped, ampiamente descritto
nel paragrafo 2.11, é caratterizzato da un fenomeno di shilanciamento dei bus DC posti sullo stadio
in continua in determinate condizioni operative. In Figura 4.3 € riportato lo schema di un inverter
multilivello di tipo NPC: I’eventuale presenza di una corrente ip comporta un’alterazione del
potenziale del nodo O (o punto neutro NP), causando I’insorgenza di uno squilibrio tra le tensioni ai

capi dei due condensatori.

+ 1

Vidca

Load

Figura 4.3: Struttura di conversione Diode Clamped [10].

Al fine di poter risolvere tale problematica, € necessario capire il comportamento del potenziale nel
punto neutro NP, andando a studiare rigorosamente il circuito elettrico in ingresso al convertitore
mostrato in Figura 4.4.

Applicando la legge di Kirchhoff delle tensioni alla maglia di ingresso, si ottiene:

Vac = Vch + Vch (4.66)

Dove Vg rappresenta la tensione continua della sorgente considerata costante e positiva, mentre Vgca

e Vuce indicano le tensioni ai capi dei due condensatori Ca e Cg aventi uguale capacita C.
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Figura 4.4: Circuito elettrico di alimentazione dell’architettura multilivello [8]

La legge di Kirchhoff delle correnti applicata al nodo 0 consente di scrivere:

Isq = lo + Isp (4.67)

Dove io rappresenta la corrente circolante sul nodo 0, mentre con isa € isp Si intendono le due correnti

che circolano sui condensatori. Quest’ultime possono essere descritte mediante le rispettive equazioni
caratteristiche:

. dVqy
lSa = C dtCA

4.68
. dVdCB ( )

isp =C dt

Siccome Vqc € costante, si ha che:
dVy.

dr 0 (4.69)

Si puo sostituire la (4.66) all’interno della (4.69), tenendo conto delle (4.68), si ottiene:

lsa = —lsp

(4.70)
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Combinando (4.67) e (4.70), si giunge alle seguenti espressioni:

) lo
. (4.71)
. lo
tsp =~ 2

Sostituendo le (4.71) all’interno delle (4.68), si ottengono le due equazioni differenziali rappresentanti
i comportamenti delle tensioni ai capi dei bus DC:

Vacy _ G0
dt 2C )
) 4.7
dVdCB _ _l_O ( )
dt 2C

Dalle (4.72) si evince come la presenza di una corrente ip produce una variazione delle tensioni sui
condensatori, modificando il potenziale del punto NP. Tale corrente coincide con la corrente in uscita
dal ramo ia (ovvero la corrente di carico) ed e presente solo quando si instaura lo stato zero. In
generale, accade che:
- quando la corrente i € positiva, la tensione Vqca tende ad aumentare mentre la tensione Vics
tende a diminuire;
- quando la corrente io & negativa, il comportamento delle tensioni & duale, quindi Vgca Si
abbassa mentre Vqcs aumenta.
Lo shilanciamento delle tensioni sui condensatori di ingresso puo rappresentare un problema,
soprattutto se la corrente di carico ia € continua (unidirezionale). Per non incorrere nel completo
scaricamento di uno dei due condensatori, e conseguentemente nel rischio di esplosione e
danneggiamento irreversibile dell’altro, & necessario evitare I’'impiego dello stato O (perdita di un
livello). Se la corrente di carico € invece alternata (bidirezionale), per simmetria si ha un’oscillazione
delle tensioni sui condensatori d’ingresso, provocando un continuo “rimbalzo” di potenza
assolutamente non benefico. Si puo dimostrare che tale oscillazione risulta tanto piu ampia, quanto
piu piccolo ¢ il valore della frequenza di commutazione ed il valore della capacita.
In generale, essendo la ip presente solo quando vi ¢ instaurato lo stato 0 in un ramo, 1’espressione

della corrente circolante sul nodo NP risulta:

io = (1= Imj i + (1 = Imp i + (1 = ImEDic (4.73)
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dove per il generico ramo X = {A; B; C} vale:

my = my +mg (4.74)

La variabile mx’ & la generica modulante di ramo (my € [—1; 1]), la quantita di offset mo rappresenta
il grado di liberta della strategia di modulazione mentre mx e la modulante calcolata a partire dalle

tensioni stellate di carico di riferimento secondo la relazione:

2
my = EVXN,ref (4.75)

Una possibile soluzione & quella di correggere, in ogni ciclo di commutazione, lo squilibrio di
tensione dei due bus DC, imponendo la circolazione di un’opportuna corrente sul punto NP [10].
Infatti, essendo la corrente io 1'unica grandezza in grado di influenzare il comportamento delle
tensioni Vca € Vycs, € possibile decidere, sulla base dell’entita dello sbilanciamento e dei valori delle
correnti di carico, quale sia il ramo del convertitore piu adeguato a mitigare tale squilibrio. Una volta
determinato, affincheé ci sia una corretta risposta nel funzionamento, & necessario clampare (bloccare)
tale ramo dell’inverter, forzandone 1’instaurazione dello stato 0.

L’unico modo possibile per forzare il comportamento di un ramo € quello di manipolare la
corrispondente modulante, traslandola verticalmente e rigidamente attraverso la quantita offset mo.
Secondo la tecnica PWM multiportante PD, I’insorgenza dello stato 0 in un ramo ¢ determinata
quando la corrispondente modulante di ramo risulta compresa tra i due segnali portanti triangolari. 11
ruolo di me & quindi quello di portare la modulante di ramo di interesse ad un valore tale da forzare
I’instaurazione dello stato 0, consentendo alla corrente di carico di circolare sul nodo NP.

Il passo successivo ¢ comprendere, in base all’entita dello squilibrio, quali sono le regole per il
clampaggio di un determinato ramo del convertitore. In Figura 4.5 e mostrato lo schema
rappresentante 1 27 possibili vettori di spazio delle tensioni stellate di carico che I’inverter trifase VSI
a tre livelli e in grado di applicare. In regime di modulazione lineare, ovvero quando tutte le tre
modulanti sono comprese nel range [-1;+1], & possibile erogare un vettore di spazio di tensione
contenuto all’interno dell’esagono. Sinota che il piano complesso ¢ suddiviso in sei settori, ciascuno
dei quali a sua volta & suddiviso in quattro regioni. Le regioni piu esterne (1 e 3) di ogni settore
corrispondono ad aree cosiddette ad alto indice di modulazione, mentre le regioni piu interne (2 e 4)
di ogni settore sono dette a basso indice di modulazione. Con indice di modulazione si intende il

rapporto tra il modulo del vettore di spazio della tensione di uscita e la tensione della sorgente in

93



continua, ovvero una grandezza indicante quanto & grande la tensione di uscita (che deriva dall’entita
delle modulanti) in modulo rispetto alla tensione in ingresso Vgc.
Ricordando la costante complessa @ definita dalla (2.11), si definisce il vettore di spazio delle tre

modulanti di ramo come:

2

L’indice di modulazione k puo essere direttamente riferito al vettore di spazio delle modulanti di ramo
(in quanto quest’ultimo ¢ legato al vettore di spazio della tensione di uscita tramite un fattore di scala),

secondo la seguente espressione:
k =—
Vo 4.77)

%‘ Sector 2
-11-1 01-1 11-1

01 110 Sector 1
-10- Region 3

10-1

Region 2

?;/Regionl 1l

-1l

Va0

-101 \ 0 0 1-10
-1-10 /0-10

Sector 4 ) 7
y

/_1-11 0-11 I-11
Veo Sector 5

Figura 4.5: Schema delle possibili configurazioni di lavoro dell’inverter NPC [10].

E possibile dimostrare che, in generale, ogni settore & contraddistinto da un preciso ordine di
grandezza delle modulanti, come mostrato nella Tabella 4.1, in cui vengono riassunte, per ciascun

settore, le modulanti maggiore e minore.
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Tabella 4.1: Ordine di grandezza delle modulanti per ciascun settore [10].

Settore Modulante massima (mmax) Modulante minima (mwmin)
1 Ma Mmc
2 ms Mmc
3 ms ma
4 Mmc Ma
5 Mmc mg
6 ma Ms

Si definisce la variabile 4Vnp come la differenza tra la tensione ai capi del condensatore inferiore Cg

e la tensione ai capi del condensatore superiore Ca:

AI/NP = VdCB - VdCA

(4.78)

Tale grandezza rappresenta anche la variazione della tensione sul punto neutro NP e, sulla base del

segno, € possibile dedurre che:

- seAVnp € positivo, significa che la tensione sul condensatore superiore & minore della tensione

sul condensatore inferiore (Vyc, > Vy¢,), Percio € necessario controllare una corrente io

positiva;

- se AVnp € negativo, significa che la tensione sul condensatore superiore & maggiore della

tensione sul condensatore inferiore V., > V., ), percio e necessario controllare una corrente

io negativa.

Per stabilire quale sia il ramo da clampare (ossia da controllare nello stato 0, come indicato in Tabella

2.3), si effettua un confronto tra le correnti di carico, in particolare si valuta, per tutte e tre le fasi del

convertitore, il prodotto AVne ix: il valore maggiore definisce la corrente avente la miglior

predisposizione a bilanciare la tensione sui condensatori. Per esempio, nel caso in cui si ha:

(4.79)

Il segnale modulante ma deve essere portato al valore 0, in quanto la corrente in uscita dal ramo A é

la maggiore, concorde con AVnp €, quindi, & la migliore corrente per annullare lo squilibrio di

tensione.
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Ricordando la (4.73) e sulla base della tecnica di modulazione e delle considerazioni effettuate, €
possibile affermare che:

- affinché si rimanga nel regime di modulazione lineare (modulanti entro il range [-1;+1]), €
possibile bloccare, istante per istante, a +1 solo il segnale modulante massimo. Allo stesso
modo, solo il segnale modulante minimo puo essere fissato a —1. Infine, per alti indici di
modulazione, solo il segnale di modulazione intermedio (mmip) puo essere bloccato a O;

- se il segno di una corrente di carico non e appropriato al fine di raggiungere il bilanciamento
della tensione, il segnale modulante associato a tal ramo puo essere fissato a + 1 0 — 1 se
corrisponde rispettivamente alla mvax 0 mmin, per far si che la io non ne risulti affetta;

- quando una corrente di carico & opportuna al fine di assistere il bilanciamento della tensione,
il corrispondente segnale modulante deve essere fissato a 0, per far si che la i ne risulti affetta.

- nel caso in cui si abbiano due correnti di carico corrispondenti ai segnali modulanti mmax e
mmin corretti al fine di equilibrare la tensione dei condensatori mentre la corrente di carico
associata a mmip € deleteria, € necessario traslare la modulante muip il pit lontano possibile
dal valore O (altrimenti la io ne sarebbe influenzata). Cio si ottiene solitamente bloccando la
Mmax & +1 0 la mmin a —1, per mmip > 0 0 mwip < 0, rispettivamente;

- nel caso di alti indici di modulazione, i valori dell’offset mo risultano essere molto elevati
quando la corrente associata alla modulante mwip risulta essere I’unica corretta per eliminare
lo sbilanciamento. Cio provoca I’entrata del convertitore in un regime di sovramodulazione,
aumentando la distorsione delle grandezze in uscita. In queste situazioni, se si & nella regione
1 si blocca la mmax a +1, mentre se si € nella regione 3 si blocca la mwin a -1.

Sulla base di queste informazioni si riassume la procedura generale del calcolo del valore mo per il
generico settore nella Tabella 4.2. Si nota che nelle prime due colonne vengono utilizzati i simboli 1

e 0 per indicare vero e falso, rispettivamente.

Tabella 4.2: Procedura generale di calcolo del valore mg valida per il settore # [Muax; Maup; Main].

AVnp i(mmax) >0 | AVne i(mmin) > 0 azioni Valore offset mg

0 0 Regioni 2-4: ramo MID portato a 0 -Mmip

Regione 1: ramo MAX portato a +1 +1-mmax

Regione 3: ramo MIN portato a -1 -1-mmin

0 1 ramo MAX portato a +1 +1-Mmax

1 0 ramo MIN portato a -1 -1-mmin

1 1 Se mmip > 0: ramo MAX portato a +1 +1-mmax

Se mmip < 0: ramo MIN portato a -1 -1-mmin

96



Nella Tabella 4.3 é proposta la strategia di calcolo del valore mq valida per il settore 1.

Tabella 4.3: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 1 [Muax = Ma; Maup = Mg; Mpyn = M.

AVnpia>0 | AVnpic>0 azioni Valore offset mo

0 0 Regioni 2-4: ramo B portato a 0 -Mg
Regione 1: ramo A portato a +1 +1-ma
Regione 3: ramo C portato a -1 -1-mc

0 1 ramo A portato a +1 +1-ma

1 0 ramo C portato a -1 -1-mc

1 1 Se mg > 0: ramo A portato a +1 +1-ma
Se mg <0: ramo C portato a -1 -1-mc

Nel caso in cui sia ia Sia ic (associate a ma e mc) siano utili ad assistere il bilanciamento di tensione,
significa che la corrente ig € deleteria (is = -ia -ic). Per far si che la io non risulti affetta dalla is,
bisogna evitare che il ramo B assuma lo stato O, quindi si trasla rigidamente e verticalmente la
modulante mg il piu lontano dal valore 0 utilizzando la variabile mo, rimanendo in regime di
modulazione lineare. Nel caso in cui solo la ia sia adatta a ripristinare il bilanciamento, si deve fare
in modo che la modulante ma sia prossima a O; per ottenere il valore piu vicino a 0, tramite mo, Si
spostano le modulanti in basso fino a quando mc non é pari a -1, valore minimo consentito. Discorso
duale vale quando ¢ ic la corrente utile allo scopo. In queste ultime due casistiche, I’approccio
utilizzato ¢ quello di clampare il ramo che porta la corrente deleteria, a prescindere dall’effetto di ig.
Infine, quando ¢ is (associata per il settore 1 alla mwip) ad essere la candidata migliore per risolvere
lo squilibrio di tensione, si fa in modo che il ramo B assuma lo stato 0, annullando con mq il segnale
modulante mg. Se I’indice di modulazione ¢ elevato e I’inverter lavora nelle regioni 1 e 3, sono
necessarie delle modifiche affinché le modulanti non fuoriescano dal range di modulazione lineare:
nelle regioni 1 e 3 si sceglie di clampare il ramo che permette di avere piu configurazioni con la
modulante ms nello stato 0.

Nella Tabella 4.4 viene proposta la strategia di calcolo di mo riferita al settore 2.

Nella Tabella 4.5 viene proposta la strategia di calcolo di mo riferita al settore 3.

Nella Tabella 4.6 viene proposta la strategia di calcolo di mo riferita al settore 4.

Nella Tabella 4.7 viene proposta la strategia di calcolo di mo riferita al settore 5.

Nella Tabella 4.8 viene proposta la strategia di calcolo di mo riferita al settore 6.
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Tabella 4.4: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 2 [Myax = Mg; Mpyp = Ma; Mpyn = M.

AVnpie>0 | AVnpic>0 azioni Valore offset mo

0 0 Regioni 2-4: ramo A portato a 0 -Ma
Regione 1: ramo B portato a +1 +1-ms
Regione 3: ramo C portato a -1 -1-mc

0 1 ramo B portato a +1 +1-mp

1 0 ramo C portato a -1 -1-mc

1 1 Se ma > 0: ramo B portato a +1 +1-mp
Se ma <0: ramo C portato a -1 -1-mc

Tabella 4.5: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 3 [Mpax = Mg; Muyyp = Me; My = Ma].

AVnpie>0 | AVNpia>0 azioni Valore offset mo

0 0 Regioni 2-4: ramo C portato a 0 -mc
Regione 1: ramo B portato a +1 +1-mg
Regione 3: ramo A portato a -1 -1-ma

0 1 ramo B portato a +1 +1-ms

1 0 ramo A portato a -1 -1-ma

1 1 Se mc > 0: ramo B portato a +1 +1-ms
Se mc <0: ramo A portato a -1 -1-ma

Tabella 4.6: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 4 [Mpyax = Mc; Muyup = Mg; My = Ma].

AVnpian>0 | AVnpic>0 azioni Valore offset mo

0 0 Regioni 2-4: ramo B portato a 0 -Mg
Regione 1: ramo C portato a +1 +1-mc
Regione 3: ramo A portato a -1 -1-ma

0 1 ramo A portato a -1 -1-ma

1 0 ramo C portato a +1 +1-mc

1 1 Se mg > 0: ramo C portato a +1 +1-mc
Se mg <0: ramo A portato a -1 -1-ma
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Tabella 4.7: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 5 [Myax = Mc; Muyp = Ma; Myyn = Mg].

AVnpie>0 | AVnpic>0 azioni Valore offset mo

0 0 Regioni 2-4: ramo A portato a 0 -Ma
Regione 1: ramo C portato a +1 +1-mc
Regione 3: ramo B portato a -1 -1-mg

0 1 ramo B portato a -1 -1-ms

1 0 ramo C portato a +1 +1-mc

1 1 Se ma > 0: ramo C portato a +1 +1-mc
Se ma <0: ramo B portato a -1 -1-ms

Tabella 4.8: Procedura di calcolo del valore mg valida per il settore 1 [Mpax = Ma; Myip = Me; My = Mg.

AVnpie>0 | AVNpia>0 azioni Valore offset mg

0 0 Regioni 2-4: ramo C portato a 0 -mc
Regione 1: ramo A portato a +1 +1-ma
Regione 3: ramo B portato a -1 -1-mg

0 1 ramo B portato a -1 -1-mg

1 0 ramo A portato a +1 +1-ma

1 1 Se mc > 0: ramo A portato a +1 +1-ma
Se mc <0: ramo B portato a -1 -1-mg

Infine, nella Figura 4.6 & mostrato lo schema di principio di modifica delle modulanti di ramo;
’algoritmo appena proposto puo essere implementato all’interno del blocco Generatore mo, il quale

fornisce in uscita la quantita di offset da sommare alle tre modulanti affinché il comportamento di

ciascun ramo dell’inverter venga modificato.

N
" O e
+
4
o O
+ +
.
me O me
+

AVypiy ——

AVypip ] Generatore mg

AVypic ———>|

Figura 4.6: Schema di principio della modifica delle modulanti di ramo.
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L’implementazione di questa strategia di modulazione PWM comporta:

la risoluzione del problema del bilanciamento della tensione dei condensatori sullo stadio in
continua;

eliminazione delle oscillazioni di tensione a bassa frequenza che si verificano nel punto neutro
NP, le quali, se non mitigate in determinate condizioni di funzionamento, causano stress ai
dispositivi elettronici di potenza del convertitore;

la riduzione della frequenza di switching degli interruttori presenti in ciascun ramo, con

conseguente abbattimento delle perdite di commutazione.
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CAPITOLO 5

Modelli per I’implementazione
delle architetture multi-trifase e
multilivello

In questo capitolo vengono descritti nel dettaglio i modelli Simulink utilizzati per 'implementazione
delle due architetture di azionamento prese in esame. Tali modelli hanno una struttura riconducibile
allo schema riportato in Figura 5.1: un sistema in catena chiusa, oppure detto in retroazione, dove
il comportamento della macchina elettrica e imposto da un convertitore, il quale, a sua volta,
comandato da un sistema di controllo della corrente.

Vref Macchina mis

brushless

- S Sistema di Convertitore

controllo

Figura 5.1: Schema di controllo in retroazione di riferimento.

Nel primo paragrafo verranno illustrati i blocchi riferiti all’architettura multi-trifase mentre il

secondo paragrafo approfondira la realizzazione dello schema valido per I’architettura multilivello.
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5.1 Modello Simulink dell’architettura multi-trifase

In Figura 5.2 e rappresentato il modello Simulink dell’azionamento multi-trifase.

G

7

Figura 5.2: Modello Simulink dell’architettura multi-trifase.

Di seguito verranno descritti in maniera dettagliata tutti i blocchi dello schema appena introdotto. In
questa trattazione non é stata presa in considerazione la regolazione della velocita di rotazione della
macchina, in quanto osservare il comportamento dinamico dell’azionamento non risulta essere di
fondamentale importanza per gli scopi di questo elaborato. Si considera, per semplicita, la velocita
angolare della macchina come una grandezza imposta, con la possibilita di poterne inseguire profili
verosimili in accordo con il funzionamento dell’azionamento stesso. In Figura 5.3 € mostrata la
modalita di impostazione della velocita angolare elettrica w e, di conseguenza, della variabile elettrica

6 rappresentante la posizione angolare del rotore rispetto alla fase Al.

Scope w-theta

(I

—

\el. ang. elettrica theta

LU —— 1
w * -
> ¥ theta

Profilo di velocita

Figura 5.3: Modello per I'imposizione della velocita nell’architettura multi-trifase.
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I1 primo blocco dello schema, posizionato in alto a sinistra nella Figura 5.2, é quello riferito al sistema
di controllo di corrente con modulatori, mostrato con maggior dettaglio in Figura 5.4. Tale blocco
prende in ingresso i valori di riferimento delle componenti d-q dei vettori di spazio 1 e 5 di corrente,
i valori misurati delle componenti d-q dei vettori di spazio 1 e 5 di corrente e la velocita elettrica di
rotazione della macchina w. In particolare, i valori di riferimento delle due componenti di asse d
vengono settati a zero al fine di ottenere un controllo ad orientamento di campo, il valore di
riferimento della componente di asse g di spazio 1 (lrf) €, in generale, imposto dall’utente secondo le
prestazioni, in termini di coppia, che si vogliono perseguire, mentre il valore da inseguire della
componente q di spazio 5 ¢, ciclo per ciclo, definito dall’algoritmo di bilanciamento delle tensioni sui
due bus DC. In uscita sono presenti le componenti d-q dei vettori di spazio 1 e 5 delle tensioni di

riferimento che i due inverter trifase dovranno sintetizzare.

0
i1_d_ref P vds i1_ref (d-q)
|_ref vds v1_ref (d-q) |—
) P vds i5_ref (d-q)
0 i1 q ref -
i5 d ref [w] >—b w

— p{vdsit (dq)

—®»{vds i5 (d-q)

vds v5_ref (d-q) —

Sistema di controllo di corrente con modulatori

Figura 5.4: Blocco del sistema di controllo della corrente riferito all’architettura multi-trifase.

All’interno del blocco sono implementati i concetti riguardanti la regolazione della corrente, descritti
ed approfonditi nel paragrafo 3.3. Nella Figura 5.5 sono rappresentate le elaborazioni matematiche
volte ad ottenere le tensioni di riferimento; in particolare, sono presenti i quattro regolatori Pl
(ciascuno per ogni componente di ogni asse) e le opportune compensazioni, sia delle forze

elettromotrici dinamiche sia delle forze contro-elettromotrici offerte dai magneti permanenti (bemf).
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i1_d_ref

+
Pl +
= i (s)” » vi_d_ref
@_. m Plasse dvds it Compensazione fem
X m dinamica asse d spazio 1
s i1_ref (d-q) 1

vds v1_ref (d-q)

vds i1 (d-q)

»
IR L vi_g_ref :‘I:]
[i1_d
errr Al e W
» dinamica asse q spazio 1

DN R —

Compensazione bemf

magneti
.
i5_d_ref ~ 53 Pl(s)
i5d 2
- va_ref 5
Pizzsadwisls . Compensazione fem
vds i5_ref (¢-0) » dinamica asse d spazio 5 N ;

g vds v5_ref (d-q)

vds i5 (d-q)

>+

i
- XD + Jwawis (I8
Plasss q wis 5 Cempensazione fem
@ dinamica asse q spazio 5 v5_ref (d-q)
]
w

Figura 5.5: Regolazione della corrente applicata dal sistema di controllo in ambito multi-trifase.

Come si puo notare, in basso a sinistra, oltre alla velocita angolare elettrica « del sistema di
riferimento rotante di spazio 1 (solidale con il vettore di spazio di prima armonica spaziale del flusso
magnetico prodotto dai soli magneti permanenti) si & introdotta una velocita angolare elettrica ws
assunta come la velocita angolare del sistema di riferimento rotante di spazio 5. Le due velocita sono
utili per effettuare le corrette compensazioni delle forze elettromotrici mozionali nei corrispondenti
spazi al fine di disaccoppiare le dinamiche di ciascun asse. Poiché nella trattazione effettuata non si
considerano eventuali armoniche spaziali di campo magnetico al traferro (prodotto dai magneti
permanenti) di ordine superiore alla fondamentale, non e necessario porsi in un sistema di riferimento
di spazio 5 rotante ad una velocita ws = 5w. Tale sistema di riferimento sarebbe ideale se vi fosse, da
compensare, una forza elettromotrice indotta da una quinta armonica spaziale di campo magnetico al
traferro oppure se vi fosse, da controllare, una coppia prodotta con la corrente di spazio 5. Per il
bilanciamento delle correnti dei condensatori in serie e piu conveniente, come descritto nei paragrafi
3.3 e 4.1, sincronizzarsi con un riferimento controrotante a quello di spazio 1 affinché i regolatori PI
siano in grado, teoricamente, di inseguire riferimenti sinusoidali con errore a regime nullo.

In uscita dal blocco Sistema di controllo di corrente con modulatori si hanno i vettori di spazio 1 e 5
delle tensioni di riferimento. Al fine di poter essere recepite dai modulatori, tali grandezze vengono
convertite nelle sei tensioni stellate di riferimento mediante le trasformate inverse di Park e di Clarke.

In Figura 5.6 € mostrato il blocco Simulink riferito alle trasformate inverse di Park e Clarke.
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— vds v1_ref (d-q)

—W | vds v5_ref(d-q) v_AB ref——

-—b theta

Trasformata inversa di Park + Clarke

Figura 5.6: Blocco delle trasformate inverse di Park e Clarke.

In Figura 5.7 ¢ riportata I’implementazione delle operazioni matematiche che le due trasformate
inverse prevedono. Sinota come le componenti a-f del vettore di spazio 3 delle tensioni di riferimento

statoriche sono fissate a zero in quanto il motore & collegato con due centri stella separati.

vds w1 v5 ref (d-q)
vds v1_ref (alfa-beta)
@ wvds v1_ref (d-q)
vds v1_ref (d-q) Ve v1_raf (alfa-beta) >
Trasformata inversa di Park vds1 wds v3_ref (alfa) ‘
v G
> fen
vds v1 v5 ref (alfa-beta) ‘ VBt
(2 ) ] vas v5_ref (d-q) o > Trasformata inversa di Clarke
vds v5_ref (d-q) vds v5_ret dn VDt
ltheta 5] vds v3_re a)
Trasformata inversa di Park vds5 e v5_ref (aif2_bata)

e I

Figura 5.7: Implementazione in ambiente Simulink delle trasformate inverse di Park e Clarke.

Nel sottoblocco Trasformata inversa di Park vdsl & implementata la matrice di rotazione inversa
T1(0) introdotta dalla (3.24). La Figura 5.8 mostra come & possibile sintetizzarla in ambiente
Simulink. Analogo discorso puo essere fatto per la trasformata inversa di Park del vettore di tensione

di spazio 5, per il quale & preso in considerazione un angolo di rotazione di segno opposto rispetto a
quello di spazio 1.
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Implementazione trasformazione inversa di Park
del vettore di spazio dal riferimento sincrono
al riferimento stazionario (matrice TA-1)

» u(1)*cos(u(3))-u(2)*sin(u(3))

asse d

vds v1_ref (alfa-beta)

theta1

P u(1)*sin(u(3))+u(2)*cos(u(3))

asse q

Figura 5.8: Implementazione della trasformata inversa di Park.

Per la trasformazione inversa di Clarke, si é utilizzata una Matlab Function che, in generale, trasforma
i vettori di spazio di riferimento descritti nel riferimento stazionario a-f nelle sei grandezze di fase di
tensione di riferimento. In sostanza, implementa la matrice [Cepn] ™. Il codice Matlab della funzione
viene riportato di seguito.

function y = fcn(u)

% Trasformata inversa di Clarke per ottenere 6 tensioni di fase di
% riferimento a partire dai tre vettori di spazio delle tensioni di
riferimento v1, v3, v5

n fasi = 6; % numero fasi macchina

y = zeros(n fasi,l); % inizializzazione del vettore uscita

alfa = exp(li*pi/n fasi); % definizione costante complessa alfa

t = [01458 9]; % valori utili per calcolare l'antitrasformata

for 1 = 1:n fasi

% antitrasformata del vettore di spazio sistema esafase

y(i) = u(l)*real(alfa”(t(i)*1)) + u(2)*imag(alfa™~(t(i)*1))
u(3)*real (alfa”(t(i)*3)) + u(4)*imag(alfa™(t(i)*3))

u(d5)*real (alfa”(t(i)*5)) + u(6)*imag(alfa”~(t(i)*5));

+
+
end

Le sei tensioni stellate di riferimento vengono fornite, in maniera opportuna, ai blocchi modulatori, i
quali si occupano di determinare gli andamenti nel tempo delle funzioni di commutazione di ogni
ramo di inverter presente. L’architettura multi-trifase in esame prevede I'utilizzo di due inverter
trifase VSI a due livelli, uno per ogni terna di avvolgimenti statorici di macchina, percio il numero di
leggi di commutazione da sintetizzare equivale a sei. In Figura 5.9 sono presenti i due blocchi

modulatori per il pilotaggio dei due convertitori assieme ad un blocco denominato Alimentazione.
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P vA1_ref

»{vA2_ref

VA3_ref

sCF———

Vde_A

Modulatore PWM Generalizzata terna A

Vde_A

Vde_Bf—

DC_1+

[
i1q DC_1-2+

DC_2-

Alimentazione

»{vB1_ref

vB2._ref

vB3_ref

sC——

»{Vdc_B

Modulatore PWM Generalizzata terna B

Figura 5.9: Blocchi di Alimentazione e Modulazione.

Il blocco Alimentazione e mostrato in Figura 5.10; contiene il circuito elettrico necessario per
alimentare la struttura di conversione statica, quindi la sorgente di tensione in continua (Vgc, in
comune ai due inverter), i due bus DC (denominati Ca € Cg) e un sistema di controllo volto al

bilanciamento della tensione sui due condensatori.

Vdc_B

! Vde_A
DC_1+

Tq

.
bilanciamento_C i5_q_ref
delta_Verif
E d_dt delta Verif

deltaVe_rif

Vdc_mis

= Vde —®

73 Vde_AV_dc_B

Scope_ica_icb

DC_2-

Figura 5.10: Implementazione e controllo del circuito di alimentazione multi-trifase.

Il controllo dello squilibrio di tensione &€ implementato mediante un algoritmo di bilanciamento

contenuto all’interno di una Matlab Function. Quest’ultima prende in ingresso il valore misurato della

componente di asse g di spazio 1 della corrente, I’errore di sbilanciamento e, la tensione della sorgente

in continua Vqc, la velocita angolare elettrica di rotazione del rotore w, e, infine, i valori dello
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squilibrio di tensione di riferimento (in generale, imposto dall’utente) e della sua derivata prima nel
tempo. In uscita é fornito il valore della componente di asse q di spazio 5 di corrente da inseguire al
fine di correggere la tensione sui bus DC. Di seguito, viene riportato il relativo codice Matlab.

function i5 g = bilanciamento C(il g, Vdc, w, e, delta Vcrif,

d dt delta Vcrif)

Implementazione derivata di e posta pari ad un andamento
esponenziale decrescente

% Definizione costanti

o\

S = (4* (e - delta_Vcrif))/(Vch2 - e”2 4+ 2*delta Vcrif*e -
delta Vcrif”®2); % costante S
V = (4*vVdc)/ (Vdc™2 - e™2 + 2*delta Vcrif*e - delta Vcrif®2); %

costante V

% variazione costante di tempo in funzione della velocita
tau rated=le-3;

tau standstill=le-2;

wm_ rated=2*pi*50/p;

tau=tau standstill+ (tau rated-

tau standstill) *abs (wm) /wm rated;

Risoluzione equazione di 2E_grado nella variabile ibqg

o\

a = (3*Rs*S)/ (2*C);

b = - (K*wm + 3*Rs*igl) *V/C;

c = e/tau + d dt delta Vecrif + K*wm*il g*s/C +
3*Rs* (11 g”2)*S/(2*C);

discriminante = b"2 - 4*a*c;

if (discriminante == 0)

i5 g = -b/(2*a);
elseif (discriminante > 0)

igh 1 = (-b -real(sqgrt(complex(discriminante))))/(2*a);
igb 2 = (-b +real (sqgrt(complex(discriminante))))/(2*a);
if (b >= 0)
15 g = ig5 2;
else
i5 g = ig5 1;
end
else % discriminante < 0 si impone b"2 - 4*a*c = 0

tau = 4*a*e/(b"2 - 4*a* (K*wm*il g*S/C + 3*Rs* (il g”2)*S/(2*C))
- 4*a*d dt delta Vcrif);
if (tau < 0)
i5 g = 0;
else
i5 g = -b/(2*a);
end
end
if (i5 g >= +10) % limitazione di circolazione della corrente di

spazio 5

i5 g = 10;
elseif (i5 g <= -10)
i5 g = -10;
end
end
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In uscita dal blocco Alimentazione vi sono anche le tensioni dei condensatori effettivamente misurate
istante per istante. Quest’ultime sono fondamentali per la sintesi dei segnali modulanti dei rami degli
inverter. In Figura 5.11 € mostrato lo schema del principio di funzionamento di un modulatore PWM,

con implementata la strategia di modulazione 7 intervalli simmetrica.

Blocco utile alla scelta di m0 in base
alla tecnica 7 intervalli simmetrica

PWM generalizzata
P v_A1_ref D
v_A2_ref ‘

m0 »a

v A3 ref  fon Scope_modulazione
» vd
generatore m0
u(s) + u(1)u(4) mA
A sA » 1)
1) | Portante SsA
VAT ref -
2 ) > A
vAZ_ref T
(3) > »  u(5) + u(2)/u(4) mB
vA3_ref
- 1 " Lo . s
( } e $-| Portarite sB
Vde A
> B

—b‘ u(5) + u(3)u(4) ) mC

P Portante sC

Portante

Figura 5.11: Modulatore PWM con strategia 7 intervalli simmetrica.

Di seguito, € riportato il codice Matlab utilizzato per la generazione, secondo la strategia di
modulazione scelta, dell’opportuno valore dell’offset mo.

function mO0 = fcn(v Al ref, v A2 ref, v A3 ref, Vd)
% implementazione 7 intervalli simmetrica
rapporto Al = v Al ref/Vd;
rapporto A2 = v A2 ref/Vd;
rapporto A3 = v A3 ref/vd;
if (rapporto Al > rapporto AZ2)
if (rapporto Al > rapporto A3)
i1f (rapporto A2 > rapporto A3)
max = rapporto Al;
min rapporto A3;
else
max = rapporto Al;
min rapporto A2;
end
else
max = rapporto A3;
min = rapporto AZ2;
end
else
if (rapporto A2 > rapporto A3)
if (rapporto Al > rapporto A3)
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max = rapporto AZ;

min = rapporto A3;
else
max = rapporto AZ;
min = rapporto Al;
end
else

max = rapporto A3;

min = rapporto Al;
end
end
mO = 0.5 (1 - min - max);
end

Le funzioni di commutazione dei singoli rami dell’inverter si ottengono dall’intersezione dei singoli
segnali modulanti con una portante triangolare opportunamente limitata, generata andando ad
integrare una forma d’onda quadra. In Figura 5.12 & mostrato il principio utile ad ottenere la legge di

commutazione del generico ramo A, inserito nel sottoblocco A presente in Figura 5.11.

mA N P
. g — sA
Portante
0

Figura 5.12: Determinazione della legge di commutazione per l'inverter a due livelli.

Le funzioni di commutazione generate dai blocchi modulatori sono forniti in ingresso ai due blocchi
contenenti i circuiti elettrici degli inverter trifase. In Figura 5.13 sono mostrate le due strutture di

conversione statica, una per la terna A e una per la terna B, assieme ai rispettivi sistemi di misura.
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Fase A1p—

FaseBi - FaseA2p—

Fase Ci Fase A3 p—
Inverter Trifase A Sisterna di misura trifase A

Fase Ai Fase B1p—

Fase Bi . FaseB2p—

Fase Ci Fase B3 p—

Inverter Trifase B Sistema di misura trifase B

Figura 5.13: Blocchi dei due inverter trifase con relativi sistemi di misura.

Nella Figura 5.14 ¢ mostrato in maniera dettagliata il circuito elettrico costituente I’inverter trifase
VSI a due livelli per la terna di avvolgimenti A. Come si pud notare, le tre coppie di interruttori

(ciascuna per ogni ramo) sono comandate dalle corrispondenti leggi di commutazione.

sA sB sC
& — = g

:

IGBT A+ E{hl— Z@ Diode A+ IGBT B+ — Z@ Diode B+ IGBT C+ [ﬁl— Z@ Diode C+
] T 1
1-sA 3 1 1-sB fﬁ 1-5C L l
IGBTA- [ 1 Z@ Diode A- Sl PPl Z@ Diode & iGBTC- | |— ZE Diode C-
& 1 1 — 1
NP

Out A1 Out A2 Out A3

Figura 5.14: Implementazione Simulink dell’inverter trifase VSI a due livelli.

Il blocco Sistema di misura trifase e stato realizzato al fine di poter estrapolare gli andamenti nel
tempo delle tensioni stellate di carico, delle tensioni concatenate (fase-fase) e delle correnti di uscita,
ovvero quelle effettivamente circolanti negli avvolgimenti statorici. In Figura 5.15 ne € mostrato un
possibile schema.
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Fase A1
i

Fase Al iA1_mis
] O

v
vAIAZmis ‘ vAl_mis Fase 2
Scope_vconc -
i )
. 5 ' V_alfa_A V_alfa_out_A
Fase Bi iA2_mis < >
= VA2A3_mis VASAL_mis vA2_mis Fase A3 V_beta_A V_beta_out A
Fase Gi iA3_mis l 1 { 6 )
<@ o
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O "
> % vA3_mis
Scope_iA @ o o
f(u) lalfa_A T3
> I_alfa_A I_alfa_out_A
flu) Ibeta_A
|_beta_A I_beta_out_A

Figura 5.15: Possibile implementazione Simulink di un sistema di misura trifase.

| morsetti elettrici uscenti dai blocchi di misura sono direttamente collegati con i morsetti di accesso
alla macchina brushless. La Figura 5.16 riporta la struttura degli avvolgimenti statorici: le due terne
di bobine A e B sono collegate a stella in maniera indipendente, non consentendo la circolazione di

un’eventuale corrente omopolare.

Macchina esafase

Figura 5.16: Blocco Simulink della macchina brushless esafase.

Il blocco prende in ingresso le grandezze w e € in quanto fondamentali per rappresentare le forze
contro-elettromotrici dei magneti (bemf). In Figura 5.17 e raffigurato il modello di macchina, il quale,
in generale, puo essere rappresentato mediante una combinazione di matrici: una diagonale per le
resistenze di fase ed una generica di induttanze mutualmente accoppiate. In serie a ciascun
avvolgimento e presente un generatore di tensione pilotato che simula la corrispondente bemf indotta

dai magneti rotorici.
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Figura 5.17: Implementazione circuitale della macchina brushless esafase.

Ciascuna bemf e modellizzata tenendo conto della struttura degli avvolgimenti statorici. A tal
proposito, si e elaborata una Matlab Function in grado di generare le opportune forme d’onda
sinusoidali sulla base del valore del flusso a vuoto phi indotto dai magneti, della velocita elettrica di
rotazione w e della posizione angolare elettrica del rotore #. Di seguito ne viene riportato il codice
Matlab.

function [eAl,eA2,eA3,eBl,eB2,eB3] = fcn(theta, w, phi)
eAl=w*phi*sin (theta);

eA2=w*phi*sin (theta-2*pi/3);
eA3=w*phi*sin(theta-4*pi/3);

eBl=w*phi*sin (theta-pi/6);
eB2=w*phi*sin (theta-2*pi/3-pi/6);
eB3=w*phi*sin (theta-4*pi/3-pi/6);

end

Infine, per chiudere il sistema in retroazione, le correnti di carico vengono misurate, convertite nelle
corrispondenti grandezze spaziali mediante le trasformazioni dirette di Clarke e Park, e rese
disponibili al sistema di controllo della corrente. Dalla componente g di spazio 1 e possibile calcolare
la coppia elettromagnetica generata dalla macchina. In Figura 5.18 ¢ mostrato I’insieme dei blocchi
utili alla realizzazione delle trasformate dirette, mentre in Figura 5.19 ne € rappresentata

I’implementazione in ambiente Simulink.
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Figura 5.18: Blocco delle trasformate dirette di Clarke e Park.
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Trasformata di Park vds 5

Figura 5.19: Implementazione delle trasformate dirette di Clarke e Park.

Le trasformate dirette di Clarke permettono di convertire le sei grandezze di fase nei tre vettori di
spazio di interesse in un sistema di riferimento stazionario a-f; in sostanza implementano la matrice
Ceph. Anche in questo caso, si sono implementate mediante una Matlab Function, di cui il codice
viene riportato di seguito.

function y = fcn (u)
Trasformata di Clarke per ottenere 3 vettori di spazio i1, i3, ib5
a partire dalle 6 correnti di fase

o° o\

n fasi = 6; % numero fasi macchina

y = zeros(n_ fasi,1l); % inizializzazione del vettore uscita

alfa = exp(li*pi/n fasi); % definizione costante complessa alfa

for h = 1:2:n fasi-1 % valori che puo assumere h (1,3,5)

% definizione vettore di spazio sistema esafase

y complesso = (2/n_fasi)*(u(l)*alfa”0 + u(2)*alfa” (h) +

u(3)*alfa” (h*4) +
u(4)*alfa” (h*5) + u(5)*alfa”(h*8) + u(6)*alfa” (h*9));

y(h) = real(y complesso); % componente reale del vettore di spazio
y (h+1l) = imag(y complesso); $ componente immaginaria del vettore di
spazio

end
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La trasformata diretta di Park consiste nell’applicazione della matrice di rotazione diretta T(6)
introdotta dalla (3.23). In Figura 5.20 & mostrato lo schema utile ad ottenerla, valido per lo spazio 1.

Per lo spazio 5 le considerazioni sono analoghe, cambia il segno dell’angolo elettrico.

Implementazione trasformazione di Park per il vettore
di spazio 1 dal riferimento alfa-beta stazionario
al riferimento sincrono di assi d e q (matrice T).

—» u(1)*cos(u(3))+u(2)*sin(u(3))

asse d
.7-1

vds i1 (alfa-beta) -
vds i1 (d-g)

theta L -u(1)*sin(u(3))+u(2)*cos(u(3))

asse q

Figura 5.20: Implementazione Simulink della trasformata diretta di Park.

5.2 Modello Simulink dell’architettura multilivello

In Figura 5.21 ¢ rappresentato il modello Simulink dell’azionamento multilivello.
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Figura 5.21: Modello Simulink dell’architettura multilivello.
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Di seguito verranno descritti in maniera dettagliata tutti i blocchi dello schema appena introdotto.
Anche in questo caso si considera la velocita angolare della macchina come una grandezza imposta,
con la possibilita di poterne inseguire profili realistici in accordo con il funzionamento
dell’azionamento stesso. In Figura 5.22 € mostrata la modalita di impostazione della velocita elettrica
o €, di conseguenza, della variabile elettrica 6’ rappresentante la posizione angolare del rotore. A
differenza dell’architettura multi-trifase, il sistema di riferimento rotante presenta I’asse d centrato
con ’asse magnetico della fase A1-B1 (serie delle fasi Al e B1), il quale ¢ sfasato di 15° elettrici in
ritardo rispetto a quello della fase Al. Si distinguono due tipi di angoli: 8’ e 8 (quest’ultimo in Figura
5.22 definito theta_ CTRL). Il flusso magnetico dei magneti (presente lungo 1’asse d) € centrato con
la prima fase dell’avvolgimento Al-B1, quindi I’angolo 6’ & quello necessario per stimare le bemf ed
andra in ingresso al modello di macchina; 6, invece, & necessario per effettuare le giuste
trasformazioni di Park, ottenuto eseguendo una compensazione angolare su &’ pari a 15° elettrici

(paragrafo 3.4).

Seops w-iheaia

——5

Wel. ang. ekiirica

E w ¥ Tea

Compensasiane theia

Figura 5.22: Modello per I'imposizione della velocita nell’architettura multilivello.

Il primo blocco dello schema, posizionato in alto a sinistra nella Figura 5.21, € quello riferito al
sistema di controllo di corrente con modulatori, mostrato con maggior dettaglio in Figura 5.23. Tale
blocco prende in ingresso i valori di riferimento delle componenti d-g del vettore di spazio 1 di
corrente, i valori misurati delle componenti d-q del vettore di spazio 1 di corrente e la velocita elettrica
di rotazione della macchina w. In particolare, il valore di riferimento della componente di asse d viene
settato a zero al fine di ottenere un controllo ad orientamento di campo, mentre il valore di riferimento
della componente di asse q di spazio 1 (lref) ¢, in generale, scelto dall’utente secondo le prestazioni,
in termini di coppia, che si vogliono perseguire. In uscita sono presenti le componenti d-g del vettore
di spazio 1 delle tensioni di riferimento che I’inverter multilivello di tipo Neutral Point Clamped

(NPC) dovra sintetizzare.
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vds i1_ref (d-q)

vds v1_ref (d-q)

vds i1 (d-q)

Sistema di controllo di corrente con modulatori

Figura 5.23: Blocco del sistema di controllo della corrente riferito all’architettura multilivello.

All’interno del blocco sono implementati i1 concetti utili alla regolazione della corrente, descritti ed

approfonditi nel paragrafo 3.4. Nella Figura 5.24 sono mostrate le elaborazioni matematiche volte ad

ottenere le tensioni di riferimento; in particolare, sono presenti i due regolatori PI (ciascuno per ogni

componente) e le opportune compensazioni, sia delle forze elettromotrici dinamiche sia delle forze

contro-elettromotrici offerte dai magneti permanenti.

PI(s)/

Pl asse d vds i1

Pi(s)/

Compensazione fem
dinamica asse d spazio 1

vds v1_ref (d-q)

e il g

Plasse q vds i1

[w]

W]

L1_eq

Compensazione fem

dinamica asse q spazio 1 Compensazione bemf

magneti permanenti

2*phi*Kd

Figura 5.24: Regolazione della corrente applicata dal sistema di controllo in ambito multilivello.

In uscita dal blocco Sistema di controllo di corrente con modulatori si ha il vettore di spazio 1 delle

tensioni di riferimento. Al fine di poter essere recepito dai modulatori, tale grandezza viene convertita

nelle tre tensioni stellate di riferimento mediante le trasformate inverse di Park e di Clarke. In Figura

5.25 & mostrato il blocco riferito alle trasformate inverse di Park e Clarke.
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Trasformata inversa di Park + Clarke

Figura 5.25: Blocco delle trasformate inverse di Park e Clarke.

In Figura 5.26 ¢ riportata I’implementazione in ambiente Simulink delle operazioni matematiche che

le due trasformate inverse prevedono.

(]
vAB_ref
1 ) - vds v1_ref (d-q)
ds v1_ref (alfa-bet:
vds v1_ref (d-q) vds v1_ref (alfa-beta) vds vi_ref (atfe-beta) »u ‘ y > 1)
[theta_1] fen v_AB_ref
Trasformata inversa di Park vds1 Trasformata inversa di Clarke
[theta_1]

theta

Figura 5.26: Implementazione Simulink delle trasformate inverse di Park e Clarke.

Il sottoblocco Trasformata inversa di Park vdsl implementa la matrice di rotazione inversa T-(0) ed
e analogo a quella utilizzato nell’architettura multi-trifase.

Per la trasformazione inversa di Clarke, si é utilizzata una Matlab Function che, in generale, trasforma
il vettore di spazio di riferimento descritto nel riferimento stazionario a-f nelle tre grandezze di fase
di tensione di riferimento. In sostanza, implementa la matrice [Capn]™. Il codice Matlab della funzione
viene riportato di seguito.

function y = fcn (u)

Trasformata inversa di Clarke per ottenere 3 tensioni di fase di
riferimento a partire dal vettore di spazio vl

y = zeros(3,1); % inizializzazione del vettore uscita

alfa = exp(li*2*pi/3); % definizione costante complessa alfa

o)
°
o)

°

% antitrasformata del vettore di spazio sistema trifase

yv(l) = real (u(l)+1li*u(2));

yv(2) = real ((u(l)+li*u(2))*(alfa”2));
yv(3) = real ((u(l)+li*u(2))*(alfa));
end
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In Figura 5.27 sono presenti i blocchi Modulatore PWM e Alimentazione del sistema.

——P VAN_ref
—p vBN_ref sA—
——p VCN_ref

Vdc | |
Fb delta_vNP - 8

— P i_seriel
% i_serie2 sC
——p|i serie3
‘ Modulatore PWM
Vdc
delta_vNP
DC+ ul
NP n—‘
DC- h—‘—

Alimentazione

]

Figura 5.27: Blocchi di Alimentazione e Modulazione.

Il blocco Alimentazione € mostrato in Figura 5.28: contiene la sorgente di tensione in continua (Vac)

e i due bus DC (denominati Ca e Cg) posti a monte del convertitore.

I D}
DC+
C.A . >
- - VcA
VcB_mis
»
Vc AB
Vdc Vdc_mis
B . o
— VcB »
T 2> J
NP delta_vNP
cB j_* v
T VeA_mis j:@
Scope_icA_icB
ic1_mis
icB
€D
DC-

Figura 5.28: Implementazione del circuito di alimentazione multilivello.
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In Figura 5.29 & mostrato lo schema del principio di funzionamento di un modulatore PWM, con
implementata la strategia di modulazione volta a mantenere bilanciati i condensatori dell’inverter
NPC. Sapendo le tre correnti di carico, lo squilibrio di tensione sui bus DC e le tre modulanti calcolate
a partire dalle tensioni stellate di riferimento, la Matlab Function “bilanciamento_busDC ' calcola
I’opportuno valore di offset mo da sommare alle modulanti di ramo al fine di riequilibrare la tensione

nel punto neutro NP (secondo quanto visto nel paragrafo 4.2).

O

Scape_modviezons

Figura 5.29: Implementazione del modulatore PWM progettato ai fini del bilanciamento dei bus DC.

Di seguito, é riportato il codice Matlab utilizzato per la generazione dell’opportuno valore di offset
Mo (nell’algoritmo indicato come v_off).

function [mA off, mB off, mC off, v off] =
bilanciamento busDC (delta vNP,ia,ib,ic,mA,mB,mC)

Algoritmo di bilanciamento tensione ai capi dei bus DC in ingresso
NPC con scelta opportuna del valore di offset da aggiungere alle
3 modulanti sulla base della modulazione PWM generalizzata

alfa = exp(1i*2*pi/3); % definizione costante complessa alfa
Vettore di spazio delle modulanti

o o\

o°

o°

m vds = (2/3)* (mA + mB*alfa + mC*alfa"2);

% Componenti alfa e beta del vds delle modulanti utile per vedere
% in che regione del settore mi trovo

m alpha = real (m vds);

m beta = imag(m_vds);

% Definizione variabile settore

if (mA >= mB)
if (mB >= mC)

settore = 1;
else
if (mA >= mC)
settore = 6;
else
settore = 5;
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end
end
else
if (mB >= mC)
if (mA >= mC)

settore = 2;
else
settore = 3;
end
else
settore = 4;
end
end

if (settore == 1)
if (delta vNP*ia > 0)
if (delta vNP*ic > 0)
if (mB > 0)
v off = 1-mA;
else
v off = -1-mC;
end
else
v _off = -1-mC;
end
else
if (delta vNP*ic > 0)
v off = 1-mA;
else
if ((m beta < 2/3* sin(pi/3))) && ((-m alpha*sqrt(3) +
m beta) > -4/3* sin(pi/3))
v _off = -mB;
else
if (mB > 0) %% region 1
v off = 1-mA;
else %% region 3
v off = -1-mC;
end
end
end
end

elseif (settore == 2)
if (delta vNP*ib > 0)
if (delta vNP*ic > 0)
if (mA > 0)
v _off = 1-mB;
else
v _off = -1-mC;
end
else
v _off = -1-mC;
end
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else
if (delta vNP*ic > 0)
v _off = 1-mB;

else
if (((m beta + m alpha*sqrt(3)) <
((m beta - m alpha*sqgrt(3)) < 4/3* sin(pi/3)))
v off = -mA;
else
if (mA > 0) %% region 1
v _off = 1-mB;
else %% region 3
v _off = -1-mC;
end
end
end

end

elseif (settore == 3)
if (delta vNP*ib > 0)
if (delta vNP*ia > 0)
if (mC > 0)
v off = 1-mB;

else
v _off = -1-mA;
end
else
v off = -1-mA;
end

else
if (delta vNP*ia > 0)
v off = 1-mB;

else
if ((m beta < 2/3% sin(pi/3))
m alpha*sqgrt(3)) > -4/3* sin(pi/3)))
v off = -mC;
else
if (mC > 0) %% region 1
v _off = 1-mB;
else %% region 3
v off = -1-mA;
end
end
end
end

elseif (settore == 4)
if (delta vNP*ia > 0)
if (delta vNP*ic > 0)
if (mB > 0)
v _off = 1-mC;
else
v _off = -1-mA;
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end
else
v _off = 1-mC;
end
else
if (delta vNP*ic > 0)
v _off = -1-mA;
else
if ((m_beta > -2/3% sin(pi/3))
m alpha*sqgrt(3)) < 4/3* sin(pi/3)))
v off = -mB;
else
if (mB > 0) %% region 1
v _off = 1-mC;
else %% region 3
v _off = -1-mA;
end
end
end
end

elseif (settore == 5)
if (delta vNP*ib > 0)
if (delta vNP*ic > 0)
if (mA > 0)
v off = 1-mC;

else
v _off = -1-mB;
end
else
v off = 1-mC;
end
else
if (delta vNP*ic > 0)
v _off = -1-mB;
else
if (((m beta - m alpha*sgrt(3)) >
((m beta + m alpha*sqrt(3)) > -4/3* sin(pi/3)))
v off = -mA;
else
if (mA > 0) %% region 1
v _off = 1-mC;
else %% region 3
v _off = -1-mB;
end
end
end
end

else
if (delta vNP*ib > 0)
if (delta vNP*ia > 0)
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if (mC > 0)
v _off = 1-mA;

else
v _off = -1-mB;
end
else
v _off = 1-mA;
end
else
if (delta vNP*ia > 0)
v _off = -1-mB;
else
if ((m_beta > -2/3%* sin(pi/3)) && ((m_beta +
m alpha*sqgrt(3)) < 4/3* sin(pi/3)))
v off = -mC;
else
if (mC>0) %% region 1
v off = 1-mA;
else %% region 3
v off = -1-mB;
end
end
end
end
end

mA off = mA + v off;
mB off mB + v _off;
mC off = mC + v off;

if (mA off > 1)
mA off = 1;
elseif (mA off < -1)
mA off = -1;
end
if (mB off > 1)
mB off = 1;
elseif (mB off < -1)
mB off = -1;
end
if (mC off > 1)
mC off = 1;
elseif (mC off < -1)
mC off = -1;
end
end

Le funzioni di commutazione dei singoli rami dell’inverter si ottengono dall’intersezione dei singoli
segnali modulanti con le due portanti triangolari. In Figura 5.30 € mostrato il principio utile ad
ottenere la legge di commutazione del generico ramo A, inserito nel sottoblocco A presente in Figura
5.29.
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Figura 5.30: Determinazione della legge di commutazione secondo la tecnica PWM multiportante PD.

Le funzioni di commutazione generate dal blocco modulatore sono fornite in ingresso al blocco
contenente il circuito elettrico dell’inverter trifase VSI a tre livelli. In Figura 5.31 € mostrata la

struttura di conversione statica assieme al rispettivo sistema di misura.

d Fase 1 Serie 1 p—
: Fase_.'é - : Serie 2 p—
g Fase 3 Serie 3 p—

Sistema di misura

Inverter multilivello - NPC

Figura 5.31: Blocco Simulink dell’inverter NPC e del relativo sistema di misura.

Nella Figura 5.32 ¢ mostrato in maniera dettagliata il circuito elettrico costituente I’inverter trifase
VSI a tre livelli. Gli interruttori presenti in ciascun ramo sono pilotati a seconda del valore che la
funzione di commutazione assume in un determinato istante; per questo motivo, al fine di comandare
correttamente 1’accensione e lo spegnimento di ogni dispositivo elettronico di potenza, si sono

utilizzate tre Matlab Function, una per ogni ramo.
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Figura 5.32: Implementazione Simulink dell’inverter trifase VSl a tre livelli di tipo NPC.

Il codice Matlab valido per il pilotaggio del ramo A e riportato di seguito. Per i restanti rami, le
funzioni sono identiche, cambia solo la legge di commutazione in ingresso.

function [gAl, gA2, gA3, gA4] = fcn(sA)
if (sA == 1)
gAl = 1;
gh2 =
ghA3 =
gad = 0;
elseif (sA == 0)
gAl =
gh2 =
gA3 =
gAd =
else
gAl =
ghA?2
gA3 =
gAd =
end
end

.
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Il blocco Sistema di misura € analogo a quello utilizzato nello schema multi-trifase.

| morsetti elettrici uscenti dai blocchi di misura sono direttamente collegati con i morsetti di accesso
alla macchina brushless. La Figura 5.33 riporta la struttura degli avvolgimenti statorici: il sistema
trifase, ottenuto collegando in serie le bobine limitrofe delle due terne A e B, é collegato a stella, non

consentendo la circolazione di un’eventuale corrente omopolare sul carico.
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Macchina trifase equivalente

Figura 5.33: Blocco Simulink della macchina brushless trifase.

Il blocco prende in ingresso le grandezze w e € in quanto fondamentali per rappresentare le forze
contro-elettromotrici dei magneti. In Figura 5.34 é raffigurato il modello di macchina, che é lo stesso
utilizzato per simulare la macchina in configurazione a doppia terna. Dunque, anche in questo caso,
e rappresentato mediante una combinazione di matrici: una diagonale per le resistenze di fase ed una
generica di induttanze mutualmente accoppiate. In serie a ciascun avvolgimento & presente un
generatore di tensione pilotato che simula la corrispondente bemf indotta dai magneti rotorici. Per
riportarsi alla configurazione trifase equivalente, la fase della terna B viene posta in serie con la piu

vicina fase della terna A, come e mostrato in Figura 5.34.

MRy -
—— 007 =——{e)
=

= | —eri ]

Figura 5.34: Implementazione circuitale della macchina brushless in configurazione trifase equivalente.
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Per quanto riguarda le bemf, anch’esse sono modellizzate in maniera analoga a quanto fatto
nell’architettura multi-trifase.

Infine, per chiudere il sistema in retroazione, le correnti di carico vengono misurate, convertite
nell’'unica grandezza spaziale, mediante le trasformazioni dirette di Clarke e Park trifase, per essere
rese disponibili al sistema di controllo della corrente. Inoltre, é inserito uno schema a blocchi uguale
a quello per ’architettura multi-trifase, che permette di eseguire le trasformate dirette di Clarke e
Park per sistemi esafase, tenendo conto delle (3.81). Cio e implementato affinché sia possibile
calcolare dalla componente g di spazio 1 la coppia elettromagnetica generata dalla macchina in
maniera analoga al caso multi-trifase, potendo cosi effettuare un confronto delle coppie erogate a pari
corrente (e quindi a pari sollecitazione termica dei componenti). In Figura 5.35 ¢ mostrato 1’insieme
dei blocchi riferiti alle trasformate dirette, mentre in Figura 5.36 ne ¢ rappresentata I’implementazione

in ambiente Simulink.

Trasformata diretta Clarke + Park esafase

. theta
vds i1 (d-q) . - i

D - i1d |17 vds i1 (d-g) —
il_qg | | MR
Coppia "i_AB_fase1

D

Trasformata diretta Clarke + Park trifase

i_AB_fase I:Iw

vds i1 (d-q)

Figura 5.35: Blocco delle trasformate dirette di Clarke e Park.
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vds i1 (alfa) [:]
vds i1 (beta)

vds i (alfa-beta)

CO— 4 n

i_AB_fase fen >

Trasformata di Clarke

vds i (d-q)

vds i1 (alfa-beta)

Trasformata di Park vds 1

vds i1 (d-q) . . »( 1)
[theta_1]
theta

Figura 5.36: Implementazione delle trasformate dirette di Clarke e Park.

Le trasformate dirette di Clarke permettono di convertire le tre grandezze di fase nell’unico vettore
di spazio di interesse in un sistema di riferimento stazionario «-f; anche in questo caso, si sono
implementate mediante una Matlab Function, di cui il codice viene riportato di seguito.

function y = fcn(u)
Trasformata di Clarke per ottenere un vettore di spazio il a
% partire dalle 3 correnti di fase

o\°

y = zeros(2,1); % inizializzazione del vettore uscita
alfa = exp(1li*2*pi/3); % definizione costante complessa alfa

% definizione vettore di spazio sistema trifase
y complesso = (2/3)*(u(l)*alfa”0 + u(2)*alfa + u(3)*alfa”(2));

o)

y(l)=real (y complesso); % componente reale del vettore di spazio

o)

y(2)=imag(y complesso); % componente immaginaria del vettore di
spazio
end

La trasformata diretta di Park consiste nell’applicazione della matrice di rotazione diretta T(9), in

maniera del tutto analoga a quanto visto nel paragrafo precedente.
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CAPITOLO 6

Simulazioni

Nel seguente capitolo verranno mostrati i risultati delle simulazioni utili a confrontare, in termini di
qualita delle tensioni stellate, correnti di carico e prestazioni di coppia, le due architetture di
azionamento proposte. Nel primo paragrafo verranno definite le condizioni operative nominali degli
azionamenti e i parametri costruttivi di macchina, successivamente verranno mostrate le prestazioni
dei sistemi di controllo di corrente progettati. Nella seconda parte si analizzera il comportamento
degli algoritmi di bilanciamento delle tensioni sui bus DC proposti, per poi passare al confronto, sia

in termini di grandezze elettriche sia in termini di prestazioni raggiunte, dei due azionamenti.

6.1 Dati di macchina e condizioni di funzionamento

Nella Tabella 6.1 sono riportate le condizioni di funzionamento nominali e le caratteristiche degli
azionamenti presi in esame. Tramite un’analisi agli elementi finiti operata con il software Flux Altair
su un prototipo di macchina brushless esafase con rotore a magneti permanenti superficiali, si sono
ricavati i parametri elettrici (flusso dei magneti permanenti concatenato con le fasi statoriche e
accoppiamenti di auto e mutua induzione tra gli avvolgimenti statorici) di interesse per la trattazione.

La resistenza elettrica offerta da un singolo avvolgimento statorico (costituente la singola fase) vale:

Ry, = 0.36 () (6.1)
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Dalla (6.1) e possibile ottenere la matrice delle resistenze di fase di macchina espressa in ohm [Q]:

[R6ph] =

T
[=Ne ool

wWoO oo oo

(6.2)

La matrice delle induttanze di macchina, espressa in Henry [H], rappresentante gli accoppiamenti di

auto e mutua induzione tra le varie fasi, comprensivi dei flussi dispersi, vale:

[M6ph] =

[ 2463 1554 =740
1554 2463 0
—740 0 2463
—1554 —-740 1554
—740 —1554 —-740

0 —740 —1554

—1554 740 0
—740 —1554 -740
1554 —-740 —1554
2463 0 —740
0 2463 1554
—740 1554 2463 -

«107°  (6.3)

Tabella 6.1: Caratteristiche e condizioni operative nominali degli azionamenti proposti.

Grandezza Variabile | Valore Unita di misura
Coppie polari di macchina p 2 /
Numero di poli poli 4 /
Velocita di rotazione nominale Nnom 1500 rpm
Velocita angolare meccanica di rotazione nominale ®m 157.0796 rad/s
Velocita angolare elettrica di rotazione nominale 1) 314.1593 rad/s
Frequenza di lavoro f 50 Hz
Flusso a vuoto di prima armonica (dovuto ai PM) YPM 0.393 Whb
Costante di coppia Kr 1.179 Nm/A
Coppia nominale Thom 25 Nm
Corrente di asse q di spazio 1 nominale I et 10.6022 A
Tensione della sorgente in continua Ve 600 \/
Capacita del singolo bus DC C 600 10° F
Periodo di commutazione dei convertitori Tc 100 10° S
Frequenza di commutazione dei convertitori fc 10 10° Hz
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Attraverso le simulazioni FEM, ¢ possibile ricavare le forme d’onda effettive delle forze contro-
elettromotrici dovute ai magneti permanenti rotorici; in particolare, in Figura 6.1 sono mostrati gli

andamenti in un generico periodo di 20 ms (1/f) delle bemf quando la macchina ruota a velocita

nominale.
Bemf Magneti Permanenti
150 T T T T T T T T T
hermnf A1
bremf B1
hemf A2
100 .

hemfB2
bremf A3 |4
hemfB3

[y |
=

Ampiezza bemf[V]

T S :

-1480 | 1 1 1 | | 1 1 1
a 0.002 0.004 0.00& 0.008 0.1 0.012 0.014 0.016 0.01s 0.0z

Tempo [s]

Figura 6.1: Bemf effettive indotte nelle fasi statoriche in condizioni nominali.

L’andamento nel tempo ¢ simile ad una forma d’onda trapezoidale. I1 valore di picco della armonica
fondamentale (Emax) delle forze contro-elettromotrici in condizioni nominali puo essere calcolato, in
prima approssimazione, partendo dal flusso a vuoto di prima armonica dovuto ai soli magneti

permanenti e dalla velocita di rotazione nominale, secondo la relazione:

— and)nnom

Epax = ¢w o= 1234646 ~ 1235V (6.4)

Il valore ottenuto corrisponde all’ampiezza dell’armonica fondamentale delle forme d’onda riportate
eseguendo la trasformata di Fourier nel tempo. Di conseguenza, e possibile utilizzare delle forme
d’onda sinusoidali, opportunamente sfasate e con ampiezza pari ad Emax, per simulare 1’effetto delle
bemf di prima armonica indotte dai magneti rotorici negli avvolgimenti di statore. In Figura 6.2 sono
raffigurati gli andamenti, in un periodo di 20 ms, delle bemf sinusoidali dei magneti modellizzate in

ambiente Simulink, valide per I’architettura multi-trifase.
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BemfSinuos
150 T T T T

oidali Magneti Permanent

100

[y
] ]

Ampiezza bemf [\/]

n
=

-100

180 1 | 1 1 L 1 1 1

bemf A1

bemt A3
bemt B3

bemf B1 }
hemf A2 |
bemf B2 |

i 0002 0004 0006 0008 0.01 0012 0014 0016
Tempo [s]

0.015

0.0z

Figura 6.2: Bemf sinusoidali indotte negli avvolgimenti statorici della macchina in configurazione esafase.

Le bemf sinusoidali, in aggiunta alle matrici [Repn] € [Mepn], completano il modello di macchina

brushless utilizzato nelle simulazioni in ambiente Simulink.

Per quanto riguarda [I’architettura multilivello, siccome la macchina brushless si trova in

configurazione trifase equivalente con le fasi limitrofe collegate in serie, le forze contro-elettromotrici

di prima armonica indotte dai soli magneti permanenti risultano essere sinusoidali con un’ampiezza

calcolabile secondo la relazione:

Emax,eq = 2K49w

(6.5)

Dove Kq esprime il fattore di distribuzione. Poiché la macchina presenta tre fasi, con avvolgimento

distribuito in 2 cave per polo e per fase e avendo ricavato dalla (3.109) I’espressione della bemf

equivalente, il fattore di distribuzione risulta:

K, = cos (%) = 0.9659
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Quindi dalla (6.5) ’ampiezza delle bemf equivalenti vale:

Emaxeq =~ 2386V

(6.7)

In Figura 6.3 ¢ possibile vedere ’andamento, in un generico periodo di 20 ms, delle forze contro-

elettromotrici indotte negli avvolgimenti statorici equivalenti.

Bemf Sinuosoidali equivalenti

2480 T T T T T T T T T
) bemt &1-B1
so0 b bemf £2-82 | |
bemt &3-53
150
100

a0 -

Ampiezza bemf [V]

-50
100 |
LN
-200 ™
\'\.
380 | —T L | 1 I 1 1 L
i 000z 0004 0006 0.00% il 0.012 0.014 0.016 0.013
Tempao [5]

Figura 6.3: Bemf sinusoidali indotte negli avvolgimenti statorici della macchina in configurazione trifase equivalente.

6.2 Prestazioni dei regolatori PI di corrente

Nel paragrafo 6.1 sono stati definiti i valori dei parametri costruttivi di macchina, quindi, sulla base

delle considerazioni riguardanti I’implementazione dei sistemi di controllo di corrente, ¢ possibile

effettuare la taratura dei regolatori Pl secondo i metodi suggeriti nei paragrafi 3.3 e 3.4.

Prendendo in considerazione I’architettura multi-trifase, si applica la (3.35) per trovare la matrice

delle induttanze trasformate in termini spaziali. 1l risultato e:

10.0059
0 0.0

0
0
0
0

o O OO

0.0005-

(6.8)



Dalla (6.8), si ricavano i seguenti parametri di interesse:

L, = 0.0059 H

L; = 0.0005 H (6.9)
Per quanto riguarda la resistenza di fase in termini spaziali, si era gia riportata 1’equivalenza:

[Repn] = [Rsv] (3.38)

Si puo dunque procedere con la taratura del regolatore PI di spazio 1, valida sia per la componente d
sia per la componente g di corrente. La costante di tempo elettrica di macchina di spazio 1 vale:

Tpr 1 = Ly _ 00059 0.01638 ~ 0.0164 s
RL,l - R - 0_36 - " " (6.10)

N

Il guadagno integrale del regolatore PI di spazio 1 vale:

_ R _ 036
T 4T, 4%0.0001 (6.11)

Ki1

Il guadagno proporzionale del regolatore PI di spazio 1 vale:

Ky1 = Ki1Tp1 = 900 % 0.01638 = 14.7365 (6.12)

La funzione di trasferimento di anello aperto relativa al sistema in retroazione di spazio 1 ottenuta

mediante la cancellazione polo-zero (come descritto nel paragrafo 3.3) risulta:

. oK _ 900
open loop185) = cp (1T 6) T 0.36 s(1 + 10-65) (6.13)

La funzione di trasferimento di anello chiuso relativa al sistema in retroazione di spazio 1 risulta:

) B K, ~ 900
closed o0p1(5) = B a R TR, 036107557 + 0.36 5 + 900 (6.14)
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Per verificare la stabilita, la dinamica e la reattivita del controllo progettato, si possono visualizzare i
diagrammi di Bode (sia di ampiezza sia di fase) e la risposta al gradino del sistema in retroazione.
Tale procedura puo essere effettuata mediante 1’utilizzo di una funzione di Matlab chiamata sisotool.
In Figura 6.4 sono riportati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo la funzione
di trasferimento di anello aperto del sistema riferita allo spazio 1 (6.13) all’interno di sisotool al fine
di esaminarne la risposta in frequenza. Come si evince dalla Figura 6.4, il sistema presenta un
guadagno statico Gopen 100p,1 (0) positivo, non presenta poli a parte reale positiva ed ha solo una
frequenza di taglio, quindi per il Criterio di Stabilitd di Bode [11] il sistema risulta essere

asintoticamente stabile in quanto il margine di fase risulta positivo.

Diagramma di Bode Spazio 1
51 e R R P — S e

\\_@\\
_ oL \ |
= -
—
e
3 —~
2 T~
=4
g Y
= 50 S~ -
~_
G.M.: inf T
Freq: Inf T~
Stable loop T
-100 : :
-90 ——T—— T T T — T T — T
I _“_1‘\‘\ T T
~—_
.
~
=) \\\
7]
= \
o -135 |- v\ -
w
@
= \
o .
.
P.M. 76.3 deg \“\\
Freq: 2.43e+03 rad/s TTe—
-180 = : n P | | | g .| P P e e = —
10! 10? 10° 10* 10° 108

Frequency (rad/s)

Figura 6.4: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello aperto del sistema (spazio 1).

Per quanto riguarda la robustezza della stabilita del sistema in retroazione, si valuta il margine di fase;
dalla Figura 6.4 si nota come esso sia superiore a 75°. Tale risultato garantisce robustezza (piu e alto
il margine di fase piu la stabilita del sistema in retroazione e assicurata anche in presenza di grosse
incertezze) ed assenza di sovra-elongazioni nella risposta al gradino. Al fine di verificare la dinamica
e la prontezza di risposta del sistema, in Figura 6.5 € riportata la risposta al gradino, dalla quale e

possibile constatare un tempo di assestamento al 1% Taz paria 1.8 ms.
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Figura 6.5: Risposta al gradino della funzione di trasferimento di anello aperto del sistema (spazio 1).

In Figura 6.6 sono riportati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo la funzione
di trasferimento di anello chiuso del sistema riferita allo spazio 1 (6.14) all’interno di sisotool al fine
di verificare la banda del sistema; come & possibile constatare, la prestazione del regolatore
nell’inseguire i riferimenti ¢ ottima.

3 _ Diagramma di Bode closed loop spazio 1
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Figura 6.6: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello chiuso del sistema (spazio 1).
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Le medesime considerazioni possono essere effettuate per lo spazio 5. Il progetto dei regolatori parte
con il calcolo della costante di tempo elettrica di macchina di spazio 5, ricavata come:

_Ls_ 00005 _ 0.00138 ~ 0.0014
TRL,S - RS - 0-36 - Y ~ U S (615)

Il guadagno integrale del regolatore PI di spazio 5 vale:

R, 0.36

Kis =%, = %+ 00001 Y (6.16)

Il guadagno proporzionale del regolatore P1 di spazio 5 vale:

K

5 = KisTrs = 900 % 0.00138 = 1.2785 (6.17)

In Figura 6.7 sono mostrati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo la funzione
di trasferimento di anello aperto del sistema riferita allo spazio 5 all’interno di sisotool: anche in
questo caso, verificate le condizioni per il Criterio di Stabilita di Bode, il sistema in retroazione risulta

essere asintoticamente stabile, con il margine di fase superiore a 75°.

Diagramma di Bode spazio 5
40 T T T

Magnitude (dB)

G.M.: inf
-80 — Freq: Inf
Stable loop

-100
-90

Phase (deg)
3
(4]

P.M.: 76.3 deg
Freq: 2.43e+03 rad/s

-180 . .
10° 10° 10* 10° 108
Frequency (rad/s)

Figura 6.7: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello aperto del sistema (spazio 5).

138



Dalla risposta al gradino, riportata in Figura 6.8, si puo concludere che, anche in questa circostanza,

la prontezza di risposta del sistema nello spazio 5 risulta essere assicurata.

Step Response Spazio 5

From:r To: y
1 T T T
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Figura 6.8: Risposta al gradino della funzione di trasferimento di anello aperto del sistema (spazio 5).

In Figura 6.9 sono riportati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo la funzione
di trasferimento di anello chiuso del sistema riferita allo spazio 5; come e possibile constatare, la
prestazione del regolatore nell’inseguire i riferimenti risulta essere, anche in questo caso, ottima.

3 _ Diagramma di Bode closed loop spazio 5
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Figura 6.9: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello chiuso del sistema (spazio 5).
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Prendendo in considerazione I’architettura multilivello, i parametri di macchina utili alla taratura dei
regolatori PI risultano essere differenti. La resistenza elettrica offerta dalla serie di due avvolgimenti

statorici (costituente la nuova singola fase) vale:
R =2R;=0.720Q (6.18)

Dalla (6.18) € possibile ottenere la matrice delle resistenze equivalenti espressa in ohm [€Q]:

072 0 0
] (6.19)

[R3ph]=[ 0 072 0
0 0 072

Si definisce la matrice delle induttanze equivalenti di macchina, espressa in Henry [H], composta dai
nuovi coefficienti di auto e mutua induzione calcolati secondo la (3.98):

8034 —3034 —3034
[Mspn] = [-3034 8034 —3034|* 1076 (6.20)
—~3034 —3034 8034

Applicando la (3.104), si trova la matrice delle induttanze equivalenti trasformate in termini spaziali:

0.002 0 0
[Msyeql =| 0  0.0111 0 (6.21)
0 0 0.0111
Dalla (6.21), siricava I’'unico parametro di interesse:
Lieq =00111H (6.22)
Per quanto riguarda la resistenza della nuova fase in termini spaziali, vale I’equivalenza:
[Rapn] = [Rsveq] (3.108)

Si puo procedere con la taratura dell’unico regolatore Pl (quello di spazio 1), valida sia per la

componente d sia per la componente g di corrente.
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La costante di tempo elettrica di macchina, in configurazione trifase equivalente, di spazio 1 vale:

Lieg 0.0111
TRiea1 = R T = Tggg - 0015%s (6.23)
Il guadagno integrale del regolatore PI di spazio 1 vale:
K _ R, _ 0.72 — 1800
b = 4T, ~ 4% 0.0001 (6.24)

Il guadagno proporzionale del regolatore PI di spazio 1 vale:

K

peq1 = Kieq1TrLeq1 = 1800+ 0.0154 = 27.67 (6.25)

La funzione di trasferimento di anello aperto equivalente relativa al sistema in retroazione di spazio

1 ottenuta mediante la cancellazione polo-zero (come descritto nel paragrafo 3.4) risulta:

Kioqs 1800
G loop,eq 1(5) = i = — (6 26)
open loop,eq, SReq(1+Tes)  0.72s(1+ 1076s) '

La funzione di trasferimento di anello chiuso equivalente relativa al sistema in retroazione di spazio

1 risulta:

c _ Kieqn _ 1800
closed toop.eq1(S) = RoqTcs? + RogS + Kiggr 072107652 + 0725 + 1800  (6:27)

Si verifica il progetto del regolatore in termini di stabilita e velocita di risposta; in Figura 6.10 sono
riportati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo all’interno di sisotool la
funzione di trasferimento di anello aperto del sistema, in configurazione trifase equivalente, riferita
allo spazio 1 (6.26). Essendo il metodo di taratura analogo a quello utilizzato nell’architettura multi-
trifase, si ottengono gli stessi risultati, ovvero un sistema asintoticamente stabile e robusto, siccome
il margine di fase risulta superiore a 75°. In Figura 6.11 si riporta la risposta al gradino, in cui € messa

in evidenza la velocita di reazione del sistema.
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Diagramma di Bode Spazio 1 (eq)
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Figura 6.10: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello aperto equivalente.
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From:r To:y
T

0.9 -

0.7 -

Amplitude
o
w
T

o
i
T

03

0.2 -

0.1 -

0 I 1 1 I I I I 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 =2 1.4 1.6 1.8 2

Time (seconds) %1073

Figura 6.11: Risposta al gradino della funzione di trasferimento di anello aperto equivalente.

In Figura 6.12 sono riportati i diagrammi di Bode, di ampiezza e di fase, ottenuti inserendo la funzione
di trasferimento di anello chiuso equivalente del sistema (6.27); come e possibile constatare, la banda
del sistema in retroazione e elevata, cio comporta un’ottima prestazione del regolatore nell’ inseguire

i riferimenti.
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Diagramma di Bode closed loop (eq)
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Figura 6.12: Diagramma di Bode (ampiezza e fase) della funzione di trasferimento di anello chiuso equivalente.

6.3 Simulazioni degli algoritmi di bilanciamento dei bus DC

La prima simulazione eseguita, sulle due architetture di azionamento poste a confronto, e volta a
verificare D’efficacia del sistema di controllo di bilanciamento della tensione sui bus DC. In
particolare, la prova mira ad indagare la robustezza e la gestione dello squilibrio di tensione da parte
dei due algoritmi di bilanciamento implementati (uno per il sistema multi-trifase, uno per il sistema
multilivello) in determinate condizioni di funzionamento. La simulazione prevede che:
I’azionamento insegua un preciso profilo di velocita variabile tra +w e - (mostrato in Figura
6.13);
- I’azionamento fornisca in uscita un determinato profilo di coppia (riportato in Figura 6.14)
variabile tra +Tnhom € -Tnom, il quale si traduce in un determinato profilo di corrente di asse q
di spazio 1 di riferimento da inseguire (raffigurato in Figura 6.15) variabile tra +lref € -lref;

- idue bus DC, a monte dei convertitori, partano con uno shilanciamento iniziale di +120 V.
Per quanto riguarda I’architettura multi-trifase, & necessario definire le costanti di tempo che
interessano la dinamica di decadimento esponenziale dell’errore di squilibrio, come approfondito nel
paragrafo 4.1. Ai fini della trattazione, si impongono le seguenti costanti di tempo riferite alla

dinamica di riferimento e alla dinamica di base:

Trateq = 0.001 s

6.28
Tstanastinn = 0.01s ( )
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Profilo di velocita angolare elettrica di rotazione da inseguire
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Figura 6.13: Profilo di velocita angolare elettrica di riferimento.
Profilo di coppia di riferimento da inseguire
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Figura 6.14: Profilo di coppia di riferimento.
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Profilo di componente di asse q di spazio 1 di riferimento da inseguire

14 -

Corrente [A]

4 I I | | I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25

Tempo [s]

Figura 6.15: Profilo di iy,q di riferimento.

In Figura 6.16 sono mostrati gli andamenti nel tempo delle tensioni ai capi dei due bus DC: a causa
dello squilibrio di tensione di partenza imposto e il controllo aggressivo iniziale richiesto (presa di
coppia nominale a macchina ferma), i condensatori si portano in un tempo di 55 ms alla tensione di

equilibrio pari a 300 V (Vac/2), mantenendola poi costante durante la simulazione.

Tensioni ai capi dei due bus DC
T T

360 [ T T T

340

320
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Figura 6.16: Andamenti temporali delle tensioni ai capi dei due bus DC nell’architettura multi-trifase.
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La simulazione effettuata e utile a validare il controllo ideato per il bilanciamento; nonostante le
condizioni operative imposte siano critiche (richieste di gradini di coppia ed ampie variazioni di
velocita in tempi contenuti) i condensatori tendono a bilanciarsi e a mantenere lo stato di equilibrio.

In Figura 6.17 sono mostrati gli andamenti nel tempo delle componenti di corrente di assi d-q di
spazio 1 effettive: come & possibile notare, la componente d insegue il valore di riferimento fissato a
zero (implementazione del controllo ad orientamento di campo), mentre la componente q insegue il
profilo di corrente richiesto. E importante sottolineare la presenza di un’oscillazione ad alta

frequenza, un ripple di corrente dovuto alla modulazione PWM con cui si comanda il convertitore.

Componenti assi d-q di spazio 1 effettive
I T

T [ BED

Corrente [A]

2 I ! I | I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25

Tempo [s]

Figura 6.17: Andamenti temporali delle componenti di spazio 1 di corrente.

In Figura 6.18 sono riportati gli andamenti nel tempo delle componenti di corrente effettive di assi d-
g di spazio 5; la componente d é controllata a rimanere a zero (sempre per effetto del controllo ad
orientamento di campo), mentre la componente q insegue, istante per istante, il valore di riferimento
deciso dall’algoritmo di bilanciamento delle tensioni sui bus DC. In questo caso, 1’oscillazione ad
alta frequenza dovuta alla tecnica PWM risulta essere molto piu evidente (soprattutto per la
componente d); questo fatto ¢ dovuto alla macchina, la quale offre un’induttanza di spazio 5 molto
piccola, determinando uno smorzamento poco efficace e consistente sulle armoniche di ordine

superiore.
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2 Componenti assi d-q di spazio 5 effettive
I I I T T

Corrente [A]

15 F _

-20 1 | | | |
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Figura 6.18: Andamenti temporali delle componenti di spazio 5 di corrente.

Come si puo vedere dalla Figura 6.18, per correggere lo squilibrio iniziale di +120 V, I’algoritmo
impone la richiesta della massima corrente di asse q di spazio 5 che puo circolare negli avvolgimenti
(nell’algoritmo impostata a 10 A), per poi abbassare la richiesta a valori prossimi a zero man mano
che le tensioni sui condensatori si equilibrano. In prossimita delle discontinuita dei profili di coppia
e velocita, si verificano dei picchi, seppur contenuti, di isq, sintomi del fatto che, nonostante i
condensatori tendano a sbilanciarsi, I’algoritmo interviene prontamente, reinstaurando 1’equilibrio.
Questa situazione si puo vedere chiaramente nella Figura 6.19, dove € riportata una situazione critica
di possibile shilanciamento delle tensioni sui condensatori, ovvero quando la macchina é ferma (w=0)
e la coppia richiesta é pari al valore nominale (T = Tnom). Eseguendo un confronto temporale tra le
Figure 6.18 e 6.19, si nota che, in accordo con I’errore di sbilanciamento, I’azione regolatrice
interviene imponendo dei picchi di isq positivi /0 negativi tali da correggere, tempestivamente, lo
squilibrio creatosi. Tuttavia, dopo I’azione regolatrice, a causa delle cadute sui dispositivi elettronici
di potenza e le non-linearita introdotte dal convertitore, permane un errore costante a regime molto

modesto.

147



Tensioni ai capi dei due bus DC
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Figura 6.19: Ingrandimento delle tensioni sui bus DC nelle condizioni di wm=0 e T=Txom.

Per quanto riguarda ’architettura multilivello, in Figura 6.20 sono mostrati gli andamenti nel tempo
delle tensioni ai capi dei due bus DC posti a monte dell’inverter NPC: dopo lo sbilanciamento iniziale
imposto, i condensatori si portano, in un tempo di 50 ms, alla tensione di equilibrio pari a 300 V
(Vac/2), rimanendo poi equilibrati per il resto della simulazione. Eseguendo un confronto con il grafico
riportato in Figura 6.16, € possibile affermare che la strategia di modulazione, volta al bilanciamento
dei condensatori, effettua un’azione regolatrice leggermente piu veloce rispetto a quella risultante
dalla tecnica utilizzata in ambito multi-trifase. In maniera analoga a quanto fatto nel caso precedente,
in Figura 6.21 e riportata la situazione rappresentante le tensioni sui condensatori quando la macchina
e ferma e la coppia richiesta é pari a quella nominale; si nota come il sistema, nonostante le condizioni
operative gravose di simulazione, durante i transitori tenda a riequilibrarsi e a mantenere a regime un
errore di shilanciamento sempre molto contenuto. La strategia di modulazione implementata risponde

in maniera corretta anche in condizioni di funzionamento critiche.
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Figura 6.20: Andamenti temporali delle tensioni sui bus DC nell’architettura multilivello.
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Figura 6.21: Ingrandimento delle tensioni sui bus DC nelle condizioni di w,=0 e T=Tpom,
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In Figura 6.22 sono mostrati gli andamenti nel tempo delle componenti di corrente di assi d-q di
spazio 1 effettive: come si evince dalla figura, la componente d insegue il valore di riferimento fissato
a zero (controllo ad orientamento di campo), mentre la componente q insegue il profilo di corrente
richiesto, con un’oscillazione ad alta frequenza piu contenuta. Tale ripple di corrente piu modesto
puo essere dovuto alla variazione dei parametri (resistenze ed induttanze) della macchina in

configurazione trifase, assieme alla modulazione su tre livelli ottenuta grazie alla soluzione NPC.

Componenti assi d-q di spazio 1 effettive
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Figura 6.22: Andamenti temporali delle componenti di spazio 1 di corrente.

6.4 Simulazioni per il confronto delle prestazioni

La seconda simulazione ¢ volta a mostrare i risultati, in termini di forme d’onda e spettri armonici,
delle tensioni di fase, correnti di carico e prestazioni di coppia che le due strutture di conversione
sono in grado di generare. Affinché il confronto sia semplice ed immediato, si impone che:
- l’azionamento insegua un profilo di velocita costante, pari alla velocita elettrica di rotazione
nominale +w;
- I’azionamento fornisca in uscita la coppia nominale paria +Tnom , ci0 si traduce nell’inseguire
un determinato profilo di corrente di asse g di spazio 1 di riferimento costante pari a +lref;

- idue bus DC, a monte dei convertitori, non abbiano uno shilanciamento di tensione iniziale.
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Di seguito verranno riportati i risultati della simulazione riguardanti I’architettura multi-trifase. Nella
Figura 6.23 sono riportate le forme d’onda di due tensioni di polo riferite al Neutral Point (NP): esse
possono essere misurate direttamente dai morsetti di uscita dei rami dei singoli convertitori. Si nota
che, inaccordo con il principio di funzionamento dell’inverter trifase a due livelli, la tensione di polo,
rispetto al nodo NP, assume due soli differenti valori: Vgca o 0 per I’inverter superiore e -Vqcg 0 0 per
I’inverter inferiore. Si ricorda che le tensioni di polo sono le uniche grandezze direttamente

controllabili dai rami dei convertitori.

Tensioni di polo A1-NP NP-B1 in un periodo elettrico
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Figura 6.23: Tensioni di polo delle prime due fasi di terna rispetto al nodo NP.

In Figura 6.24 e Figura 6.25 sono raffigurate rispettivamente le tensioni di fase delle due singole terne
A e B di avvolgimenti statorici. Ciascuna terna risulta essere composta da tensioni sfasate di 120°
elettrici I'una dall’altra.
Andando a rappresentare le tensioni di fase degli avvolgimenti Al e B1 in un periodo elettrico (20
ms) si ottiene il risultato riportato in Figura 6.26: la forma d’onda alternata rappresentante la tensione
di fase va: risulta essere sfasata di 30° elettrici in ritardo rispetto a quella riferita alla tensione di fase
Va1, in accordo con la struttura elettrica della macchina multifase in questione. Inoltre, sono visibili i
cinque differenti livelli che la tensione stellata di carico pud assumere:

- 23 Vdea, 1/3 Ve, 0, -1/3 Viyea € -2/3 Vgcea, €ON Viea pari circa a 300 V, per I'inverter A;

- 2/3 Ve, 1/3 Vg, 0, -1/3 Vyce € -2/3 Vs, con Vaes pari circa a 300 V, per 'inverter B.
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Figura 6.24: Tensioni di fase riferite agli avvolgimenti statorici di terna A.
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Figura 6.25: Tensioni di fase riferite agli avvolgimenti statorici di terna B.
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400 Tensioni di fase A1 e B1 in un periodo elettrico
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Figura 6.26: Periodo elettrico delle tensioni applicate alle fasi A1 e B1.

Attraverso la trasformata di Fourier applicata ad una tensione di fase, & possibile ottenere, mediante
lo spettro armonico di ampiezza, un’analisi dettagliata delle armoniche presenti. Questa procedura
permette di verificare ’entita della distorsione introdotta dall’inverter. In Figura 6.27 & riportato lo
sviluppo armonico in ampiezza della tensione di fase Al, presa in esempio. Sebbene I'inverter, se
opportunamente alimentato, sia in grado di fornire in uscita un valore medio di tensione pari ad un
valore desiderato, esso non puo istantaneamente erogare forme d’onda alternate sinusoidali. Questo
fatto comporta che lo spettro armonico della tensione di carico, dovuto alla modulazione PWM, sia
costituito da una componente fondamentale a 50 Hz uguale a quella di riferimento, piu componenti
armoniche indesiderate ad alta frequenza. Tali armoniche indesiderate sono presenti sotto forma di
cespugli centrati in frequenze multiple della frequenza di commutazione fc. In generale, i cespugli in
corrispondenza dei multipli pari e dispari di fc sono diversi in termini di frequenza ed ampiezza delle
varie armoniche. Inoltre, la larghezza di ciascun cespuglio risulta essere tanto maggiore quanto
elevata e la frequenza di lavoro f. Nel caso studiato, la frequenza di lavoro vale 50 Hz e la frequenza
di commutazione e pari a 10 kHz, quindi i cespugli di armoniche piu considerevoli si trovano alle
frequenze di 10 kHz, 20 kHz e 30 kHz, come é possibile osservare in Figura 6.27. Si nota la presenza
anche di armoniche indesiderate a bassa frequenza, dette subarmoniche, determinate dalle cadute sui

dispositivi elettronici di potenza dei convertitori.
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Sviluppo armonico tensione di fase A1
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Figura 6.27: Spettro armonico della tensione di fase A1.
In Figura 6.28 sono rappresentati gli andamenti nel tempo delle correnti di carico riferite alle due

terne di avvolgimenti A e B. Ciascuna terna & composta da correnti aventi ampiezza pari a lrer , Sfasate

di 120° I’una dall’altra, in accordo con la struttura elettrica della macchina.
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Figura 6.28: Correnti di fase circolanti nelle terne di avvolgimenti A e B.
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In Figura 6.29 sono riportati gli andamenti in un periodo elettrico di 20 ms delle correnti di carico
circolanti sugli avvolgimenti Al e B1; le correnti sono sfasate esattamente di 30° elettrici e presentano
un ripple ad alta frequenza dovuto alla tecnica PWM.

Correnti di carico A1 e B1 in un periodo elettrico
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Figura 6.29: Periodo elettrico delle due correnti di carico ia; e ig;.

Per osservare con maggior chiarezza le forme d’onda delle correnti di carico, si traccia lo sviluppo
armonico della corrente di fase Al, mostrato in Figura 6.30. Anche le correnti di uscita sono
caratterizzate da uno spettro armonico composto da una componente a bassa frequenza (50 Hz)
coincidente con quella di riferimento e da cespugli di armoniche indesiderate posti a frequenze
multiple della frequenza di commutazione fc. Rispetto allo spettro della tensione di fase, i cespugli di
componenti armoniche indesiderate risultano essere piu attenuati con ’aumentare della frequenza.
Questo risultato & dovuto alla macchina brushless, la quale, comportandosi effettivamente come un

carico ohmico-induttivo, offre un’impedenza in termini fasoriali del tipo:

Z(w) =R+ jolL (6.29)

Il modulo del fasore della corrente in funzione della pulsazione armonica w vale:

()] = V)| V(o)
7w T VR T 022 (6.30)
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Sviluppo armonico corrente di carico A1
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Figura 6.30: Spettro armonico della corrente di fase ia;.

Dalla (6.30) si nota come 1’azione filtrante della macchina ¢ tanto piu efficace quanto piu elevata ¢ la
pulsazione armonica considerata. Di conseguenza, componenti armoniche di tensione indesiderate a
bassa frequenza producono componenti armoniche di corrente di ampiezza rilevante (in quanto poco
attenuate), mentre componenti armoniche di tensione indesiderate ad alta frequenza producono
componenti armoniche di corrente di ampiezza ridotta (in quanto fortemente attenuate). Per avere
forme d’onda di corrente piu pulite si potrebbe scegliere un tempo di commutazione Tc minore, cio
comporta il vantaggio di avere il primo cespuglio di componenti indesiderate a frequenza maggiore,
ma anche lo svantaggio, in termini di rendimento, in quanto aumentano le perdite per commutazione
dei dispositivi elettronici di potenza presenti nei convertitori.

In Figura 6.31 € riportato il comportamento dinamico della coppia elettromagnetica generata

dall’azionamento.

156



Profilo di coppia architettura multi-trifase
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Figura 6.31: Andamento temporale della coppia elettromagnetica generata dalla macchina brushless esafase.

Il profilo di coppia a regime, misurato in due periodi elettrici, presente in Figura 6.32 permette di

valutare che:

il valore medio di coppia é pari a 25,0414 Nm;

il valore picco-picco utile a visualizzare le oscillazioni di coppia vale 1,0242 Nm, sapendo
che il valore massimo di coppia & 25,5004 Nm mentre il valore minimo di coppia vale 24,4762
Nm.

- Profilo di coppia a regime in due periodi elettrici
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Figura 6.32: Coppia elettromagnetica a regime.
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Di seguito verranno riportati i risultati della simulazione riguardanti I’architettura multilivello. In
Figura 6.33 e riportata la forma d’onda tipica della tensione di polo di un inverter a tre livelli riferita
al nodo NP. In accordo con il principio di funzionamento del ramo di inverter a tre livelli, la tensione
in uscita da ciascun ramo ha una forma d’onda alternata su tre diversi livelli di tensione: +Vqc /2, 0,

'Vdc /2

Tensione di polo A1-B1 - NP in un periodo elettrico
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Figura 6.33: Tensione di polo della fase A1+B1 rispetto al nodo NP.

Nella Figura 6.34 sono raffigurati gli andamenti nel tempo delle tre tensioni di fase, sfasate I'una
dall’altra di 120° elettrici.

In Figura 6.35 € riportato un ingrandimento della tensione ai capi della fase composta dalla serie degli
avvolgimenti A1 e B1 in un periodo elettrico di 20 ms. Si evidenzia come tale grandezza possa
assumere nove differenti livelli di tensione grazie all’impiego della struttura di conversione
multilivello: 2/3 Vqc, 1/2 Ve, 1/3 Ve, 1/6 Ve, 0, -1/6 Ve, -1/3 Ve, -1/2 V4c, -2/3 V4c, con Vgc = 600 V.
In Figura 6.36 € riportato lo spettro armonico delle ampiezze della tensione di fase; anche in questo
caso, Vi sono sia la componente desiderata a bassa frequenza (quella a 50 Hz coincide con quella di
riferimento) sia le subarmoniche sia le componenti indesiderate presenti sotto forma di cespugli a
frequenze multiple di fc. Come si evince dalla figura, i cespugli di armoniche presenti a multipli pari
di fc (per esempio, in corrispondenza di 20 kHz) risultano essere piu consistenti rispetto a quelli in
corrispondenza dei multipli dispari (10-30 kHz). Cio ¢ dovuto alla tecnica PWM implementata per le
strutture multilivello; infatti, siccome I’inverter NPC lavora su piu livelli di tensione, le armoniche
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principali di ripple di tensione risultano essere spostate ad una frequenza doppia rispetto a quella di

commutazione. Cio comporta avere delle correnti di carico piu pulite.
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Figura 6.34: Andamenti temporali delle tensioni di fase di macchina in configurazione trifase equivalente.
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Figura 6.35: Tensione applicata alla fase A1+B1.
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Sviluppo armonico tensione di fase A1+B1
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Figura 6.36: Spettro armonico della tensione di fase A1+B1.

In Figura 6.37 sono riportate le forme d’onda delle correnti di carico circolanti sulle tre serie di
avvolgimenti: le tre correnti presentano un andamento quasi sinusoidale, con un’ampiezza pari a Iref,
¢ sono sfasate di 120° ’'una dall’altra. In Figura 6.38 ¢ riportato I’andamento, in un periodo elettrico
di 20 ms, della corrente circolante nella fase ottenuta dalla serie AL + B1: é possibile apprezzare la
qualita della corrente, la quale € caratterizzata da un andamento prossimo alla sinusoidalita con un
leggero ripple ad alta frequenza.

Lo spettro armonico della corrente di fase A1 + B1, riportato in Figura 6.39, conferma quanto appena
detto: grazie a tensioni di fase poco distorte ottenute grazie all’inverter NPC e all’azione filtrante
della macchina brushless, le componenti ad alta frequenza indesiderate risultano essere attenuate
considerevolmente. Tutto questo permette di ottenere correnti di uscita pulite e prossime alla

sinusoidalita.
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Figura 6.37: Correnti di carico circolanti nelle tre serie di fasi.

Corrente di carico fase A1+B1 in un periodo elettrico
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Figura 6.38: Periodo elettrico della corrente di carico circolante sulla serie di fasi A1+B1.
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Sviluppo armonico corrente di carico fase A1+B1
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Figura 6.39: Spettro armonico della corrente di carico iaz-g;.

In Figura 6.40 ¢ riportato il comportamento dinamico della coppia elettromagnetica generata dalla

macchina brushless in configurazione trifase equivalente.

Profilo di coppia architettura multilivello
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Figura 6.40: Andamento temporale della coppia elettromagnetica generata dalla macchina brushless trifase equivalente.
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Mediante un ingrandimento della coppia a regime riportato in Figura 6.41, misurata in due periodi
elettrici, e possibile constatare che il valore medio di coppia é pari a 24,1532 Nm, mentre il valore
picco-picco vale 0.5895 Nm (sapendo che il valore massimo vale 24,5052 Nm e il valore minimo
vale 23.9157 Nm). In questo caso, la coppia elettromagnetica media erogata, risultato dell’interazione
tra i campi magnetici di statore e rotore, risulta essere inferiore rispetto al caso multi-trifase. Mentre
il campo magnetico prodotto dai magneti permanenti rimane invariato (in quanto la struttura rotorica
¢ la stessa per le due configurazioni di macchina), I’armonica fondamentale del campo magnetico di
statore risulta essere ridotta del fattore di distribuzione Kg, come conseguenza diretta della

disposizione degli avvolgimenti distribuiti su piu cave.

pit Profilo di coppia a regime in due periodi elettrici
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Figura 6.41: Coppia elettromagnetica a regime.

In Figura 6.42 e mostrato il confronto tra gli spettri armonici delle tensioni di fase ottenuti nelle due
architetture di conversione. La componente fondamentale ottenuta con la struttura di conversione
multilivello risulta avere un’ampiezza maggiore rispetto a quella ottenuta nel caso multi-trifase. Cio
e dovuto al fatto che i DC link posti a monte dei convertitori presentano due tensioni differenti: Vc
(600 V) per I’'inverter multilivello, Vdca 0 Ve (= 300 V) per I'inverter trifase a due livelli. Per quanto
riguarda le armoniche indesiderate, le componenti poste alle frequenze piu vicine alla fondamentale
sono quelle aventi maggior influenza sulla forma d’onda generata. Tralasciando le subarmoniche (di
entita modesta, dovute alle cadute sui componenti), si osserva che il cespuglio dello spettro multi-
trifase posto a frequenza piu bassa (10 kHz) risulta avere un’ampiezza maggiore rispetto al
corrispettivo cespuglio riferito all’architettura multilivello, determinando una maggior distorsione
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sulla tensione in uscita. Cio conferma il fatto che I’inverter multilivello, avendo la capacita di generare
tensioni di polo su piu livelli di tensione, fornisce in uscita grandezze molto meno distorte rispetto a

quelle generate in uscita dalla struttura di conversione multi-trifase.

Confronto sviluppi armonici tensioni di fase
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Figura 6.42: Confronto tra gli spettri armonici delle tensioni di fase.

In Figura 6.43 & mostrato il confronto tra gli spettri armonici delle correnti di carico. Le correnti di
carico ottenute nella configurazione multilivello risultano essere molto piu pulite grazie alla minor

distorsione delle tensioni di fase e all’azione filtrante ohmico-induttiva offerta dalla macchina.
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Figura 6.43: Confronto tra gli spettri armonici delle correnti di fase.
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Conclusioni

L’obiettivo di questo elaborato ¢ stato quello di effettuare un’analisi comparativa tra architetture di
alimentazione multilivello e multi-trifase applicate alle macchine brushless. Nel terzo capitolo si sono
analizzati e poi implementati i sistemi di controllo delle componenti dei vettori di spazio di corrente
di interesse al fine di inseguire particolari dinamiche e prestazioni di coppia. Nel quarto capitolo,
invece, sono stati ricavati due metodi per il controllo del bilanciamento della tensione sui bus DC
posti in ingresso ai convertitori. La tecnica di controllo sviluppata per ’architettura multi-trifase,
basata sul modello di macchina, mira ad imporre un comportamento esponenziale decrescente
dell’errore di squilibrio di tensione, cercando di annullarlo nel modo piu semplice ed efficace
possibile. La tecnica utilizzata per il convertitore multilivello, basata sull’implementazione di una
specifica strategia di modulazione PWM, ha come obiettivo quello di correggere I’errore di
sbilanciamento della tensione tramite I’applicazione di determinate leggi di commutazione utili a
comandare i rami dell’inverter. Tali funzioni di commutazione vengono scelte in base all’entita delle
correnti di fase e dello squilibrio presente, facendo in modo di forzare la circolazione della corrente
di fase piu opportuna a correggere I’errore di tensione attraverso il nodo centrale del convertitore
(NP), influenzandone il potenziale.

Le simulazioni hanno confermato che le azioni regolatrici dei due sistemi di controllo della tensione
sui condensatori sono valide e robuste, con velocita di azione dello stesso ordine di grandezza (55 ms
nel multi-trifase, 50 ms nel multilivello), in grado di contenere ed annullare squilibri considerevoli in
condizioni di funzionamento critiche. Le successive simulazioni sono incentrate sulla visualizzazione
del comportamento delle tensioni e correnti di fase. Si e potuto osservare come I’inverter multilivello,
grazie alla possibilita di poter operare su piu livelli, genera in uscita tensioni molto meno distorte
rispetto a quelle in uscita dall’inverter trifase a due livelli tradizionale. Cio risulta visibile dal
confronto tra gli spettri armonici delle tensioni di fase, dove si osserva chiaramente la piu bassa entita
del cespuglio di componenti posto a piu bassa frequenza (ovvero quello con piu capacita distorcente).
Cio si ripercuote anche sulle correnti di carico circolanti negli avvolgimenti serie della macchina in
configurazione trifase equivalente. Si pud notare come esse siano molto piu pulite, prossime alla
sinusoidalita, sintomo di una bassa distorsione. Questo fatto risulta essere molto chiaro dal confronto
degli spettri armonici delle correnti: il cespuglio di armoniche a piu bassa frequenza (quindi in
corrispondenza di fc) risulta essere piu contenuto grazie alla bassa distorsione introdotta dall’inverter
multilivello.

In termini di prestazioni di coppia raggiunte, i due azionamenti riescono ad inseguire riferimenti di
coppia sia variabili sia costanti, simbolo di corretta progettazione dei sistemi di controllo dei

regolatori PI. Nell’architettura multi-trifase, il valore medio della coppia € circa pari al valore di
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coppia nominale di riferimento, mentre nella struttura multilivello si nota una riduzione della coppia
elettromagnetica media dovuta alla distribuzione delle singole fasi statoriche su piu avvolgimenti.
Dr’altro canto, nella struttura multi-trifase, si osserva un’oscillazione di coppia piu consistente rispetto
al caso multilivello.

Ai fini del confronto tra le due architetture di azionamento, interessante sarebbe compiere anche
un’analisi termica dettagliata volta a stabilire quale tipologia di convertitore permette di avere un
rendimento energetico migliore. In aggiunta, sempre in termini di prospettiva futura, si potrebbe
provare ad implementare le tecniche di bilanciamento dei bus DC ideate nei sistemi di controllo reali.
Tuttavia, ¢ necessario segnalare il fatto che I’algoritmo di bilanciamento delle tensioni sui bus DC in
ambito multi-trifase si basa su una corretta stima dei parametri, Sia costruttivi sia operativi, della
macchina brushless in questione. Cio potrebbe fare emergere delle criticita importanti, in quanto la

conoscenza esatta dei parametri non € una procedura semplice ed immediata.
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