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1. Introduzione: H.D.T. s.r.l.

Il tirocinio & stato svolto presso I’azienda H.D.T. s.r.l. (acronimo per High Digital Technology),
situata in Monte di Malo (VI); opera da 40 anni nel settore industriale della produzione di
azionamenti, servomotori e motori brushless.

H.D.T. € conosciuta soprattutto per la grande attenzione e 1’eccellente fattura dei suoi motori ed
azionamenti e per I'estrema flessibilita e velocita nelle tempistiche di consegna.

Le soluzioni all’avanguardia, proposte dall’azienda di Mario Lovato e figlio, assieme a tutta I’equipe
di tecnici, vantano quindi 40 anni di storia made in Italy e per questo i prodotti H.D.T. sono
considerati, dai migliori operatori del settore automazione industriale, strumenti indispensabili per la

costruzione di macchinari/impianti di alta qualita, affidabili, prestazionali ed economici.

Le principali linee di prodotto sono:

» La linea Motori DC a campo avvolto, costituita da affidabili e performanti motori in
corrente continua con statore a sezione quadra interamente laminati accompagnata dai
relativi convertitori per azionarli.

» La linea Brushless, composta dai motori brushless a terre rare e rispettivi azionamenti
digitali, fiore all'occhiello del gruppo, riflette I'elevata qualita e attenzione ai dettagli
realizzativi e progettuali che da ormai 40 anni contraddistingue il modo di operare di H.D.T.

» La linea Magneti Permanenti, formata da compatti motori DC e dai relativi azionamenti,
costituisce una soluzione per l'automazione semplice ed economica ma dai contenuti
validissimi in termini di prestazioni ed affidabilita.

» Lalinea di Riduttori Epicicloidali, prodotti di elevata qualita da abbinare ai motori H.D.T.

sono altamente personalizzabili in base alle esigenze del cliente.

Attualmente i prodotti H.D.T. viaggiano da anni in tutto il mondo a bordo delle macchine di

importanti aziende italiane a diffusione mondiale.




2. Descrizioni preliminari del progetto

2.1. Progetto assegnato

Il progetto, assegnato in accordo con il professor Ing. Silverio Bolognani, docente ordinario
dell’universita degli studi di Padova, ed il relatore aziendale per H.D.T. e responsabile del reparto
tecnico di progettazione il sig. Gianfranzo Nizzaro, consiste nello sviluppo di una famiglia di
azionamenti per motori brushless da 100, 150 e 200Ampere, che andranno a completare il listino della

serie DGM460 con le taglie superiori di azionamento.

La famiglia DGM serie 460 comprende servo azionamenti per motori brushless trifase da 300Vac a
460Vac ed attualmente copre le taglie di azionamento fino a 75A. L’hardware & estremamente
compatto e sono completi di alimentatore interno, circuito e resistenza di frenatura interna o esterna (a
seconda della taglia) e filtro EMC interno o esterno (a seconda della taglia). Lo stadio inverter &
realizzato con IGBT di potenza intelligenti. Semplici nell’uso sia con tastierino numerico a bordo sia
attraverso il software Accord™ di interfaccia tra PC e azionamento. Protocollo di comunicazione
Modbus, CANOPEN DS402 e PROFIBUS via RS485. Dotati di applicativi software di controllo quali

il multiposizionatore, camma elettronica, asse elettrico, taglio al volo trovano particolare applicazione

nel settore di mercato in cui siano richieste alte velocita di risposta ed estrema precisione, come
macchine per packaging, alimentari, flexografiche, lavorazione del legno, tessili, stampa, lavorazione
vetro-marmao, robotica etc.

Taglia 1.3/2.6 2.5/5 6/12 10/20 20/40 35/70 45/90 75/150

PG B 1) (e 3x400Vca -15% fino 460Vca +10% - 50/60Hz

Min/Max (V)

Corrente Nominale (A) 1.3A 2.5A 6A 10A 20A 35A 45A 75A
f“\’;’e“te di picco per 2" 26A 5A  12A  20A  40A 70A 90A 150A
Potenza d'uscita (W) 620W  1,2kW  2,9kW  4,8kW 9,5kW 16,7kW 21,5kw 35,5kw
Resistenza interna di No RF100R/ RF82R/

frenatura resistor 90w 300W

Resist. est.opzionale di RF82R/ RF62R/ RF39R/ 2xRF39R/ RF18R/ RF18R/
frenatura 600W  1300W 1300W 1300W 2000W 4000W
Alimentazione Dc Min/Max 400+700

Dimensioni TO T1 T2 T3 T4 T5
Filtro EMC interno di serie si si no no no no no
::;'iz:t’i"‘ge“e’m FTMO5 FTM10 FTD10 FTD20 FTD35  FTM50 FTM80
Peso kg 1.6 2.6 2.8 5.5 12 12 20

Tabella 2.1: scheda tecnica dell azionamento DGM460


http://www.hdtlovato.com/prodotti/strumenti-software-c27/
http://www.hdtlovato.com/prodotti/strumenti-software-c27/
http://www.hdtlovato.com/prodotti/strumenti-software-c27/

2.2. Dettagli progettuali

Verranno ora elencati i dettagli del progetto che iniziera con il dimensionamento della taglia minore
dell’azionamento (100 Ampere di fase in uscita inverter) per poi riportarsi alle taglie superiori (150 e
200 Ampere).

| dettagli progettuali, concordati con il responsabile tecnico Gianfranco Nizzaro, sono i seguenti:

» Dimensionamento del banco elettrolitico e dei condensatori opportuni in grado di
sopportare 1’elevato stress di corrente. Calcolo della temperatura di lavoro e stima del
tempo di vita.

» Analisi dello stadio raddrizzatore da rete AC trifase a 400V: scelta del modulo SCR
adeguato. Dimensionamento della precarica diodo-resistenza opportuna. Calcolo delle
perdite dello stadio raddrizzatore e temperature di giunzione previste.

» Dimensionamento dell’inverter half-bridge trifase a modulo intelligente a iGBT: calcolo
delle perdite in conduzione e commutazione durante azionamento simulato di un motore
opportuno (motori brushless trifase B26L-100A).

» Stadio di frenatura: dimensionamento dello switch e resistore opportuno in determinate
condizioni e stima della temperatura di giunzione prevista.

» Analisi della dissipazione e della ventilazione necessaria per mantenere le temperature
nei limiti massimi consentiti.

» Progetto del flyback per le alimentazioni dell’azionamento (ingresso a 24Vdc):

dimensionamento del trasformatore, clamp RCD, calcolo delle perdite e del rendimento.

Al termine della progettazione teorica, avverra la realizzazione delle schede ed uno studio degli
ingombri con software CAD 3D (SolidWorks®) per lo sviluppo preliminare del prototipo; per motivi

di tempo, non ¢ stato possibile verificarne il funzionamento su banco in laboratorio.

La realizzazione pratica (master) delle schede sara a cura del personale di H.D.T.; si tiene a precisare
che questo progetto ereditera, dalle serie precedenti, la “Scheda Comando” che si occupa della
regolazione digitale dell’azionamento e del display, oltre alla gestione generale dell’azionamento
(temperature, generazione e monitoraggio di fault in funzionamento, letture di corrente e tensione,
etc.). Verranno quindi riprogettate le schede di potenza (schede alimentazioni, logica e pilotaggio) e le

bus-bar per la connessione con i condensatori elettrolitici.

La parte di progettazione teorica si svolgera principalmente con il software di calcolo MathCad®
(versione 14.0 con diritti di licenza studente acquistati) e software di simulazione per la verifica, come
PSpice® Student o PSIM® demo : in particolare il software MathCad®, opportunamente programmato,
permettera di studiare le forme d’onda di tensione e corrente a regime con il metodo di integrazione

trapezoidale. Nell’appendice A e B sono consultabili i fogli di calcolo dettagliati relativi al
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dimensionamento dell’inverter half-bridge trifase per 1’azionamento DGM460-100A e del flyback a
24V,

La comodita di un software programmato per lo studio della taglia 100Ampere permette di adattare il
progetto alle taglie 150 e 200Ampere con pochi passaggi lasciando, come compito di base, il semplice
inserimento delle caratteristiche del componente da utilizzare, oltre alle opportune specifiche di
progetto, ottimizzando notevolmente il time-to-market del prodotto, in quanto lo studio approfondito

viene condotto una sola volta in maniera dettagliata.

Per questioni di riservatezza in fase di progettazione del prototipo, nella trattazione non saranno

indicati i nomi dei costruttori o i codici dei prodotti utilizzati/omologati da H.D.T.

2.2.1.11 metodo di integrazione trapezoidale

Il metodo di integrazione trapezoidale permette di tracciare funzioni, lineari e non lineari, nel tempo
utilizzando un’approssimazione di interpolazione lineare tra due valori al tempo t-4t e il tempo t,
supponendo di conoscere la condizione iniziale al tempo t-4t. L’intervallo di integrazione 4t deve
essere scelto molto piu piccolo della minima costante di tempo ritenuta fondamentale e presente nel
circuito; questa scelta € suggerita dalla necessita di ottenere una risoluzione sufficiente tale da
rappresentare correttamente le variazioni delle variabili di interesse. Altra importante considerazione &
che il risultato ottenuto all’istante t non lo si conosce a priori ed ¢ risultato dell’integrazione
trapezoidale avente come condizione iniziale quella dell’istante t-At: ne consegue che il risultato
ottenuto al tempo t verra considerato come condizione iniziale per 1’integrazione trapezoidale al tempo
t+4t. Si conviene che, detto %’ il numero di sotto intervalli di ampiezza 4t, che coprono I’ intervallo

[a,b], con b > a:

fabf(f)df zb;a. f(a):f(b)+zf<a+k'b;a)

E’ chiaro che utilizzare un’approssimazione di questo tipo, introduce anche un errore di calcolo
dipendente da ‘»’, ovvero dall’ampiezza di 4t, e dalle caratteristiche di continuita della funzione da
approssimare. L’errore dovuto a tale approssimazione dalla funzione di partenza € il seguente:

(b —a)’ _
< W . maxif]ff (t)l

" 2
'flgt) ' (b n a)

|Err| = ‘_(b - a)



L’immagine in figura 2.1 mostra graficamente il metodo di calcolo:

Figura 2.1: metodo di integrazione trapezoidale



3. Il motore BRUSHLESS di H.D.T.

3.1. Descrizione generale

I servomotori brushless di H.D.T. sono macchine ad alte prestazioni e affidabilita con ridotta
manutenzione, concepiti per fornire una soluzione ideale nell’azionamento delle piu moderne
macchine operatrici e per soddisfare le esigenze sempre piu spinte dell’automazione industriale. La
nuova serie di servomotori brushless “B” ¢ caratterizzata da un elevato rapporto dimensione/coppia e

dimensione/potenza, utilizza magneti permanenti a terre rare, e soluzioni tecniche d’avanguardia che

assicurano:

I servomotori brushless della serie “B”, si sviluppano in 6 taglie, dalla piu piccola “B05”, fino alla piu
grande “B26”, con coppie disponibili da 0,48 Nm a oltre 400 Nm. Sono disponibili avvolgimenti per
alimentazione fino a 220/240V per la taglia “B05”, per alimentazione 220/400V per tutte le taglie fino

alla “B14”, mentre per le taglie superiori gli avvolgimenti standard sono tutti per alimentazione

Momento d’inerzia particolarmente basso.
F.C.E.M. sinusoidale.
Elevata sovraccaricabilita in fase di coppia di spunto.

Bassa ondulazione di coppia sovrapposta alla coppia media nominale.

380/400 V.

Tra le specifiche tecniche standard, a catalogo, si trova:

Viene riportata la scheda tecnica del motore B26, quello per cui viene progettato 1’azionamento
DGM460. Il motore B26 & catalogato in 4 taglie di dimensioni diverse: ogni taglia quindi si

differenzia in 3 sotto classi che si distinguono dal numero di giri alla coppia nominale (RPM), ovvero

Rotore: a magneti permanenti

Isolamento: avvolgimento in classe H e involucro motore in classe F

Protezione termica: incorporataa PTC

Cuscinetti: a sfere con doppio schermo lubrificati a vita

Equilibratura: grado “R”

Concentricita e perpendicolarita asse/flangia: grado “N” (normale) - secondo IEC 72 -
DIN 0530

Uscita albero: con chiavetta grado J6, con foro filettato coassiale

Raffreddamento: convenzione naturale IC 0041; per la taglia B20-B26 disponibile anche
versione servoventilata IC 0641

Forma: flangiato B5 o B14, convertibili in V1 0 VV3 senza modifiche

Protezione: 1P54/1P65

Sensore di posizione: resolver a 2 poli

6



differiscono per la curva di coppia disponibile al carico. E’ presente inoltre una versione ventilata

detta B26F, la quale ¢ in grado di fornire maggiore coppia al carico a parita di dimensioni.

Motore brushless TIPO B26 a 3000 rpm

Taglia B26S B26M B26L B26G
Tens. Alimentazione Drive 400V 400V 400V 400V
Coppia a rotore bloccato [Nm] 92 175 254 334
Velocita nom. [RPM] 3000

Pot. a velocita nom. [W] 27415 45451 58171 67698
Coppia di Picco con S.I.R.10% [Nm] 248 469 682 898
Inerzia rotorica [mkgm?] 22 36 49 63
Inerzia rotorica con freno [mkgm?] 31.5 45.5 58.5 72.5
Massa [kg]l 49 78 106 135
Massa con freno [kg] 61 90 118 147
Costante f.e.m. 20°C [Vs] 0.95 0.95 0.95 0.95
Costante di coppia [Nm/Arms] 1.69 1.69 1.69 1.69
Resist. avvolg. 20°C [Ohm] 0.121 0.040 0.021 0.014
Indut. fase/fase 50Hz [mH] 2.40 1.20 0.80 0.60
Tens. nominale 100°C [v] 354 344 338 334
Corrente a rotore bloccato [A] 58 104 150 198
Corrente a velocita nom. [A] 52 85 110 127
Corrente di picco [A] 150 287 419 546
Corrente di smagnetizzazione [Apk] 405 810 1215 1620
Lung.senza freno [mm] 320 414 508 602
Lung.con freno [mm] 410 504 598 692

Tabella 3.1: scheda tecnica del motore Brushless B26



3.1.1. 1l resolver

Il resolver & un trasduttore rotante con due avvolgimenti statorici (sfasati tra loro di 90° elettrici) ed
uno rotorico. Eccitando 1’avvolgimento rotorico con una tensione alternata, in un avvolgimento
statorico si induce una tensione d’ampiezza proporzionale al seno e nell’altro proporzionale al coseno
dell’angolo di rotazione del rotore rispetto allo statore.

L’elaborazione dei segnali seno e coseno, effettuata dal controllo digitale, permette di ricavare:

» L’angolo rotorico istante per istante, e conseguentemente anche la velocita angolare del
motore, evitando cosi di calettare un encoder vero e proprio, meno affidabile di un resolver
sia in termini di vibrazioni che di temperatura di lavoro.

» 1l segno della rotazione del rotore, informazione utile al controllo per imporre il corretto
senso di rotazione.

Da sottolineare la funzione del convertitore resolver digitale (RDC) che ricava dai segnali del resolver
la posizione angolare rotorica in formato binario naturale e la velocita di rotazione sotto forma di
segnale analogico bipolare. Attualmente si ottengono risoluzioni fino a 16-24bit sul giro.

Costruttivamente il resolver ¢ disponibile sia con albero sporgente che con albero cavo; la versione

universalmente usata sui motori brushless & quella ad albero cavo.



4, L’azionamento DGM460-100Ampere

4.1. Descrizione

La parte di potenza degli azionamenti della serie DGM460 sono composti da:

» Uno stadio di ingresso: raddrizzatore trifase a SCR/diodo pilotato dalla logica di
controllo dopo I’avvenuta precarica dei condensatori elettrolitici.

» Uno stadio di filtraggio in ingresso: filtri EMC per le armoniche in alta frequenza

A\

Uno stadio di uscita: inverter half-bridge trifase ad iGBT
» Uno stadio di frenatura: modulo iGBT+diodo comandato dalla logica per controllare la

tensione del banco elettrolitico durante la fase di azionamento in frenatura

L’immagine seguente mostra lo schema di principio di un generico azionamento:

potenza
rete elettrica
B L
AZIONAMENTO
interfaccia +
10mo/ ma 5
vomo/macchina ! | | Sezione di albero
: ' Potenza maitore
s : ) i anics
segnali di —— ; potenza meccanica
: Controllo {
a H Yayi .
comando +’ 777 motore
alimentatore
ambiente

Figura 4.1: schema di principio di un azionamento elettrico

Come gia accennato, 1’elaborato si concentrera nello studio dell’hardware dell’azionamento,
tralasciando, per motivi di tempo, la parte software relativa alla gestione e al controllo digitale del

convertitore.




L’immagine seguente mostra lo schema di principio della sezione di potenza dell’azionamento

(escluso il filtraggio EMI):

Drecarica Banco DC Stadio di uscita

! | S R

Al motore

[~
LT

m
m
e
Ce]
e
T
e
-
=
E

gtadic di ingresso Stadio di frenatura

Figura 4.2: schema di principio dell’azionamento DGM460-100A

Per I’analisi dello stadio inverter trifase, si ipotizza di utilizzare il motore brushless B26L.

Il seguente studio cerchera di fondere accuratezza teorica ed esigenze di una realta come quella
aziendale che puo riguardare la scelta dei componenti in base a disponibilita, reperibilita e prezzo oltre
che alla performance.
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4.2. Lo stadio di ingresso: banco elettrolitico e raddrizzatore trifase

4.2.1.Specifiche di progetto

Come punto di inizio per il dimensionamento € necessario porre alcune specifiche di progetto:

» Tensione di ingresso:
340-460 Vac trifase sinusoidale. Valore nominale: 400Vac (50Hz)

» Ripple ammesso sul banco elettrolitico: il massimo ripple di tensione ammesso sul banco

DC e, per specifica di progetto, posto a 50V.

> Potenza massima richiesta dall’inverter: I’inverter deve fornire in uscita una corrente di

fase di 100Ampere (valore RMS della corrente di fase sinusoidale al motore) e, facendo
riferimento al motore B26L, il valore di tensione RMS concatenata & di
338Vac@3000RPM (110Ampere). Notiamo che i motori di H.D.T. sono progettati in
modo da raggiungere le condizioni nominali di funzionamento: coppia massima alla
corrente massima ammessa e tensione massima inferiore al massimo raggiungibile
dall’azionamento, in questo caso 338Vac. Pero nulla vieta di utilizzare I’azionamento
con un motore di altri costruttori che lavori, in condizioni nominali, con tensione
prossima al limite dell’azionamento. Si impone come limite di specifica che I’inverter
fornisca in uscita una tensione massima di 365Vac.

Quindi la potenza alla quale verra dimensionato il ponte raddrizzatore sara la seguente;
ipotizzando un rendimento stimato dell’inverter ed un fattore di potenza massimo in

uscita:
iy = 96%  PFoy =098 I, = 1004ac
Si ottiene

p Vinw - Iinvfase ’ \/§ * PEoys 65 kW
e = ~
‘ Ninv

» Temperatura massima ambiente e dissipatore:
Tamb = 40°C e Tsink: 70°C
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4.2.2. Dimensionamento del banco elettrolitico

Per il dimensionamento del banco elettrolitico, I’unica specifica di progetto importante ¢ il ripple di
tensione contenuto entro i 50V: si calcola quindi il valore di capacita equivalente necessario per
rispettare tale specifica, considerando il caso peggiore/ideale dove non vi sia alcuna impedenza di
linea; se la frequenza di rete e di 50Hz, allora il raddrizzamento di 3 tensioni concatenate porta a:

frete = 50Hz frectifier = frete -+ 6 = 300Hz
A Umax
% Unnin
2
Tc Tsc
‘ >

time

T = 1/Frectifier

Figura 4.3: forme d’onda di tensione del raddrizzatore trifase

Calcolo dell’energia sul banco DC ipotizzando un assorbimento con carico resistivo della potenza

precedentemente calcolata e considerando la caduta in serie di 2 diodi di potenza:

C
2 2
Edc = E ’ (Umax - Umin )
Umax = 230V ¢ \/§ ¢ \/E - 2 ‘ Vd = 561V Umin = UmaX - AV = 511V

Vd =1.1

Calcolo del tempo di carica per passare da Ui, @ Upax:

_1 Uni
coS 1 Umm
t, = ——— 1% ~ 1 354ms
2.1 frete
Di conseguenza si ottiene il tempo di scarica:
1
tee = —t. = 1.98ms
frectifier
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Quindi, invertendo la formula, si giunge al valore minimo di capacita equivalente del banco DC
richiesto per garantire tale specifica:

2Py -t
Coin, = 4C %~ 4800uF = C,,
(Umax - Umin )

E’ possibile stimare la corrente RMS in carica € in scarica nel banco DC alla potenza nominale;
ottenere un valore RMS nella condizione ideale porterebbe a considerare picchi di corrente molto
elevati, che la rete elettrica reale non sarebbe in grado di sopportare. Quindi ipotizzando, per ora, una

carica e scarica pressoché lineare del DC link nei tempi precedentemente calcolati, si ottiene:

Unin. _ 1784

Umax —
Icarica = Cdc ’ ¢

. Umax _Umin — 120A

Sc

Iscarica = Cdc

Il valore RMS del ripple di corrente nel banco DC risulta quindi stimato:

Ipcrms = \/(Iczarica “te + Iszcarica +Lse) 'frectifier =~ 147 Ayns

Si tenga presente che nei condensatori circolera anche una componente in alta frequenza generata
dell’inverter che possiamo, in prima analisi, considerare trascurabile rispetto alla componente a 300Hz

del raddrizzatore di ingresso.

Ora si consideri la tensione alla quale pud lavorare il banco DC: in fase di frenatura, 1’azionamento
rigenerera energia dal motore al banco elettrolitico, la cui tensione, per questioni di sicurezza, non
dovra superare gli 800V, (limitato dalla logica di controllo che comandera la frenatura a 780Vc).
Quindi per questa applicazione, non essendo in commercio condensatori elettrolitici che sopportino
questi valori di tensione, si dovrd necessariamente porre I’equivalente di due semibanchi di

condensatori da 400V in serie.

13



4.2.3.Scelta del condensatore elettrolitico e delle resistenze di Voltage Sharing

Dopo aver ottenuto informazioni relativamente alla capacitd minima del banco e alla corrente RMS
che vi circola in condizioni di potenza nominale, & possibile effettuare una scelta del condensatore
elettrolitico da utilizzare per formare il banco DC che rispetti le specifiche: dopo attente valutazioni di
varie tipologie di condensatori elettrolitici di costruttori italiani ed esteri, attualmente gia omologati
nei prodotti H.D.T., la scelta e ricaduta in un condensatore da 3300uF 400Vdc 105°C dalle

dimensioni @76x105mm e tolleranza del 20%. Condensatori di queste dimensioni possiedono

connessioni dei poli a vite, viste le elevate correnti che possono sopportare, le quali arrivano anche

oltre i 50A (limite imposto dal costruttore).

Per formare il banco elettrolitico € quindi necessario utilizzare 3 condensatori in parallelo per
entrambi i semibanchi per un totale di 6 condensatori: il valore equivalente del banco DC in questo

caso e in condizioni nominali sara di:

Cac,;; = 4950uF

con tolleranza del 20%

Ricalcolando tutti i parametri precedenti con il valore effettivo del banco DC otteniamo:

> Ripple di tensione (escluso il contributo della ESR):

> Corrente totale:

Dal datasheet del condensatore e possibile reperire informazioni relative alla ESR in determinate
condizioni di funzionamento. In genere vengono forniti il valore di ESR a (20°C,100Hz) e tabelle,
come la seguente, grazie alle quali si ottengono i coefficienti correttivi moltiplicativi per ottenere la

ESR in condizioni desiderate:

AV =~ 485V
Iocrms = 151A

Freq. Hot-spot temperature T, (°C)

kHz -40 -20 0 20 40 50 60 70 85 100
0.05 11.6 4.4 2.0 1.4 1.4 1.4 153 5! 1.6 1.7
0.10 11.2 4.0 1.6 0.92 0.02 0.93 0.95 0.99 1.0
0.15 11.0 3.8 1.4 0.86 0.75 0.75 0.75 0.76 0.79 0.82
0.30 109 37 1.3 0.71 059 058 057 057
0.40 10.9 3.6 1.3 0.68 0.55 0.54 0.53 0.53 0.54 0.56
0.60 10.8 3.6 1.2 0.64 0.51 0.49 0.48 0.48 0.49 0.50
0.80 10.8 3.6 1.2 0.62 0.49 0.47 0.46 0.46 0.46 0.48
1.00 10.8 3.6 1.2 0.61 0.48 0.46 0.45 0.44 0.45 0.46
2.00 10.8 3.6 1.2 0:59 0.45 0.43 0.42 0.42 0.42 0.43
5.00 10.8 3.5 1.2 0.58 0.44 0.42 0.40 0.40 0.40 0.41

Figura 4.4: coefficienti correttivi per condensatore elettrolitico utilizzato
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Il valore di resistenza ESR del condensatore in alcune condizioni desiderate risulta essere di:
ESR (90°C,300Hz) = 8mQ

E’ ora possibile stimare la potenza dissipata nel singolo condensatore del banco DC:
2

I
Pyss = ESR - (%) ~ 20.2W

Il datasheet del condensatore utilizzato fornisce tabelle relative alla resistenza termica del
condensatore in determinate condizioni di funzionamento e distinguendo ventilazioni naturali da
ventilazioni forzate. 1l progetto DGM460-100A prevede 1’utilizzo della ventilazione per raffreddare i
condensatori opportunamente convogliati in modo da ottenere una pressione sufficiente ad avere una
velocita del flusso d’aria non inferiore ai 1m/s.

La tabella seguente mostra alcuni valori della resistenza termica del condensatore a una data
temperatura di case e alla velocitad desiderata dell’aria ventilante: in particolare si pud notare che
vengono fornite le resistenze termiche tra case e ambiente e resistenze termiche tra 1’hot-spot interno

del condensatore e ambiente.

v=05mis | Cy=1.omis> | v=1.5mis v=2.0m/s v=2.5m/s
Te Rtca PR | Rica P | Bca P | Pnea P | Pica P
°C *CW  CW | °CW °CW | °CW °CW | *CW °CW | °CW °CW
955 29 3.5 2.6 3.1 2.3 2.8 21 2.6 2.0 2.5
60 29 34 | 26 31 |23 28 |21 26 | 20 25
70 29 34 2.5 3.0 23 28 2.1 2.6 1.9 25
80 29 34 2.5 3.0 22 28 2.1 2.6 1.9 25

Figura 4.5: resistenza termica all ’hot-spot del condensatore ad una data ventilazione

Per il progetto si prende in considerazione la seguente resistenza termica (fornita da un software di

simulazione online nel sito internet del costruttore):

o

Ry =3—

ottenendo la seguente stima di temperatura di lavoro raggiunta con 40°C di temperatura ambiente:
Toona = 40°C + Ryp, + Pyiss = 100.6°C

Ulteriore dato importante € la stima del “Life Operation” (in ore) del condensatore: questo calcolo

deriva da formule ricavate empiricamente dal costruttore e fornite nel datasheet:

conlL,, —=5000h@ T,, =105°C (datasheet)
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Tmax +100C_Tcond
L,, =L -2 10°C ~ 14000 h

op 0P min

Il risultato ottenuto, nella condizione ideale peggiore, € appena sufficiente per 1’applicazione negli
azionamenti brushless. Si tenga presente che questo dimensionamento, al limite del funzionamento
per il componente, &€ puramente ideale; nella realta, a causa di impedenze di linea non nulle, le
correnti, le potenze dissipate e le temperature previste saranno sicuramente minori, con un notevole

aumento del tempo di vita, come verra mostrato di seguito.

Per completare il dimensionamento del banco DC occorre considerare la tolleranza sul valore di
capacita del singolo condensatore e quindi inserire in parallelo, ai condensatori elettrolitici, le
resistenze di “Voltage Sharing” per ottenere un corretto bilanciamento delle tensioni ripartite; infatti,
considerando il caso peggiore in cui il semi-banco superiore sia formato da condensatori con capacita
alla tolleranza minima e il semi-banco inferiore alla tolleranza massima, la tensione sarebbe cosi

ripartita:

> in funzionamento normale siha:  Vdcg,, = 560V - 12—2 = 336V

> in frenatura si avrebbe:  Vdcg, = 780V - 12—2 = 468V

Si tenga presente che, in frenatura, non viene assorbita potenza dalla rete in ingresso, ma
solo dal motore in uscita e quindi non ¢, generalmente, una condizione di funzionamento

continuativa.

Dal datasheet apprendiamo che i condensatori in questione possono lavorare a tensioni fino al 15% in
piu rispetto alla nominale, ovvero 460V, per alcuni minuti prima di giungere alla rottura.

Per dimensionare tali resistenze ¢ sufficiente impostare una costante di tempo come segue:
T=R,, -C=120s R, = 12000Q contoll.5%

La potenza dissipata su tali resistenze & massima durante il funzionamento in frenatura, in cui vi
cadono 400V: la potenza dissipata é di circa 12W, quindi verranno utilizzate resistenze cementate da
50W.

Si tiene a precisare che il dimensionamento globale appena condotto si riferisce ad una condizione
ideale utile esclusivamente per determinare un valore nominale opportuno di capacita equivalente. Nei
capitoli successivi verra mostrata una valutazione piu accurata della corrente e del ripple di tensione
nei condensatori del DC link, includendone gli effetti dovuti alla tolleranza del 20% sul valore

nominale.
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4.2.4.Dimensionamento del ponte raddrizzatore trifase semi-controllato

Come ponte raddrizzatore, si utilizzano tre moduli SCR+DIODO (uno per ogni fase di ingresso)

pilotando I’SCR dopo I’avvenuta precarica del banco elettrolitico.

Per il dimensionamento dello stadio raddrizzatore si ricorre al software di simulazione PSIM, grazie al
quale é possibile ottenere le forme d’onda di corrente e tensione inserendo gli opportuni parametri di
progetto. Questo software permette di calcolare il fattore di potenza in ingresso al raddrizzatore oltre
che i valori RMS delle principali forme d’onda desiderate. Sara anche possibile ricavare il valore

RMS di corrente effettivo nei condensatori elettrolitici.

Si tenga presente che il dimensionamento procedera considerando I’effetto dell’impedenza di linea, la
quale, si ipotizza, causi una caduta sul valore medio di tensione raddrizzata del 2.5%: secondo le
norme CEI 64-8, si considera che, nella linea elettrica, la caduta introdotta dalle impedenze di linea sia
al massimo del 5%. Il fatto di ridurre la caduta, in fase di progetto, al 2.5% ¢ tale da rendere il
dimensionamento globale dello stadio raddrizzatore peggiorativo, cosicché venga garantita una

corretta operativita in ogni condizione reale di funzionamento.

Schematizzando 1’impedenza di linea come la serie di una resistenza e un’induttanza di uscita del

generatore di ingresso, lo schema elettrico del ponte raddrizzatore trifase analizzato € il seguente:

AT °

Rt ]

ESR_eg g

— - L B g Rvsr -
i) i) i) g Rioad
Ceq_up ——
[&]
o
: =
L L L ESR_eg ; -
N iy iy g
Rvsr
Ceq dw ——=
R=1 Rs2 R=3 "
Rt [ ]
Ls1 Ls2 Ls3 W\} * °
W1 V2 V3

Figura 4.6: schema elettrico di principio del raddrizzatore trifase e del banco
elettrolitico utilizzato in simulazione
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L’immagine mostra il banco DC suddiviso in due semibanchi equivalenti formati ognuno dai 3

condensatori elettrolitici scelti nel paragrafato precedente; il ponte raddrizzatore € schematizzato

utilizzando solo diodi sui quali cada una tensione fissa durante la conduzione.

| parametri di progetto inseriti sono i seguenti:

>
>

»

Ceq up = Ceq dw = 9900UF (capacita nominale equivalente del semibanco elettrolitico).
ESR_eq = 2.67m{Q (resistenza serie equivalente del semibanco).

R = 3.5mQ (resistenza differenziale del singolo diodo del ponte raddrizzatore)
ipotizzando una condizione di funzionamento in assenza di commutazioni tra fasi, ovvero in

presenza di un’induttanza di linea molto bassa.
Rysr = 12KQ (resistenze di Voltage Sharing).

I generatori di ingresso Vi, V, e Vs rappresentano le 3 tensioni di fase di ingresso con valore

efficace di 230V e sfasate di 120° una dall’altra. Ne segue che il valore efficace delle
tensioni concatenate sara: Vipne = 230 * /3 = 400V.

La tensione di caduta diretta dei diodi & di 1.1V (come ipotizzato nel paragrafo precedente).

Rimangono ora da definire i valori della resistenza di carico e quelli dell’impedenza di ingresso:

»

>

La resistenza di carico equivalente la si ottiene dalla potenza stimata in uscita e dalla
tensione stimata del banco elettrolitico. Si faccia riferimento a quanto detto nel paragrafo
precedente; con un banco elettrolitico di 4950uF, il ripple effettivo a 300Hz a pieno carico é
di 48.5V, quindi, ipotizzando una scarica lineare del banco elettrolitico, nell’intervallo di
tempo in cui i diodi del ponte sono tutti polarizzati inversamente, e una caduta del 2.5%

dovuta all’impedenza di ingresso si ottiene il valore medio stimato del banco elettrolitico:

Vdc _media —

(Umax + Umax -

Y%
: eff) - (1—2.5%) ~ 526V

Quindi il valore di resistenza equivalente di carico sara:

Vdc _media

2
R = —— =4.26()
load Pdc

L’impedenza di ingresso € molto difficile da prevedere dal momento che dipende da fattori
esterni come ad esempio la lunghezza dei cavi di collegamento, la distanza dell’azionamento
dalla cabina di trasformazione della rete di distribuzione nazionale, dalla distanza reciproca
tra i cavi. E” quindi possibile effettuare una stima del valore di resistenza e induttanza che

possa rappresentare fedelmente una condizione di lavoro peggiorativa, ma comunque reale.
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Quando i diodi sono in conduzione, € possibile schematizzare il raddrizzatore con una rete

RLC e relativa funzione di trasferimento tra ingresso e uscita, come mostrato nell’immagine

seguente:
La funzione di trasferimento é:
Rf Lf
e——AAN— ° Uout _ Kb
J: : U; 1+a-s+b-s?
IN cf L OQUT
T Con:
‘ R R,
K = = L . —_—
"7 R, +Rs b=l G R, + Ry
Figura 4.7: schema filtro RLC R, - Rf Ly

a=Cy- +
""R,+R; R +R,

Una considerazione importante che si pud dedurre e che la caduta del 2.5% sul valore medio
di tensione del DC link & da attribuirsi solamente alla resistenza serie R¢ , dal momento che si
ipotizza la condizione in assenza di commutazioni di corrente tra fasi. Mentre il valore di
induttanza serie L; sara cio che determinera il tempo di conduzione dei diodi del ponte e il
ripple di tensione sul banco elettrolitico, oltre alla forma d’onda di corrente di ingresso.

Si stima quindi una resistenza serie dal semplice partitore di tensione:

R;=R . (L
f = Moad "\, - 0.975

—1)—2-Rt: 100mQ
Quindi i valori di resistenza di fase in ingresso indicati nello schema elettrico analizzato
sono:

Ry
RSl = RSZ = RS3 = 7 = 50m()

Dal momento che il filtro appena discusso € del 2° ordine, si deduce la possibile presenza di
due poli complessi e coniugati che portano ad una sovra elongazione in uscita nell’intorno
della pulsazione di risonanza.
Si ricorre a MatLab per ottenere il diagramma di Bode relativo a tale filtro con diversi valori
di induttanza di ingresso, in modo da individuare graficamente la condizione di massima
sovra elongazione verificabile alla pulsazione prossima a quella di ingresso.
Nell’immagine seguente si puo notare il diagramma di Bode a diversi valori di induttanza di
ingresso; in particolare vengono indicate:

o L¢=10pH (traccia blu)

o L¢=50uH (traccia verde)

o L¢= 100uH (traccia rossa)

o L¢=150uH (traccia azzurra)

o L¢=200uH (traccia viola)
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Phase (deg)

Magnitude (dB)

Bode Diagram

! ! ! ! ! ! o System: Gud1
i H Freguency (radisec): 1.88e+003
Magnitude (dB): 0.158

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, T o e My s o Er|

10°

Frequency (radisec)

10

Figura 4.8: diagramma di Bode del filtro RLC a diversi valori di induttanza di ingresso

Si noti che a valori di induttanza in ingresso pari a ~50uH il filtro presenta una pulsazione di

risonanza prossima a:
ra
W, = 21 - frectifier = 1884‘T
Questo comporta che, con valori di induttanza prossimi a 50uH, si avra la massima

ondulazione di tensione sul banco DC e la massima corrente di picco ed RMS in ingresso e

sul banco stesso.
Quindi i valori di induttanza di fase in ingresso indicati nello schema elettrico analizzato

Sono:
Ly
le = Lsz = Lsg = 7 = 25””

E’ necessario precisare che il ponte raddrizzatore non puo essere descritto totalmente da
questo filtro RLC; la condizione in cui 1’approssimazione ¢ corretta corrisponde solo agli
intervalli di conduzione dei diodi. Mentre, quando i diodi sono interdetti, ovvero la corrente
nell’induttanza ¢ nulla, il sistema descrittivo si riduce ad un semplice filtro RC del 1° ordine

con scarica del condensatore del banco DC sulla resistenza di carico.
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L’impedenza di fase in ingresso risulta quindi essere:

Z =Rs; +jwL;

ing fase

La corrente di cortocircuito di fase dell’ipotetica rete di alimentazione caratterizzata dall’'impedenza

precedentemente calcolata é (in valore RMS):

V; _ 230V
(2 - 300Hz) 0.1067%)

I,(2m - 300Hz) = ~ 21564

Zing fase
E’ possibile ora calcolare la potenza di cortocircuito della rete di alimentazione trifase:
See =V " 1. +3=1.5MVA

Una ipotetica rete di questa portata, definita da una potenza di cortocircuito dell’ordine pari al valore
appena calcolato, non € del tutto estranea a cio che la rete di distribuzione nazionale pud fornire;
inoltre, valori di induttanza prossimi a 50uH possono essere largamente presenti in un impianto di
trasformazione dell’energia elettrica, dove, mediante 1’utilizzo di trasformatori, si passa dalla media

alla bassa tensione.

Ora ¢ possibile procedere con 1’analisi in simulazione dello stadio raddrizzatore in ogni condizione di
funzionamento: come esempio, verra mostrato, in maniera dettagliata, il caso di funzionamento nelle
condizioni nominali, espresse come specifica all’inizio del capitolo; in seguito, verranno forniti i

risultati piu rilevanti nelle altre condizioni possibili di funzionamento.

Si riepilogano le condizioni nominali dello stadio di ingresso:

» Pgc = 65kW
» Vin =400V concatenata con impedenza Z;,, appena calcolata.

> Tamb = 400C, Tsink = 7OOC

Si tenga presente che la risonanza che probabilmente si verifica in questa condizione portera ad un
aumento dei valori RMS sia di correnti che delle tensioni, quindi si riserva la possibilita di cambiare il
valore di resistenza di carico in modo da ottenere una potenza assorbita dal banco DC pari a 65kW
(inverter assorbe una determinata potenza indipendentemente dalla tensione al suo ingresso, a meno

della variazione di rendimento dell’inverter stesso al variare della tensione del DC link).

L’analisi in simulazione ha fornito molti risultati utili, di seguito presentati: la resistenza di carico

opportuna é di:

Ry = 4.340
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- Figura 4.9: Tensione del banco elettrolitico e tensione di ingresso raddrizzata

Voltage [V]

In figura 4.9 vengono mostrate la tensione in uscita al raddrizzatore (ideale, ovvero priva di caduta sui
diodi e sull’ impedenza di ingresso) nella traccia blu e la tensione sul banco elettrolitico nella traccia
rossa. Vengono indicati inoltre i profili del valore medio di ognuna delle due tensioni nelle tracce

verdi e viola.

Grazie al software ¢ possibile recuperare alcune informazioni fondamentali delle forme d’onda:

» Valore MEDIO tensione di ingresso raddrizzata: 537.9V
» Valore MEDIO tensione del banco DC: 528.9V
» Ripple PICCO-PICCO di tensione del banco DC: 35V

Il valore medio della tensione di ingresso raddrizzata la si ottiene integrando il coseno nel periodo pari

a /6 attorno al picco ottenendo:

V.
=2 =538V

/3

La tensione media stimata sul banco elettrolitico, calcolata precedentemente, era di circa 526V.

Vrad Amedia
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Figura 4.10: Corrente in uscita al raddrizzatore

[a]
L
——
L
—
P
——
L
——
L

Time (s}

La figura 4.10 mostra la corrente in uscita al raddrizzatore; dal software si ottiene:

> Valore RMS della corrente: 166.3A
> Valore MEDIO della corrente: 123.3A
> Valore di PICCO della corrente: 288.7A

Da questi dati e possibile ottenere altre informazioni, quali:
o Potenza effettiva sul banco DC:

PDCgff = 123.34-528.9V = 65.1kW

o Lacorrente MEDIA che circola sul singolo SCR/diodo:
123.34

ISCRm = 3 = 41 1A

o Lacorrente RMS che circola sul singolo SCR/diodo:
I _ 166.34 — 964

SCRyms — \/§ -
o Lacorrente RMS di fase:
V2
Ir. =16634A-—==134.84
rms \/§
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- Figura 4.11: Corrente e tensione di fase in ingresso

Voltage [V] Current [A]

La figura 4.11 mostra la corrente e la tensione di fase riferita a neutro della rete. Si ottiene:

> Valore RMS della corrente: 134A
> Valore RMS della tensione: 224V

Da questi dati e possibile ottenere altre informazioni, quali:

o Fattore di cresta:

CF = Ir, 28874 ) 16
S Ip o 1344

o Potenza apparente assorbita dall’ingresso:

S=3 Vi 1p, =3"224V 1344 = 90kVA
o Fattore di potenza in ingresso:
P
PFing = S ~0.72 (P = 65kW)

Si vuole far notare che il valore RMS della tensione di fase in ingresso non € pari a 230V, ma
inferiore: cid & chiaramente dovuto alla caduta di tensione data dall’impedenza di linea a carico
nominale. Inoltre la corrente presenta picchi molto elevati che causano conduzioni dei diodi in
intervalli ristretti con conseguente abbassamento del fattore di potenza. In seguito verra trattata la
distorsione armonica introdotta dal raddrizzatore e la necessita di un filtro induttivo in ingresso. Per
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ora il dimensionamento procede con questi valori appena ottenuti, dal momento che le probabilita che

il convertitore lavori in un impianto in assenza di filtro induttivo in ingresso non é trascurabile.

- Figura 4.12: Corrente nel banco DC

Current [A]

002
Time (s)

La figura 4.12 mostra la corrente nel banco DC. Si ottiene:

» Valore RMS della corrente: 111A
» Valore di PICCO positivo di corrente: 166.7A
» Valore di PICCO negativo di corrente: 124.6A

Ne segue che la corrente che circola nel singolo condensatore sara di 37A. A questo punto & possibile

calcolare la potenza dissipata e la temperatura raggiunta dal singolo condensatore, nonché il tempo di
vita dello stesso che sara sicuramente maggiore rispetto a quello calcolato nel paragrafo relativo al
dimensionamento del banco DC.

La potenza dissipata dal singolo condensatore del banco DC:
Peond,;; = ESR300nz ‘1.2 =8mQ - (374)2 = 11W

La temperatura di lavoro del singolo condensatore (mantenendo una ventilazione forzata a 1m/s) ed il
tempo di vita stimato sono:
=173°C Lopeff =92000h

Teond off Tomp + Rep Pcondeff

Il risultato, che rimane comunque una stima in condizioni nominali, & sicuramente piu appropriato
rispetto a quello calcolato nel capitolo precedente ed ¢ piu che soddisfacente per un’applicazione con

motore brushless.
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Per completezza ora verra mostrato cosa accade in simulazione in assenza dell’induttanza, per capire
I’effetto peggiorativo che puo introdurre una risonanza tra i condensatori del DC link e dell’induttanza
di linea; lo schema elettrico rimane invariato rispetto al precedente: viene a mancare 1’induttanza di

fase e la resistenza di carico equivalente sara Ry oap = 4.26Q.

L’immagine seguente mostra la tensione del DC link (traccia blu) e la corrente in uscita al

raddrizzatore (traccia rossa):

Current [A]

Voltage [V]

Time (z)

Figura 4.13: tensione del DC link e corrente in uscita al raddrizzatore in assenza dell’induttanza di
fase

Si noti come il profilo di corrente presenti fronti di salita piu ripidi rispetto a quelli mostrati con la

presenza dell’induttanza di linea, ma la cosa da portare all’attenzione sono proprio i valori medi ed

RMS delle forme d’onda.

Valore RMS della corrente: 162.8A
Valore di PICCO di corrente: 271.7A
Valore MEDIO della corrente: 123.8A
Valore MEDIO della tensione: 526V

YV V V V V

Ripple PICCO-PICCO di tensione a 300Hz: 32.5V

Si noti come i valori RMS e di picco della corrente siano minori rispetto al caso precedentemente
analizzato ed anche il valore medio ed il ripple della tensione del DC link sono diminuiti; questo

fenomeno € dovuto alla risonanza descritta in precedenza.
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4.2.5.Scelta del modulo SCR+DIODO del ponte raddrizzatore

Una volta ultimato il dimensionamento del banco DC e delle forme d’onda previste si passa alla scelta
del modulo diodo/SCR piu opportuno per 1’applicazione. Per effettuare questa scelta, & sufficiente, in
prima analisi, osservare che i costruttori danno indicazione relativamente alla corrente media e RMS
che possono sopportare i diodi/SCR a una data temperatura di case.

Consideriamo i seguenti parametri progettuali:

> Tsink = 70°C (temperatura del dissipatore).
> Corrente media sul singolo SCR/DIODO: Idcqiq = 41.1A con angolo di

conduzione inferiore ai 120°.

> Corrente RMS sul singolo diodo/SCR: Id,,,s = 96A.

Dopo varie valutazioni di alcuni moduli DIODO-SCR di vari costruttori esteri, attualmente gia

omologati nei prodotti H.D.T., la scelta é ricaduta in un modulo con le seguenti caratteristiche:

> Corrente RMS di 125A (continuous operation) e MEDIA di 70A con angolo di
conduzione di 180° e a temperatura di case T, = 85°C.

Temperatura di giunzione massima: Tjmax = 125°C.

Correnti di picco oltre i 1400A con ampiezza di 10ms.

Resistenza differenziale: 3.5m{Q (inserita anche nell’analisi condotta in simulazione).

V1o = 0.9V (dato utile al calcolo della potenza dissipata).

vV V V V V

Tensione di break down: sarebbe sufficiente utilizzare un modulo con tensione di break
down pari a 1200V anche se attualmente tendenza, reperibilita e motivi di sicurezza

portano ad utilizzare moduli da 1400-1600V con una differenza di costo pressoché

esigua.

Attualmente i maggiori produttori di componenti di potenza forniscono dei tool di progettazione
online grazie ai quali e possibile, inserendo opportuni parametri di progetto, ottenere informazioni
come la potenza dissipata dal modulo e la temperatura di giunzione in determinate condizioni di
corrente, tensione e ventilazione in vari contesti di base come raddrizzatori di linea o convertitori
switching.

Questo strumento, messo a disposizione dal costruttore, & molto utile, in fase di progetto di un

convertitore, per avere un riscontro pratico sul dimensionamento, anche se approssimativo.
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4.2.6.Calcolo delle perdite dello stadio di ingresso e DC link

Si prosegue calcolando le perdite nel singolo diodo/SCR (trascurando le perdite in commutazione).

a) Perdite in condizioni nominali: Pgc = 65kW, Vi, = 400V

Pyiss,.. = V1o *Isckom + R¢ * Iscr,,, = 69.3W

Una volta calcolata la potenza dissipata dal singolo diodo/SCR del modulo utilizzato,
possiamo stimare la temperatura di lavoro della giunzione: dal datasheet ricaviamo la
resistenza termica tra giunzione e case (nel caso di angolo di conduzione pari a 120°) e tra
case e dissipatore, considerando di porre uno strato sottile di ca 200um di pasta termo

conduttiva di tipo standard:

o o

Rth;_c = 0.39, Rthe_y = 0.2

Ne ricaviamo i seguenti dati:

» Temperatura di case stimata:

Tease = Tsink + Rthe_p - Pjss,,, = 83.9°C
» Temperatura di giunzione stimata:

Tune = Tease + Rt _ Py = 110.9°C

Per completezza, viene ora calcolata la potenza dissipata nel ponte raddrizzatore trifase

formato da 3 moduli di potenza:

Prad dgiss — Pdissscr -2+-3 =415W
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b) Perdite in condizioni: Pyc = 65kW, Vpc = 513V (Vi,, = 363V concatenata)

Viene analizzata la condizione con tensione di ingresso minima, ma tale da permettere all’inverter
di non andare in limitazione di potenza in uscita: in questa condizione si ottengono i seguenti

valori dal software di simulazione:

Valore Simulazione
RIPPLE di tensione al carico 35.3V
MEDIA della tensione sul banco DC 513V
RMS della corrente in uscita al ponte 169.5A
PICCO della corrente in uscita al ponte 293A
MEDIA della corrente in uscita al ponte 126.7A
RMS della corrente di fase in ingresso 137.4A
RMS di tensione di fase in ingresso 217V
RMS della corrente nel banco DC 112.4A
PICCO della corrente nel banco DC 167.3A

Tabella 4.1: valori rilevati in simulazioni nelle condizioni del punto ‘b’

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti:

Pass,, =71.6W P4y = 429.6W
Topse = 84.3°C Tone = 112.3°C

Questa & la condizione di maggior carico dissipativo per lo stadio di ingresso € il modulo lavora

correttamente ad un temperatura di giunzione di 10° inferiore al limite imposto dal costruttore.

La temperatura di lavoro dei condensatori elettrolitici risulta:

Py = 11.3W Toona = 74°C L,y = 85000h
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C) Perdite in condizioni: Pgc = 55kW, Vi, = 340V (tensione minima alla sorgente)

Viene analizzata la condizione con tensione di ingresso minima alla sorgente e potenza
opportuna: si considera quindi che la tensione di fase di ingresso all’azionamento sia

ulteriormente inferiore a causa della caduta dovuta all’impedenza di ingresso.

In questa condizione si ottengono i seguenti valori dal software di simulazione:

Valore Simulazione

RIPPLE di tensione al carico 32.71V

MEDIA della tensione sul banco DC 448.3V
RMS della corrente in uscita al ponte 163.9A
PICCO della corrente in uscita al ponte 279A

MEDIA della corrente in uscita al ponte 124.6A
RMS della corrente di fase in ingresso 132.9A
RMS di tensione di fase in ingresso 191V

RMS della corrente nel banco DC 106.3A
PICCO della corrente nel banco DC 155.3A

Tabella 4.2: valori rilevati in simulazioni nelle condizioni del punto ‘c’

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti:
Pdl-ssm = 68.8W Prgaqa = 412.8W
T.qse = 83.8°C '1}unc =110.6°C
La temperatura di lavoro dei condensatori elettrolitici risulta:

Py = 10W Toond = 70°C L,y = 113000k
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d) Perdite in condizioni: Poyt = 65kW, Vi, = 460V

Viene analizzata la condizione con tensione di ingresso massima e carico massimo: in questa

condizione si ottengono i seguenti valori dal software di simulazione:

Valore Simulazione

RIPPLE di tensione al carico 32.2V

MEDIA della tensione sul banco DC 618.5V
RMS della corrente in uscita al ponte 148.2A
PICCO della corrente in uscita al ponte 268.9A
MEDIA della corrente in uscita al ponte 105.2A
RMS della corrente di fase in ingresso 120A

RMS di tensione di fase in ingresso 260.7V
RMS della corrente nel banco DC 104.2A
PICCO della corrente nel banco DC 164.4A

Tabella 4.3: valori rilevati in simulazioni nelle condizioni del punto ‘d’

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti:

Pass,. =57.2W  Pogq = 343.2W
Touse = 81.5°C Toune = 103.8°C

In questa situazione il ponte di ingresso & chiaramente meno stressato dal momento che le corretti

sono inferiori rispetto alla condizione a rete nominale.

La temperatura di lavoro dei condensatori elettrolitici risulta:

Poywd = 9.7W Toona = 69.1°C L,y = 120000k

31



e) Perdite in condizioni: Poyt = 65kW, Vi, = 400V, Valore minimo di capacita del
DC link

Viene analizzata la condizione di rete e potenza nominale con capacita del DC link al valore

minimo, OvVero:
Cdcmm = Cy. + 0.8 = 3960uF

In questa condizione si ottengono i seguenti valori dal software di simulazione:

Valore Simulazione
RIPPLE di tensione al carico 43.7V
MEDIA della tensione sul banco DC 528V
RMS della corrente in uscita al ponte 167.5A
PICCO della corrente in uscita al ponte 297.7TA
MEDIA della corrente in uscita al ponte 123A
RMS della corrente di fase in ingresso 136.8A
RMS di tensione di fase in ingresso 224V
RMS della corrente nel banco DC 113.8A
PICCO della corrente nel banco DC 173.7A

Tabella 4.4: valori rilevati in simulazioni nelle condizioni del punto ‘e’

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti:

Pyss,. =69.7TW P4y = 418.2W

Tose = 84°C  Type = 111°C

In questa situazione il picco della corrente in ingresso & maggiore rispetto alla condizione con valore
di capacitd nominale; infatti il ripple di tensione sul DC link é chiaramente aumentato. Cio €
giustificato dal fatto che, con questo valore di capacita e impedenza di ingresso, il filtro LC risuona

con un coefficiente di smorzamento minore.

La temperatura di lavoro dei condensatori elettrolitici risulta:
Pcond =11.5W Tcond = 74.5°C Lop ~ 83000h
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f)  Perdite in condizioni: Poyt = 65KW, Vi, = 400V, Valore massimo di capacita del
DC link

Viene analizzata la condizione di rete e potenza nominale con capacita del DC link al valore

massimo, OVVero:
Cdcmin = Cdc 1.2 = 594‘0.LLF

In questa condizione si ottengono i seguenti valori dal software di simulazione:

Valore Simulazione

RIPPLE di tensione al carico 28.6V

MEDIA della tensione sul banco DC 528.9V
RMS della corrente in uscita al ponte 165.5A
PICCO della corrente in uscita al ponte 288A

MEDIA della corrente in uscita al ponte 122.8A
RMS della corrente di fase in ingresso 135.2A
RMS di tensione di fase in ingresso 224V

RMS della corrente nel banco DC 111.2A
PICCO della corrente nel banco DC 164.2A

Tabella 4.5: valori rilevati in simulazioni nelle condizioni del punto ‘f’

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti:

Pyss, =68.8W P4 = 412.8W
Toose = 83.7°C  Type = 110.6°C

In questa situazione, la risonanza si fa sentire meno infatti il ripple di tensione a 300Hz risulta piu
contenuto.

La temperatura di lavoro dei condensatori elettrolitici risulta:

Poyng = 11W Toond = 73°C Loy = 92000h
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4.2.7.Calcolo del THD in ingresso

Per completare il dimensionamento dello stadio di ingresso é utile calcolare la distorsione armonica di
tensione introdotta dall’impedenza di linea nel punto di ingresso al ponte raddrizzatore trifase; questo
punto viene comunemente chiamato PCC, Point of Common Coupling. L’analisi permette quindi di
comprendere quale sia I’impatto armonico nel PCC causato da un raddrizzatore di tale potenza
alimentato da una rete elettrica descritta da un’impedenza di linea pari a quella calcolata in

precedenza.

L’impedenza di linea (di fase) e descritta da una resistenza e una induttanza di valore:

A =R, +jwL, R, =50mQ L, =25uH

ing fase
Gia durante I’analisi sul dimensionamento del ponte raddrizzatore trifase si notava chiaramente che il
valore RMS di tensione al PCC risultava inferiore rispetto a quello imposto al generatore a monte
dell’impedenza di linea. Questa distorsione di tensione ¢ calcolabile imponendo un’analisi alle

trasformate di Fourier della corrente e tensione al PCC.

Questo calcolo é molto complicato dal momento che & necessario conoscere 1’espressione corretta
della funzione ‘corrente’ e ‘tensione’ nel tempo. Fortunatamente, in fase di progettazione vengono in
aiuto software di simulazione che permettono di ottenere 1’analisi di Fourier, quindi un’analisi in

frequenza, di qualungue segnale di cui si desideri conoscerne il contenuto armonico.

Il procedimento per il calcolo della distorsione armonica totale di tensione (THDy) in condizioni

nominali di funzionamento ¢ il seguente:

» E’ necessario conoscere il valore efficace di ogni armonica dispari di corrente I, di fase
almeno fino alla 25° armonica (le armoniche multiple di 3 sono nulle dal momento che i
segnali hanno media nulla), ottenendo quindi la distorsione armonica totale di corrente
(THD)) rispetto la fondamentale 1y a 50Hz.

/ 12
THD, = %
0

» Conoscendo la potenza di cortocircuito della rete elettrica trifase in questione (Scc), Si
ottengono i valori efficaci delle medesime armoniche di tensione V, di fase rispetto la

fondamentale V, a 50Hz e pari a 230V efficaci.

|/
V= S °_. \/_%
cc
/3
» Ora e possibile ricavare il THDy:
Zn le
THD, =



L’immagine seguente mostra, in maniera approssimativa, il valore efficace delle varie armoniche di

corrente, ottenuto con il simulatore PSIMdemo:

Current [A]
—_—
—

LoV

Figura 4.14: spettro in frequenza approssimato in simulazione della corrente

In particolare, si noti la presenza, accentuata di picchi, delle armoniche 5°, 7°, 11°, 13°, 17°, 19°, 23°

e 25° oltre alla fondamentale a 50Hz. Per il calcolo del THD di corrente e tensione sono necessarie

quelle dalla 5° alla 25°.

Il valore efficace delle armoniche di corrente rilevanti € espresso nella tabella seguente:

Armoniche di Corrente [A]

5° 7° 11° 13° 17° 19° 23° 25°
250Hz | 350Hz | 550Hz | 650Hz | 850Hz | 950Hz | 1150Hz | 1250Hz
102.5A 75A 21.3A 4.5A 7.85A 6A 1.15A 2.7A

Tabella 4.6: valori efficaci, rilevati in simulazione, delle singole armoniche di corrente

Si ottiene il THD di corrente con il semplice calcolo:

VI I 129.274

1344

THD, =

IF rms

~ 96

.5%




Il valore efficace delle medesime armoniche di tensione € espresso nella tabella seguente:

Armoniche di Tensione [V]

5° 7° 11° 13° 17° 19° 23° 25°
250Hz | 350Hz | 550Hz | 650Hz | 850Hz | 950Hz | 1150Hz | 1250Hz
7.64V | 559V 1.59v 0.34V 0.59v 0.45Vv 0.09v 0.2V

Tabella 4.7: valori efficaci calcolati delle singole armoniche di tensione

Si ottiene il THD di Tensione con il semplice calcolo:

VI V2 9.64V

v, 230V

THD, = ~ 4.2%

nrms

11 risultato appena ottenuto mostra come 1’impatto di un ponte raddrizzatore trifase a diodi di questa

potenza su una rete elettrica avente una determinata impedenza di linea possa non essere trascurabile.

E’ chiaro quindi che, se nell’impianto in cui operera tale azionamento, si necessita una distorsione di
tensione inferiore, per permettere il corretto funzionamento di altri apparecchi elettronici, &

indispensabile 1’utilizzo di un filtro induttivo in ingresso.

Di conseguenza H.D.T. fornisce, assieme ad ogni azionamento, un filtro induttivo (opportunamente
dimensionato in base alla taglia di azionamento) come opzionale, dal momento che il cliente potrebbe
non richiederlo.
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4.2.8. 1l filtro induttivo in ingresso

In questa sede non viene trattato il dimensionamento dettagliato del filtro induttivo, ma viene reso
noto il suo effetto dal punto di vista delle forme d’onda di corrente e tensione e della distorsione

armonica nel PCC localizzato, ovviamente, a monte del filtro induttivo in questione.
La specifica di base per la scelta di tale filtro induttivo € la seguente:

» Garantire il funzionamento nominale dell’azionamento in condizioni di rete nominale in
ingresso: ovvero € necessario garantire che, a tensione di rete pari a 230V efficaci di fase
(misurati alla sorgente), la tensione media raddrizzata sia tale per cui I’inverter non vada in
limitazione di potenza in uscita. Nel caso in questione, significa che, come da specifica

iniziale, la tensione del DC link non deve scendere sotto la soglia di:

Ve, =365V V2 = 516V

mi

Per scegliere quale valore di induttanza di filtro inserire in fase in ingresso, & necessario analizzarne
I’effetto in commutazione: ovvero, durante la commutazione tra i vari rami di ingresso, se la corrente
nell’induttore di fase non ¢ nulla, allora la commutazione non ¢ istantanea; questo effetto, in cui si ha
la conduzione contemporanea di 2 fasi, provoca un cortocircuito in ingresso al ponte raddrizzatore,
fino a che la corrente di una fase non si € annullata. Questo cortocircuito causa una perdita aggiuntiva
sul valore medio di tensione del DC link.

Schematizzando quindi il carico con un generatore di corrente costante lg, € possibile studiare, in
maniera semplificata, I’intervallo di commutazione. L’immagine seguente mostra il transitorio di

commutazione:

0 L ot

) ia =1y

ot

YNn

(c)

Figura 4.15: transitorio di commutazione tra fase ‘a’ e fase ‘c’ con relative forme d’onda
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L’immagine di figura 4.15:

» considera la commutazione tra il diodo D5 e il diodo D1, quando prima conducevano D5 e
D6. Quindi la commutazione interessa solo le fasi a e ¢ e la tensione responsabile della
commutazione & Veomm.

» mostra la corrente iy, che circola per effetto del cortocircuito nelle fasi interessate alla
commutazione.

» mostra I’andamento della corrente delle fasi in commutazione e le aree di tensione A, perse

durante la commutazione.

La tensione ai capi dell’induttanza di fase a e ¢ sono:
di, di,

Via = e =g

di,  dlp—i,) di,
ST g bs 7S C:

VLC =L

La tensione responsabile della commutazione é:
di,
Vcomm =VLa_VLc =2'Ls' dt

Moltiplicando per w e integrando entrambi i membri si ottiene I’intervallo di commutazione:

Ig u
] 1
A, =w- Lsf di, =EJ.(VLQ —V.) - d(wt)
0 0

Durante I’intervallo di commutazione, le tensioni sulle induttanze delle fasi a e ¢ corrispondono a:

Vie = Vie = Vin = Vi = V. - sen(wt) Vo =V3-230V V2

Si ottiene, risolvendo I’uguaglianza integrale:

Vo - (1 — cos(w))
2

A, =w-Lg-1; =

Dal momento che I’area A, viene persa in ognuna delle 6 commutazioni presenti nel periodo di 20ms,

ne segue che la perdita sul valore medio di tensione sul DC link sara:

w- L1 3-w-L;-1
AVdcwmm _ 2ﬂ:s d _ s id
/6 ™
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Per completezza si ricava il tempo di commutazione:

z-w-LS-1d>

v,

u =cos! (1 —
vk

Si nota che, a parita di corrente, maggiore ¢ I’induttanza ¢ maggiore sara il tempo di commutazione,

cosi come maggiore € la corrente, a parita di induttanza, e maggiore sara il tempo di conduzione.

Nel caso reale, non vi ¢ la presenza di un generatore ideale di corrente bensi di un carico resistivo

equivalente, quindi si ricorre al simulatore per ottenere un valore opportuno di induttanza in ingresso.
Si impone un valore di induttanza di fase pari a 125H. Assieme al valore di induttanza serie di

linea, si avra un valore di induttanza di ingresso in fase pari a 150uH.

La figura seguente mostra la corrente in uscita al raddrizzatore (traccia blu) e la tensione sul DC link
(traccia rossa):

Voltage [V] Current [A]

Figura 4.16: tensione del DC link e corrente in uscita al raddrizzatore con filtro induttivo inserito

Si noti come la corrente non si annulli in prossimita delle commutazioni tra una fase e I’altra quindi

entrano in causa anche le perdite di tensione media per commutazione.

Tensione MEDIA sul banco DC: 517V
Tensione PICCO-PICCO sul banco DC: 17.8V
Corrente MEDIA in uscita al raddrizzatore: 125.9A

Corrente RMS in uscita al raddrizzatore: 138.8A

vV V V¥V VYV V

Corrente di PICCO in uscita al raddrizzatore: 201 A
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L’immagine seguente mostra 1’effetto delle commutazioni nella tensione in ingresso al raddrizzatore:

Voltage [V] Current [A]

Figura 4.17: forme d’onda relative alla corrente e tensione di fase a valle del filtro induttivo inserito

La tensione di fase (traccia blu) in ingresso al raddrizzatore, chiaramente a valle del filtro induttivo,
mostra le evidenti commutazioni dei diodi tra le fasi interessate. La traccia rossa mostra la corrente di
fase.

» Corrente nell’ intervallo di commutazione: 32A
» Corrente RMS di fase: 113A
» Tensione RMS di fase: 223.8V

Da questi dati € possibile ottenere altre informazioni, quali:

o Fattore di cresta:

o Potenza apparente assorbita dall’ingresso:

§=3"Vip,,, I, =3-223.8V 1134 = 75.9kVA
o Fattore di potenza in ingresso:
P
PFipg = S ~ (0.856 (P = 65kW)
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o Valore medio di tensione perso nella commutazione:

3-w- LS . Id
AV, = =8.7V (~ 526V — 517V)

Rieseguendo ora tutti i passaggi necessari a calcolare il THD di corrente e tensione, in condizioni
nominali, nel PCC, localizzato a monte del filtro induttivo posto in ingresso al raddrizzatore, si

ottengono i seguenti risultati:

Voltage [v]  Current [A]

Figura 4.18: forme d’onda relative alla corrente e tensione di fase a monte del filtro induttivo inserito

I valori di distorsione di corrente e tensione stimati al PCC sono i seguenti:
THD; =~ 53.7% THDy =~ 1.86%

L’attuale valore di distorsione armonica risulta pit che dimezzato e quindi & accettabile porre come

valore di induttanza per il filtro di ingresso un induttore di fase del valore compreso tra 100-150H.
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Si noti anche come il ripple di tensione sul DC link si sia drasticamente ridotto e come quindi la

corrente (traccia rossa nell’immagine seguente) si sia altrettanto ridotta.

N AL A AN A

Figura 4.19: ripple di corrente nel DC link con filtro induttivo inserito

» Corrente RMS nel banco DC: 58.4A
» Corrente di PICCO nel banco DC: 96.8A

Questa forte attenuazione del ripple a 300Hz la si nota anche analizzando il filtro RLC equivalente
utilizzato nel paragrafo precedente per la scelta del valore di induttanza di linea. L’attenuazione

introdotta € pit che evidente nel diagramma di Bode mostrato in figura seguente:

Bode Diagram
i T T T T A R S

System: Gud1 |
Frequency (rad/sec): 1.888+003
Wagnitude (dB): -5.44

Wagnitude (dB)
T

Phase (deg)

10°
Freguency (rad/sec)

Figura 4.20: diagramma di Bode del filtro RLC con induttanza di fase pari a 125uH
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L’attenuazione introdotta ¢ di 5.44dB che corrisponde ad un guadagno di:

—5.44dB
att =10 20 = 0.534

Infatti confrontando i risultati ottenuti relativi al ripple di tensione stimato sul DC link con e senza

filtro induttivo in ingresso si ha:

AVDCC(m filtro — 17.8V
32.5

= 0.548
AVDCsenza filtro

Per completezza, ottenuti i suddetti valori, & possibile stimare le perdite del ponte raddrizzatore e dei

condensatori del DC link in condizioni nominali e in presenza del filtro di ingresso.

La potenza dissipata dal raddrizzatore di ingresso e le temperature di giunzione sono le seguenti

(considerando trascurabili le perdite in commutazione):

Pyss,., = 60.2W Progq = 361.2W

Tose = 82°C  Type = 105.5°C

Tenendo presente che il condensatore elettrolitico utilizzato, a bassi valori di corrente e temperature,

presenta una resistenza serie pari 12m£), la temperatura di lavoro stimata risulta:
Pcond =4.5W Tcond = 53.5°C Lop ~ 250000h

La presenza di un filtro induttivo in ingresso porta ad una diminuzione dello stress di corrente nei
condensatori elettrolitici e nel ponte raddrizzatore tale da indurre quasi ad un ridimensionamento dello
stadio di ingresso. Comunque cid non € concepibile dal momento che 1’azionamento deve poter

operare anche in assenza del filtro induttivo.
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4.2.9. Dimensionamento della precarica del banco elettrolitico

Prima dell’accensione dell’azionamento i condensatori elettrolitici sono scarichi quindi risulta
necessario controllare la cosiddetta “in-rush current” con una resistenza opportuna, prima di chiudere
gli SCR del ponte.
Si desidera che la precarica avvenga in un tempo massimo di 3-4 secondi anche se, in prima istanza, si
ritiene una specifica fondamentale quella di limitare il picco di corrente di in-rush.

> Posto Ry il valore della resistenza di precarica.

» La massima corrente di picco sara:
Uinpk
R

kapre =

pre
» La fase di conduzione del diodo di precarica avviene solo in istanti contenuti nella
semionda positiva della tensione concatenata: questo tempo di conduzione diminuisce
all’aumentare della tensione sul banco DC.
Dalle formule sulla carica del condensatore, in un circuito RC con gradino di tensione in ingresso al

valore Uiny , otteniamo:
t

U.(t) = Uinyy, - (1 - e?) con T=RC
Owviamente, viste le suddette condizioni di precarica, non € possibile considerare il tempo di carica
come proporzionale alla costante RC, ma possiamo ricavarne comungue una stima approssimativa nel
seguente modo:
» La carica avviene non con un gradino di tensione bensi con un ingresso sinusoidale.
» |l tempo di carica effettivo non é continuo ma avviene in istanti di tempo inferiori a meta
periodo della sinusoide, intermittenti e di lunghezza di volta in volta inferiore durante la
carica.

=>» Quindi possiamo considerare che la costante di carica equivalente sia:

T =k T con k=5

Le immagini seguenti mostrano una simulazione della precarica nelle condizioni:
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In queste condizioni, si ottengono:
T=Rye Cie =100ms T =5-7=500ms  Topieq =57 =2.5s

_ Uinpk

Ik, = ~ 284

Rpre

Ve
600.00

500.00

400.00

300.00

Voltage [V]

200.00

100.00

Current[A]
n
2

200 3.00
Time (s}

Figura 4.21: forme d’onda relative al DC link e alla corrente impulsiva di precarica
nelle suddette condizioni di simulazione

Si noti che la corrente di picco non supera i 28A e la carica avviene in circa 3 secondi. L’ immagine in
figura 4.22 mostra quindi come 1’approssimazione della costante di tempo possa essere efficace in
queste condizioni: precarica effettiva (traccia rossa), precarica con gradino di ingresso e costante T =

RoreCac (blu), precarica con gradino di ingresso e costante T’ = 5RpCqc (verde).

Ve Vel
600.00

500.00

400.00

300.00

Voltage [V]

200.00 ||

100.00

0.00

000 1.00 200 3.00
Time (s)

Figura 4.22: confronto delle costanti di tempo
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Chiaramente queste sono stime sui tempi di carica e conseguentemente € possibile solo stimare il
valore di corrente RMS sulla resistenza di precarica durante tutta la carica del condensatore che, in

simulazione, avviene in T = 4s:

1 T (—t) 2
Ipre, s = k_Tf (kapre ce\t ) dt = 2.84
0

4.2.10. Scelta della resistenza e del diodo di precarica

Il valore RMS della corrente fornito dalla simulazione ¢ di 2.8A. Stimando la potenza dissipata dalla

resistenza di precarica, risulta d’obbligo utilizzare 2 resistenze in parallelo da 39Q 90W cementate:

tali resistenza sopportano potenze di picco anche superiori alla loro potenza nominale per qualche
secondo.

Le correnti di picco si avvicinano ai 30A quindi sara necessario utilizzare diodi da almeno 10A, che
possano sopportare correnti continuative di picco fino a 3 volte la nominale: la scelta ¢ ricaduta in un
diodo da 15A.

Una volta che la tensione del DC link ha raggiunto un opportuno livello di tensione, la logica
comanda la chiusura degli SCR del ponte raddrizzatore i quali mettono in cortocircuito diodo e
resistenza di precarica. La tensione inversa del diodo di precarica quindi corrisponde a quella
dell’SCR e si utilizzera percio un diodo da 1600V.
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4.3. Lo stadio di uscita: inverter half-bridge trifase

Lo stadio di uscita e caratterizzato da 3 gambe inverter monofase ad iBGT (con diodo in antiparallelo)
connesse al medesimo bus DC a tensione sostanzialmente costante e che generano in uscita 3 tensioni
periodiche e sfasate di 120° una con ’altra. L’uscita di ogni gamba ¢ connessa ad una fase del motore
il quale generalmente rappresenta per 1’inverter trifase un carico RL con connessione a stella. Con
questa configurazione di inverter & possibile utilizzare un alimentazione non duale, e quindi si noti
come ogni gamba generi una tensione, misurata rispetto al morsetto positivo o negativo del bus DC,
con una valore medio non nullo, mentre la tensione concatenata al carico, misurata quindi tra due fasi
del motore, presenti un valore medio nullo. Inoltre, la frequenza di commutazione al carico risulta

doppia rispetto quella del singolo ramo inverter.

Uzdc l(sq 7 S
a
Ot-- b ( M
| | |
Ude 7, } ¢ |
|
N | ( Sa ( S S |
| T~ I
I — i

Rappresentazione schematica di un
invertitore di tensione trifase

Figura 4.23: Rappresentazione di un inverter trifase azionante un motore
con connessione a stella a neutro non connesso

Comandando la chiusura dell'interruttore superiore di un ramo si connette la fase del motore al
positivo dell'alimentazione (positive dc rail); naturalmente, per evitare distruttivi cortocircuiti del

bus in continua (shoot-trought faults), la coppia di interruttori dello stesso ramo deve essere sempre
comandata alternativamente, in modo che mai entrambi gli interruttori risultino abilitati a condurre.

Ne risultano otto possibili assetti o stati (inverter states), che possono essere rappresentati con una
parola binaria a tre bit, uno per fase, adottando la convenzione di indicare con "1" la chiusura
dell'interruttore superiore di un ramo e con "0" quella dell'interruttore inferiore. Ad esempio, lo stato
vettoriale 100 corrisponde a chiudere lo switch superiore S*, della fase ‘a’.

Applicando la definizione di vettore spaziale, si trova che 6 degli 8 stati sono rappresentati da una
stella di sei vettori di stato (state vectors) di ampiezza 2/3 Udc e sfasati rispettivamente di n/3,

occupando i vertici di un esagono centrato nell'origine degli assi, come mostra la figura 4.24:
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B L’immagine mostra i vettori delle
010 110 possibili configurazione nel piano della
l rappresentazione o-p.

I due stati 000 ed 111, che

corrispondono  rispettivamente  alle

1l ¢ configurazioni con tutti gli interruttori
@ 111 inferiori e superiori chiusi, hanno il
relativo vettore spaziale nullo, ed
dol occupano pertanto I'origine degli assi
del piano complesso e sono definiti
Figura 4.24: vettori spaziali relativi agli stati attivi stati nulli.

dell’inverter di tensione trifase

La stella dei vettori individua sei regioni o settori, convenzionalmente numerati in senso antiorario.

L’espressione del vettore quindi sara:
2

_ jm-1)%
UM—§UDc'e 3 mE[l,,6]

La generazione delle forme d’onda di uscita ¢ attribuita al controllo digitale di tipo PWM vettoriale
(space vector modulation, S.V.M.) con controllo di corrente (controllo di coppia) e di tensione
(controllo di velocita). Questa tecnica e prettamente un calcolo matematico e si presta per essere
implementata da algoritmi digitali.

A differenza di un controllo PWM semplice, il quale controlla singolarmente ogni ramo, il controllo
vettoriale permettere di considerare I’inverter trifase unitariamente controllando gli stati dei sei
interruttori alla frequenza di commutazione prestabilita per ottenere quella determinata terna di
tensioni sinusoidali: a livello vettoriale quindi significa che si vuole ottenere un vettore di ampiezza
fissa, pari al picco desiderato, e che ruoti uniformemente. Per fare cio, in ogni intervallo di
commutazione (scelto in modo da ottenere una risoluzione sufficientemente appropriata) si produce
una terna di tensioni in modo che il valor medio corrisponda al valore della sinusoide che si vuole

produrre in quell’istante.

L’analisi dettagliata di questa modulazione e del controllo esula dagli scopi attuali del progetto, in
quanto verra gestita dal personale di H.D.T. che si occupera autonomamente del controllo.
Si tiene comunque a precisare quali siano le caratteristiche di base della modulazione vettoriale
utilizzata:
» E’ sinusoidale e simmetrica, ovvero, non lavora in sovramodulazione e gli impulsi di
duty-cycle sono centrati nella mezzeria del periodo di commutazione.
» Introduce una distorsione sulla tensione del singolo ramo che, essendo una distorsione

triangolare di terza armonica (rispetto alla fondamentale rotorica), non risulta presente
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nella tensione concatenata al motore; con questa distorsione triangolare sommata alla
sinusoide fondamentale, si elide [1’oscillazione della componente omopolare
inevitabilmente presente a causa del mancato collegamento tra il centro stella del motore
e il centro stella del DC link.

» La corrente viene mantenuts in fase con la forza elettromotrice generata dal motore.

L’immagine seguente mostra le variazioni di stato per ogni switch in riferimento alla modulazione
vettoriale simmetrica:

Si noti come, per ogni tensione

E-V{ media™ V3 media= E&n/2
|V ! concatenata al motore, la frequenza
+F E————] L ) . . . N .
'f V1 media ! con cui cambiano gli stati € doppia
+E 4____-__ | vs N t rispetto a quella di commutazione
o 2 media [ degli switch.
| |
+E } IVS Va | t Con questo tipo di modulazione, lo
| L _._2] | 3meda ____ . . .
T — stato di partenza & anche quello di
o, iy gl t arrivo (in questo caso 000)
: Yoo "Varo'  "Varo  Vooo q '
84=5; P 'Syt 181 '8! |
. i —e———+ 9+ o+ <
I R A 83 5 O . S .
! T I Figura 4.25: variazioni di stato in
-

uscita all inverter trifase

La forma d’onda di tensione di fase risultante, comprensiva della distorsione introdotta da questa

modulazione, é la seguente:

3V3 1
41 0(31"+1)'(3r+2)
T:

Vo(t) = V. + [cos(wt) — . cos(3wt - (2r + 1))

W =2 fin,

L’equazione V,(t) verra utilizzata nel software MathCad® per calcolare quindi il duty-cycle di un

ramo dell’inverter ad ogni periodo di commutazione.

Successivamente sara anche possibile calcolare le perdite in conduzione e in commutazione di iGBT e
diodi inserendo le relative caratteristiche corrente-tensione e profili di energie dissipate in
commutazione; tutto questo in ogni modalita di funzionamento dell’inverter: funzionamento normale

in avanti (o indietro), a rotore bloccato e in frenatura.
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4.3.1. Specifiche di progetto

Le principali specifiche di progetto per lo stadio di uscita sono le seguenti:

> Frequenza di commutazione f,: 10kHz

> Corrente nominale di uscita Iy: 100A

> Corrente di spunto: 200Ams per 0.5secondi

> Tensione media di ingresso Upc: 528V in avanti, 755V in frenatura
> Motore utilizzato: B26L

> Temperatura dissipatore Ty 70°C

Dalla scheda tecnica del motore utilizzato si ottengono i parametri principali di carico, utili per il

dimensionamento:

> Resistenza fase-fase Ry: 0.02Q

» Induttanza fase-fase Lg: 0.8mH

» Velocita nominale N: 3000RPM@110A/338Vac
> Coppie polari C, : 4

» Costante di tensione concatenata K, : 1.03Vs

L’indice di modulazione vettoriale risulta quindi:

338V -2
MBZGL = U—DC = 0905

Prima di definire I’indice con cui il software effettuera i calcoli in ogni periodo di commutazione €
necessario conoscere la massima frequenza raggiungibile dal motore che sappiamo essere a 3000RPM

e a 100A nominali in uscita: questa condizione di carico nominale che sicuramente pud essere

continuativa per I’inverter, non ¢ detto che sia quella piu gravosa (come si vedra in seguito).
fi N C 200H
. = —_— = VA
mv 6OS p

Dividendo un intero periodo rotorico di sinusoide a 200Hz con una frequenza di calcolo equivalente
alla frequenza di commutazione dell’inverter fy, = 10kHz, otteniamo il numero di punti necessari a
suddividere il periodo; indichiamo con “p” ’indice utilizzato per spaziare tutti i punti di calcolo e con

Pitr il rapporto di modulazione:

fow

= =50
ﬁnv

Tinv = = 5ms Piter =

finv
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Cio significa che un periodo rotorico (sinusoide a 200Hz - 5ms) viene suddiviso in 50 punti di calcolo.

Si ponga quindi attenzione al fatto che la frequenza di calcolo e stata appositamente posta pari alla
frequenza di commutazione; dal momento che, a ogni periodo di commutazione, ogni ramo
dell’inverter cambia stato, si puo concludere dicendo che, porre la frequenza di calcolo pari a quella di
commutazione, permette di calcolare in modo diretto e coerente le perdite in conduzione e in
commutazione dei componenti di potenza dell’inverter trifase. Porre la frequenza di calcolo maggiore
rispetto a quella di commutazione, corrisponde ad avere sicuramente una maggiore risoluzione nel
graficare le forme d’onda, ma porterebbe a dover elaborare un’ulteriore funzione che esegua una
cernita dei punti considerati utili al calcolo della potenza dissipata, complicando notevolmente le

equazioni del foglio MathCad®.

L’errore commesso nell’approssimare con 50 punti di calcolo un’ipotetica sinusoide a 200Hz, in tutto

il periodo ed il cui valore RMS sia di 400V, & il seguente:
" N2
Byl = |—(b—a) - L2 (22) |< 0.0037

Tale errore é sicuramente trascurabile a livello di dimensionamento di potenza di tale convertitore.

[Tt}

Si precisa che I’indice “p” verra utilizzato che base temporale per le immagini proposte nel
dimensionamento.

Altra precisazione da considerare ¢ il fatto che si analizzeranno le forme d’onda sia concatenate di
tensione che quelle di fase: poiché il centro stella del motore non ¢ disponibile all’esterno, non lo si
connettera al punto centrale del banco DC; quindi, avrebbe poco senso parlare di tensioni di fase, dal
momento che risultano ‘misurabili’ solo le tensioni concatenate. Si fara pero riferimento alle tensioni
di fase per studiare tensioni, correnti e duty-cycle di ogni singolo ramo dell’inverter, informazioni utili

quindi per il calcolo della dissipazione.
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4.3.2. Azionamento inverter in avanti

Durante il funzionamento in avanti, il controllo impone all’azionamento una coppia tale da accelerare
il motore fino ad arrivare alla velocita desiderata la quale viene letta dal resolver connesso al motore e
che fornisce il riferimento di velocita o posizione del rotore.

Quindi la corrente fornita dall’inverter viene mantenuta in fase con la forza elettromotrice generata dal

motore per ottenere la coppia massima in tutto il range di funzionamento:

Il sistema motore-azionamento lavora nel

coppia /]\ - . .
quadrante indicato come ‘motore in

avanti’,
@ @ con coppia positiva e velocita positiva.

freno indietro 10t01¢ 1N avanti . - . .
Viene quindi fornita potenza al carico, e
—~
T ST conseguentemente assorbita potenza dalla
motore indietro freno in avanti  velocita
@ @ rete di ingresso dal momento che corrente e
forza elettromotrice del motore sono in

fase.

Figura 4.26: quadrante di azionamento

Prima di procedere con il dimensionamento dell’inverter, si propone di analizzare il carico equivalente
che I’inverter vede quando connesso ad un motore: il carico RL ovviamente produce uno sfasamento

tra la tensione e corrente generate dall’inverter.

Conoscendo il numero di giri del motore a carico nominale, & possibile calcolare la forza

elettromotrice sinusoidale di fase, in valore RMS, generata dal motore a regime:

1 2nN
femf =E'K'Ke = 186.9V

Ora verra mostrato come ¢ possibile ricavare la tensione generata dall’inverter e lo sfasamento dovuto

al motore a carico nominale.

Considerando che la corrente & imposta pari alla nominale si otterra la componente di tensione dovuta
alla resistenza d’avvolgimento di fase e quella dovuta all’induttanza di fase, da cui & possibile

costruire il vettore di tensione dell’inverter.
» La caduta di tensione dovuta alla resistenza di avvolgimento di fase ¢ la seguente:
Ryr
VreSf :T.If =1

52



» La caduta di tensione dovuta all’induttanza di fase ¢ la seguente:

= Wpe " If =50.3V con Wy =——-C, =1257——

" 2 " 60s P s

f

» Quindi il vettore di tensione dell’inverter (escluso 1’apporto della distorsione) ¢:

Im
/‘

I{,:\/(femf+l/;esf)2+VLf2
v,
= gj -1 —f
@, =sn (Vo)

Vi, =194.4V

Figura 4.27: Vettore di tensione inverter nel piano A, = 15°
complesso

Re

Si ricava un ulteriore dato importante, ovvero il fattore di potenza in uscita in questo caso:

PF,,; = cos®; = 0.966

Quindi risulta calcolabile la potenza apparente e la potenza attiva in uscita all’inverter, oltre alla

potenza richiesta allo stadio di ingresso stimando un rendimento #;,, = 95%:

P

app = 3 Vinv . If = 58.3kVA Pattiva =F

op * PFout = 56.37kW

Poc, = P‘“_“"’“ ~ 59.3kW
rlLTH]

Con il software MathCad® vengono generate le forme d’onda di tensione dei rami dell’inverter sfasate
di 120° e inserendo quindi la distorsione di tensione introdotta dalla modulazione.

Da queste forme d’onda si ricava poi il duty-cycle utile per ottenere informazioni relative al ripple di
corrente; in particolare, si tiene a precisare che non verra calcolata la forma d’onda dettagliata, ma
solo I’inviluppo dovuto all’interpolazione dei picchi superiori ed inferiori del ripple stesso: questo
inviluppo é infatti utile ai fini del calcolo delle correnti in commutazione dei componenti, per
calcolarne le perdite. Ne consegue che il dato di inviluppo ¢ un’informazione sufficiente, dal
momento che le commutazioni degli switch dell’inverter avvengono sempre all’istante di picco
superiore ed inferiore della corrente. Quindi questa perdita di informazione relativa alla forma precisa

del ripple di corrente € ininfluente ai fini del dimensionamento.
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La figura 4.28 mostra la componente fondamentale delle tensioni di 2 rami inverter sfasate di 120°

(traccia rossa e traccia blu) e la relativa tensione

concatenata  (traccia viola):

600
— —
.
400
s
,f-—”—-hvﬂi\”_ha
_ 200 :
> v /
Vol .
4 l’ /
o v, < |
= | :
O Volg-Vol, :
o N 7

Figura 4.28:tensione fase 1 e 2 e relativa tensione concatenata nel ciclo rotorico

Si noti come I’evidente distorsione triangolare non si ripercuota nella tensione concatenata al motore

poiché, essendo alla terza armonica rispetto alla fondamentale di tensione, si elide. Il valore RMS

della tensione concatenata coincide ovviamente con:

La distorsione causa un
abbassamento del picco della
forma d’onda di tensione
effettiva (traccia blu) ed un
aumento del valore RMS

rispetto alla sinusoide pura:

Vit = 137.23V, i
Vsin = 194-4Vrms
Vo =198.6V,,,

Vorone = Vo V3 =336.7V4
Nell’immagine successiva, invece, viene mostrata 1’ondulazione triangolare (traccia rossa):

300 —

200 r :
— 100 + .‘,. }
a Virig ; Va ~ N
& o [ I\ N

° » 1 ,

E P 0 \\\ P 7 \\ / x\ \\\ 7 ‘ 4
§ Vsin, A N \ o

-100 ‘rf".

"l
=200 ',
-300
0 10 20 30 40 50
P

Figura 4.29: forme d’onda della sinusoide, dell ondulazione
triangolare e della tensione effettiva nel ciclo rotorico
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Si noti che I’indice di modulazione vettoriale risultante € pari a:

Vsin : \/§ \/7
Moy = = —— = 0.901

Nel foglio di calcolo, si considera la tensione come riferimento di fase e quindi la corrente e la forza
elettromotrice verranno sfasate di ugual quantita:

3vV3 v 1

Vol(t) =V - V2v |cos(wt) — o GriD - Grid cos(3wt - 2r + 1))
r=0

I1(t) = I - V2 - cos(wt — @)
femf t) = femf V2 - cos(wt — 0;) W = 27fin,

Una volta generate tutte le forme d’onda, € possibile apprezzare anche lo sfasamento tra tensione e

corrente (in fase con la forza elettromotrice del motore) sulla singola fase dell’inverter, come mostrato

nell’immagine seguente:

200

300

200
100

100

Voltage [V]
=
[v] juann)

-100

Sfasamento @7 s

-200

=300
]

Figura 4.30: Tensione e corrente di fase con relativo sfasamento nel ciclo rotorico

Calcolando la potenza attiva ed apparente di fase in uscita all’inverter, si ricalcola il Power Factor in

uscita (PF,,) dalle forme d’onda generate:

Piter —1
1
Pott,, = E ZO (V01p 'Ilfp) = 18.79kW
p:
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Pattout ’ ‘/§

— 0.966
I Vo e

PFy: =

Ora ¢ possibile procedere con 1’analisi del duty-cycle di fase che il controllo genera per comandare gli
iGBT del ramo inverter in funzionamento in avanti. Dalla forma d’onda di tensione appena ricavata, e
comprensiva della distorsione triangolare di terza armonica, si ricava il profilo di duty cycle che il
controllo deve fornire per ottenere quella determinata forma di tensione in uscita. Supponendo che la
tensione del banco elettrolitico sia priva di ondulazione statica di tensione, e rimanga costante a 528V,
come da specifica, si ottiene:

Vor(t) 1
Oiny(t) = ;]—d t3
c

Il profilo del duty-cycle di fase, ottenuto dall’interpolazione software nel periodo rotorico, € il

seguente:

1 Come si pu0 notare, il duty-cycle
0.95

risulta  centrato  sul  50%,
i \"“. chiaramente, poiché la tensione
) nulla in uscita la si ottiene quando
/ \ il controllo comanda tutti gli

\ switch dei 3 rami inverter con

\ / duty-cycle pari al 50%, generando
\ / una tensione media nulla ad ogni

0.23 \ / periodo di commutazione.

Il duty-cycle di fase massimo in

=]

20 30 40 50

=)
=3

guesto caso € pari a:
Omax = 95%

Figura 4.31: profilo di duty-cycle del singolo ramo inverter nel
ciclo rotorico

La modulazione relativa al singolo ramo dell’inverter produce un indice di modulazione di fase che

corrisponde a Msase = 0.95. Ovviamente, come gia osservato, 1’indice di modulazione vettoriale

effettivo corrisponde a Mess = 0.901.

Un’ ulteriore considerazione & la seguente: dal momento che si stanno analizzando correnti e tensioni
di fase, si deve supporre che anche il centro stella del motore si muova con la medesima distorsione
triangolare introdotta dalla modulazione; cio giustifica il fatto che la risultante corrente al motore sia
puramente sinusoidale. Analizzando le forme d’onda delle tensioni e correnti concatenate & possibile

apprezzare in maniera piu diretta il funzionamento previsto.
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Nell’immagine seguente vengono riportate la tensione fase-fase (traccia viola), la corrente fase-fase

(traccia blu) e la forza elettromotrice fase-fase (traccia rossa):

400
i
Is
200
EsCP
1 0
Voly-Vol,
—200
— 400
0 10 20 30 40 50

Figura 4.32: tensioni e correnti concatenate e relativi sfasamenti nel ciclo rotorico

Una volta ottenuto il profilo di duty-cycle, € possibile analizzare il ripple di corrente di fase generato
in funzionamento in avanti. Si ottiene quindi I’ampiezza dell’inviluppo di ripple di fase nel seguente

modo:

1
dinv (t) - 7

AILy (1) = [Upe — |femyy (O] = Ry - |1 O] - — Ly

Si noti che I’equazione precedente, come gia accennato all’inizio della trattazione, individua

I’inviluppo, ovvero il valore picco-picco del ripple di corrente di fase ottenendo una conseguente

perdita di informazione relativa alla sua forma triangolare all’interno del periodo di commutazione: si
precisa nuovamente che questa perdita di informazione ¢ ininfluente ai fini del dimensionamento di

potenza del convertitore.
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Per completezza, ora si analizzera nel dettaglio la forma d’onda del ripple di corrente nel periodo di

commutazione:

A Tsw Tsw

d.Tow d' Tow
\ 1°5W } | rsw } Pilotaggio
| i | | i | ramo 'a' time
| | >
1 , 1
STy | a3 Ty Pilotaggio
—_— P amo 'b'
ramo 'b
— —— >
d3lgw | d'3Tgy | Pilotaggio
P A ramo 'c'
I — >
f ¥

000 |100 |110| 111 110 | 100 | 000

/7—-/ Andamento

— REALE
/ Corrente ramo 'a’'
/ Andamento

APPROSSIMATO
/ Cotrente ramo 'a’'

Andamento
- MEDIO

Corrente ramo 'a’

>

Figura 4.33: forma d’onda dettagliata del ripple di corrente

Dall’immagine precedente si apprende come, a seconda dello stato topologico definito dalla
modulazione vettoriale, la corrente cambi la sua pendenza all’interno del periodo di commutazione

(traccia rossa); in particolare osserviamo:

» Stato ‘100’ ipotizzando la corrente uscente dal ramo ‘a’ ed entrante nei rami ‘b’ e ‘¢’

suddividendosi equamente, allora la pendenza della corrente di carica e:
Ly 3

Leg100 = Ly +7 = ELf

» Stato ‘110”: ’induttanza del ramo ‘b’ si scarica causando quindi sulla corrente del ramo ‘a’

un cambio di pendenza, la quale si porta pari a:
Leq110 = Lf + Lf = Lff
» Stato ‘111’ e ‘000’ in questi stati il motore risulta connesso totalmente al +DC o —-DC

rispettivamente, scaricando 1’induttanza di tutte le fasi con una tensione esigua (cadute su

switch e diodi), quindi con pendenza pressoché nulla.
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potenza.

Osservando I’immagine, ne deriva che I’approssimazione con pendenza unica e lineare, nello stato di
duty-cycle attivo per la fase ‘a’ (traccia azzurra), risulta corretta ai fini del dimensionamento di

L’immagine seguente mostra 1’andamento del profilo di inviluppo del ripple di corrente nel periodo
rotorico assieme al duty-cycle calcolato in precedenza:

: 2 Il profilo del ripple (traccia
AN N blu) identifica un massimo
/ SN pari  a ca 20A in
/ SRY . .
0751 \i 1o corrispondenza della massima
S N \: . :
P : I: tensione di fase
f . b .
f L ! sull’induttanza motore.
f 'w
dinvlg 0.5 ‘.I -0 Allf,
\ I
| o ¢
Lo ‘ [
Vo f:
Lo f:
025 \ “' -~ 10
\ . Figura 4.34: forme d’onda
. !
\ L) relative al duty-cycle e
| NIV ANE S all’andamento dell’ampiezza
. o » del ripple di corrente in un
"0 10 20 30 40 50 °
P

ciclo rotorico

Questo profilo picco-picco andra quindi sovrapposto alla corrente di fase imposta dal controllo

S.V.M. ottenendo percid un inviluppo attorno al valore medio della corrente stessa. Si definiscono
quindi il profilo superiore e quello inferiore della corrente di fase:

AIL (t)
If_sup 1(t) = Ifl(t) + T

If_inf 1(t) — Ifl(t) . %f(t)

I profili di corrente superiore ed inferiore saranno utili in seguito per calcolare le energie dissipate in

accensione e spegnimento degli iGBT e dei diodi mentre il profilo di corrente medio verra utilizzato
per le perdite in conduzione.

59



Nell’immagine seguente viene mostrata la corrente di fase con relativo ripple sovrapposto:

200

100

nf,

Tifsupg 0
Ilfinf,

— 1001

— 200

Figura 4.35: forma d’onda di corrente di fase con ripple sovrapposto nel ciclo rotorico

Il ripple risulta molto contenuto rispetto al valore nominale di corrente in uscita permettendo cosi una
riduzione delle armoniche introdotte nel motore che potrebbero causare la generazione di coppie poco
lineari, ma soprattutto riscaldamenti aggiuntivi degli avvolgimenti che porterebbero ad un aumento

delle perdite nel motore.

Ottenuto il profilo di inviluppo del ripple di corrente, € possibile calcolarne il valore RMS nel periodo

rotorico, con la seguente formula:

dt ~2.94

2
1 Tmw (AIL¢(t
0

Tinw 12

Si analizza ora la corrente in alta frequenza assorbita dai condensatori elettrolitici dalla singola fase
inverter: si noti come, durante gli stati ‘000’ e ‘111’ in cui il motore & totalmente connesso al polo

negativo e al polo positivo rispettivamente, la corrente nel DC link sia nulla.
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Ne segue che il valore RMS di corrente in alta frequenza, assorbita dal DC link da parte della singola

fase, sara inferiore al valore RMS del ripple di corrente calcolato in precedenza:
AIdCrms < AILfrms - 2914

Il valore & molto piccolo se confrontato con la corrente efficace derivante dal ponte raddrizzatore a
carico nominale; in piu, in alta frequenza (20kHz), il condensatore ha una resistenza ESR inferiore a

quella in bassa frequenza (300Hz), quindi il contributo sulla potenza totale dissipata e trascurabile.

Il ripple di corrente pud essere maggiore in condizioni transitorie in cui il controllo comanda un
riferimento di velocita diverso rispetto a quello di regime: un esempio € la condizione in cui, in fase di
accelerazione, 1’azionamento puo fornire il doppio della coppia nominale in uscita, ovvero il doppio
della corrente, almeno per 0.5 secondi. In questa condizione, dal momento che il rotore si trova in
condizione transitoria, anche la forza contro elettromotrice sara inferiore al valore nominale di regime,
quindi la tensione ai capi dell’induttanza del motore sara transitoriamente maggiore. Ipotizzando una
condizione in cui il controllo fornisca un duty-cycle massimo del 95% e minimo del 5%, il picco del
ripple di corrente nell’induttanza del motore con forza elettromotrice ipoteticamente nulla é:
Uy - (95% — 5%)

AL, ., = o Ly < 604 di picco
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In conclusione, dal momento che il controllo riceve informazione relativa al senso di rotazione del
motore (informazione ricevuta dal resolver connesso all’albero del motore), significa che € in grado di
lavorare coprendo anche il terzo quadrante di funzionamento; in questo caso, 1’azionamento lavora in

“motore indietro”, come indicato in figura:

Il sistema motore-azionamento lavora

coppia o
Pl nel quadrante indicato come ‘motore

indietro’,
@ @ con coppia negativa e velocita negativa.

freno indietro motore in avanti Viene quindi fornita potenza al carico, e
~

conseguentemente  assorbita potenza

motore indietro freno in avanti  velocita -
- dalla rete di ingresso dal momento che

@ @ corrente e forza elettromotrice del

motore sono in fase.

Figura 4.36: quadrante di azionamento

Le condizioni di funzionamento, le forme d’onda ¢ le potenze applicate sono analoghe a quelle appena

descritte nel caso di azionamento in ‘motore in avanti’.
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4.3.3. Azionamento inverter a rotore bloccato

L’azionamento a rotore bloccato ¢ una particolare condizione di funzionamento in cui, a regime, il

motore risulta avere il rotore bloccato in condizione statica (velocita nulla), mentre I’inverter viene

comandato dal controllo per fornire una determinata corrente di fase: quando il controllo comanda il

movimento del rotore, viene imposto un riferimento di corrente tale per cui I’inverter possa azionare il

motore inizialmente al doppio della coppia nominale di uscita, ovvero 200A, per un tempo previsto di

circa 0.5 secondi e poi torni in condizioni di regime continuativo. Se il rotore rimane bloccato, allora:
» l’inverter eroghera una corrente di regime dipendente dalla posizione del rotore.

» la corrente imposta dall’inverter sara una corrente mediamente continua.

Vi sono due condizioni limite di funzionamento a rotore bloccato:
» una in cui lavorano solo due rami dell’inverter, per cui la corrente uscente da un ramo si
chiude totalmente in solo uno degli altri due rami.
» Ialtra in cui lavorano tutti i rami dell’inverter nella condizione peggiore, dove la corrente

uscente da un ramo entra negli altri due rami dividendosi equamente.

Le due condizioni sono simili, I’unica differenza sta nel fatto che le correnti di fase sono diverse; in
particolare, per comprendere quali siano le correnti continue che circolano nei rami dell’inverter in
queste due particolari condizioni, e sufficiente analizzare il vettore trifase rotante delle correnti e
‘congelarlo’ nella condizione desiderata, la quale poi sara continuativa. Nell’immagine seguente viene

mostrata la terna delle correnti sfasate di 120°:

Si osservi che nell’immagine sono

‘ presenti le condizioni per cui:
®

1- Un ramo lavora alla corrente di

picco e gli altri due a ugual

peggiore e di verso opposto.

=

\

\

\

\

\

|

\

\

\
-50 }
L 2- Due rami lavorano con corrente

-100
100

T

\

|

\

\

\

T corrente, pari alla meta del ramo
‘ A .

\

[

[ /o _

| uguale ma di verso opposto,
+ /

mentre il terzo lavora a corrente

nulla.

Figura 4.37: forme d’onda di corrente delle tre fasi di uscita

sfasate di 120° e relative condizioni di rotore bloccato

E’ possibile affermare che I’azionamento a rotore bloccato lavorera in una di queste due particolari

condizioni o in condizione intermedia, a seconda della posizione del rotore in quel particolare istante.
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Ora é possibile calcolare le correnti di fase in ognuna di queste due particolari condizioni di
funzionamento, tenendo come riferimento la corrente efficace nominale di fase che il controllo

impone all’inverter: quindi

L% + L% + I3°

Distinguendo ora i due casi si otterra:
Casol:I3=0el; =1 Caso 2: Iy = Ipaxe Iz =13=11/2
V3 2 2
= — I I
Il_Ieff \/E 112+ 1/4+ 1/4
Legr = 3
b = Lyr V2
I; = 122.5A continua I; = 141.5A continua

Quando la condizione a rotore bloccato si trova a regime, si verificano le seguenti condizioni:

» Il riferimento di corrente comanda gli switch per fornire quella determinata corrente in quella
particolare posizione del rotore (posizione della terna trifase ‘congelata’).

» Dal momento che il rotore & bloccato, il duty-cycle fornito all’inverter dal controllo €
prossimo al 50%: in particolare, il ramo che comanda corrente positiva, ovvero uscente,
fornira un duty-cycle ‘leggermente” maggiore del 50%, mentre il ramo che comanda corrente

negativa, ovvero entrante, fornira un duty-cycle ‘leggermente’ minore del 50%.

Per capire con quale duty-cycle effettivo vengono comandati gli iGBT, & necessario valutare
innanzitutto il minimo incremento che il controllo riesce a fornire agli iGBT: la scheda comando
permette un passo incrementale minimo dello 0.08% sul duty-cycle. Cio significa che I’incremento

temporale minimo equivalente é pari a:

1
Atcontrollo = f— - 0.08% = 80ns
sw
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Nell’immagine seguente viene illustrata la condizione in cui solo due rami inverter lavorano a rotore
bloccato; in particolare sono presenti i duty-cycle , le correnti di iGBT e diodi del ramo ‘@’ e b’ e la

corrente di fase positiva uscente dal ramo ‘a’:

A Tow Tow
d Tow t
P A}_m? Pilotaggio
4’—| I_,_’—I ramo 'a' time
| | | >
1 1 1
| & Tw! | ‘ | I ‘ Pilotaggio
) | | | ‘ | ramo 'b’
| L 1 n I |
| — | F— >
| ; ; (-
/ | | = Corrente di fase
| | |
|

| ,
M Corrente iGBT
I I UP ramo 'a’

\
|
! b I \ [ ] >
| 1 | ‘ ! | Corrente iGBT
ﬂ | N I rl DW ramo 'b'

| | | |

I I

| |

1 | T ] ‘ — >
| | 1 ‘ ‘ | | 1 : Corrente diodo
| | : ‘ | : | | DW ramo ‘a’

I I
- | . ||
] \ T o ! — >
| ‘ ‘ | | ‘ ‘ Corrente diodo
| I\’\I | ‘ ’\’\I ‘ UP ramo 'b’

I I
. | | |
! ! | ‘ >

Figura 4.38: analisi dei pilotaggi e delle correnti circolanti a rotore bloccato

Si stima che, durante il tempo di scarica della corrente nel motore (traccia rossa nell’immagine
precedente), la caduta di tensione sull’induttanza fase-fase del motore sia dovuta alla caduta resistiva
sull’avvolgimento, alla caduta collettore-emettitore dell’iGBT e alla caduta diretta di un diodo: Si
ponga, quindi

=6V

Lscarica

Ora ¢ possibile calcolare I’incremento temporale effettivo che la logica deve fornire per ottenere quel
determinato ripple di corrente sul valore medio costante; conoscendo ora le tensioni ai capi

dell’induttanza sia durante la carica che durante la scarica si ottiene (con il bilancio delle tensioni):

0.5 u,. .
Lscanca ~ 560ns

Aty = -
e f;W Udc + ULsca‘rica




Ne consegue che il controllo riesce pienamente a coprire questo incremento senza eccessive

approssimazioni temporali; si otterranno quindi i seguenti duty-cycle effettivi di pilotaggio in regime

continuativo (facendo riferimento all’immagine precedente):

At At;
==0.5056, d,=05-——

TSW sw

= 0.4944

Il ripple di corrente che ne deriva € calcolabile come segue:

Uge - Aty _ Uscarica * d

2
= ~ 370mA
fow * Lyr fsw + s

AILbk =

Il ripple di corrente risulta esiguo rispetto al valore di corrente media in uscita.

Per completezza € possibile estendere tale analisi al caso in cui ’inverter lavori a rotore bloccato con

3 rami; le peculiarita di questa condizione sono:

»

»

Ipotizzando la medesima caduta di tensione ai capi dell’induttanza fase fase, si ottengono gli
stessi valori di incremento temporale e di duty-cycle a regime: un ramo lavora con duty-cycle
pari a d;, mentre gli altri due lavorano con lo stesso duty-cycle pari a d,.

Forme d’onda di corrente analoghe (continue con un ripple sovrapposto esiguo), con valori di
corrente dipendenti dalla posizione del rotore.

Si ipotizza che le correnti si dividano equamente tra iGBT e diodi che lavorano in parallelo.

Per concludere tale descrizione, si ponga attenzione al fatto che:

»

la potenza assorbita in ingresso a rotore bloccato é essenzialmente dovuta alle perdite nel
motore e nell’inverter, dal momento che il motore non genera alcuna forza contro
elettromotrice.

La corrente assorbita dai condensatori, oltre ad un valore dovuto alle perdite medie, €
impulsiva di frequenza pari al doppio della frequenza di commutazione (20kHz) e di
ampiezza pari al valore della corrente in uscita nel tempo coincidente all’incremento effettivo
calcolato in precedenza; ponendosi nelle condizioni peggiori, € possibile stimare la

componente impulsiva a 20kHz assorbita dal banco DC come segue:

lacyorw, =11 -2 Aline * fow = 154 con I; =1415A
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4.3.4. Azionamento inverter in frenatura

Durante il funzionamento in frenatura, il controllo impone all’azionamento una coppia tale da frenare
il motore fino a rallentare alla velocita desiderata, oppure fino ad arrivare in condizione di motore
fermo.

Quindi la corrente fornita dall’inverter viene mantenuta in contro-fase con la forza elettromotrice

generata dal motore, per ottenere la coppia contraria al moto attuale:

Il sistema motore-azionamento lavora nel
coppia N\

quadrante indicato come ‘freno in avanti’,

con coppia negativa e velocita positiva,
@ @ oppure come ‘freno indietro’, con coppia

freno indietro motore in avanti positiva e velocita negativa.

-~
motore indietro freno in avanti ~ velocita Viene qu|nd| rigenerta potenza dal carico

@ @ verso il banco elettrolitico (si veda il

capitolo ‘Lo stadio di frenatura’), non

assorbendo alcuna corrente in ingresso.

Figura 4.39: quadrante di azionamento

Se il controllo comanda la frenatura del motore, significa che si desidera passare da una velocita di
regime (che puo essere una velocita nominale del motore o intermedia) ad una inferiore o addirittura
una velocita nulla. La frenatura puo essere comandata sfruttando tutto il range di coppia disponibile
dall’azionamento; addirittura se la frenatura deve essere rapida, ¢ possibile, come da specifica fornita
da HDT, sfruttare il doppio della coppia nominale in frenata per 0.5 secondi. Quindi I’utente pud
programmare la frenata fornendo al controllo le rampe di frenatura a seconda della particolare
applicazione.

Come gia affermato, durante la frenatura, il controllo comanda una corrente in opposizione di fase
rispetto alla forza elettromotrice generata dal motore: quindi 1’energia viene trasferita dal carico verso
il banco elettrolitico (dal momento che non pud essere immessa in rete in ingresso) e per lo studio

dell’energia rigenerata, si rimanda al capitolo “Lo stadio di frenatura”.

Si tiene a precisare che in fase di frenatura la tensione del banco elettrolitico viene mantenuta entro
certi valori dall’opportuno stadio di frenatura comandato dal controllo: in particolare la logica
manterra 1’oscillazione del banco elettrolitico tra i 730Vdc e i 780Vdc; essendo il banco elettrolitico
carico a questi valori di tensione, i moduli di ingresso rimangono costantemente in polarizzazione
inversa, non assorbendo alcuna corrente in ingresso.
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L’analisi delle commutazioni degli switch e diodi, delle forme d’onda di corrente e tensione sono

analoghe a quelle analizzate nel caso precedente in cui ¢ stato descritto 1’azionamento ‘in avanti’:

R

_ Lyr _ _ ff _
> Vi, = e =L ==50.3V [ =-1004 V,, =-L-I =1V

Il vettore di tensione generato dall’inverter ¢ il seguente, considerando di iniziare la frenata a corrente

nominale e con forza elettromotrice massima, ovvero femM¢ = 186.8Vms.

Im
'

Vo = \/(fe”lf - w”eSf)z + (_VLf)Z
_VL

= qj -1 f

QL o < VO )

V, =192.5V

~ _ o
Figura 4.40: Vettore di tensione inverter nel piano gL = -15

complesso

Considerando ora, nell’istante di inizio frenata, come riferimento di fase la corrente e la forza contro

elettromotrice, si ottiene la tensione generata dall’inverter comprensiva della distorsione triangolare e

rispettivo sfasamento con la corrente di fase:

1
-(B3r+2)

Vo @) =V V2 - [Cos(wt +0,)— sz GriD cos(Bwt - 2r+ 1)+ 9,)
r=0

I:1(t) = =1 - V2 - cos(wt)
fems(t) = fem, -2 - cos(wt) W =27 finy

E’ ora possibile definire la forma d’onda del duty-cycle che il controllo deve imporre per permettere la

frenatura, considerando la tensione del banco costante al valore medio dell’oscillazione:

Vogp () N 1 780V + 730V

0; t) = = con U = ——— =755V

Una volta ottenuto il duty-cycle, € possibile calcolare il ripple di corrente di fase:

1
6ianR (t) - 7
fow - Lgf

AlLgg £ (t) = [Ubcye — |femzr (O] = Res - |15, 10]] -
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Le immagini in figura 4.41 é rappresentativa di questa modalita di funzionamento appena descritta, a

livello di piu intervalli rotorici:

300 150

=T AT T=
AN
ANIZNAN

—
——

——— |
=
I

[v] 1maumn)

Voltage [V]
5

Figura 4.41: forza contro-elettromotrice del motore e corrente di fase in frenatura dal regime a

condizione statica

L’immagine mostra un intervallo temporale di frenatura e le forme d’onda della forza elettromotrice
del motore, che dal valore nominale di 189.4V . alla frequenza di 3000RPM passa in condizione di
forza elettromotrice nulla diminuendo progressivamente la pulsazione rotorica. La corrente rimane in
fase con la forza elettromotrice, varia quindi la sua frequenza mentre rimane invariato il suo valore
RMS fino a che il motore si ferma.
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4.3.5.Scelta del modulo inverter di potenza

Dopo aver condotto I’analisi delle varie condizioni di funzionamento dell’inverter, ¢ possibile
procedere con la scelta dei moduli inverter pit appropriati per questa applicazione: i costruttori piu
importanti propongono moduli di varie dimensioni e taglie, ma soprattutto forniscono alcuni moduli

che portano in dotazione al loro interno tutta la logica necessaria a:

generare le tensioni di pilotaggio fornendo una semplice tensione in continua.
pilotare opportunamente i gate con drive in grado di fornire le correnti e tensioni adeguate.
proteggerli da cortocircuiti con opportuni circuiti di de-saturazione.

proteggerli da sovratemperature con sensori termici posti vicino alle giunzioni.

YV V. V V V

implementare circuiti di snubber dedicati per iGBT e diodi.

Inoltre, se ci dovessero essere condizioni per cui la logica del modulo intervenga per la protezione
delle giunzioni, ¢ disponibile una segnalazione all’esterno che il progettista puo gestire per informare

I’utente dell’avvenuta protezione.

Questi moduli sono detti IPM, acronimo per Intelligent Power Module. L’utilizzo di un modulo di
questo tipo, a fronte di un costo superiore, permette di risparmiare logica di pilotaggio, ma soprattutto
evitare rotture dovute a malfunzionamenti software o hardware oppure dovute a sovratemperature
localizzate sulla giunzione: quindi si ha a disposizione un modulo che garantisce una protezione molto

potente, aumentando notevolmente 1’indice MTBF dell’azionamento.

Per questioni di riservatezza, non verra indicato il codice o i costruttore utilizzato da H.D.T., e
verranno elencate solo le caratteristiche principali del modulo: tuttavia, al capitolo “Lo studio grafico

con CAD 3D”, ¢ possibile osservare un disegno di massima del case del modulo inverter trifase.

Dopo una prima analisi di cio che i principali fornitori offrono, la scelta ¢ ricaduta in un modulo IPM

con le seguenti caratteristiche:

» E’ un modulo unico che integra i tre rami inverter in un case compatto.
» La massima tensione inversa delle giunzioni & di 1200V, poiché il banco elettrolitico pud

lavorare a 780Vdc. Esiste una soglia di intervento delle protezioni di sovratensione intorno ai
1100V.

> La corrente di collettore & di 200A con Tcase = 25°C, e la protezione di corrente interviene
intorno ai 400A.

> Temperatura di giunzione iGBT/diodo massima Tjmax = 150°C con intervento delle
protezioni termiche intorno i 145°C (con isteresi di 10°C per lo stacco della protezione).

» Tensione in DC di alimentazione della logica V¢ = 20V.
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> La superficie del baseplate & molto ampia, superiore ai 18000mm?, e la resistenza termica
case-heatsink, fornita da datasheet (considerando uno spessore di 200um di pasta termica
standard), & molto bassa: Rth..s = 0.014°C/W.
» Tempi di commutazione tipici: in accensione Ton = 1S, in spegnimento Tofs = 2.5US
» Le segnalazioni di fault dal modulo verso 1’esterno sono in tutto 6, uno per ogni chip
iGBT/diodo, e ognuna comprende:
o Protezione termica della giunzione tramite sensore di temperatura sull” iGBT.
o Protezione dal cortocircuito, controllando la Vceg, quando il pilotaggio ¢ attivo alto.
La segnalazione non e distinguibile, ovvero non & possibile riconoscere quale protezione

interna € intervenuta.

Uno svantaggio nell’utilizzo di questo modulo ¢ la progettazione ad hoc obbligata, dal momento che
ogni costruttore fornisce il proprio modulo IPM con dimensioni, case e passi delle connessioni che
non risultano appartenere a standard prefissati, come invece accade per i moduli SCR utilizzati in

ingresso, dove & stato possibile individuare facilmente la cosiddetta second source in altri costruttori.

Il costruttore, comungue, garantisce la fornitura del componente per un tempo piu che accettabile.
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4.3.6.Problema delle induttanze parassite: scelta del condensatore di snubber

Un fenomeno molto importante da tenere in considerazione durante una fase di progettazione &
I’apporto dovuto alle induttanze parassite dei componenti e delle linee di collegamento

inevitabilmente presenti nella realta.

» L’induttanza serie dei condensatori elettrolitici (ESL).
» L’induttanza del cavo o barra di collegamento tra i condensatori elettrolitici e i rami inverter.

» L’induttanza al collettore di ogni singolo iGBT.

Tutti questi parametri parassiti del circuito rappresentano un problema nel momento in cui vi
circolano correnti impulsive, come ad esempio le correnti di reverse recovery dei diodi di potenza

dell’inverter, detti diodi hard switching.

Si faccia riferimento alla commutazione di un ramo inverter dove, durante la conduzione di corrente,
positiva e uscente, da parte del diodo negativo, giunga il comando per pilotare 1I’iGBT positivo: la
corrente I, allo spegnimento del diodo € impulsiva di ampiezza dipendente dalla velocita di
commutazione dell’iGBT che entra in conduzione. In questa situazione le induttanze parassite presenti
in serie al ramo inverter genererebbero un impulso di tensione necessario a scaricare 1’induttanza
parassita appena caricata: questo impulso puo essere dannoso sia per il modulo stesso che per i
condensatori elettrolitici.

Per ovviare a questo problema si utilizzano condensatori di snubber a film in polipropilene, posti in
parallelo al banco elettrolitico, la cui caratteristica principale ¢ quella di filtrare I’impulso di tensione
generato dalle induttanze parassite durante le commutazioni. Ne segue un ulteriore vantaggio: questi
condensatori, avendo valori di ESL ed ESR (alla frequenza di interesse) molto inferiori ai
condensatori elettrolitici, durante il verificarsi di una commutazione, sono in grado di coprire gran
parte dell’energia richiesta per lo spegnimento del diodo evitando di assorbire elevati impulsi di
corrente dal banco elettrolitico. Una nota importante, da tenere ben presente, € il layout del
collegamento tra modulo inverter e condensatore: il condensatore deve essere posto il piu vicino
possibile ai morsetti di potenza del modulo, cosi da minimizzare I’induttanza serie inevitabilmente

presente nel collegamento.

Ora si stimerad una possibile condizione verificabile in funzionamento con il modulo inverter scelto
per il progetto.
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Le forme d’onda tipiche durante la commutazione di un diodo di potenza sono le seguenti, mostrate in

figura, relative al soft switching e all’hard switching:

0.25lgpf - — -

(a) Soft recoveny

by [=—
ta
0
I nuﬁ'#_""' i
|
IRR —————

(by Abrupt recov ery

Figura 4.42: correnti nei diodi allo spegnimento in soft-recovery e hard-recovery

I diodi del modulo interessato sono diodi hard switching. Dal datasheet del modulo scelto si

apprendono le seguenti informazioni:

DIODE REVERSE RECOVERY CHARACTERISTICS

(TYPICAL)

100 103
0 7 7
= g ;
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- 2 Lt = trr 2
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(>) 10-1 —__-_-_:______,— = |\ 102
i :
w8 vee =600V,
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B p ——T1i=23% 1,
o === Tj=125°C
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0-2
10 2 345 7102 2 345 7103

COLLECTOR RECOVERY CURRENT -lIc (A)

REVERSE RECOVERY CURRENT Irr (A)

Figura 4.43: Caratteristiche del diodo estrapolate dal

datasheet del modulo utilizzato

Con questi valori appena individuati e ipotizzando che:

L’immagine a fianco mostra i valori
di t,; e di I, in funzione del valore di
corrente diretta, in condizione di
temperatura di giunzione a 25°C e a
125°C.

E’ possibile affermare che durante il
range di funzionamento
dell’azionamento, in condizioni
peggiorative e a 125°C, il valore di

I+ € tr SONo stimabili come segue:

I, =1004 t,, = 250ns

» Le forme d’onda della corrente inversa siano triangolari.

» iltempo t; = 150ns e t, = 100ns.
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> Dinduttanza parassita L, = 100nH (ESL del DC link e collegamento con il modulo).

Si stima che 1’impulso di tensione prodotto sia:

I
L =100V

AUy =Ly

p

Questo valore corrisponde alla sovratensione verificabile in particolari condizioni di commutazione
del ramo inverter; impulsi di quest’ordine, si ripercuoterebbero, oltre che in uscita, anche sui
condensatori elettrolitici: i costruttori di condensatori elettrolitici sconsigliano fortemente di provocare
impulsi di tensione di queste entita dal momento che, avendo valori di capacita molto elevati, gli
stress di corrente sarebbero gravosi. Un ulteriore caso di sovratensione, non continuativo, € in
condizioni di elevate correnti dovute ad istanti di malfunzionamento come ad esempio cortocircuiti: in
corrispondenza di una segnalazione di cortocircuito, la logica interrompe bruscamente i pilotaggi
dell’inverter e la corrente, ricircolando nei condensatori elettrolitici e nelle induttanze parassite del
circuito di collegamento, provocherebbe un notevole overshoot di tensione dal momento che la loro

impedenza ESL é elevata.

La scelta di un condensatore a film opportuno si opera nel seguente modo, ipotizzando che cio che si
vuole filtrare sia un segnale puramente sinusoidale, continuo e di frequenza (traccia azzurra

nell’immagine seguente):

1
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Figura 4.44: approssimazione della frequenza fondamentale della corrente di reverse recovery del
diodo

Si desidera che alla frequenza di interesse, il condensatore imponga un attenuazione opportuna; per

ipotesi, si considera che ’attenuazione sia del 95%, quindi, alla frequenza di oscillazione, si ottiene:

1
Csnubber - 2T ﬁ) . 0.050Q

~1.6uF

Si stima il valore RMS di corrente (a 10kHz) nel condensatore a film dovuto alle commutazioni di un

singolo ramo inverter in condizione peggiorativa, ovvero il caso peggiore a rotore bloccato:

trr

1
T—*j I..(t)%dt ~ 2.84

N4

ICsnubber

Si decide quindi di porre un condensatore a film da 2.2uF 1200V 100°C per ogni ramo inverter.

Avranno connessioni ad occhiello quindi sara possibile posizionarli il piu vicino possibile ai morsetti
del modulo Inverter. Condensatori di questo tipo possono sopportare correnti (a 10kHz) anche oltre i
10Ams.

L’overshoot di tensione, che si verificherebbe in condizione di protezione di cortocircuito del modulo

a 400A, ¢ quindi calcolabile nel seguente modo:

LP
P Lo =85V

AUsnubber C b
snubber

Dal momento che conoscere I’induttanza parassita del circuito non ¢ mai immediato, la si stima
ipotizzando un valore pil alto possibile, come fatto nel dimensionamento appena indicato. Le prove di
laboratorio, permetteranno di rilevare I’overshoot di tensione in commutazione e la temperatura di

lavoro di questi condensatori e quindi comprendere se la stima dell’induttanza parassita ¢ corretta.

Le BUS-bar utilizzate per 1’interconnessione tra condensatori elettrolitici ¢ moduli di potenza hanno
una superficie piuttosto ampia e sono ravvicinate tra di loro producendo quindi un effetto capacitivo,
anche se limitato, che pud giovare proprio in queste condizioni appena descritte. Comunque 1’utilizzo

di questi condensatori a film & inevitabile.
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4.3.7.Calcolo delle perdite del modulo Inverter

L’analisi delle perdite, cosi come ¢ stato affrontato per lo stadio di ingresso, permette di comprendere
se lo stadio inverter opera entro i limiti di temperatura consentiti in tutte le particolari condizioni di

funzionamento, ipotizzando una temperatura prefissata del dissipatore.

Quindi ora verranno mostrate le perdite dello stadio inverter e le temperature di giunzione operative in

ogni modalita di funzionamento:

» Azionamento in avanti
» Azionamento a rotore bloccato

» Azionamento in frenatura

Il calcolo delle perdite lo si effettuera con il software MathCad®, dopo aver definito le forme d’onda
di corrente, tensione e duty-cycle e le tabelle relative alle caratteristiche di iGBT/diodi del modulo
utilizzato, reperibili dal datasheet del costruttore. In particolare per il calcolo delle perdite medie in

conduzione e in commutazione:

» degli iGBT, conoscendo il profilo di corrente in uscita comprensivo del ripple e il duty-cycle
previsto dal controllo, é sufficiente utilizzare:
o lacaratteristica Vce(ic) in saturazione per le perdite in conduzione.
o i profili di energie dissipate in funzione della corrente in accensione e spegnimento.
» dei diodi, conoscendo il profilo di corrente in uscita comprensivo del ripple e il duty-cycle
previsto dal controllo, é sufficiente utilizzare:
o lacaratteristica Vp(ip)in polarizzazione diretta per le perdite in conduzione.

o il calcolo della Reverse Recovery current per le perdite in commutazione.

Si noti che, al fine della stima delle temperature di giunzione, é sufficiente calcolare le potenze medie
dissipate nel ciclo rotorico, ma si tenga presente che il software € in grado di dare informazioni anche
relativamente al profilo di potenza istantanea dissipata dal componente come ad esempio i valori di

picco in conduzione e in commutazione.

Le resistenze termiche tra case ed heatsink e tra giunzione e case di iGBT e diodi sono le seguenti:

[e] o o

Rth, s = 0.014-7, Rthygy = 01277, Rthyga; =027,
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Le immagini successive mostrano le caratteristiche utili, reperite dal datasheet (a sinistra) ed inserite

nel foglio di calcolo con relativa immagine generata (a destra):

o

COLLECTOR-EMITTER
SATURATION VOLTAGE VcE (sat) (V)
(&)

-

(4]

\
LY

Fig. 4.45: Tensione collettore-emettitore iGBT in saturazione in funzione della I, a 125°C
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Fig. 4.46: Energia in commutazione iGBT in funzione della I, a 125°C
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COLLECTOR RECOVERY CURRENT —Ic (A)

Fig. 4.47: Tensione in polarizzazione diretta del diodo inverter (in antiparallelo) a 125°C
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Per il calcolo delle perdite in commutazione del diodo, dovute alle correnti di recovery, non verra

utilizzata una tabella in MathCad® poiché, dal datasheet del componente, si apprende che la variazione

di Reverse Current é pressoché indipendente dal range di variazione della corrente imposta: quindi si

stimera un valore sia di I, che di t,, giungendo ad una stima delle perdite medie del diodo in

commutazione. Viene riproposta la figura 4.43:

DIODE REVERSE RECOVERY CHARACTERISTICS

REVERSE RECOVERY TIME trr (us)
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100 103
7 7
5 5
4 § 4
3 = - 3
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5 ] 5
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3 VD =15V 3
— Tj=25°C
& -== Tj=125°C|?
102 Inductive load 101
10' 2 345 7102 2 345 7108

COLLECTOR RECOVERY CURRENT -lIc (A)

REVERSE RECOVERY CURRENT Ir (A)
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L’immagine a fianco mostra i
valori di t,; e di I, in funzione
del valore di corrente diretta,
in condizione di temperatura di
giunzione a 25°C e a 125°C.

E’ possibile affermare che
durante il range di
funzionamento

dell’azionamento, in
condizioni peggiorative e a
125°C, il valore di I, € t; sono

stimabili come segue:
I, =1004
t.,, = 250ns



Si noti infine che, nei dati forniti dal datasheet riguardo le perdite in commutazione sia di iGBT che
del diodo, le caratteristiche si riferiscono ad un particolare caso in cui la tensione del banco DC sia V
= 600V. Nel caso in questione si dovra quindi creare un coefficiente moltiplicativo per definire
correttamente le perdite con tensione del banco relativa alla modalita di funzionamento; i coefficienti

Ssaranno:

> Azionamento in avanti e a rotore bloccato: Ve = Uger = 528V medi (come da specifica

iniziale):

> Azionamento in frenatura: Ve = Uger = 755V medi (come da specifica iniziale):

_ 755V

F,=——=1.126
2 600V
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a) Calcolo delle perdite con azionamento in avanti a coppia nominale
In queste condizioni si avra:

o Corrente di fase RMS ramo inverter: 100A

o Tensione RMS di uscita inverter (alla fondamentale di 200Hz): 194.4V

o Duty-cycle, ripple di corrente sono espressi nell’analisi condotta nei relativi
paragrafi precedenti.

o Fattore correttivo per le perdite in commutazione: F¢,

Le perdite in conduzione dell’iGBT sono calcolabili come segue, utilizzando le tabelle in MathCad®,
ricordando che durante la semionda positiva di tensione in uscita, a condurre sono 1’iGBT superiore e

il diodo inferiore dello stesso ramo.

5inv (t)
fow

Pcondl-gbt = [Vce (Ic(t)) ' Ic(t) ' : finv =60.77W

Le perdite in commutazioni si ottengono calcolando la corrente all’accensione e allo spegnimento,
ottenibile semplicemente dal valore del ripple di corrente calcolato; dal momento che la tabella
inserita fornisce direttamente il valore dell’energia persa in commutazione si ottiene la potenza

dissipata:
Ponigbt = [Eon (If_lnfl(t)) ’ Fcl] ’ ﬁnv =41.1Ww

Poffigbt = [Eon (If_supl(t)) . Fcl] * for = 56.3W

Le perdite in conduzione del diodo sono calcolabili come segue:
1- 6inv (t)
Pconddi,,do = [Vdiodo (Id (t)) : Id (t) : f—] : ﬁm, =8.13W
sw

Le perdite in commutazione sono ricavabili da semplici formule, conoscendo I, € t:

1

Irr Ly
Poffdiodo = E ’ (T) : UdC]. = 32.87W

La potenza totale media dissipata in un singolo iGBT e diodo in un ciclo rotorico a regime é:

Pigbt = Pcondl-gbt + P, + Poffigbt = 158.17W

OMNight

Piiodo = Pconddiodo + Poffdmdo = 41W
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La potenza dissipata dal modulo inverter trifase (6 iGBT + 6 diodi) in azionamento nominale in avanti
e:

Produio = 6+ (Pigbt + Piiodo ) = 1195W
Si stimano ora le temperature di regime:

= Tsink + Pmodulo * Rth.—s = 86.7°C

Cmodulo

= Tease + Pigbt 'Rthigbtj_c = 105.7°C

’I}igbt
= Tcase + Pdiodo 'Rthdiodo]-_c = 94.9°C

’1} diodo

Le temperature di regime rimangono entro i limiti di corretto dimensionamento.
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b) Calcolo delle perdite con azionamento in avanti al doppio della coppia
nominale per 0.5s

In questa condizione I’inverter deve fornire uno spunto di corrente di fase pari al doppio della
nominale: e chiaro che una condizione di questo tipo non pud essere continuativa viste le condizioni

di lavoro a regime. In piu si tenga presente che:

» il controllo fornisce il doppio della coppia nominale quando & richiesta al carico una
variazione del regime di velocita o di coppia.

» seviene raggiunta la velocita di regime prima dei 0.5s limite, il controllo impone la coppia di
regime e non piu la coppia di spunto.

» il controllo opera con un sistema di integrazione temporale grazie al quale non & possibile

fornire la coppia al doppio della nominale in maniera continuativa, ma solo ciclicamente.

Si ipotizza quindi di trovarsi nella condizione peggiorativa, ovvero che 1’azionamento lavori al doppio
della coppia nominale per 0.5s a 3000RPM. Nel software MathCad® & sufficiente modificare il

parametro di corrente RMS in uscita e si ottengono immediatamente i seguenti risultati:

o Corrente di fase RMS ramo inverter: 200A

o Tensione RMS di uscita inverter (alla fondamentale di 200Hz): ~ 210V
o Duty-cycle massimo ideale al 99%

o PF,,=0.88

Le potenze dissipate nei componenti sono: (si riportano solo i risultati dal momento che il calcolo é
analogo al punto precedente)

Pigbt = Peondigse ¥ Fonigye + Poffigy, = 378.2W
PdiOdO = Pconddiodo + Poffdiodo = 52W
Produto = 6 (Pigbe + Paiodo ) = 2581W

Le temperature che verrebbero raggiunte, in questa condizione se fosse continuativa, sono:

= Tsink + Pmodulo 'Rthc—s =106.2°C

Cmodulo
jigbt = Tcase + Pigbt 'Rthigbtj —c = 151.5°C
Jdiodo Tease t+ Paiodo 'Rthdiodoj—c =116.5°C
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Quindi il modulo inverter non pud chiaramente sopportare questa dissipazione di potenza ed
interverrebbero le protezioni di temperatura: attenzione, perd, al fatto che questa condizione, oltre a
non essere realistica vista la condizione totalmente peggiorativa in cui si ipotizza di lavorare, non €
nemmeno continuativa, ed entra in gioco un fattore importante: 1’inerzia termica del case del modulo.
Essendo il baseplate del modulo piuttosto ampio, si pud certamente ipotizzare che, nel tempo limite
dei 0.5s, esso non giunga alla temperatura di regime, appena calcolata, pari a 106.2°C (si veda il

capitolo “Ventilazione e dissipazione” per un’analisi dettagliata).

Si imponga un ulteriore ipotesi: prima di fornire il doppio della coppia nominale, 1’azionamento
operava in avanti a coppia nominale raggiungendo le temperature di regime calcolate nel punto ‘a’; ¢
possibile quindi concludere che, durante il tempo limite di 0.5s, la temperatura di case del punto ‘b’
sia maggiore ma comunque prossima a quella di case a regime nel punto ‘a’ pari a 86.2°C; quindi,
ipotizzando anche una temperatura di case 10°C inferiore, si rientra egregiamente in condizioni
operative al limite del modulo. Si rammenta che questa condizione & molto peggiorativa e le

probabilita che si lavori in queste condizioni & molto bassa.
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c) Calcolo delle perdite con azionamento a rotore bloccato

Come gia discusso nei paragrafi precedenti, la situazione di rotore bloccato si suddivide in due casi di
cui uno peggiorativo. Con il software MathCad®, opportunamente programmato, & possibile
distinguere le due condizioni semplicemente cambiando lo stato di un flag che ho imposto per

scegliere quale caso analizzare, evitando di ripetere il medesimo codice per entrambi i casi.

Il caso peggiore analizzato corrisponde a quello in cui un ramo opera a corrente massima uscente e gli
altri due a corrente entrante (come descritto nei paragrafi precedenti); le condizioni di base sono le

seguenti:

o Corrente ramo inverter maggiormente stressato a corrente uscente: 141.4A
o Corrente rami inverter meno stressati a corrente entrante: 70.7A

o Duty-cycle ramo maggiormente stressato: 50.56%

o Duty-cycle rami meno stressati: 49.44%

o Massimo ripple di corrente: 370mA (trascurabile nel calcolo delle perdite)

Le potenze dissipate nel ramo 1 maggiormente stressato sono:

Pemdiye = 119W P, =134W , Py, = 174W
Pigbt = Peondigye + Fonigye + Poffig, = 427W
Pcon d diodo = 140.4W ! Poffdiodo = 32.9W

PdiOdO = Pcon ddiodo + Poffdiodo = 173 3W

Pramo 1= Pigbt + Pdiodo = 600.3W
Le potenze dissipate nei restanti due rami 2-3 meno stressati sono:

Peondyy, = 45.5W Py, =681W , Py =92.6W
Pight = Peondyyye + Ponigse + Posfuye = 206.2W
Pina,, =561W , Py =329W

Paiodo = Peondyipge T Poffaiose = 8IW

Prami 23 =2~ (Pigbt + Pdiodo) = 590.4W
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Produto = Pramo 1 + Prami 2—3 = 1190.4W
Le temperature raggiunte, in questa condizione continuativa, sono:

= Tsink + Pmodulo * Rth.—s = 86.7°C

Cmodulo
Y}igbt = Tease + Pigbt 'Rthigbtj = 138°C
’I}diodo = Tease + Piiodo 'Rthdiodo]-_c =121.3°C

Le temperature di regime rimangono entro i limiti di corretto dimensionamento, anche se comunque

risultano prossime al limite di soglia di temperatura (145°C).

Per completezza ora si indicheranno le potenze dissipate e le temperature di regime nel caso in cui

lavorino solo 2 rami inverter con correnti opposte pari a 122.5A.

Le potenze dissipate sono le seguenti:

Pemdyy =968W , Py =1161W , Py =144.6W
Pigbt = Poonduy + Ponggse + Posf iy = 357.5W
Pima,, =1157W , Py, =329W

Pgiodo = Peondypyy + Poff g, = 148.6W

Produto = 2~ (Pigbt + Pgiodo ) = 1012W

Le temperature raggiunte, in questa condizione continuativa, sono:

Tcmodulo = TSink + Pmodulo ’ Rthc—s = 84’ ZOC
Y}igbt = Tcase + Pigbt 'Rthigbtj —c =127.1°C
Jdiodo Tease + Paiodo 'Rthdiodoj—c =113.9°C

Le temperature di regime rimangono entro i limiti di corretto dimensionamento.
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d) Calcolo delle perdite con azionamento in frenatura a coppia nominale
In queste condizioni si avra:

o Corrente di fase RMS ramo inverter: -100A
o Tensione RMS di uscita inverter (alla fondamentale di 200Hz): 192.5V
o Duty-cycle e ripple di corrente espressi nei paragrafi precedenti.

o Fattore correttivo per le perdite in commutazione: F,

Le formule utilizzate per calcolare le potenze dissipate in conduzione e in commutazione sono

analoghe a quelle espresse nel punto ‘a’.

Le potenze dissipate in una singola cella iGBT + Diodo di un ramo inverter sono:

Peondyye =524W P, =587W , Py . =847W

ONight

Pigbt = Peondyyye + Ponygye + Poffig = 195.8W
Pionda,, =181W , Py =472W
Paiodo = Peondaipgo T Poffaioas = 69-3W
Produto = 6+ (Pigbt + Paiodo ) = 1567W

Le temperature raggiunte, in questa particolare condizione, sono:

Tcmodulo = TSink + Pmodulo ’ Rthc—s = 91 9OC
’1}igbt = Tcase + Pigbt .Rthigbtj—c = 115.4°C
Jdiodo Tease + Paiodo 'Rthdiodoj—c =105°C
Si tiene a precisare che questa condizione, nonostante il modulo riesca a sopportarla

continuativamente, & peggiorativa in quanto il motore deve rallentare il carico in frenata, altrimenti
viene segnalata un’anomalia dal controllo. Potrebbe comunque essere una condizione continuativa se
si pensa al carico sospeso da mantenere a velocitd costante in discesa: in questa particolare
condizione, le forme d’onda sono speculari rispetto a quelle analizzate nel relativo paragrafo, ma
comunque le perdite rimangono le medesime. In questo caso € possibile affermare che in un buon
dimensionamento di impianto, un azionamento non lavorera mai alla sua coppia nominale per frenare
un carico sospeso, altrimenti si deve ricorrere al doppio della nominale e frenarlo in 0.5s; chiaramente,

una condizione di questo genere € estrema.
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4.3.8.Conclusioni sul dimensionamento dello stadio inverter trifase

»

Il dimensionamento appena condotto ipotizzava come carico per 1’azionamento DGM460-
100A il motore brushless B26L con i relativi dati di targa. Dal foglio MathCad® si apprende
come la potenza in uscita dall’inverter sia pari a 58.33kVVA con un PF,, = 0.966, il che
significa una potenza in ingresso pari a = 56.35kW, escluso il rendimento dell’inverter.

I dimensionamento dello stadio di ingresso € stato condotto per una potenza sul banco DC
pari a 65kW. Quindi ¢ corretto porre ’inverter in condizioni di fornire in uscita almeno una

potenza pari a:

_ 65kW

inveskw ~ pF .
ou

‘Niny = 63.6kW con Ny = 96%

Dal momento che la corrente di uscita non puo cambiare, poiché la taglia di azionamento
impone i 100A di fase, € necessario agire aumentando la tensione di uscita; osservando i dati
di dimensionamento si nota che conviene agire sul parametro K, e porlo di un valore
opportuno.

Si ottiene, con Ke’=1.11VS:
femy = 2015V, Vi = 209Win

PF,, =097, M(8pnu) =97%

La potenza efficace sul banco DC risulta cosi essere:

Dal foglio MathCad® si ricava la potenza dissipata dal modulo inverter in queste condizioni:

P, = 1198W

0 davanti
Come si pud notare, le perdite complessive non sono cambiate molto poiché:
o la corrente RMS in uscita dalla fase & rimasta la stessa del caso analizzato in
precedenza.
o il periodo rotorico é rimasto invariato a 3000RPM - 200Hz.
o il duty-cycle & aumentato leggermente causando un lieve aumento delle perdite in
conduzione dell’iGBT, ma riducendo quelle del diodo.
o il ripple di corrente é leggermente variato causando lievi variazioni sulle potenze

dissipate in commutazione.
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»  Altro punto utile all’analisi, & capire come lavori 1’azionamento in avanti non alla velocita
nominale, ma, ad esempio alla velocita intermedia di 1500RPM, ipotizzando di fornire
comunque la coppia nominale in uscita, ovvero una corrente di fase pari a 100A. Con il
foglio MathCad® si ottengono immediatamente alcuni risultati importanti:

o Pulsazione elettromeccanica e frequenza:

rad

Wihe = 628327 ﬁ”ot = 100Hz

o Forza contro elettromotrice: femy =934V,
o Tensione uscita inverter di fase e PFq:

Vinw = 977V, s PF,,; = 0.966
o Potenza in ingresso con 1, = 96%: Ppc = 30kW
o Perdite dello stadio inverter a 1500RPM:

Pigpe = 144.5W Piiogo = 57.4W

Produto = 6 (Pigbt + Pdiodo) =1211W

Come si puo notare, le perdite dello stadio inverter sono lievemente maggiori a 1500RPM
rispetto al caso a 3000RPM poiché, essendo la frequenza rotorica dimezzata, la corrente
invariata e il duty-cycle diminuito, le perdite medie nel periodo rotorico in conduzione sono
aumentate soprattutto per il diodo, mentre per I’iGBT sono diminuite: le perdite in
commutazione hanno subito lievi variazioni.

Le temperature di giunzione massime sono le seguenti:
T.qse = 87°C, Tl-gbt =104.3°C, T4q, = 98.5°C

» Si calcolano le perdite a rete di ingresso inferiore,ma tale da garantire il funzionamento a
3000RPM, quindi con rete di ingresso a 363V. Con il foglio MathCad® si ottengono
immediatamente i seguenti risultati importanti:

o Perdite dello stadio inverter a 1500RPM in avanti e Py, = 32kW:

Pigpe = 1374W  Pyiogo = 52.5W

Produlo = 6 (Pigbt + Pyivdo ) =1139W
o Perdite dello stadio inverter a 3000RPM in avanti e Py, = 62kW:
Pigpr = 152.6W Piivdo = 34.3W

Produlo =6 (Pigbt + Pjiodo ) =1121wW

Dal momento che la tensione del banco elettrolitico € diminuita, le perdite in commutazione
sia di iGBT che del diodo sono altrettanto diminuite.
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> Si calcolano le perdite a rete di ingresso massima pari a 460V. Con il foglio MathCad® si
ottengono immediatamente i seguenti risultati importanti:
o Perdite dello stadio inverter a 1500RPM in avanti e Py = 32kW:

Pigpe = 159W Piiogo = 63.7W
Pmodulo =6 (Pigbt + Pdiodo ) =1337W

T; =101.5°C

Jight

=107.8°C, T;

Jdiodo

o Perdite dello stadio inverter a 3000RPM in avanti Py, = 62kW:
Pl-gbt =172W Piivao = 48.3W

Pmodulo =6 (Pigbt + Pdiodo ) =1322W

o Perdite dello stadio inverter a rotore bloccato nella condizione peggiore descritta:

=4749W  Pupdo.y = 178.6W

igb tstressato

Produio = 1304W
, =145.2°C, T, =124°C

Jdiodo

’I}igb

Dal momento che la tensione del banco elettrolitico € aumentata, le perdite in commutazione
sia di iGBT che del diodo sono altrettanto aumentate. E questa corrisponde al massimo carico
dissipativo per I’inverter in funzionamento in avanti e a rotore bloccato. Si faccia attenzione
dal momento che, in condizione peggiorativa a rotore bloccato e a rete di ingresso massima,
la giunzione dell” iGBT giunge ad una temperatura superiore alla soglia di intervento della
protezione di temperatura; si tenga presente, perd, che in questa condizione, il carico
dissipativo sul dissipatore non &€ massimo, quindi a parita di ventilazione si riscontrera una

temperatura inferiore al limite consentito (si veda il capitolo “Dissipazione e ventilazione™).

Se in questa condizione si dovessero riscontrare problemi anche durante il test del prototipo,

sara di conseguenza necessario intervenire a livello software e declassare 1’azionamento.
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4.4. Lo stadio di frenatura

Lo stadio di frenatura ¢ indispensabile nell’azionamento brushless; I’azionamento infatti potrebbe
comandare il motore in frenatura nel momento in cui si necessita in genere di:
» frenare un carico in movimento orizzontale.

> rallentare la discesa di un carico sospeso.
Esistono altre condizioni pit complesse che presentano 1’azionamento in frenatura:

» durante il lavoro di due motori accoppiati, per esempio, in trascinamento di un nastro
trasportatore, si verifica la necessita di mantenere teso il nastro: quindi un motore
lavorera in azionamento in avanti mentre 1’altro frenera con la coppia necessaria a

mantenere teso il nastro.

Lo stadio di frenatura interviene proprio in queste condizioni, in cui 1’azionamento inverte la corrente
rispetto al moto del motore: in queste condizioni I’inverter cerchera di fornire una coppia contraria
alla forza elettromotrice del motore il quale ‘rigenera’ quindi energia; questa energia viene rimandata
dall’inverter sul banco elettrolitico, caricandolo pericolosamente. Lo stadio di frenatura viene

comandato per mantenere la tensione del banco elettrolitico entro certi limiti di tensione.

E’ quindi necessaria, in genere, una resistenza per dissipare tale potenza. In seguito verra trattato il
dimensionamento tipico di uno stadio di frenatura.

Si tiene fin da subito a precisare che non € sempre obbligatorio dissipare 1’energia proveniente dalla
frenatura del motore su un carico puramente resistivo: esistono altri espedienti come
I’accomunamento del banco elettrolitico grazie al quale ¢ possibile recuperare 1’energia e fornirla ad
un altro azionamento o ad altri azionamenti collegati allo stesso banco elettrolitico. Nell’esempio
sopracitato, in cui un azionamento ¢ in trazione e 1’altro ¢ in frenatura (per mantenere teso un nastro),
e pratica tipica accomunare il bus DC cosi da recuperare energia e richiedere meno potenza allo stadio

raddrizzatore dell’azionamento in trazione.

Prima di procedere al dimensionamento, si vuole precisare che ¢ inaccettabile dimensionare un carico
dissipativo dell’ordine di decine di kW dal momento che risulterebbe molto ingombrante e molto
costoso ed oltretutto da ventilare; quindi si definisce un profilo di frenatura tipico che potrebbe
comprendere la maggior parte dei cicli di frenatura presenti in molteplici applicazioni industriali: a
questo punto sara necessario verificare che il ciclo di frenatura dell’impianto, in cui operera
I’azionamento, rientri nelle specifiche della frenatura; in caso contrario, si optera per resistenze di

potenze maggiori e frenature esterne elettriche o meccaniche.

90



4.4.1. Specifiche di progetto

Si definisce il seguente profilo ciclico di accelerazione e frenatura, come da istruzioni di H.D.T,
tenendo in considerazione le seguenti condizioni:

» L’azionamento & in grado di fornire il doppio della coppia nominale sia in accelerazione

che in frenata per massimo 0.5 secondi.
Il carico possiede un’inerzia fino a 4 volte I’inerzia rotorica del motore utilizzato.
»  Sidistingue la condizione di carico in frenatura orizzontale e verticale.

»  Si trascurano coppie parassite dovute ad attriti nel moto.

L’immagine seguente mostra il profilo di frenatura standard con le relative rampe di accelerazione e
decelerazione:

A

Tb

Rampa di
decelerazione

Velocita [RPM]

Ta Ta time
r 1
Te

Figura 4.48: profilo di frenatura tipico

Si definiscono i seguenti parametri:

> 1l tempo Tp : tempo in cui I’azionamento lavora a regime (in avanti o in frenatura)

> 1l tempo T, : tempo di accelerazione e decelerazione.

> lltempo T : periodo del ciclo di funzionamento.

I tempi di accelerazione e di decelerazione sono programmabili a seconda dell’esigenza dell’impianto:
e possibile accelerare e decelerare il carico anche con coppie inferiori, ma, in genere, un azionamento

brushless lo si richiede per applicazioni piuttosto spinte dove si richiedono tempi di accelerazione e
decelerazione ristretti. Si impostano i seguenti tempi di ciclo:

T.=4s, T,=dipendedalcarico, T,=2s
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4.4.2. Dimensionamento della frenatura: carico in movimento orizzontale

Ovviamente, non potendo definire in modo preciso le condizioni reali di frenatura, il seguente
dimensionamento sara solo una stima approssimativa: si considera che il carico risulti frenato nel
tempo previsto di decelerazione.

I seguenti dati progettuali si riferiscono al motore B26L con azionamento DGM460-100A:

> Ju = 0.049 kgm? inerzia rotorica, My = K, -0 = 1.78—=-100A =
178Nm

JL=4Jvw=0.196 kgm2 inerzia del carico (come da specifica di HDT).

N = 3000 RPM velocita nominale del motore.

C; = ONm coppia dovuta ad attriti vari (trascurabile).

Pm = 1000W perdite totali del motore a 3000 RPM.

YV V V VYV VY

Pinv = 2000W perdite totali dell’azionamento (inverter) in frenatura a 200A.

Calcolo dell’energia cinetica del sistema da frenare, ovvero carico+motore:
2

E —1(] +7) (2 N) 12090 l
k=5 Unm IL meos) = Joule

Calcolo del tempo di decelerazione del carico quando 1’azionamento fornisce una coppia pari al

doppio della nominale:

= 0.216s

2My rad N
Agng = 77— = 14535— T, = (271-—)-

60s/ Qgng

Il calcolo della potenza rigenerata nel tempo T, risulta verificabile elettricamente; considerando che la

forza controelettromotrice generata & proporzionale alla velocita, si ottiene:

E, 1 21
T = V3. (E (Ke N 'E)) 2Iom = 56kW  con K, =1.03Vs

Calcolo dell’energia frenante dell’azionamento comprese le perdite del motore e dell’inverter:

N
EL:(PM+PINV +T['@'Cf>‘Ta=64-9]0ule

Calcolo dell’energia accumulata nei condensatori elettrolitici per passare da una carica di 530V a

780V, quindi solo nella fase iniziale di frenatura: con Cyc = 4950uF

1
Epc = Ecdc - (780V — 530V)? = 155 jJoule
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La potenza rigenerata media da dissipare sulla resistenza esterna sara la seguente:

E,—E —E
P, = — ch PC ~ 2.83kw

Per comprendere come dimensionare la resistenza e lo switch di frenatura, & necessario analizzare nel

dettaglio I’intervallo T,.

La potenza istantanea nell’intervallo di decelerazione:

T
Py, = Py T—C = 52330W
a

Si consideri che in fase di frenatura il controllo manterra la tensione del banco elettrolitico tra:
Vbrmax =780V Vbrmax =730V — VDCbr = 755V

La corrente media che vi circolera, considerando la tensione del banco prossima al valore medio:

Pyicra

Ibk = ~ 69.34

DCpy
Si ponga attenzione al fatto che, dal momento che I’inverter in frenatura corrisponde ad un generatore
di corrente media continua, il valore della resistenza di scarica non deve eccedere un limite chmico
superiore, altrimenti il banco DC non verrebbe scaricato; il limite sul valore ohmico superiore

corrisponde a:
1%
Rlimit eyp =——=11Q

Dovendo rimanere quindi su valori di resistenza di scarica inferiori al limite appena imposto, si

deduce che la costante di tempo T nella scarica esponenziale sara dell’ordine dei:
T < 54ms

Quindi, per intervalli di tempo inferiori a tale costante & possibile approssimare la scarica
esponenziale del banco DC con una scarica lineare, dal momento che lo sviluppo di Taylor

dell’esponenziale nell’intorno dello 0 corrisponde a:
t t

et =~1—- t—-0
T

Calcolo il tempo di carica del banco da 730V a 780V, e impongo un tempo di scarica (con banco
elettrolitico Cpc = 4950F), considerando di ottenere una scarica lineare:

ﬁ T C max min
carica DC *

] = 3.57ms, impongo ATgcqrica = 10ms
bk

. . 1
La frequenza di intervento della frenaturaé:  f,, = ~73.7Hz
ATcarica +ATscarL'ca
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Avendo imposto il tempo di scarica, si ricava ora la corrente in scarica, ovvero quella che circola nello

switch e nella resistenza di frenatura nel tempo T,

kamax kamin
ATscarica

ISka = Ibk + CDC . ~94.1A4

Quindi la resistenza da utilizzare per ottenere questi valori sara:

_Vpc,,

Rfreno — 7 = 80

SWhi

I valori RMS di corrente, in fase di frenatura, nella resistenza e nello switch sono:
Iswrms = Iswbk “VATscarica fbk ~ 814
Come verifica finale & possibile affermare che:

Revens * o 2 %1% ~ 2.83KW = P
freno SWrms TC - & = 4 bk

Per completezza, si calcola ora la corrente RMS nei condensatori elettrolitici in frenatura:

Icondrms = \/Iswbkz ' ATscarica ' fbk + Ibkz : ATcarica : fbk =~ 88.34

Questo dimensionamento é stato condotto in modo da ottenere una resistenza di scarica inferiore al

limite ohmico superiore, giungendo ad un valore pari a 8Q.

D’altro canto esiste anche un limite ohmico inferiore sotto al quale si rischia di stressare

eccessivamente, in corrente, i condensatori elettrolitici e I'iGBT che esegue la frenatura.

Ponendo una resistenza di scarica pari a 4€, per esempio, si ottiene:

> ATscarica = Z.lmS
> Corrente RMS nello switch: 113.9A
> Corrente RMS nel DC link: 126.5A
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4.4.3. Dimensionamento della frenatura: carico in movimento verticale/sospeso

Quando il carico da frenare risulta sospeso ¢ necessario tenere conto anche dell’energia potenziale che
questo rigenera durante il moto frenato. Quindi € necessario considerare la coppia necessaria per
mantenere il carico sospeso e la coppia necessaria a frenarlo nel tempo previsto. E’ chiaro che in un
applicazione di questo tipo, la frenatura sara sollecitata per un tempo maggiore visto 1’apporto
aggiuntivo di energia dovuto alla massa sospesa da azionare (energia potenziale), a parita di
condizioni imposte nella frenatura orizzontale.

Nell’immagine successiva viene mostrato il profilo di coppia che I’azionamento deve fornire al carico

per ottenere il profilo di velocita desiderato:

A o

I i

=)

g Rampa di

= decelerazione

k-

[
>
IT' Ta time
J
Mg

; " Mpy Mpy

]
= a

&

&

o

time

Figura 4.49: profilo di frenatura tipico e profilo di coppia fornite dal motore al carico
L’azionamento in frenatura si distingue quindi in:

» una prima parte di ciclo cui I’azionamento fornird una coppia necessaria ad ottenere
’accelerazione opportuna (M) per portare il carico a 3000RPM nel tempo T,.

» una seconda parte di ciclo cui 1’azionamento fornira una coppia necessaria (My,) ad
mantenere il carico in discesa costante a 3000RPM nel tempo Ty,

» una terza parte di ciclo cui 1’azionamento fornira una coppia necessaria ad ottenere
’accelerazione contraria opportuna (Mg) per portare il carico in condizione statica nel tempo
Ta
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» un’ ultima parte in cui I’azionamento fornira una coppia necessaria (M) a mantenere il

carico sospeso nella restante porzione di tempo sino al termine di T..

E’ chiaro che nell’ultima parte di tempo, dove I’azionamento manterra il carico sospeso, la frenatura

non interviene, dal momento che coincide con 1’azionamento a rotore bloccato.

Dalla figura precedente, osservando il profilo di coppia generata, durante tutto il tempo in cui il carico
e azionato, si ha che la coppia media nel periodo T, corrisponde a quella necessaria a mantenerlo

SOSPESsO:

Mactio Nomedia Mbr

Quindi I’energia potenziale rigenerata sara:

N
Ep = (Zﬂ'@)Mbr . (2 'Ta +Tb)
L’energia cinetica rigenerata si calcola ipotizzando una velocita di carico lineare e non angolare, in
modo da definire la massa limite che 1’azionamento in frenatura pud sopportare: si considera quindi
che il carico sia connesso non direttamente al rotore ma ad un rack lineare mosso da un riduttore

(pignone) o un insieme di riduttori connessi al rotore.

Si supponga quindi che, quando il motore opera a 3000RPM, il carico si muova ad una velocita

lineare (tipica per un azionamento brushless):

m
vel,, = 0.3 5

Il punto (ideale) in cui si applica la coppia erogata dal motore al carico (in realta, con owvi ed

opportuni rapporti di riduzione) si localizza alla seguente distanza dal centro rotorico:

R velin__ _ 955
99 =27 -N / =U. mm
60s
L’accelerazione lineare al carico é:
vel; m
Q= —0 = 1395

Ora, sapendo che
» My, =m-g- Rgg la coppia per mantenere la massa m sospesa (con g accelerazione di
gravita pari a 9.81m/s%).

» Pwm = 1000W perdite totali del motore a 3000 RPM.

Pinv = 250W perdite totali dell’azionamento in frenatura a 5A (ricavate con foglio

MathCad®, impostando una corrente di fase-inverter di 10A).
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» L’energia da dissipare corrisponde a quella del caso in frenatura orizzontale.

Ricalcolo dell’energia dissipata nel motore e nell’azionamento:
EL - (PM + P[NV) . (2 . Ta + Tb) = 3000]0ul€

Si ricava la massa limite del carico

E, (energiadel caso in moto orizzontale) — E, — E
_ ik ( 9 o ) L 00212351(9

vely? + (52) - @ T, +T,) g+ Ry,
La coppia necessaria a mantenere la massa sospesa:
My, =m-g-Ry; =~11.6Nm
Per completezza, si calcolano le coppie di frenata e di accelerazione:
M, =m-(g—ay,) Ryy = 9.9Nm Miy =m-(g+ ay,) - Ryg = 13.3Nm

Come si puo ben notare, 1’azionamento della massa sospesa, sfrutta molto poco il range di coppia del
motore; tutto e limitato dall’energia rigenerata massima che si puo dissipare sulla resistenza progettata
per la frenata di un carico in moto orizzontale: in realta, I’azionamento potrebbe lavorare in condizioni
pit estreme come le seguenti: con una velocita lineare di 3m/s, tempi di azionamento ridotti a 1/3, ma

con tempo di ciclo invariato, si ottengono
m = 340kg, Rgg = 9.6mm, My, =32Nm, M, = —13Nm, Mfr =77Nm

Una coppia negativa significa che I’azionamento eroga coppia in direzione concorde alla forza di
gravita, quindi opera in avanti; cio significa che, per il calcolo dell’energia potenziale rigenerata, non
si dovra considerare il tempo di accelerazione iniziale come parte della frenatura. Quindi, per sfruttare
in maniera piu corretta la coppia del motore ed evitare eccessive potenze in frenatura, dal momento
che la massa del carico & maggiore, ¢ consigliato in questi casi I’utilizzo di frenature elettriche esterne

0 meccaniche.
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4.4.4.Scelta del modulo di frenatura

Dopo queste prime considerazioni, € possibile valutare la scelta del modulo di potenza da utilizzare

per lo stadio di frenatura; si notino le seguenti precisazioni:

» Nel caso di azionamento in moto orizzontale, il funzionamento in frenatura € un evento non
continuativo e di durata dell’ordine delle centinaia di millisecondi (T,), ma & ciclico di
periodo Tc; quindi si verifichera il picco di potenza nel tempo T, con coppia di frenatura pari
al doppio della nominale.

» Nel caso di azionamento con carico sospeso, il funzionamento in frenatura puo essere un
evento continuativo e di durata dell’ordine dei secondi (2T,+Tp) ed é ciclico di periodo T¢; in
questa situazione la potenza € dilazionata su un tempo piu lungo rispetto al caso di frenatura

orizzontale e le coppie di frenatura sono relativamente basse.

— 1l caso peggiore per il modulo di potenza sara la condizione di azionamento in moto orizzontale,

dove tutta I’energia rigenerata € concentrata nel solo intervallo di decelerazione.

L’immagine seguente mostra le forme d’onda di tensione del banco DC nel tempo T, di decelerazione
(la carica avviene a corrente costante mentre si ipotizza una scarica a corrente costante):

A 780V
\ - - _
70V
=
[*]
g;
:g === Scarica in frenatura
1= 530V
- .. .
0 ATI ﬂl‘Tcarica A Tecarica Ta time

l
Thrake

Figura 4.50: corrente nel DC link in frenatura

Come si potra notare dall’immagine, si identifica un primo intervallo di tempo in cui il banco
elettrolitico passa dal valore medio (posto a circa 530V) al valore di picco (780V); questo intervallo &
calcolabile, sapendo che (come gia noto della descrizione del moto del caso A) la corrente media di
carica & I, = 69.3A:

kamax B VDCmedio

ATl = CDC . = 18.15ms

Ipk
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I tempi di carica e scarica e le correnti RMS con una resistenza di frenatura di 8Q sono gia stati

calcolati in precedenza; ricapitolando

AT,orica = 3.57ms, ATsorica = 10ms, 1 = 814

SWRMS

Il modulo di frenatura scelto ha le seguenti caratteristiche:

> | = 120A corrente di collettore con temperatura di case a 80°C.

> Ve = 0.9V tensione collettore-emettitore tipica in conduzione (utile per il calcolo della
potenza dissipata).

> Rce = 15m{Q resistenza collettore-emettitore tipica con T; = 125°C (utile per il calcolo
della potenza dissipata).

» Si utilizza un modulo iGBT + diodo per il ricircolo di correnti dovute all’ induttanza
d’avvolgimento della resistenza di frenatura.

» Per la resistenza termica giunzione-case € necessario porre la seguente considerazione: dal
momento che 1’applicazione di potenza non & costante, ma avviene in tempi dell’ordine delle
centinaia di millisecondi in cicli dell’ordine dei secondi, € ragionevole valutare 1’utilizzo
dell’impedenza termica fornita da datasheet del costruttore.

Apprendiamo che i valori di regime

[K/W] Esingle pulse | per I’iGBT sono:
1 dioc'emm Rthj.. = 0.27°C/W
L Rthe.s = 0.06°C/W
0,1 poat 1P IGBT £ )
= g Tjmax = 175°C
i‘//
0,01 ] L
A L’immagine mostra come il modulo
/
A sia in grado di sopportare una
0,001 =44 u 1
Zyjy 2 dissipazione di potenza maggiore
0,0001 alla nominale se applicata in un
0,00001t 0,0001 0,001 0,01 0.1 - 1 tempo inferiore a 100ms: cio e
P

] ] o ] dovuto all’inerzia termica del
Figura 4.51: impedenza termica iGBT e diodo del
. componente.
modulo utilizzato

Quella mostrata in figura 4.51 ¢ I’impedenza termica, legata all’inerzia termica, della giunzione sia
per il diodo che per I’iGBT: conoscendo la potenza totale da dissipare e dal momento che il tempo di
frenatura & superiore ai 200ms, si conclude che la temperatura di giunzione arrivera a regime nel

tempo di decelerazione previsto.
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4.4.5.Calcolo delle perdite del modulo di frenatura

Calcolo della potenza dissipata nel modulo di frenatura nel tempo T, e della temperatura di giunzione
raggiunta dall’iGBT, considerando che la temperatura del dissipatore sia la massima possibile, ovvero
Tsink = 70°C (si trascurano le perdite in commutazione poiché il carico € principalmente resistivo e le
frequenze di commutazione sono inferiori al centinaio di Hz):

+Re Iy, % =170.5W

SWrms SWrms

Pdissbk = Vce
La temperatura di giunzione a regime:
Tcasebk = Ty + Rth._g -Pdissbk =~ 80.2°C

T:

= Teasey, + REA ¢+ Puigs,, = 126.3°C

Si noti che & stato considerato che anche la temperatura di case giunga a regime nel tempo di
decelerazione: in realta, I’inerzia termica del baseplate metallico del modulo € molto maggiore rispetto
a quella di giunzione, quindi e possibile che la temperatura del case del modulo rimanga mediamente

prossima a quella del dissipatore ovvero 10°C in meno.

Le temperature di giunzione sono abbondantemente al di sotto di quelle massime consentite, pero si
deve considerare il fatto di mantenere operativa la frenatura anche in condizioni di emergenza; si
supponga che il carico venga erroneamente trascinato da un’altra forza, mentre 1’azionamento
comanda la frenatura: lo stadio di frenatura deve poter operare (cosi anche la resistenza di frenatura) e
permettere alla logica di segnalare I’anomalia dell’impianto, senza fallire almeno per 0.5s. Quindi la
potenza da dissipare sulla resistenza di frenatura € pari a piu del doppio di quella calcolata in
precedenza nel caso di frenatura orizzontale; in questi casi si prevede comunque I’intervento di un

freno esterno meccanico o elettrico.

Per avere una stima della potenza dissipata dall’iGBT in commutazione ¢ sufficiente estrarre, dal
datasheet del componente, il dato relativo alla energia persa in accensione e spegnimento in funzione
della corrente che lo attraversa; si recuperano i seguenti dati dal grafico relativo alla commutazione

con carico induttivo:
> Eon=14mJ, Eis=11mJ] (Con 1=100A e V. = 6OOV)

Dal momento che la corrente che vi circola in fase di on e di off si aggira attorno ai 90-100A e che la

tensione media in commutazione ¢ di 755V, si ottiene la seguente potenza dissipata:

Vbrmedia 755V
Pigh tumn = (Bon + Eogf ) - fore - =24 = 25m] - 73.7Hz - 55 =
cc
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Il valore reale di potenza dissipata in commutazione e ragionevolmente inferiore a questo valore
appena calcolato, quindi si giustifica il fatto di averlo trascurato nella stima della temperatura di

giunzione.

Per riprendere la trattazione relativa al valore ohmico inferiore di resistenza di frenatura, & possibile
affermare che, conoscendo le caratteristiche del modulo, si ottiene ,con una resistenza di frenatura da

40

» La corrente RMS nel singolo condensatore elettrolitico risulta di 42.2A, dissipando 14.5W e
giungendo ad una temperatura di regime stimata pari a 84°C, con un “Life Operation”
inferiore alle 43000 ore; tuttavia questa condizione e ancora accettabile in un azionamento
brushless.

» La corrente nello switch risulta di 188A di picco e 113A., dissipando sul modulo ~297W e
giungendo ad una temperatura di giunzione di ~168°C e temperatura di case di ~88°C.

» La potenza media da dissipare sulla resistenza di frenatura non cambia.

Anche in questo caso si ipotizza che il case del modulo non giunga alla temperatura di regime
calcolata a causa dell’inerzia termica del materiale del baseplate e del tempo di conduzione ristretto; si

stima percio una temperatura di giunzione di circa 15-18°C in meno sulla giunzione.

Quindi e consigliato utilizzare resistenze di frenatura di ugual potenza ma di valore ohmico compreso

tra 14Q e gli 8Q: il catalogo di HDT consigliera di utilizzare resistenze da 8C.
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4.5. Dissipazione e ventilazione

La dissipazione, a mezzo ventilazione forzata di un estruso in alluminio, della potenza persa negli
switch ¢ un punto di vitale importanza nel dimensionamento della parte di potenza dell’azionamento:
infatti, come si nota nei paragrafi precedenti, per calcolare le temperature di giunzione dei moduli, la
temperatura del dissipatore ¢ impostata a 70°C. E’ quindi necessario dimensionare dissipatore e
ventilazione in modo che, in condizioni di 40°C di temperatura ambiante, la temperatura del
dissipatore non superi i 70°C imposti, in ogni condizione di funzionamento dell’azionamento; la
condizione continuativa di massimo carico dissipativo si verifica con 1’azionamento in avanti a rete di

ingresso massima.

Cio significa che il sistema dissipatore-ventilazione avra la seguente specifica: una resistenza termica

tale da permettere la dissipazione di tutta la potenza che vi viene applicata nel AT previsto.

AT = 30°C, P, =1.66kW, Rth,,,

Questo dato rimane puramente teorico dal momento che entrano in gioco alcuni parametri di non
idealita che rendono la stima della resistenza termica effettiva molto complicata; in particolare la
formula appena applicata prevede che:
» la potenza da dissipare sia totalmente e uniformemente distribuita su tutta la superficie
piana di dissipazione (ovviamente cio non é possibile).
» il rendimento del dissipatore sia unitario (dissipatore ideale) ovvero che la sua

conducibilita termica sia infinita.

In realta andrebbero presi in considerazione anche il tipo di ventilazione, il convogliatore, il verificarsi
o meno di vortici d’aria interni al dissipatore: tutti parametri che rendono il progetto molto

approssimativo; quindi, esperienza e prove di laboratorio sono fondamentali per la valutazione finale.
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4.5.1. 11 dissipatore

Il compromesso é quindi quello di scegliere un profilo di dissipatore la cui altezza e larghezza sia
adatta al tipo di ventilazione prevista e che fornisca la superficie sufficiente per posizionare tutti i
moduli utilizzati nello stadio di potenza: una volta stabiliti gli ingombri massimi e posizionati i moduli
di potenza, e possibile scegliere il profilo da utilizzare fornito in catalogo dal costruttore e poi valutare
eventuali allargamenti o allungamenti del profilo stesso.

Si tenga presente che, trattandosi di conduzione termica, raddoppiare la lunghezza di un dissipatore
non dimezza la sua resistenza termica e che la disposizione del carico influenza enormemente il
rendimento del dissipatore. La ventilazione forzata d’altro canto permette una forte riduzione della
resistenza termica finale del sistema dissipatore-ventilazione.

L’immagine seguente mostra le funzioni relative ai fattori correttivi moltiplicativi della resistenza
termica in funzione della ventilazione forzata (a sinistra) e in funzione della lunghezza rispetto ad un

profilo standard in alluminio lungo 100mm (a destra):

Rt Convezione forzata/Forced ventilation Fc  Fattore di correzione Rt/L/Correction coefficient Rt/L
1 5
0.8 4
0.6 Sy 3
0.4 —— 2
02 —— S 1 ~
0 0 B
0 2 4 6 0 50 100 150 200 250 300
m/sec Lunghezza del dissipatore/Sink lenght

Figura 4.52: profili delle funzioni correttive in funzione della ventilazione e della lunghezza del

dissipatore

Si noti come una ventilazione di 6m/s possa ridurre di 1/5 la resistenza termica del sistema e come

I’andamento della resistenza termica non sia lineare al variare della lunghezza della condotta.
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4.5.2.La ventilazione

Per la ventilazione, si prevede di utilizzare 2 ventole in DC accoppiate dalle dimensioni
127x127x38mm quindi é preferibile utilizzare un profilo di dissipatore di altezza 125mm e larghezza
almeno 240mm che, per questione di ulteriori ingombri dovuti a schede e carpenterie, ¢ stato deciso di
portarla a 260mm.

Il catalogo del costruttore afferma che un dissipatore in alluminio di tale larghezza e altezza (durante
prove di laboratorio condotte dal costruttore stesso con una lunghezza pari a 300mm) ha una

resistenza termica:
Rthg,, = 0. 03% con carico applicato di 1350W e ventilazione di 3m/s  (AT=40°C)

La lunghezza del dissipatore previsto in questo azionamento e di 400mm vista la necessita di
posizionare tutti i moduli adeguatamente alla struttura delle carpenterie dell’azionamento. Osservando
quindi la figura precedente, si noti che, per questo profilo, nel passare da 300mm a 400mm di
lunghezza, il valore di resistenza termica diminuisce di una quantita esigua. Quindi ora & necessario

valutare la ventilazione per capire quanto € possibile ridurre la resistenza termica finale.

L’immagine seguente mostra la caratteristica di pressione statica e di portata della ventola utilizzata
dalle dimensioni 127x127x38mm: viene inoltre evidenziata una fascia considerata quella a maggior

efficienza.
- Altri dati forniti dal datasheet:
80 _
<1
Potenza assorbita; 10W
60 Rumorosita: 50dB
o
e RPM: 2900
40 i t ) 3
Air flow: 250m°/h
20 T
A Figura 4.53: caratteristica
2 0 20 JO 60 80 100 120 ©rv) | dellaventola utilizzata estratta
V> 50 100 150 200 [mn] dal datasheet del costruttore

Conoscendo la superficie della condotta e la resistenza aeraulica del dissipatore & possibile conoscere
(inserendo la curva della resistenza aeraulica nella caratteristica della ventola) la pressione statica di
lavoro della ventola e valutare quale sia quella piu opportuna. Si noti che il punto di lavoro ottimo
deve trovarsi in posizione pressoché centrale nella zona migliore di utilizzo: un punto di lavoro

spostato verso portate maggiori comporta elevate rumorosita, basse pressioni statiche, ed efficienza
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ridotta (¢ quindi consigliabile in questo caso 1’utilizzo di una ventola di taglie maggiori); un punto di
lavoro spostato verso portate minori comporta efficienza ridotta e funzionamento instabile (€ quindi

consigliabile in questo caso 1’utilizzo di una ventola di taglie inferiori).

Purtroppo il valore della resistenza aeraulica del dissipatore non & ottenibile in modo semplice e il
costruttore in genere non la fornisce dal momento che non é ricavabile direttamente, ma risulta frutto
di prove di laboratorio; comunque il costruttore stima che, con due ventole di dimensioni
125x125x40mm (opportunamente convogliate) e con il profilo scelto, la velocita dell’aria nella
condotta, misurata alla bocca di uscita, & di pit di 5.5m/s. Le ventole utilizzate nel progetto avranno

quindi una spinta analoga a quelle consigliate dal costruttore.
Si ottiene cosi la portata d’aria Q, prevista ipotizzando una velocita dell’aria Varia ~ 5 M/S e una
sezione della condotta del dissipatore utilizzato di circa A = 19000mm?;

3

_ 36004 Voig _ 171%

o .

Ne segue che la ventola utilizzata lavora in un punto corretto della sua curva.
Il coefficiente correttivo moltiplicativo per la resistenza termica finale dovuto ad una ventilazione di
5m/s viene ricavato dalle immagini mostrate in precedenza:

F3p/s =04 Fs5m/s = 0.22
Quindi si otterra:
Rthys; = Rthgyy Lsmss _ 0. 0165-2
F3m s 14

Il conseguente AT teorico previsto sara di:

ATeff = Rtheff . Psink < 27°C
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4.5.3.Conclusioni su dissipazione e ventilazione

Si tiene a precisare che il AT calcolato & appunto un valore teorico e che nella realta si
verificheranno riscaldamenti localizzati, tra la superficie di contatto dissipatore-modulo, € non una
distribuzione isotermica sulla superficie totale del dissipatore.

L’immagine seguente né & una prova in simulazione di un costruttore:

Figura 4.54: simulazione di distribuzione termica di un costruttore

Il cosiddetto hot-spot si localizza sotto il case del modulo, quindi & corretto dimensionare la
ventilazione per garantire AT inferiori a quelli previsti in modo da non permettere una eccessiva
sovratemperatura localizzata; viene quindi previsto un sensore di temperatura posizionato vicino al

modulo inverter in modo tale che il controllo possa monitorare la temperatura localizzata.

Per completezza, si indica ora il gradiente termico tra la bocca di ingresso dell’aria e la bocca di
uscita, dove l’aria ha subito un riscaldamento lungo la percorrenza della condotta: con Ky

conducibilita termica dell’alluminio

).Fsﬂzsmc
N

o Poinic lunghezza [m]
termico = g, \altezza - larghezza [m?]

K, = 236 w
Al — m-K

Anche questo dato presuppone condizioni di distribuzione di potenza uniformi sulla superficie e
quindi puo trarre in inganno: potrebbe addirittura verificarsi la condizione che, se la potenza é tutta

concentrata su una superficie vicina alla bocca di ingresso dell’aria, il punto di uscita dell’aria si trovi
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a temperatura inferiore (cio & dovuto al fatto che, per come viene distribuito il carico, il rendimento

del dissipatore & molto basso nel punto dove si applica la potenza da dissipare).

Per migliorare il trasferimento di calore tra case e dissipatore, & possibile utilizzare delle paste
termiche con una resa maggiore. Le paste termiche standard presenti in commercio vengono

classificate in base alla loro termo-conduttivita; valori tipici si aggirano intorno a:

w
thstandard =08 - Ogﬂ

ottenendo la resistenza termica relativa ad una determinata superficie:

spessore

R, =
th K
€ tgstandard

dove in genere lo spessore deve essere compreso tra i 100-200um e 1’area corrisponde alla superficie
d’appoggio del modulo in questione (ovvero la superficie del baseplate); il valore appena ottenuto,
quindi, corrisponde a quella che, nei datasheet del costruttore, viene generalmente indicata come
resistenza case-sink con uno strato di pasta termica standard di spessore di circa 200um.

Una pasta termica con resa maggiore possiede una termo conduttivita che puo arrivare a valori:

W
thottima = 32ﬂ

Significa che la termo conduttivita di queste paste ¢ fino a 4 volte superiore a quelle standard,
diminuendo notevolmente la resistenza termica case-sink. D’altro canto, i principali svantaggi di
questi prodotti sono il prezzo prima di tutto, ma anche la particolare cura che richiedono nel loro
utilizzo, in quanto uno spessore eccessivo 0 una distribuzione non omogenea della pasta sulla

superficie di contatto causano una notevole riduzione della resa finale.

Un ulteriore precisazione & la seguente: il carico applicato massimo al dissipatore € durante
I’azionamento in frenatura orizzontale in cui tutta la potenza di frenatura viene concentrata nel tempo
di decelerazione (nel capitolo precedente, chiamato T,). Dal momento che la ventilazione é continua e
se i tempi di ciclo corrispondono a quelli descritti nel capitolo “Lo stadio di frenatura”, allora &
necessario considerare la capacita termica di un dissipatore di tali dimensioni e ventilato: cio significa
che, nel tempo di ciclo in frenatura, la temperatura di regime del dissipatore non viene raggiunta.
Dissipatori di tali dimensioni hanno inerzie termiche piuttosto elevate tali da permettere il
raggiungimento della temperatura di regime solo dopo un tempo continuativo di lavoro dell’ordine dei
minuti; in aggiunta, essendo la ventilazione continuativa, negli intervalli in cui I’azionamento non
lavora, la temperatura del dissipatore scende drasticamente.

Questo & un notevole vantaggio dal momento che, se la temperatura del dissipatore giungesse a

regime anche in tempi dell’ordine delle centinaia di millisecondi, il carico massimo con cui
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dimensionare il dissipatore sarebbe in condizioni di azionamento in frenatura orizzontale; cio avrebbe
portato ad un dimensionamento maggiore del dissipatore o della ventilazione, vista la maggior

potenza effettiva da dissipare in queste condizioni (circa 2.2kW continuativi teorici).

Dal momento che non & un evento raro, per completezza possiamo stimare la potenza media sul
dissipatore nel caso di azionamento in avanti e in frenatura orizzontale, riprendendo il relativo profilo

di frenatura descritto nel paragrafo “Lo stadio di frenatura”. Stimando che:

» il carico venga azionato al doppio della coppia nominale in accelerazione con T, = 0.25s e
potenza dissipata dai moduli SCR e inverter di 2200W e cosi anche in frenata.

» rimanga azionato a 3000rpm a carico nominale per il tempo T, = 2s e potenza dissipata dai
moduli SCR e inverter di 1663W.

» il tempo di ciclo sia di T, = 4s.
Si ottiene la potenza media sul dissipatore come segue:

2200W - T, + 1663 - T, + 2200W - T,
Psink = T
c

=1107W

Mantenendo la medesima ventilazione € possibile stimare il AT teorico di temperatura nel caso di

azionamento ciclico in frenatura orizzontale.

ATbk = Rtheff . Psink < 177°C
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4.6. Lo stadio di filtraggio EMI

A completare il dimensionamento di potenza, ultimo punto, ma non meno importante, ¢ quello
riguardante il problema della compatibilita elettromagnetica e del filtraggio EMI indispensabile per

rientrare nelle specifiche di emissione condotta in ambito industriale.

Lo stadio di filtraggio EMI interno previsto per questo azionamento, a causa delle elevate potenze,
consiste nell’inserimento di alcuni elementi di base come condensatori di filtraggio di modo comune ¢
differenziale, resistenze di damping e soppressori di spike o surge di tensione. Lo stadio di ingresso,
essendo un raddrizzatore trifase a diodi, non introduce in linea componenti in alta frequenza, mentre si
puo ipotizzare con buona approssimazione che la componente in alta frequenza dell’Inverter venga

fornita interamente dal banco elettrolitico; quindi, da questo punto di vista, & un vantaggio.

Inserire un induttore di linea, all’interno dell’azionamento, per il filtraggio del modo comune o del
modo differenziale risulta gravoso sia per gli ingombri sia per la massa aggiuntiva che la carpenteria,
ovvero la struttura metallica che supporta l’intero azionamento, deve sopportare. Essendo i
collegamenti interni all’azionamento composti da barre in rame e non essendoci cavi isolati, risulta

difficile anche I’inserimento di toroidi di modo comune o differenziale.

Quindi la soluzione piu appropriata & quella di uno stadio di filtraggio EMI esterno comprensivo sia di
toroidi che di induttori di linea, a seconda della richiesta del cliente; e addirittura possibile che il
cliente sia gia dotato di un opportuno stadio di filtraggio EMI da inserire a monte dell’azionamento e

che, quindi, non venga richiesto.
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4.7. Alimentazione dell’azionamento: convertitore Flyback

4.7.1.Specifiche di progetto

11 convertitore flyback ¢ 1’alimentazione principale dell’azionamento la quale genera le tensioni per il
pilotaggio degli switch di potenza (iGBT ed SCR) e per tutta la logica di controllo.
Le specifiche di progetto sono le seguenti:

> Tensione di ingresso: Vhominale = 24Vde, Vmin = 20V, Vmax = 28Vc

» Parametri di uscita:

o Uscital: Vo1 = +15V, Pgon =5W, lo1 = 333.3mA, Isolamento a
2kV

o Uscita2: Vo2 = +18V, Pouz = 3.3W, lg = 183.3mA, Isolamento a
200V

o Uscita3: Vo3 =-18V, Pouz =3.3W, Ily,3=183.3mA, Isolamentoa
200V

o Uscitad: Vs =+8V, Pouu =4W, losa = 500mA, Isolamento a
200V

Potenza totale in uscita: Poyt =15.6W. Uscita 2 e 3 a presa centrale.

» Ripple massimo di ondulazione statica ammessa in uscita: si tenga presente che verranno
inseriti in cascata dei regolatori lineari tipo 7815 e 7805 per generare le tensioni proprie
della logica quindi si preferisce una bassa ondulazione in uscita soprattutto per gli +8V
sui quali verra fatta la regolazione del convertitore tramite regolatore integrato TL431 e
3843. Si definisce per tutte le uscite:

AU, =50mV

Nessuna particolare specifica richiesta per il filtraggio in ingresso.

» Convertitore operante costantemente in modalita DCM, cosi da sfruttare la massima

escursione di flusso magnetico nel trasformatore, con duty-cycle massimo limitato al
Oon = 45%0  Oreset = 50%  Ogead = 5%0

> Frequenza switching: 30kHz (T,,, = 33.33us)
Ton = 6on * Ty = 15us
Treset = Oreser * Tsw = 16.67us, Tiead = Sdeaa * Tsw = 1.67us
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> Temperatura ambiente massima di lavoro: Tamp = 40°C

»  Altri parametri progettuali di partenza:

o Cadute di tensione diodi di raddrizzamento: V4 = 1.1V
o Caduta di tensione nello switch in saturazione al primario: Vg = 0.6V
o Rendimento stimato del trasformatore: Ntrasfo = 95%0

o Rendimento stimato del flyback: nf, = 70% (compresa dissipazione clamp
RCD)

4.7.2.11 dimensionamento del flyback

Schema elettrico di base e forme d’onde del convertitore flyback:

P
+
vd Vol
Vp »
t
;7
24vVde gate drive Vol
_T cireuit
Cin
Vo3 .
t
" Vo N
e R A R %
Ns4 T Isw : . ' i !
< ! i ! H H t

Figura 4.55: Schema di principio del convertitore Flyback con relativo
stadio di controllo al secondario e forme d’onda di corrente e tensione

Dalle specifiche di progetto si conviene che durante il tempo T, il trasformatore deve accumulare
I’energia necessaria da trasferire al secondario, quindi, in condizioni di rete minima (Vi = 20Vdc),
carico nominale in uscita e tenendo conto delle cadute dei diodi al secondario e primario, si calcolera
la corrente di picco al primario:

[(Vol + Vd) : 101 + (Voz + Vd) : 102 - (V03 + Vd) : 103 + (Vo4 + Vd) : 104]
Ntrasfo * (Vmin - Vd - sz) : Son

= *

Pkprim
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Si ottiene una corrente di picco: L,

~ 4.25 Ay,

kprim
Conseguentemente si calcola I’induttanza necessaria al primario del trasformatore, ovvero I’induttanza

magnetizzante:

Voin =V, =V,
Lmagn =( min d SW)'Ton ~ 63.5[11‘1

Ip kprim

Dal momento che, da specifica di progetto, i secondari devono scaricarsi nel tempo T et OPpOrtuno, si
avra il seguente rapporto tra spire del primario e del secondario, il quale risulta essere il bilancio delle

aree di tensione con rapporti spire incluso:
Np (Vmin _Vd _sz)'T

N, = = o -1.023
! Nol (Vol + Vd) : Treset

Analogamente si ricava il medesimo dato per le altre uscite del flyback:
sz = 0.862 Np3 = 0.862 Np4 =1.81

Ora sono a disposizione tutti i dati necessari per dimensionare il trasformatore: si vuole utilizzare un

nucleo in ferrite, materiale 3C90 del tipo a E, e si impone di sceglierlo tale per cui:
Bax < 250mT

Da catalogo del costruttore di nuclei in ferrite, vengono in genere fornite delle indicazioni preliminari
per la scelta del core dalle dimensioni opportune nel nostro progetto: in base alla frequenza di lavoro,
alla potenza in uscita, al picco di corrente in ingresso e alla tipologia del convertitore (in questo caso,
il flyback), dalle tabelle del costruttore si identifica un nucleo con le seguenti caratteristiche:

» Nucleo utilizzato: E30 materiale 3C90

» Inductance Factor: AL =100nH +5%

» Permeabilita magnetica: He =89 G/Oe con traferro di 1000pum

» Cross Section e C.S. minima: A, = 60mm? Anmin = 49mm?

» Medium Path Length: L. = 67mm

» WindingArea: A,, = 80mm? (area della finestra del rocchetto)

Dati questi valori possiamo calcolare il numero di spire al primario arrotondato al numero intero piu

prossimo e di conseguenza anche il numero di spire dei secondari (anch’esse arrotondate):

Lmagn .
N, . = A, (1+5%) =246 — N, = 25spire
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N,
Ng = N_p = 25spire, N, = 29spire, N 3 = 29spire, N, = 1l4spire
r1l
Una volta completata questa fase, e possibile ottenere i valori effettivi delle specifiche di progetto,
semplicemente invertendo le formule:
» Induttanza magnetizzante effettiva del trasformatore:

2 Ae
=1, N,* - == 65.7uH

Lmagn eff .

» Picco corrente in ingresso:

Lk, = 4.254

» Tempi di conduzione:

Tony, = 15.23us, T, =16.97us, Tyeqq,,, = 1.11us

» Induzione magnetica massima:

Lmagn ) ka
Bpax = Nl ~ 228mT
max Np A

Ora verra mostrato il procedimento per calcolare la corrente di picco, RMS e media in ognuno dei

secondari, considerando nulla I’induttanza di dispersione del trasformatore:

1. Calcolo dapprima il T, e il T per ogni singola uscita utilizzando il principio di

sovrapposizione degli effetti, cioe con le altre uscite a potenza nulla:

2'(V01 +Vd) ‘101 'Lmagn eff T _ (Vmin _Vd _sz)'Tonl
- Vd - sz)z : Son resec (Vol + Vd) : Npl

T =
ont Ntrasfo * (Vmin

T,,1 =4725us T,,, =3.08us T,,3 =3.08us T,,,=4us
Tresetl = 525#5 TresetZ = 343.“5 Treset3 = 343[15 Treset4— = 4'45MS

T, = Tonl + TonZ + Ton3 + Ton4 Treseff = Treset 1 + Treset 2 + Treset 2 + Treset 4

ongff

2. Definisco i seguenti coefficienti adimensionali per ogni uscita:

Treset 1 Treset 2 Treset 3 Treset 4
LEEE Ky =2 K =

K1 S — Kz =
Treset Treset T‘r‘eset Treset

3. Ottengo i valori di corrente di picco al secondario:

I = kap—eff ’ Npl ’ Kl *Ntrasfo

1pk
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ISlpk ~ 1.344 Iszpk ~ 0.74A IS3pk ~ (0.74A IS ~2A

4pk

E’ possibile verificare i precedenti risultati con 1’uguaglianza delle ampere-spire tra primario

e secondario:

| _ (Islpk Iszpk 153pk Is4pk> 1
Php—eff = Nyi Npz  Npz o Npa ) Ngasgo

4. Calcolo i coefficienti di autoinduzione singoli per ogni secondario:
_ (Vol + Vd) ) Treset
K - kap—eff ’ Npl *Ntrasfo

Lsy ~ 198.5uH

Ly, ~ 428.2uH Ly ~ 428.2uH Loy =~ 74.8uH

5. A questo punto ¢ possibile generare le forme d’onda di corrente di ogni secondario, e quindi

calcolare i valori medi (che devono coincidere con i valori imposti inizialmente) e i valori

RMS per il calcolo delle perdite.

Le correnti vengono definite come segue:

(Uol + Vd) L
I () = lsy = Lg o CeTesy,
0, altrove

Nell’immagine seguente si possono trovare le forme d’onda delle correnti nei singoli secondari:

23
Current [A]

2
i (Uod+Vd_see)-t] \
Id4 pk = 13
L _p Ls—i -
1 _pk__(Uoz"'Vd_m)-l_ e .

L2 -
= - 1 =
i (— Uo3+Vd_sec)-t i
Id3 ph———— T -
- _p LSS } | - T —— T T - \
- . - - -"—\—._‘_‘_‘- - -
1 dl_pk_{Uolﬂd_sec)-t 03 i T ]
| Ll - .
o T
T iE
0 - - - - -z - - l—:
0 2108 410°% s10°% 810° 1107 1210° 1410° 1610°
0 Time [s] Tres_eff

Figura 4.56: correnti al secondario ricavate con software MathCad®
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Nella tabella seguente si riassumono gli stress di correnti negli switch del flyback e nei condensatori

di uscita (esclusa la dissipazione del clamp RCD, il quale verra dimensionato successivamente):

Primario Sec. +15V Sec. +18 Sec. -18V | Sec. +8V
Parametro ) ] ] )
(mosfet) (diodo) (diodo) (diodo) (diodo)
Corr. switch Picco 4.36A 1.34A 0.738A 0.738A 2A
Corr. switch RMS 1.68A 0.546A 0.3A 0.3A 0.82A
Corr. switch Media 0.98A 0.333A 0.183A 0.183A 0.5A
Corr. Cond RMS / 0.433A 0.24A 0.24A 0.65A

Tabella 4.8: Correnti ottenute dal foglio di calcolo in ogni avvolgimento e nei condensatori di uscita

Per completare il dimensionamento, si trattera ora della scelta delle capacita di uscita tale per cui

I’ondulazione statica rientri nella specifica di progetto:
on ’ (TSW - T,
AU,
C03 ~ 60uF,

Cx _ eseff)

C,, = 110uF,  C,, = 60uF, C,, = 170uF

E’ necessario tenere conto anche del ripple aggiuntivo dovuto alla ESR del condensatore, anche se
comunque sara una quantita molto piccola, viste le correnti che circolano: si decide quindi di
utilizzare condensatori dalle dimensioni @10x15mm da 50V con valori di capacita tali da dimezzare
I’ondulazione in uscita rispetto alla specifica.

Condensatori di questo tipo hanno valori di ESR che vanno dai 5 ai 15mQ, quindi il ripple residuo

sara calcolabile come segue:

Tres eff )

E ’ (Tsw -
AUp,,, = -

Ox

+ ESR, - Ic,,

ms

Secondario 1

Secondario 2

Secondario 3

Secondario 4

Capacita [uF] 220 100 100 330
ESR [mQ] 6 12 12 5
AVOetetiivo [MV] 28 33.6 33.6 28.7

Tabella 4.9: valori di capacita scelti e relativa ondulazione statica calcolata
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Le massime tensioni inverse sugli switch sono le seguenti:

» Sui diodi in uscita:

Nsx.
Np

Uiny, =424V Uyy, =505V Uy, = 505V Uy, = 23.5V

Uinvx = Upx + Uin_max -

»  Sullo switch mosfet: trattato nel paragrafo successivo ““ Il clamp RCD”.
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4.7.3.11 clamp RCD

Nel trasformatore reale, I’ipotesi che le linee di flusso siano perfettamente accoppiate tra primario e
secondario non si verifica, mai soprattutto nel caso vi sia presente un traferro: in questi casi Si genera
un flusso disperso sia al primario che al secondario che, dal momento che si pud supporre che queste
linee di flusso circolino in mezzi a comportamento magnetico lineare (aria e/o isolanti), risulta
proporzionale alle correnti al primario e al secondario. E’ cosi che si definisce 1’ induttanza di
dispersione del trasformatore che in genere viene riferita al primario.

Il calcolo di questa induttanza di dispersione € molto complicato e dipende da molteplici fattori tra cui
la geometria del nucleo, delle spire, della lunghezza del traferro (I1). Per fornire un ulteriore dettaglio,
e possibile giungere a questa proporzionalita:

Ly ~ U, - Iy - N} - (geometria nucleo e spire)
Il costruttore, a cui fa riferimento H.D.T., non fornisce direttamente questo dato, ma afferma che il

valore di induttanza di dispersione si aggira tra il 5-10% del valore dell’induttanza magnetizzante.

Questa induttanza di dispersione accumula energia durante il T,,, energia che deve ricircolare nella
fase di Treset. Quindi € necessario un circuito di clamp al primario dove dissipare ’energia accumulata.
Le immagini seguenti mostrano 1’effetto dell’induttanza di dispersione nelle forme d’onda di corrente

tra primario e secondario e lo schema di clamp RCD utilizzato:

4 I
Ld
R Ippk
AQ clamp
0 : : , ' Tew
l¢——— Ton ! ¢ Tdisp !
1 1

Ig 1 1 E

1

i

1

1

i

1

1

1

1

1

1

1

1

\ 4

Figura 4.57: effetto dell induttanza di dispersione del trasformatore nelle forme d’onda di corrente
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—_— L’induttanza di dispersione si

0 carica durante la fase del T,, €
Ldisp + _
o I’energia  accumulata  viene
L, = U . L
RCL lg prim . - [] ° trasferita e dissipata sulla
resistenza Rc nel tempo  Tis,
() D i N mentre il condensatore viene
Uin P : ) . )
CL scelto in base al massimo ripple

voluto sulla tensione di clamp
u { +
CCL cL UCL-

Figura 4.58: schema di clamp

- utilizzato

Facendo riferimento alle due immagini precedenti, la tensione sul mosfet al primario del

trasformatore, idealmente, sarebbe:

=

P ~365V con U, =20V

Uswid =Upy + (Uo + Vd) F
s

Si pongano, quindi, le seguenti ipotesi:

Lyisy = 10% - L ~ 6.3uH

magneff
Uy = 200% - Us, , ~ 73V AU, = 5% - U, = 3.65V

Si ottiene il tempo di scarica dell’induttanza di dispersione:

LdiSp 'Ip k
Tiisy = ——————— = 0.75us
disp Ucl — Uswid u

La carica che viene trasferita al clamp risulta:

I ’ Td isp

Ppk

AQCl = 2
E quindi il valore commerciale di resistenza di clamp e la potenza dissipata sara:

Ucl - Ui (Ucl - Uin)z
Ra = 3o = 1kO Reary =R
ch 'ﬁs“w cl
Il valore commerciale del condensatore di clamp sara:
. AQq
AU,

=1.63uC

~2.6W

C. = 470nF
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4.7.4.Scelta dei componenti e calcolo delle perdite del flyback

Una volta noti gli stress di corrente e tensione sugli switch (mosfet e diodi) del flyback & possibile
calcolare le perdite e le temperature di giunzione previste nelle condizioni peggiori di funzionamento,
ovvero a rete minima e carico massimo. Si trascurano le perdite nelle ESR dei condensatori
elettrolitici di uscita e quelle nella capacita drain-source del mosfet.
> Perdite nel mosfet
Una volta individuato lo switch opportuno, si ottengono le perdite totali:
2

PlDSSSW = Rdson . ISWrms + UCl . kap—eff . Toffsw .fSW ~ 0.45W

Rds,, = 90m), ISWrms =1.684, U, =62V

I

pkp—eff = 4‘2514, Toffsw = 22ns

La temperatura di giunzione operativa in queste condizioni sara di:

Tjsw = Tamp + Rj—a 'plosssW = 58°C
Con R]- e = 40W resistenza termica di un case D?Pack a montaggio superficiale su

scheda a convezione naturale.

> Perdite nel diodo di ingresso

Nel diodo di ingresso (di disaccoppiamento) circola la corrente media stimata:

L =— 2114 conU, =20V
in rlfb K Uin ' in
Le perdite sono:
Piossyy =Va -Iin = 1.23W  conVy = 1.1V

La temperatura di giunzione operativa in queste condizioni sara di:

Tjap = Tamp + Ri—q 'Plossdp = 64.5°C

°c . o I
Con Ri_, = ZOW resistenza termica di un case DO201 a montaggio rialzato su

scheda a convezione naturale.

» Perdite nei diodi al secondario

Osservando la tabella riassuntiva delle correnti nei secondari del flyback e trascurando le

perdite in commutazione si ottiene:

Plossdsl = Vd : Idlm + Rd : Idlrms 2 con Vd = 1.1V
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Considerando che per 1’uscita 1 e 'uscita 4 si utilizza un diodo con Rp = 0.08€2, mentre
per 'uscita 2 e 1’uscita 3 si utilizza un diodo con Rp = 0.25€, si ottengono:

Plossdsl =0.4W PlOSSdsl =0.22w PlosSd51 = 0.22w Plossdsl = 0.6W

> Perdite nel trasformatore
Il calcolo delle perdite nel trasformatore sono da dividersi tra perdite nel nucleo e perdite
nel rame (avvolgimenti).
Le perdite nel nucleo possono essere ricavate o da formule empiriche fornite dal
costruttore oppure da tabelle presenti nel datasheet che mettono in relazione le perdite
con la frequenza di lavoro e il flusso magnetico massimo: in particolare, dall’immagine

seguente si estrapola un dato:

4 Il datasheet fornisce il
104 ——=—— !
— T=100°C 3c00 dato relativo alla potenza
Py - . .
dissipata su un’unita d
(kW/ma) §§ p . Lln.unl a
S S volume di materiale. Alla
108 AT A% Jusss frequenza di lavoro di
- .
7/ llig_':::: 30kHz e a 225mT di
~
A flusso di picco, si ottiene
/ / .
la potenza specifica:
102 f ,-/,z P P
I
7
/ I/]I Pv = 120?
/ . .
Figura 4.59: perdite nel
10 2 A 3 ferro per unita di volume
1 10 102 g (mm) 10
in funzione del flusso

Il core utilizzato ha un volume di V, = 4000mm?, quindi si ottiene:
=P,-V, = 480mWwW

Le perdite nell’avvolgimento possono essere stimate solo conoscendo la lunghezza delle

Pcore

spire e la quantita di rame utilizzato: nel datasheet del nucleo viene indicata la lunghezza
media della spira nel rocchetto di avvolgimento. Questo perd & un dato relativo, utile
quando la window area risulta totalmente riempita: in questo caso, quindi & necessario
ottenere una stima sulla percentuale di area coperta dagli avvolgimenti.

Per evitare eccessivi riscaldamenti del rame, e quindi ulteriori perdite, si preferisce
impostare la seguente specifica: la densita di corrente sulla sezione del conduttore:

A
Jou = 5ma
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Conoscendo quindi le correnti RMS al secondario (ricavate con foglio MathCad®) si
ottengono le sezioni di conduttore minime per garantire la suddetta densita di corrente e
verranno poi indicate le sezioni di rame scelte e le sezioni reali comprensive

dell’isolamento (rame smaltato, isolamento di 1°grado/1000V).

Sez. minima Sez. Cu Sez. Isolata | N° | Diam. Cu D. Isolato
[mm?] [mm?] [mm?] fili [mm] [mm]
Prim. 0.336 0.177 0.212 2 0.475 0.519
Sec. 1 0.109 0.11 0.135 1 0.375 0.414
Sec. 2 0.06 0.062 0.0675 1 0.28 0.312
Sec. 3 0.06 0.062 0.0675 1 0.28 0.312
Sec. 4 0.164 0.177 0.212 1 0.475 0.519

Tabella 4.10: Caratteristiche del filo utilizzato per ogni avvolgimento

Considerando ora che la finestra del rocchetto ha le seguenti dimensioni,

lungh = 17.1mm largh = 47mm W, = 80mm?

e possibile stimare il numero di layer necessari per ogni avvolgimento:

Layer, = % ~150% —— Layer, =15
Layers, = ! Dli::(;h N1 ~60% —— Layers; =0.6
Layers, = ! .Slsii;slilg}.stz ~52% —— Layers; =0.5
Layers; = ! DZS;;;‘;h Nss ~52% —— Layers; = 0.5
Layerg, = ! Dliz:;h Nss ~42% —— Layer, =04

La sequenza di avvolgimento piu opportuna € quella in cui gli avvolgimenti a potenza
maggiore siano i piu interni cosi da evitare che avvolgimenti meno caricati subiscano
disturbi da quelli piu caricati; quindi la sequenza sard: primario, secondario +8V,
secondario +18V e come ultimo il secondario +15V che deve avere, da specifica, un
isolamento di minimo 2kV da tutto il resto. Quindi, con la sequenza impostata, tutti gli

avvolgimenti verranno avvolti in un solo layer ad eccezione del primario.
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Prima di procedere con il calcolo della lunghezza delle spire, & necessario porre le
seguenti considerazioni relative al comportamento del conduttore alla frequenza di
commutazione: si vuole cio¢ studiare il contributo dell’effetto pelle per lo stima della
resistenza del rame in alta frequenza. Definendo la resistivita del rame ad una data

temperatura (in relazione alla resistivita standard a 20°C):
Oemp = O30 * (1 +0.0042 - (temp — 20°C) con gy
=1.724-107°Q-cm

Si ottiene la seguente profondita di penetrazione:

Effetto pelle a sy = 30kHz:

O-temp
Open = [————=0.42mm
e ,/#o fow T

Per temperature che vanno dai 40°C
ai 80°C il valore di &, si aggira
intorno i 0.39-0.43mm.

Figura 4.60: spessore di

penetrazione in  un conduttore

circolare

La sezione maggiore tra gli avvolgimenti & al primario e al secondario +8V dove il
conduttore ha un diametro di 0.475mm. Ne consegue che ’effetto pelle causa un
incremento della resistenza del conduttore in alta frequenza; si osservino le curve di

Dowell, nella figura seguente:

4+172 |l fattore Q:
100 A
1 3+1/2 Diamcu
Fr | p= ———=1113
2+1/2 8pen

14172 Si ricava un fattore Fr per il

primario a 1+1/2 strati di:
Fr = 1.3
Ottenendo  quindi  una

resistenza in AC al primario
di:

0.1

Figura 4.61: Curve di Dowell Rac = Fr " Ryc
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Al secondario +8V, 1’avvolgimento copre solo mezzo strato, quindi I’effetto in alta
frequenza é trascurabile rispetto al primario.

Si rimanda al foglio MathCad®, all’analisi geometrica condotta per stimare la lunghezza
del filo per ciascun avvolgimento e la resistenza DC e AC; nella tabella successiva

vengono mostrati i risultati ottenuti:

Lungh. Filo Resistenza DC Resistenza AC
Parametro FR

[mm] [mQ] @80°C [mQJ]
Primario 1032 63 1.2 82
Sec. 4 (+8V) 609 74 1 74
Sec. 2 (+18V) 1355 472 1 472
Sec. 3 (-18V) 1355 472 1 472
Sec. 1 (+15V) 1280 251 1 251

Tabella 4.11: caratteristiche di lunghezza e resistenza in DC e AC
stimate con il software di calcolo

Quindi ora ¢ possibile ricavare la potenza dissipata nel rame per ogni avvolgimento; si
noti che per gli avvolgimenti dove non si risente di effetto pelle (avvolgimenti
secondari), & possibile ottenere la potenza dissipata come segue:
— 2
Pcu = ReSDC ' Irms
Mentre per la potenza dissipata nel rame dell’avvolgimento primario ¢ necessario

considerare il valore RMS della componente a 30kHz:

_ 2 2
Pevpim = R€SpC “ Iprim pgiy =~ + RESuc  Iprim o,

Si ottiene la potenza totale persa nel rame del trasformatore:

=~ 370mW

CUtotale

Le perdite totali nel trasformatore del flyback e il rendimento finale sono:

Pirasfo = Pou,,.. + Poore = 850mwW

Wor + Vo) Ty + WVoa + V) - Ipy = (Vo3 + V) - Lpz + (Vo + V) L

(Vol + Vd) : 101 + (VOZ + Vd) : 102 - (Vo3 + Vd) : 103 + (Vo4- + Vd) : 104- + Ptrasfo

~95.2%

Il rendimento effettivo del trasformatore & in linea con il rendimento stimato come da

specifica iniziale.
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E’ possibile stimare la temperatura di lavoro del trasformatore, in base ad un valore empirico relativo
alla resistenza termica del nucleo ad E utilizzato e con materiale 3C90; il valore empirico € il

seguente:

3600 [°C

TH = |

trasf AW W
Quindi ipotizzando una temperatura ambiente di 40°C si ottiene la seguente temperatura di lavoro:

Terasfo = 40°C + Ryp, ., * Perasfo = 78.3°C

Una volta ottenute tutte le perdite nei componenti principali, &€ possibile ricavare il rendimento
effettivo del convertitore Flyback progettato:

PlossFB = Plosssw + Plossdiodi + Ptrasfo =3.97W

Il rendimento del convertitore sara il seguente:

n _ Pout
o Pout + PlossFB + PR

~70.4%

clamp

Il rendimento effettivo del Flyback ¢ in linea con il rendimento stimato come da specifica iniziale.
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4.8. Rendimento dell’azionamento DGM460-100A con motore B26L

Avendo stimato le perdite dei componenti dello stadio di potenza in ogni possibile condizione di
funzionamento, ¢ possibile concludere 1’analisi di tale progetto esponendo le stime di rendimento sia

del singolo azionamento sia del sistema motore-azionamento.

Viene generalmente considerato utile, dal punto di vista commerciale, esprimere il rendimento durante

il funzionamento con motore in avanti (o indietro) in condizioni nominali in uscita e in ingresso.

Partendo dallo stadio inverter & possibile concludere, dal dimensionamento appena condotto, che la

potenza attiva fornita al motore dall’azionamento ¢ di:
— 2
Put motore = Patt,,, -3 =56.3kW =3 (fem, - Iy + R; - I;*)

Dalle caratteristiche tecniche del motore fornite a catalogo, si ricava una stima della potenza erogata al

carico in uscita al motore:
Pal carico — 51.8kW

Quindi ne segue che le perdite nel motore dovute ad avvolgimento, nucleo e meccaniche sono di

3.3kW con rendimento del motore pari a:

Pal carico

Nmotore =% = 92%

P, al motore

Si fa notare ad esempio che per il dimensionamento dello stadio di frenatura, la potenza dissipata dal
motore ¢ stata posta a LkW e non 4.5kW; chiaramente, questa decisione ha portato a dimensionare lo

stadio in condizione volutamente peggiorativa.

Lo stadio inverter trifase dissipa in condizioni nominali una potenza di:
Py, = 1.2kW

Stimando dell’ulteriore potenza dissipata dovuta a condensatori elettrolitici, ventole, e resistenze di

voltage sharing di circa: Pyjteriore = 175W.

Quindi la potenza sul banco elettrolitico & di:

PDC = Pal motore + Pinv + Pulteriore ~ 57.8kW

Lo stadio raddrizzatore dissipa la seguente potenza in condizioni nominali di rete in ingresso con

ipotetica impedenza di linea discussa in precedenza.

Pradd = 355W
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Il flyback assorbe potenza da un ingresso esterno a 24V in continua e dissipa in condizioni peggiori:

Si conclude stimando:

» il rendimento finale dell’azionamento:

n _ Pl motore
azionamento
Ppc + Praga + Prp

=~ 97%

> il rendimento finale del sistema motore B26L + azionamento DGM460-100A:

= . . ~ 0
rltotale - rlazwnamento rlmotore - 89 3 /0
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5. L’azionamento DGM460-150/200Ampere

In questo capitolo, non verra discusso il dimensionamento dettagliato delle taglie superiori

dell’azionamento, bensi si analizzeranno le principali differenze osservabili.
Risulta evidente che le differenze di base saranno:

I dimensionamento del banco elettrolitico
I dimensionamento dei componenti a semiconduttore

I dimensionamento della dissipazione e della ventilazione

YV V VYV V

Le dimensioni fisiche della carpenteria dell’azionamento

Di queste evidenti diversita, nel capitolo corrente verra discussa, con maggior rilievo, la parte relativa
alla dissipazione e alla ventilazione dal momento che saranno cio per cui cambieranno gli ingombri

finali del relativo azionamento.

Si pensi che le dimensioni fisiche dei moduli a semiconduttore scelti sono pressoché identiche tra le
tre taglie di azionamento: cio significa che sara la densita di potenza ad aumentare, ovvero aumenta

la potenza per unita di superficie sulla faccia del dissipatore dove poggiano i moduli.

Una nota importante ¢ la seguente: lo stadio inverter di ognuna delle tre taglie di azionamento monta
un singolo modulo IPM trifase identico come dimensioni, mentre le giunzioni interne saranno
presumibilmente maggiori all’aumentare della corrente che sopportano. Questo €& cio che ha
comportato maggior attenzione nel dimensionamento della ventilazione e del dissipatore da utilizzare.
Anche lo stadio di ingresso sara soggetto ad una maggior dissipazione, ma, in relazione alla
dissipazione di potenza dello stadio inverter, non presenta grossi problemi, anche perché i tre moduli

di ingresso sono separati ed € possibile posizionarli a piacere sulla superficie del dissipatore.

Verranno in seguito confrontate le dissipazioni di potenza delle tre taglie procedendo poi al

dimensionamento della ventilazione e dissipazione per le taglie 150 e 200Ampere.

Le massime potenze dissipate dai moduli, calcolate con il foglio MathCad® e con le simulazioni

mostrate nei capitoli precedenti, sono le seguenti (per ogni taglia):

» DGM460-100A; massima dissipazione prevista in funzionamento nominale in avanti a rete

massima in ingresso:

o Ponte raddrizzatore: 338W
o Modulo inverter trifase: 1322W @10kHz
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» DGM460-150A; massima dissipazione prevista in funzionamento nominale in avanti a rete

massima in ingresso:
o Ponte raddrizzatore: 440W
o Modulo inverter trifase: 2000W @10kHz

» DGM460-200A; massima dissipazione prevista in funzionamento nominale in avanti a rete

massima in ingresso:
o Ponte raddrizzatore: 580W
o Modulo inverter trifase: 2760W @10kHz

Le temperature di giunzione a regime risultano maggiori per i moduli inverter; questo & il motivo per
cui ¢ stato deciso di posizionare il modulo inverter, per tutte le taglie, sul dissipatore vicino alla bocca
di ingresso dell’aria, in modo da ricevere la ‘prima’ ventilazione, in cui la temperatura del fluido di

raffreddamento (aria) corrisponde alla temperatura ambiente, cioe la temperatura minore possibile.

Nei capitoli precedenti sono stati dimensionati dissipatore e ventilazione relativi alla taglia

100Ampere. Per le taglie superiori sara necessario porre alcune considerazioni.

a) Temperatura massima di lavoro: cosi come ¢ stato fatto per la taglia 100A, anche per le

taglie superiori si prevede, come specifica, che il dissipatore lavori a 70°C a massimo carico.

b) Profilo del dissipatore: per motivi di costi e per unificare il piu possibile le distinte materiali

tra i tre azionamenti, & stato deciso di mantenere lo stesso profilo di dissipatore utilizzato per
il 100A, mentre viene lasciato un grado di liberta sulle dimensioni. In particolare si vuole
cercare di mantenerne la larghezza uguale tra le taglie e variarne la lunghezza.

c) Ventilazione forzata: se per la taglia 100A risultavano piu che sufficienti delle ventole in

continua, per le taglie superiori sara necessario valutare anche una ventilazione con maggior

portata.

Facendo riferimento al capitolo ‘Dissipazione e ventilazione’ per la taglia inferiore, si nota come, con
il profilo fornito dal costruttore, allungare il dissipatore non comporti un apprezzabile riduzione della
resistenza termica, mentre aumentare la convezione forzata pud portare a dei risultati ancora

apprezzabili.
Rieseguendo il procedimento di calcolo esposto nel suddetto capitolo, si conviene che:

» per il DGM-200A sara indispensabile utilizzare una ventola centrifuga trifase da 380W con
un portata massima che va dagli 800 ai 1000m*h di aria.

» per il DGM-150A sara necessario utilizzare una ventilazione in grado di fornire almeno
600m*/h di aria. In questo caso & possibile utilizzare o una ventola centrifuga analoga a
quella del 200A (di potenza inferiore chiaramente) oppure 2 ventole di dimensioni ridotte ma

sufficientemente potenti.
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Quello che riguarda la ventilazione & un problema molto delicato & sara, solo grazie a prove di
laboratorio, possibile comprenderne 1’efficacia. Si rammenta che nello stesso dissipatore, dove la
distribuzione dei moduli € identica per le tre taglie di azionamento, si passa da una potenza da
dissipare di 1650W per il 100A ad una potenza doppia per il 200A.

Chiaramente la ventilazione € uno strumento molto efficace e indispensabile per ottenere buoni

risultati, ma esistono molte altre soluzioni al problema della potenza dissipata dai moduli.

Tralasciando la possibilita di sovradimensionare il progetto, poiché risulterebbe molto pit costoso,
altre soluzioni potrebbero essere:

» utilizzare moduli separati per ogni ramo inverter: in questo modo risulta evidente che la
potenza dissipata viene distribuita su una superficie maggiore del dissipatore (in quanto i
moduli risulterebbero piu distanziati tra loro), incrementandone il rendimento. E’ necessario
valutare il costo di questi 3 moduli rispetto al singolo modulo trifase e soprattutto la
possibilita di avere un singolo modulo IPM con conseguente riprogettazione della scheda di
pilotaggio.

» diminuire la frequenza di commutazione dell’inverter: questa soluzione, a patto che il

firmware lo permetta, e sicuramente quella che fornisce risultati migliori.

In conclusione, a titolo di esempio, utilizzando il foglio MathCad® relativo alla taglia 200A,
mantenendo il carico invariato e impostando la frequenza di commutazione, per esempio, a 5kHz

anziché 10kHz, si ottengono i seguenti risultati di immediata valutazione:

» Potenza dissipata dal modulo inverter trifase in condizioni nominali a rete massima in
ingresso: 1850W.

> Massimo ripple di corrente in uscita in condizioni nominali < 41A.

| risultati ottenuti sono pit che soddisfacenti a livello di dissipazione; la potenza dissipata € di circa

1000W inferiore rispetto al funzionamento a 10kHz.
Per contro, maggiore € la frequenza di commutazione e:

> minore ¢ la distorsione di tensione e corrente in uscita.
» piu veloce sara la dinamica del controllo.

» minore ¢ il rumore generato dal ripple di corrente nell’avvolgimento del motore.

Quindi la scelta finale rimane frutto di compromessi.
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6. Lo studio grafico con CAD 3D

Uno strumento messo a disposizione da H.D.T., per lo sviluppo meccanico dei progetti, & stato il CAD
grafico 3D, SolidWorks®, un software molto utile per la progettazione meccanica: la potenza di questo
software permette precisioni millimetriche tanto da garantire pienamente la correttezza nella

progettazione di carpenterie e strutture meccaniche.

Durante il tirocinio, sono stato coinvolto nel valutare gli ingombri dell’azionamento, utilizzando

questo software, il quale ha permesso di valutare:

Le dimensioni del dissipatore in base all’ingombro dei moduli

Il posizionamento pit opportuno dei moduli di potenza su dissipatore
La posizione delle schede

La posizione dei morsetti di ingresso e di uscita

La posizione dei sensori di corrente

La posizione della ventilazione

La disposizione dei condensatori elettrolitici e delle BUS-Bar

vV V.V V V V V VY

La dimensione e curvature delle barre di collegamento
Il software opera nel seguente modo:

e i lavora dapprima in 2D su un piano dove é possibile creare uno schizzo dell’oggetto che
puod essere una faccia laterale o superiore o frontale, I’importante ¢ che sia una faccia
planare: in genere questo primo schizzo corrisponde agli ingombri massimi dell’oggetto.

e Si crea ’estruso dello schizzo generato precedentemente e lo si sviluppa in direzione
ortogonale al piano di schizzo. Questo estruso avra 1’altezza desiderata e cosi viene generato
il solido in 3D.

e Si procede iterativamente in questo modo sopracitato e utilizzando funzioni di foratura,
smussi, arrotondamenti, ripetizioni, etc, si arriva all’oggetto finale, detto parte.

e Con il metodo precedentemente illustrato e possibile disegnare tutti i componenti che
verranno utilizzati nell’azionamento e in fine raggrupparli in un assieme finale dove tutte le
parti inserite avranno relazioni di accoppiamento tra di loro (e con un oggetto detto parte

fissa).

Dopo un primo periodo d’apprendimento € stato possibile iniziare con la definizione dei moduli
utilizzati da progetto, rispettando le quote fornite dal costruttore nel relativo datasheet, per poi
giungere ad un assieme che sara, con buona probabilita e precisione, un’istantanea del progetto finale.
Alcune delle parti possono essere rese disponibili dal costruttore stesso, il quale fornisce un file

contenente 1’oggetto disegnato.
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Verranno ora mostrate alcune immagini, dei componenti utilizzati, disegnate con SolidWorks®,

tralasciandone la vista dettagliata per ragioni di segretezza sul prodotto in fase di sviluppo.

Modulo di ingresso singola fase Modulo inverter trifase

Modulo di frenatura Condensatore elettrolitico

ventola Morsetti
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Ora verranno mostrate alcune viste di assieme.

Vista del banco elettrolitico e Bus-Bar

132

Si notino le Bus-Bar
opportunamente forate per le
connessioni con i moduli e con i

condensatori stessi.

Vista ‘tipo’ del dissipatore e dei moduli di potenza

L’immagine mostra un
particolare della parte di potenza,
con una distribuzione “tipo” dei
moduli di potenza sul dissipatore,

e di alcune barre di collegamento.

Il banco elettrolitico e posizionato
sui moduli di potenza e le Bus-Bar
collegano opportunamente i
condensatori ai moduli. E’ presente
la ventilazione dei condensatori

elettrolitici



7. Conclusioni

La possibilita offerta dall’Universita degli Studi di Padova, quale lo stage in azienda, garantisce
un’esperienza che considero molto importante dal punto di vista formativo; il confronto diretto ed il
riscontro applicato di cio che si apprende a livello teorico sono assolutamente indispensabili per la

formazione che un attuale ingegnere neolaureato deve possedere.

Personalmente, ho accolto con molto entusiasmo 1’esperienza maturata in 5 mesi di attivita presso
I’azienda H.D.T. Group s.r.l. di Lovato. Un particolare ringraziamento, quindi, a Mario e figlio
Lorenzo Lovato, al responsabile tecnico Gianfranco Nizzaro, sempre presente e disponibile, e a tutti i

colleghi con cui sono venuto a contatto.

Il ringraziamento ¢ rivolto anche al professor Silverio Bolognani, quale relatore universitario, per la
sua disponibilita, assieme al professor Roberto Turri, nel fornire ulteriore materiale didattico utile ad

un’integrazione piu approfondita di alcuni punti della trattazione.
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Appendice A e B: il codice MathCad®

Le seguenti pagine sono dedicate al dettaglio relativo al foglio MathCad®, continuamente citato nella
trattazione. Il codice che verra mostrato & perfettamente funzionante su una versione di MathCad®
14.0.

In particolare, verranno riportate:

» Appendice A: “Progetto DGM460-100A: Inverter Half-Bridge e Frenatura”
» Appendice B: “Progetto DGM460-Alimentazione: Flyback a 24V”

La seguente didascalia risultera utile, assieme ai commenti presenti, per una lettura piu rapida e

semplice dei fogli di calcolo:

- Definizioni in sfondo VERDE: parametri di progetto da inserire manualmente.
- Definizioni in sfondo GIALLO: risultati di calcolo considerati rilevanti.

- Definizioni in sfondo BLU: risultati di calcolo delle potenze.

- Definizioni in sfondo ROSSO: risultati di calcolo delle temperature.

- Definizioni in sfondo AZZURRO: formulazioni di base.
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Progetto DGM460 100A: Inverter Half-Bridge e Frenat ura

Udc:= 528V Tensione del DC link C_dc:= 4950uF Capacita del DC link

f_inv ;= 10kHz Frequenza switching inverter T _sink:= 70°C Temperatura del dissipatore

Specifiche tecniche motore B26L

ff

Rff := 0.020hm Resistenza di avvolgimento fase-fase Ravv:= — Res di avv fase-neutro
2
L _ff :=0.8mH Induttanza fase-fase L f:= L Induttanza fase-neutro
- 2
Vn := 338V Imot_nom:= 110A Vel _nom:= 3000 Tensione concatenata e corrente di fase nominali a

velocita nominale di 3000RPM (100)

Vel_rpm:= 3000 Velocita nominale in RPM (giri al minuto)
Imot := 100A Corrente RMS di fase inverter

Cpoli:= 4 N°di coppie polari del motore

Ke:= 1.03\[5 Costante di f.e.m.

Ricavo alcuni parametri di calcolo:

Wme= 1.26x 18[H-Iz Pulsazione elettro meccanica in radianti al secondo

Wme:= Cpol Vel_rpni2r
603
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Valutazione del caso di azionamento in funzionamento "NORMALE"

Relazioni tra correnti, tensioni e fem nel motore brushless (NB)

fem,_ f = [ YELIPMRR) 1 fem_f = 186.82V
60s V3
Vawv := Ravv1Imot Vaw = 1V
V_Lf := (Wmell_f)Omot V_Lf =50.27V
. 2 2 .
Vinv := \/ (fem_f + Vaw)™ + V_Lf Vinv =194.43V

Vinviy3 = 336.76 V

[ V_Lf 80
¢_mot:= asin—— (1>_mo1131— =14.98
Vinv T
PF_out= co&p_mol PF_out= 0.966
. ) ) f inv .
Indice per INVERTER: P _jter:= | —= P_iter= 50
Wme
20

Fem efficace singola fase

Caduta di tensione RMS su avvolgimento

Caduta di tensione induttanza NB : varia con RPM

Tensione di fase generata da inverter per avere corrente e

RPM desiderati

Sfasamento tra tensione e corrente delliinverter in gradi

Fattore di potenza in uscita calcolato

p:= 0. P_iter Variabile indice per definizione di funzioni e
calcolo delle potenze dissipate in commutazione
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Definizione di tensione, corrente, duty cycle e ripple di corrente dovute alla PWM vettoriale

2klp T
100 co{:{ﬂ Zr+ 1)[€ - _ﬂ
Vol = Vinvl.{ﬁ[]sir(zarmj (W?*)DZ P_iter

P_iter 47t (30 + 1)[(3E + 2)

2P _2n x|
o0 copavzee i 258) - 55 -7

(3 + 1)[3E + 2)

27

(2)-5]-(0F

ST

Vo2, := VinvR/2[Isin
r=0

2&p) _4n x|
10 e o F80)- -7

(3 + )3 + 2)

Vo3_:= Vinvy2([sin @
p L\ P_iter

- [ 20pY _ - [( 20&p
IIf p ImotE/_ZBu'i:( P_iter) ¢_moﬂ Esp. fem_fEV_ZBlri:( P_|te) d_m J
2, := |motw_2@ir[(@) - ¢_mot- 2?“} Es2, = fem_fd&@i{(@) — ¢_mot - 2?“}
r r

P_ite P_ite

Tensione di fase risultante dalla corrente imposta
al motore + distorsione triangolare introdotta dal
controllo S.V.M.

Tensione sfasata di 120°

Tensione sfasata di 240°

Corrente di fase 1 e 2 imposta al motore da
S.V.M. e fem di fase generata dal motore.

EsC := Es - Es2 fC = Uf —1If2 Valori di fem e corrente concatenata utili
P P P P P P per il calcolo del duty cycle
1 P_iter-1 P_iter-1 P_iter-1 )
Es_rms= O EsC Vo_rms:= ad Vol - Vo2 Imot_rms:= ad IIfC
P_iter Z ( ) P_iter Z ( ) - P_iter ( p)
p=0 p=0 p=0
Imot
Es rms= 323.58V Vo_rms= 336.76V mOT—rms = 100A
3
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Pinv_effettiva= Vo_rmBlImot_rms _ Pot effettiva generata dall'inverter al motore

Vol Vol 1 Vol
dinvl = if| 1 < P <1, P + —if| ——>1,1,-1
P L Udc Udc 2 Udc |
i Vo2 Vo2 1 Vo2 |
sinv2_ = if| 4 <| —F | <1,| —2 | + = ,if| —2 >0,1,-1 max(sinvl) = 95.06% Duty cycle per e rami inverter
p L Udc Udc 2 Udc |
i Vo3 Vo3 1 Vo3 |
dinv3 = if| 1 < P <1, P + — | if IO>O,1,—1
p L Udc Udc 2 Udc |

[max(5invC) = 0.901 | Indice di modulazione vettoriale M

dinvC_:= dinvl_ - dinv2
p p p

VoC = Vol -Vo2 Tensione concatenata al motore fase 1 e 2

i _% Ripple di te di fase dellinvert
Ipple ai corrente di fase dellinverter
Allf = (Udc— | EsG| - Rif i |)EI— PP
P P P/ f invil_ff
Allf Allf

Corrente di massimo e di minimo inviluppo utile per
calcolare le perdite in commutazione

lifsup = lIf + lIfinf _:= IIf - P
p p p p 2
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Principali forme d'onda ottenute

1

0.75

0.25

2lkp
SN P+ S |
p A7 ZO (3r+ D3r+ 2
r=

forma d'onda della distorsione triangolare introdotta dalla PWM
vettoriale
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50

400
333.33] 20d = 5
/ 200

166.66T;

VoG, Vtri
0 0 IIfCF _
=% — " Vol
- 166.661
-200
- 333.33 . d -
- 400
—30% 10 20 30 40 50
0 10 20 30 40 50
P p
1 P_iter 1
Al inv = . DZ [— [QAlIf )2} Al inv =2.92A Corrente RMS nei condensatori a 20kHz dovuti
P_iter =0 12 P al ripple di una singola fase
P_iter-1 Pa oull3
Papp_out= — Z (Vol mf ) PFlout= PP_ PFlout= 0.97 Fattore di potenza in uscita calcolato con
P_iter 0=0 PP Imot_rms.Vo_rms le forme d'onda di corrente e tensione
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Valutazione del caso di azionamento a ROTORE BLOCCATO

La condizione a rotore bloccato prevede un funzionamento a corrente continua e costante: una fase portera l'intera corrente che ricircolera nelle
altre due oppure in una delle altre due: il caso peggiore € la condizione di una fase totalmente caricata e le altre due parzialmente caricate.

Usc:= 6V Tensione ai capi dell'induttanza fase fase in scarica (caduta su Rff+Vce+Vd)
Ainc = O.EE)L Ainc = 0.56 %6 Incremento percentuale sul duty cycle centrato in 0.5
Udc + Usc
|6rot_1bk1:: 0.5+ Aind |6rot_1bk2:: Aind Duty-cycle relativi al ramo 'a' che comanda corrente uscente positiva e al

ramo 'b' che comanda corrente entrante negativa

Udcldrot_1bk2
f invlL ff

Albkl := Albkl = 370.79ImA Ripple di corrente stimato a regime a rotore bloccato

A) Caso in cui il ricircolo avviene in solo 2 fasi dell'inverter

IrotA_bk := 1003{—EA Corrente risultante dall'analisi vettoriale delle correnti al motore
2

B) Caso in cui il ricircolo avviene in solo 3 fasi dellinverter

IrotB_bk:= 100§V_:A Corrente risultante dall'analisi vettoriale delle correnti al motore

Pongo un flag per scegliere quale caso analizzare: - Con BK=0 analizzo il caso A mentre con BK=1 il caso B
Irot_bk:= IrotA_bK{1- BK) + IrotB_bkiBK Irot_bk= 141.42 A

Ic_bk:= Irot_bKy 2Ainc Ilc_bk=14.99A Corrente RMS componente a 20kHz nei condensatori DC
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Valutazione del caso di azionamento in FRENATURA

NB: in questa condizione di funzionamento lo stadio inverter opera come un convertitore in corrente dal motore verso il banco elettrolitico, quindi &
necessatrio ridefinire il profilo di duty-cycle nel ciclo rotorico

- Flag moltiplicatore per la scelta della corrente in frenatura
Vbr_max:= 780V Vbr_min:= 730V Soglie di intervento del controllo in frenatura sul BUS DC
Vdc_br:= Vbr_max+_Vbr._min Vdc_br= 755V Tensione media del banco elettrolitico in frenatura
_ > A
V_Lfbr := -[(Wmell_f)BRIMof] V_Lfbr =-50.27V Caduta di tensione induttanza in frenatura
Vinvbr := \/(fem_f - Vavv)2 + V_Lfbr2 Vinvbr =192.5V Tensione di fase generata da inverter in frenatura
¢_motbr:= asi Lfbr q)_motbn:-}@ =-14.98 Sfasamento tra tensione e corrente dellinverter in
Vinv U gradi

2 (2
Esbrl, := fem f 238 2xip liforl _:= BROmotR 2[8i @ + 7

P_iter p P_iter

Forza elettromotrice e corrente in frenatura

fasile 2
Esbry := fem_fMi{(ZB@) - 23} lfbrz = BRmmothi{(@) 22X w}
r

P_iter 3 P_ite 3

EsbrC := Esbrl — Esbr2 lIforC _:= lifbrl - Ilifbr2 Concatenate
p p p p p p

100 CO{S;G 2r+ 1)[€ + ¢_motbr— Eﬂ
VInvBR := Vinvbriy 2(isi 2&p b motb) (SEV_SJDZ _iter 2

Tensione di fase dell'inverter
P_iter (3 + )30 + 2)

r=0
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dinvbr
p

Allfor_:
p

IIfsupbrp = |Ilfbr1p| +

Esbr]p
liforl,

v,

Jd

VinvBR
p

Vdc_br

o

Allfbr

2

VinvBR

IIfinfbrp = |Ilfbr1p| -

).

Vdc_br

(Vdc_br— | Esbr%| - Rff |IIfbrC p|)

2

¥

VinvBR

dinvbr_— i

f inviL ff

o]

Vdc_br

Allfbr
p

2

Principali forme d'onda ottenute

200

200

10

20

30

40

50

Duty cycle calcolato per ottenere la frenatura

Ripple di corrente previsto

Corrente di massimo e di minimo inviluppo utile per
calcolare le perdite in commutazione

max(dinvbr) = 0.81

Allfor,

0.8

0.6
6invbrp

0.2

20 30 40
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Dimensionamento stadio di FRENATURA

2

Jm:= 0.049k@Im Jload:= 41Jm
Kt := 1,73@%" Costante di coppia Mn := ImotKt
: Mn
Pm:= 1000W Pint:= 2000W Mf = ——
1000
Edc:= (%) [(I:_dd£(Udc - Vbr_maxz} Edc= 157.17J

Caso A: moto orizzontale, frenatura al doppio della coppia nominale

2
1 G Vel
Ek a:= ~qam+ Jloag) 22y elnom Ek a= 1.21x 10J
2 60s
1 1
o_ang=| ————— |2Mn o_ang= 1.4% 18—
Jm+ Jloa 2
S
Ta:= [ 2&VeLnom . 1 Ta=0.225s
6008 o_ang
Th:= 2s Tc:= 4s
EL a:= [1PrrH— Pint+ (%'E—;mjw [O}Ta EL_a= 648.62J

Ek a- 1EL_a 1Edc
P_reg_a= —= = _V

Tc

Inerzia rotorica e di carico applicata

Mn = 178IN'im Coppia nominale
Perdite nominali nel motore e nell'inverter (vedi calcolo

del rendimento alla fine del foglio di lavoro) e coppie di
attriti vari

Energia immagazzianata dal banco DC all'inizio
della frenatura per passare da 530V a 780V

Energia cinetica della massa in corsa da frenare
nel caso orizzontale

Accelerazione angolare in radianti al secondo quadrato

Tempo di decelerazione e accelerazione

Imposto il tempo di regime del motore, e il tempo
di ciclo

Energia persa nel motore, nell'azionamento e in
attriti vari (considerata trascurabile)
Potenza rigenerata dal carico e da dissipare su un

resistore

Appendice A



Calcolo della potenza da dissipare nel tempo Ta per verificare la corrente sul modulo di frenatura e scegliere la resistenza di frenatura

P_Ta= ( Es_rm%)mlmotﬁﬁ

Pbr_media= ( P_Ta 1Pm 1PinDE)T—a _ 1Edc
Tc Tc

Preg_Ta= Pbr_medt'ﬁa‘l-E
Ta

Verifica dettagliata

Preg_Ta

Ibr_media:;=
- Vdc_br

Vbr_max- Udc

Atl:=C_d -
Ibr_media

A= C chVbr_max— V!or_mm
Ibr_media

At_br:= 10ms

1

fsw bri= ———
- At_br+ At2

Preg Te= 5.2% 10W

Ibr_media= 69.3A
Atl = 18ns

At2 = 3.5710ns

Potenza istantanea generata dal motore nel tempo Ta

Potenza media rigenerata nel periodo di ciclo e da
dissipare sul freno

Potenza rigenerata da dissipare nel tempo Ta

Corrente media generata dall'inverter rovesciato sul
banco

Tempo che impiega il banco DC per passare dal valore
medio di regime a 780V

Tempo che impiega il banco DC per passare dal valore
730V al valore 780V

Imposto il tempo di scarica per passare da 780V e 730V da cui dipendera poi il
valore massimo di corrente in frenatura e il valore della resistenza di frenatura

[fsw_br= 73.681Hz

Isc_br:= C_dﬁéVbr_max— Vbr_mln) + lbr_media Isc_br= 94.05A

At _br

_vdc_br
Isc_br

R br:

R_br= 8.03}

Frequenza a cui commuta lo switch di frenatura

Corrente di cresta che devo avere nella scarica del
banco nel tempo di decelerazione

Resistenza di frenatura opportuna per garantire i tempi
e le correnti di scarica
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Isw_br_rms= Isc_H& At_bridsw_br Isw_br rms= 80.73A RMS di corrente in frenatura nel tempo Ta

(R_bnjlsw_br_rmzzs) [Ta

P freno= 2.83% 1%W Corrisponde alla potenza iniziale da dissipare sul freno
Tc =

P_freno=

Icond_br:= \/ Ibr_medi%thEtsw_bH Isc_brzmt_brﬁsw_br Icond_br= 88.21A Corrente nel DC link

Caso B: frenatura in moto verticale considerando di sostenere il carico in moto lineare con meta della coppia nhominale

Calcolo della massa sostenibile a velocita costante o in posizione statica con meta della coppia nominale

Vel_lin:= 0.3m a_lin:= vel_lin a_lin= 1_39m Velocita lineare di discesa del carico a 3000RPM del
= Ta 32 rotore e accelerazione.
Vel_lin 1 o - .
Rog:= | ————— |0— Rgg= 0.95Imm Punto dal centro rotorico in cui viene applicata la

Vel _nom | 27
60Cs

coppia desiderata (poleggia con diametro 2Rgg)

Impongo, che in queste condizioni, desidero rigenerare la stessa energia del caso A; quindi trovo la massa limite del carico

EL b:= (Pm+ EPint)(ZTa+ TH EL b= 3.04x 183 Perdite nel motore e nell'azionamento nel caso B
_ 8 _
Mass:= Ek_a—- EL_b- Edc
aS=T 2 Vel_nom Mass= 1.23 10kg Massa limite del carico
—el_lin" + | 2k3———— |[{2Ta+ Tb[gravRgg
2 60s
Mbr := MasdgrailRgg Mbr = 11.56 N'm Coppia necessaria a tenere il carico frenato
(sospeso o a velocita costante)
Ma:= Mas<({ grav- a_liyfiRgg Ma = 9.93Nim
. Coppie di accelerazione e frenata
Mfr := Massl{ grav+ a_linlRgg Mfr =13.20Nm
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Calcolo potenze dissipate nei componenti dell'azion

1) IGBT Inverter: package con 3 rami inverter H.B.

amento

(6igbt)

- Caratteristiche di saturazione per igbt (Tj=125T ,Vd=15V,Vcesatmax):

Vce_Ic_IGBT:=
0({0.75|0.88|1.08| 1.2|1.33(1.44(1.55]|1.66|1.73|1.83(1.94 2]2.05
0| 10| 20| 40| 60| 80| 100 120| 140| 160| 180| 200 | 220 | 240
(v (@ |
Vce(x):= Iinterr.[(Vce_Ic_lGB{) E\,(Vce_IC_IGB'F) olt, x|
3
2
Vce(x)
1
0 100 200
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- Energia dissipata in accensione e in spegnimento in funzione della corrente (Tj=125<T, Vcc=600V,Vd=15V)

Eon_Ic_IGBT:=
0]3.15 4| 48| 55| 7.7|105| 13| 14| 15| 17| 20| 23| 30
0| 20| 30| 40| 50| 70| 100| 120|130 140| 150| 170 200 | 240

Eoff Ic_IGBT :=
0| 3.8 5 5.6|7.18(10.5|13.5| 16| 18|19.5| 22| 24| 28| 40
0| 20| 30| 40| 50| 70| 100| 120|130 140| 150| 170 200 | 240
(v (@ _

Eon(x):= Iinter;[( Eon_Ic_IGB-I1—') m,(Eon_Ic_IGB‘F) oule10 3,x

Eoff (x) := Iinter[{( Eoff_lc_IGB'F)@M\,(Eoff_lc_lGBTT)

0.1
Eon(x)
0.01
Eoff(x)
1x10 2

10

100

1x10°

(0

Goule10 3,x}
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- Caratteristiche di conduzione del diodo in antiparallelo (Tj=125C,Vd=15V):

Vd_Ic_diodo:=

0(0.87(1.05|1.15|1.27| 14| 16| 18| 1.9 212.06(2.15(2.29| 24
O 10| 20| 30| 40| 50| 70| 100| 120| 140| 150| 170( 200 | 220
i A o
Vdiodo(x) := Iinterrf( Vd_Ic_diodo) A, (Vd_lc_diodo ) Volt, X
3
2
Vdiodo(x)
1
100 200
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Al) Potenza dissipata da IGBT inverter in azionamento "IN AVANTI"

| igbt = if (lf _>0,lf ,0

—90% ( p p )

|_igbton_ := if(llfinf > 0, llfinf ,o)
p p p

|_igbtoff := if lIf >0,lIf ,0
_igbtoff |( sup , sup, )

Udc

Fc_El:=
600V

Energia/Potenza dissipata dall'
igbt in conduzione (media)

. . 6inv1p|
EcondllIO = Vce(| I_|gb})|)EPI_|gbtp|

f inv
P_iter
Wme 2
PcondIl:= 0 Z EcondIl
20 p
p=0

Ptot_igbt= Pcondl® Ponlt Poffil

Corrente nell'igbt pud essere solo positiva

Corrente nell'igbt all'accensione pud essere solo positiva

Corrente nell'igbt allo spegnimento pud essere solo positiva

Fattore correttivo energie in commutazione con azionamento in avanti

Energia/Potenza dissipata dall'
igbt in accensione

Eonllp = Eor(| I_igbtorE)| )[EFc_El

P_iter

2
Wme
Ponll:= ——0O Eonll
o 2 oL
p=0

Energia/Potenza dissipata dall'
ight in spegnimento

Eoffl1, := Eoff( | I_igbtoffp| )[EFC_El

P_iter

2
W
Poffll = ﬂmz Eoffll
20 p
p=0

_v Potenza totale dissipata da un singolo IGBT
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A2) Potenza dissipata dal DIODO in antiparallelo in azionamento "IN AVANTI"

Irr := 100A trr := 0.25us Qrr:= Irr e Qrr=12.5uC Carica immagazzinata al recovery del diodo
Poff_d:= Qrrtbdd inv _ Potenza dissipata dal diodo in commutazione
2 e (sotto) in conduzione
P_iter
1 Wme 2
Econd_D, := Vdiodd| | lIf IIf 1-(6invl || E—— PcondD:= O Econd_D _

By = vdodf[ [ Jfi o 2 = (sinva, )| 0 2 02, Eeond

p=0
Ptot_diodo= Poff d+ PcondD _ Potenza totale dissipata da un singolo DIODO

A3) Potenze dissipate MODULO inverter in azionamento "IN AVANTI" del motore: riepilogo

Ptot_chip:= Ptot_igbt Ptot_diodo _ Potenza totale della cella IGBT-DIODO

Pinv_mod:= Ptot_chig 6 _ Potenza totale dissipata dal modulo Inverter
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B1) Potenza dissipata da IGBT inverter in azionamento con ROTORE BLOCCATO (BK=1-> 3 rami / BK=0-> 2 ram i)

BK =1 Irot_bk= 141.42 A Corrente nelliigbt stressato

1-Energia/Potenza dissipata dall'

1-Energia/Potenza dissipata 1-Energia/Potenza dissipata
igbt in conduzione (media)

dall' igbtin accensione dall' igbt in spegnimento

Econdlbk:= Vcé Irot_b)d]lot_bk[ﬁérfm_;lmlj Eonlbk:= Eorf Irot_bkFc E1 Eofflbk := Eoff(Irot_bKFc_E1
' inv

Pcondlbk= f_invIEcondlbk Ponlbk:= f_inMCEonlbk Pofflbk := f_invEofflbk
Ptot_igbt_bk= Pcondlbk Ponlbk Pofflbk _N Potenza totale dissipata da IGBT stressato

2-Energia/Potenza dissipata dall' 2-Energia/Potenza dissipata 2-Energia/Potenza dissipata

igbt in conduzione (media) dall" igbt in accensione dall' igbt in spegnimento

Econdibkz= Vb rolPK ) Jrot bk f orot_1bk1 Eonibk2:= Eof 02K \ ke E1 Eoffibk2 = Eoff| 0K e E1

1+BK) 1+ BK f_inv 1+ BK 1+BK
Pcondlbk2= f_invIEcondlbk2 Ponlbk2:= f_invCEonlbk2 Pofflbk2:= f_invCEofflbk2

Ptot_ight bk2= Pcondlbkz Ponlbk2 Pofflbk2 _ Potenza totale dissipata da IGBT complementare
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B2) Potenza dissipata dal DIODO di ricircolo inverter in azionamento con ROTORE BLOCCATO

Poff_d_bk= Qrrildd inv _ Potenza dissipata dal diodo in commutazione
2 e (sotto) in conduzione

Econd_D_bk=_ Vdiodp Irot_bKlrot_bk((srot_ibki- rot_1bkjE—  PcondD_bk= f inélEcond_D_bk |PECRGDIBICHEONEN

f inv

Ptot_diodo_bk= Poff d_bk PcondD_bk _ Potenza totale dissipata da DIODO stressato

Econd2_D_bk= VdiodE °t—bkjdlr°t—b:z [5rot_1bk1- zsrot_lbkaaf_l— PcondD2_bk=  f_in@Econd2_D_bk |ERIPCONUDIBREISoNI

Ir
1+ BK + B inv

Ptot_diodo2_bk= Poff d bk PcondD2_ bk _ Potenza totale dissipata da DIODO complementare

B3) Potenze dissipate MODULO inverter in azionamento con ROTORE BLOCCATO:: riepilogo

Pinv_mod_bk= ( 2= BKPtot_ight bk+ BKIPtot ight bk2+ (2 — BK)Ptot_diodo_bk- BK2Ptot_diodo2_bk

_v Potenza totale dissipata dal modulo Inverter
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C1) Potenza dissipata da IGBT inverter in azionamento "IN FRENATURA™

Fc E2:= Vdc_br Fattore correttivo energie in commutazione con azionamento in frenatura
- 600V
Energia/Potenza dissipata dall' Energia/Potenza dissipata dall' Energia/Potenza dissipata dall'
igbt in conduzione (media) igbt in accensione ight in spegnimento
Sinvbr |
EcondBr := Vce(| Iifbrl |)Epllfbr1 | _P EonBr_:= Eor(| IIfinfor |)EEFC_E2 EoffBr_:= Eoff(|||fsupbr |)EEFC_E2
p p p f inv p P p p
P_iter P_iter P_iter
Wme 2 Wme 2 Wme 2
PcondBr:= 0 Z EcondBr PonBr:= 0 Z EonBr PoffBr:= ——10 Z EoffBr
20 p 20 p 20 p
p=0 p=0 p=0

PBr_igbt:= PcondBr PonBt PoffBr

Potenza totale dissipata da un singolo IGBT

C2) Potenza dissipata da DIODO inverter in azionamento "IN FRENATURA"
_ Qrridc_bfd inv

Poff_dBr:= _ Potenza dissipata dal diodo in commutazione
2 e (sotto) in conduzione
P_iter
1 Wme 2
EcondBr_D := Vdiodo(| IIfbrl |)Epllfbr1 | EVl - dinvbr | — PcondDBr.= | Z EcondBr_D _
p p p Pl f inv 20 P
p=0

PBr_diodo:= Poff dB+ PcondDBr Potenza totale dissipata da un singolo DIODO
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C3) Potenze dissipate MODULO inverter in azionamento "IN FRENATURA": riepilogo
PBr_mod:= & PBr_igbht PBr_diodo _V Potenza totale dissipata dal modulo Inverter

2) IGBT di Frenatura: Tf max = 175C: calcolo appro____ssimativo

Considerando che lo switch commuta a bassa frequenza e che il carico € prevalentemente resistivo e non puramente induttivo, ipotizzo trascurabili
le perdite in commutazione: trascuro anche le perdite nel diodo di ricircolo del modulo e utilizzo i dati forniti da datasheet sulla caduta media in

conduzione e sulla resistenza in saturazione.

Vce_br:= 0.9V Rce_br= 0.019 Tensione collettore e resistenza in saturazione
Ptot_br:= Vce_hbrlsw_br_rms Isw_br_rms% [Rce_br _ Potenza dissipata nelligbt di frenatura
Calcolo della temperatura raggiunta dalle giunzioni dei moduli

1) IGBT e Diodo Inverter:

Rpasta_inu= 0.084E Resistenza della pasta termica posta tra case e sink nella singola
w cella IGBT-DIODO (0.014C/W x 6)

Rjc_igbt:= 0.12—C resistenza junction case del singolo igbt del modulo
- w

Rjc_diodo:= 0.2—C resistenza junction case del singolo diodo del modulo
- w

Azionamento normale in avanti

Tcase_mod= T _sink Rpasta_ifiv Ptot_ghip [Tcase_mod= 86.81 {C Temperatura case del modulo inverter
nel punto sotto al chip IGBT-Diodo

Tcigbt:= Tcase_mod
Tjigbt := Tcigbt + Rjc_igbtPtot_igbt _ Temperatura giunzione IGBT inverter
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Tcdiodo:= Tcase_mod

Tjdiodo:= Tediodo+ Rijc_diodal Ptot_diodo Tjdiodo = 95.061°C

Azionamento a rotore bloccato (BK = 0 --> 2 rami, BK = 1 --> 3rami) BK

Tcase bk= T_sink @\@Pinv_mod_bk [Tcase_bk= 86.71 |C

Tjigbt_bk:= Tcase_bk- Rijc_ight Ptot_igbt_bk Tjigbt_bk = 138.1°C
Tjdiodo_bk:= Tcase_bk Rjc_diod® Ptot_diodo_bk |jGIOUCHDREIISIERS

Azionamento in frenatura BR=1

. Rpasta_in
Tcase br= T_sink p—(i—\fﬂPBr_mod [Tcase_b= 91.97 iC

Tjigbt_br:= Tcase_br Rjc_ight PBr_igbt _
Tjdiodo_br:= Tcase b+ Rjc_diodd PBr_diodo _
2) IGBT di frenatura:

Rpasta_br= 0.069
W

Rjc_br:= 0.27—C
W

Tc_br:= T_sink+ Rpasta_br Ptot_br Tc_br= 80.221°f
Tj_br:= Tc_br+ Rjc_bEPtot_br _

Temperatura giunzione DIODO inverter

Temperatura case sotto IGBT inverter

Temperatura giunzione IGBT inverter

Temperatura giunzione DIODO inverter

Temperatura case sotto IGBT inverter

Temperatura giunzione IGBT inverter

Temperatura giunzione DIODO inverter

Resistenza termica case-sink modulo

Resistenza termica junction case

Temperatura di case a regime

Temperatura di giunzione a regime
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Progetto DGM460-Alimentazione: Flyback a 24V

Il dimensionamento possiede i seguenti vincoli: funzionamento in DCM e duty cycle massimo pari a 45% con tensione di ingresso minima.
Per il calcolo del rapporto spire si tiene conto del fatto che nel tempo di reset si deve trasferire tutta l'energia immagazzianata lasciando del
tempo morto. Il progetto viene fatto con tensione minima di ingresso e poi si valuta la condizione nominale e massima.

Parametri di progetto DC-DC

Ui_min:= 20V Ui_nom:= 24V
1
fsw:= 30kHz Ts:= —
fsw
don:= 0.45 Ton:= é0onTs
oreset= 0.5 Treset= dreseflTs

Tdead:= Ts- Ton- Treset

Caratteristiche di uscita

Uol:= 15V Poli= 5W
Uo2:= 18V Po2:= 3.3W
Uo3:= -18V Po3:= 3.3W
Uo4:= 8V Pod:i= 4W

Pout:= Pol+ PoZ Po3+ Po4

Ui_max:= 28V
Ts= 33.338lus

Ton= 151ls

Treset= 16.66 us

Tdead= 1.66[

lol:= Pol
Uol
Po2
Uo2
Po3
Uo3
&1

Uo4

lo2:=

l03:=

lo4 .=

Tensione minima di ingresso Flyback

Frequenza di lavoro e periodo switching

Duty cycle massimo in fase di on in funzionamento DCM

Tempo di reset / trasferimento della potenza al secondario

us Tempo morto per assicurare il funzionamento in DCM

lol = 333.3383ImA

lo2 = 183.3383ImA

03 = -183.333A

lo4 = 500 mMA

Tensioni
Potenze
Correnti

nominali di uscita

Potenza totale di uscita
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AUo := 50mV

Perdite e potenze stimate
Vd_prim:= 1.1V Rd_prim:= 0.080hm

Vd_sec= 1.1V Rd_sec= 0.250hm
Vsw_sat= 0.6V Rds_on= 0.090hm Toff_sw:= 22ns

Pout

n_stimato:= 0.7 Ping:= ——
1_stimato

n_trasfo:= 0.95

Tamb:= 40°C

Massimo ripple residuo ammesso in uscita

Caduta di tensione e resistenza serie del diodo 1' tipo

Caduta di tensione e resistenza serie del diodo 2' tipo

Caduta di tensione dello switch al primario in saturazione, Rds_on e Toff
dello switch

_ Rendimento totale stimato e Potenza in ingresso

(compresa la dissipazione del clamp dimensionato)
Rendimento stimato del trasformatore

Temperatura ambiente
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DIMENSIONAMENTO TRASFORMATORE, SWITCH e CONDENSATORI

Ipk_prim:= z%lol[ﬂUoh Vd_se} + l02[(Uo2+ Vd_se} — 103[(-Uo3+ Vd_seq + lo4[{Uo4 + Vd—seﬂﬂ 1

n_trasfo (Ui_min — Vd_prim - Vsw_saj3don

|ka_prim: 4.326 A Corrente di picco al primario: notare che la corrente rimane fissa al picco e
cambia solo il duty cycle al variare della tensione di ingresso

|L_prim = 63.46]u+|-| Induttanza calcolata al primario del
trasformatore

L_prim = (Ul_mln - Vvd_prim- sz_sat) _—

Ipk_prim

NB: condizione per cui il trasferimento di potenza avviene nel tempo previsto € il bilancio delle aree di tensione nel trasformatore.
CALCOLO DEL RAPPORTO SPIRE!!

Npl:= (Ui_min — Vd_prim— Vsw_saj[Ton Npl= 1.023 Np2:= (Ui_min — Vd_prim— Vsw_saj[Ton Np2= 0.862
(Uol+ Vd_seglTreset (Uo2+ Vd_seglTreset

Np3:= (Ui_min — Vd_prim— Vsw_saj[Ton Np3= 0.862 Npa = (Ui_min - Vd_prim— Vsw_saj[Ton Npd= 1.81
(-Uo3 + Vd_seg[Treset (Uo4d + Vd_seglTreset
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Scelta del NUCLEO DEL TRASFORMATORE: nucleo E30-3C90 traferro ~1000um

Parametri nucleo utilizzato:

AL := 100nH he:= 89> toll := 5%
Oe
3
Ve = 4000mm
2 . 2
Ae = 60mm Amin := 49mm
Le := 0.067m

L _prim
NPteor:= ’—— Npieor= 24.584
€O JALm + toll) Pteor

Inductance Factor, pe e relativa tolleranza (con traferro di 580um)

Volume effettivo

Cross section del nucleo / Cross Section minima

Magnetic Path Lenght

Np := 2§ Numero di spire al primario del trasfo e spire dei secondari

N1:= CeiI(NN—pJ N1=25 N2 : Ce”(NN_pzj N2 = 29
p p

Lp_real:= NFeq1 + to||)éf—e [Lp_real= 65.7201UH
e
N3 := cell Np N3 =29 N4 = cell Np N4 = 14
Np3 Np4
(ka_primz[llp_rea =1.23mp Energia immagazzinabile con questo core
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Calcolo inverso dei tempi di conduzione in base alla tensione di ingresso e trasformatore dimensionato: Ueff := 20V

Lp_real

Ton eff:= j Z%IOlmUOM- Vd_sep + 102(Uo2+ Vd_se} — 103[(-Uo3+ Vd_seg + 104(Uo4+ Vd_sep]

J

1_trasfo

[Ton_eff = 15.2661Us

Ipkp_eff := ( [Ipkp_eff = 4.25A |

U _ 1 —_
eff —Vvd_prim- Vsw_sat Ton_eff
Lp_real

(Ueff —Vd_prim - sz_sa)z[fsw

Tempo effettivo di conduzione dello switch per trasferire
I'energia al secondario

Picco effettivo all'ingresso per trasferire I'energia al

secondario

Calcolo dei Ton e Treset effettivi per ogni uscita: Treset non cambia poiche I'energia del secondario rimane invariata, mentre al primario,
salendo la tensione, I'energia da trasferire la posso accumulare in meno tempo. Il picco di corrente rimane invariato.

2l01{Uol+ Vd_sefllp real

Ton_effl:=

(Ueff —Vd_prim - sz_sa)zEl'on_eff[fBW@]_trasfo
Ton eff2:= 2l02{QUo2+ Vd_sefllp real

(Ueff —Vd_prim - sz_sa)zEl'on_eff[ﬂsW@]_trasfo
Ton eff3:= —2l03[{-Uo3+ Vd_seg¢lp_real

(Ueff —Vd_prim - sz_sa)zEl'on_eff[ﬂsW@]_trasfo
Ton_effd:= 2lo4{QUo4+ Vd_sefllp real

(Ueff —Vd_prim - sz_sa)zEl'on_eff[ﬂsW@]_trasfo

Vd_prim - Vsw_sajTon_effl

(Uol+ Vvd_sedMpl

Vd_prim - Vsw_sajdTon_eff2

(Uo2+ Vvd_sedMp2

Vd_prim - Vsw_sajTon_eff3

(-Uo3+ Vd_segMp3

Vd_prim - Vsw_sajTon_eff4

Tres_effl:= (Ueff -
Tres_eff2:= (Ueff -
Tres_eff3:= (Ueff -
Tres_eff4:= (Ueff -

(Uod + Vvd_segdNp4
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Ton_effl= 4.842lus Ton_eff2= 3.15891us

Tres_effl= 5.38lus Tres_eff2= 3.50us

Ton_effl+ Ton_eff2+ Ton_eff3+ Ton_eff4=15.2661us

Tres_eff:= Tres_efft- Tres_eff2 Tres_eff3Tres_eff4

Td_eff ;= Ts— Ton_eff- Tres_eff

Coefficienti di auto induzione per calcolo correnti al secondario:

Kl = Tres_effl K2 = Tres_eff2
Tres_eff Tres_eff
L1z —JOL¥ VA SEC 1 o eff  Lsl= 208.440uH
k10pkp_effMNpl_trasfo
Lsg:z —JOB* VA SEC 1o eff  Ls3= 449.600uH

k3pkp_effMp3_trasfo

Ls2

Ls4

Ton_eff3= 3.1589us Ton_eff4= 4.108lus

Tres_eff3= 3.50us Tres_eff4= 4.560 us
[Ton_eff = 15.2661Ys Ton effettivo
[Tres_eff= 16.962) lis Treset effettivo
[Td_eff = 1.1061Us Tdead effettivo
_ Tres_eff3 Kd = Tres_eff4
Tres_eff " Tres_eff
Uo2+ Vd_sec

= (Tres_eff Ls2 = 449.6011uH

k20pkp_effMp2_trasfo

Uo4 + Vd_sec

= (Tres_eff Ls4 = 78.5481uH

k4pkp_effMNp4_trasfo
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Calcolo degli stress di tensione e corrente sugli switch: il rendimento iniziale € solo una stima quindi la corrente media nello switch non coincidera

con la corrente media calcolata in ingresso, ma si assomiglieranno!! Mentre la potenza dissipata nei condensatori al secondario non viene
attualmente calcolata poiché & una quantita molto piccola e la si pud pensare inclusa nel rendimento totale.
Porre ulteriore attenzione al fatto che, se calcolo le correnti al secondario, devo considerare il rendimento del trasfo

Corrente primario

Tensione teorica

Corrente media assorbita dall'alimentazione

ling =1.114A e passante sul diodo di disaccoppiamento

Its_off (t) := if [Ton_eff <t<Ts- Td_eff,|:lpkp_eff + (Uol+ Vd_se¢|]}\|p1|:|'on_eff} _ (Uol+ vd seyNpit ,O}

Lp_real Lp_real

Ueff - vd_prim -V i
. (Ve | prim - Vsw_saj ,0} It(t) := Itp_on(t) + Its_off(t)

Itp_on(t):= iff 0 < t< Ton_eff,
Lp_real

Utp(t) := if[0 <t < Ton_eff, (Ueff — Vd_prim - Vsw_saj},if [Ton_eff <t< Ts- Td_eff,-[(Uol+ Vd_segNp]],0]]

al primario
1 Ton_eff
Itp_rms:= —4 It(t)2dt Itp_rms= 1.661A
Ts 0
Corrente RMS al primario e nell'insieme dei
1 Ts ) secondari
Its_off_rms:= ?s 4 It(t) dt its_off_rms= 1.75A

Ton_eff

Lp_realdt(t)

Bt(t) :=
® NpLAmMiIn

[Bt(Ton_eff) = 0.228T |

Induzione magnetica

Induzione magnetica massima al tempo Ton
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Pfe:= PUNe

Potenza specifica: da datasheet del core utilizzato 3C90 alla frequenza switching di 30kHz e

AB=0.23T

Perdite nel ferro

/\

110 °

2x10

3x10

Itp_on(t)

Its_off(t)

Corrente nel trasformatore

1x10 °

2x10

3x10
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Corrente negli switch (mosfet e diodi)

Isw_pk:= Ipkp_eff

1 Ton_eff
Isw_rms:= —EJ It(t)zdt
Ts

0

1 Ton_eff
Isw_m:= —4 It(t) dt
Ts 0

Id1_pk:= Ipkp_effONpIn_trasfdkl

(Tres_eff )
[d1_rms:= i[l Id1_pk- (Uol+ Vd_sejll dt
Ts J Lsl
0
Tres_eff q
d1_m:= — id1_pk— (JoL* Vd syl
Ts Lsl
0
d2_pk:= Ipkp_effONp2_trasfdk2
(Tres_eff )
[d2_rms:= i[l Id2_pk- (Uoz+ Vd_sejll dt
Ts J Ls2
0

Isw_pk= 4.25A

Isw_rms= 1.661A

Isw_m= 0.973A

Id1_pk= 1.31A

Idl_rms= 0.54A

[d1_m= 0.333A

Id2_pk= 0.721A

[d2_rms= 0.297A

Corrente di picco nello switch e nello
snubber/clamp del trasformatore

Corrente rms nello switch al primario

Corrente media nello switch al primario

Corrente di picco nel diodo second 15V

Corrente rms nel diodo secondario 15V

Corrente media nel diodo secondario 15V

Corrente di picco nel diodo second 18V

Corrente rms nel diodo secondario 18V
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Ts Ls2

Tres_eff
1 a + . : .
ld2_m:= —E[ [le_pk— (o2 Vd_se¢[ﬂ:| dt ld2_m= 0.183A Corrente media nel diodo secondario 18V
0

1d3_pk:= Ipkp_effINp3H_trasfdk3 Id3_pk= 0.721A Corrente di picco nel diodo second -18V
rTres_eff
2
d3_rms:= Tid |:|d3_pk— ( UOST_\;d_sen)[ﬂ} dt [d3_rms= 0.297A Corrente rms nel diodo secondario -18V
s S
Jy
Tres_eff
ld3_m:= TiE[ [ld3_pk— (_UOST_\?_SEOE} dt Id3_m= 0.183A Corrente media nel diodo secondario -18V
S S
0
Id4_pk:= Ipkp_efflNpm_trasfdk4 Id4_pk= 1.965A Corrente di picco nel diodo second 8V
rTres_eff
2
Id4_rms:= Tid |:|d4_pk— (Uo4 +LVj_se¢[ﬂ} dt Id4 _rms= 0.809A Corrente rms nel diodo secondario 8V
s S
o
Tres_eff q
[d4 m:= 1 Id4_pk- (Uo4+ Vd_sepid dt [d4 m= 0.5A Corrente media nel diodo secondario 8V
Ts Ls4 -
0
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Grafico nel tempo di reset delle correnti nei secondari

0.5

5x10° 1x10 °
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Tensioni sugli switch (mosfet e diodi)

Usw:= Ui_max+ ( Uol+ Vd_sedNpl Usw = 44.47V Tensione ideale di off sullo switch del
primario

Usw_eff:= Ueff + (Uol+ Vd_sedNpl Usw_eff = 36.47V

Udl:= Uol+ Ullqmlax Udl= 42371V Tensione inversa sul diodo 15V
p

Ud2:= Uo2+ Ullqmzax Ud2=50.471V Tensione inversa sul diodo 18V
p

Ud3:= -Uo3+ U|Igm3ax Ud3=50.471V Tensione inversa sul diodo 18V

p

Ud4:= Uo4d+ Ullqmjx Ud4 = 23.471V Tensione inversa sul diodo 8V

p

Correnti nei condensatori elettrolitici

IC1_rms:= \' Id1_rm% - Iol2 IC1_rms= 0.424A Corrente RMS nel condensatore 15V
IC2_rms:= \' Id2_rm% - |022 IC2_rms= 0.233A Corrente RMS nel condensatore 18V
IC3_rms:= \' Id3_rm% - |032 IC3_rms= 0.233A Corrente RMS nel condensatore -18V
IC4_rms:= | 1d4_rm% - 104> IC4_rms= 0.636A  Corrente RMS nel condensatore 8V
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Calcolo di verifica delle ampere-spire tra primario e secondario

Ipkp_eff = 4.25A
Ipk_prim_calc:= (Idlj—fk+ Id§—§k+ Id§—§k+ Id;—fkjﬂ 1 -
E - 2 L n_trasto Ipk_prim_calc= 4.25A Verifica delle ampere-spire tra
Ton_eff primario e secondario. Valore di
: _ (Idl_rms Id2_rms 1d3_rms Id4_rms) Tres_eff  Isw_rms= 1.661A picco e RMS
Irms_prim_calc= + + +
Np1l Np2 Np3 Np4 N_trasfo  |rms prim_cal= 1.661A

Dimensionamento clamp RCD:

Ld:= 10%1p_real Ld =6.5731uH Valore di induttanza di dispersione: posta al 10% della nominale
Uclamp:= 200%]Usw_eff Uclamp= 72.94V Valore di clamp sullo switch: posto al 200% del valore ideale
AUcl_pp:= 5%Uclamp AUcl_pp= 3.647V Oscillazione massima di tensione ammessa sul condensatore
Tdisp:= Ipkp_efffid Tdisp= 0.766lus Tempo in cui si scarica I'induttanza di dispersione

Uclamp- Usw_eff
AQcl = Ipkp_effTdisp AQcl = 1.628uC Carica fornita al condensatore dallinduttanza di dispersione
2
Rcl:= Yclamp— Ueff Rcl = 1.084x 160 Resistenza di clamp e Pre= (Uclamp- Ueff)2 _
AQclifsw dissipazione stimata r= Rcl
AQcl . .
Cecl:i= —— [Ccl = 446.3590nF Condensatore di clamp stimato
AUcl_pp
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Calcolo della capacita di uscita

_ 101 Ts—- Tres_efj

Co1l: Col= 109.144luF Clscelto= 220uF ESR1:= 0.006ohm  Parametri condensatore
AUo scelto e ripple residuo
. [01[(Ts- T :
Uolripple:= OL(Ts— Tres_efy + ESRIIC1_rms Uolripple= 27.350ImV
Clscelto
[02Ts- T .
Cop:= 0TS~ Tres_ef Co2= 60.029UF C2scelta= 100uF ESR2= 0.0120hm  Parametri condensatore
AUo scelto e ripple residuo
. [02[(Ts- T :
UoZripple:= 02(Ts— Tres_efj + ESRZIC2_rms UoZripple= 32.818ImV
C2scelto
-103(Ts-T .
Cog:= 103UTs~ Tres_ef) Co3= 60.029UF C3scelta= 100uF ESR3= 0.0120hm  Parametri condensatore
AUo scelto e ripple residuo
. —-103(Ts- T f :
Uo3Zripple:= 03(Ts — Tres_efy + ESR3IC3_rms Uo3Zripple= 32.818ImV
C3scelto
[04Ts- T .
Coa = 10AUTS— Tres_ef Co4= 163.718UF Cdscelta= 330uF ESR4:= 0.0050hm  Parametri condensatore
AUo scelto e ripple residuo
. [04[(Ts- T :
Uodripple:= O4(Ts— Tres_efj + ESR41C4_rms Uodripple= 27.988mV
C4scelto
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TRASFORMATORE Parametri filo utilizzato: sequenza d'avvorgimento € Primario, +8V, +18V, -18V e +15V isolati a 1200V

lcu_d:= 5L densita di corrente su mm”2 desiderata: vedere la stima di ingombro al
mmz termine del paragrafo
AW = 80mm2 Winding Area (zona dell'avvolgimento): area minima nel rocchetto!!
Lung:= 17.1mm lato lungo dove di avvolgono le spire Rgg_aww:= 6.4mm raggio di avvorlgimento del primo strato
Larg:= 4.7mm larghezza massima per l'avvolgimento Isol := 0.4mm isolamento tra strati
Primario
. Itp_rms . 2 . 4 . . - .
Sp_mini= ——— Sp_min= 0.332mm Dp_min:= | Sp_mif- Dp_min= 0.6%Jmm Sezione minima e diametro
lcu_d ™ del rame al primario
Sp_nuda= 0.177m?n AW G xx filo nudo Dp_nudo:= 0.475mm Scelta del rame
Nfp:= 2 Numero fili in parallelo
Sp_isol:= 0.212m|%| [Dp_isol:= 0.519min Scelta del filo isolato
NpDp_isollNf . :
Pn_layer= (—p E— pj Pn_layer= 151.754 % n°strati avvolti
ung

Spira_p:= [ 21 Rgg_aWm] [ﬁz) + [2[{Rgg_avv+ Dp_isqlH] [ﬁi) lunghezza media della spira: da datasheet del rocchetto
3 3 di avvolgimento

PL_avv:= Spira_pINp Spira_p= 41.299 mm PL_avw= 1.03% 100 lunghezza per filo al primario

Appendice B



Secondario +8V

. [d4_rms . . ’ 4 . . - .
S4_mini= ——— S4_min= 0.167 mr% D4 _min:= | S4_mif- D4_min= 0.454mm Sezione minima e diametro
lcu_d T del rame al secondario +8V
S4_nuda= 0.177mfn AW G xx filo nudo D4_nudo:= 0.475mm Scelta del rame
S4_isol:= O.lem% [D4_isol:= 0.519min Scelta del filo isolato
N4[D4_isol . :
S4n_layer= | ——— S4n_layer= 42.491 % n°strati avvolti
Lung
Spira_4:= 20 Rgg_avw Dp_isdlk lunghezza media della spira: da datasheet del rocchetto di
avvolgimento+strati precedenti
Spira_4= 43.478 mm L_avv4:= Spira_4IN4 [L_avv4 = 608.620mmn lunghezza filo al sec. +8V

Secondario +18V

S2_min:= 1d2_rms S2_min= 0.059 mif D2_min:= ’ SZ_mirE‘l D2_min= 0.275mm Sezione minima e diametro
lcu_d T del rame al secondario +18V
S2_nuda= 0.062mfn AWG xx filo nudo D2_nudo:= 0.280mm Scelta del rame
S2_isol:= o.0765m% [D2_isol:=_0.312min Scelta del filo isolato
S2n_layer= (%D S2n_layer= 52.912 % n°strati avvolti
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Spira_2:= 2 Rgg_avw Dp_isel D4_iso) [ lunghezza media della spira: da datasheet del rocchetto
di avvolgimento+strati precedenti

Spira_2= 46.734 mm L_avv2:= Spira_2IN2 L_aww2= 1.355¢ 18w lunghezza filo al primario

Secondario -18V

S3_min= 143.1ms S3_min= 0.05@mA D3 _min:= / S3_mift  D3_min= 0.275mm Sezione minima e diametro
lcu_d T del rame al secondario -18V
S3 nuda= 0.062mfn AW G xx filo nudo D3_nudo:= 0.280mm Scelta del rame
S3_isol:= o.o765m% [D3_isol:= 0.312mm Scelta del filo isolato
N3[D3_isol . .
S3n_layer= (__ISO) S3n_layer= 52.912 % n°strati avvolti
Lung
Spira_3:= 2 Rgg_avw Dp_isel D4_iso) [ lunghezza media della spira: da datasheet del rocchetto
di avvolgimento+strati precedenti
L_avv3:= Spira_BIN3 L_avww3= 1.355« 18 lunghezza filo al primario
Secondario +15V
. [d1_rms . 2 . .4 . . - .
S1_min:= S1_min= 0.108 mm D1_min:= | S1_mif- D1_min= 0.3700mm Sezione minima e diametro
lcu_d T del rame al secondario +15V

S1 nuda= 0.11m AW G xx filo nudo D1 nudo:= 0.375mm Scelta del rame
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S1 isol:

= 0.135m|%|

N1[D1_isol
Sin_layer= (——j

Lung

Spira_1:= 2( Rgg_avw Dp_isel D3_isol+ D4 _isol+ Isol)[4

[D1_isol:= 0.414mm Scelta del filo isolato

S1n_layer= 60.528 % % strato avvolto

lunghezza media della spira: da datasheet del rocchetto di
avvolgimento+strati precedenti

Spira_1= 51.208 mm L_avvl:= Spira_TIN1 L_avvl= 1.28x 16 lunghezza filo al primario
Ingombro_stima= ( Sp_nudd Nfp + S1_nudaIN1+ S2_nuddIN2 S3_nuddIN3+ S4_nudaIN}1.667 Ingombro_stima= 29.463 m2m
Ingombro_eff:= ( Sp_isal N@Nfp + S1_iso[IN1+ S2_iso[IN2+ S3_iso[IN3+ S4_isol[IN4+ IsoldlLung Ingombro eff= 28.22 mr%

Aw = SOEnm2
Perdite nel rame:
pooc = 172410 ®0em temp:= 80 Ptemp:= P20cL + 0.004Z temp- 20 Premp= 2:158% 10 ®miem

PL_awv

Rcu_p:= 637
—P*= Prem Nfp[$p_nudo

L_awil

Reu_L:= ptemd S1 nudo

L_aww3

Reu_3:= ptemd S3 nudo

Rcu_p= 0.068ohm

Rcu_1= 0.250chm

Rcu_3= 0.472ohm

resistenze in DC degli avvolgimenti

L_aw?2 _
Rcu_2:= ptemrﬁmo Rcu_2= 0.472ohm

L_avv4 _
Rcu_4:= ptemrﬁmo Rcu_4= 0.074ohm
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o= ! Profondita di penetrazione alla frequenza switching: valore comparabile

P \/n[ﬂsme P -1 6I0 = i con quello dei diametri dei conduttori: quindi la resistenza in AC &
o~'temp diversa da quella in DC solo per il primario che occupa 1Layer e mezzo
1 Ton_eff
lac_p:= _E,[ (It(t) - Isw_m)zdt lac_p= 1.139A Corrente RMS in alta frequenza al primario
Ts 0
Dp_nudo i
Q p=——"— Q p=1.113 FRp:= 1.3 Dalle curve di Dowell con 1.5 Layer
%
Rcu_p_ac= Rcu_p FRp Rcu_p_ac 0.082
p - R | 2. R al 2 _ Potenza dissipata nell'avvolgimento primario
cu_p= Reu_pllsw_m+ Reu_p_atllac_p considerato effetto pelle.
2 2 2 2 Potenza totale sugli
Pcu:= Pcu_pr Rcu Idl_rms Rcu_Z1d2_rms + Rcu_31d3_rms + Rcu_41d4_rms _V

avvolgimenti

Calcolo finale delle perdite

Ploss_trasfo= Pfe Pcu _ Perdite nel trasformatore

loll{Uol+ Vd_ser + l02[{Uo2+ Vd_sel - l03[([-Uo3+ Vd_segd + lo4[{Uo4+ Vd_sel — 952130k Rendimento trasformatore
loll{Uol+ Vd_sel + lo2[{Uo2+ Vd_sel - 103[-Uo3+ Vd_sed + lo4l{Uo4+ Vd_sel + Ploss_trasfo

o 2 o
Rth_trasfa= 3600 *Clnm Rth trasfo= 4!3E Resistenza termica nucleo ad E: valore empirico
- Aw w - W
T_trasfo:= Tamb+ Rth_trasfd Ploss_trasfo _: Stima della temperatura di lavoro del trasformatore
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Ploss_cond= ESRI IC1_rfig ESRZIC2_rmé + ESRIIC3_rmé + ESRAICA_rmé [ FIOESHCONGIMEENN\  Perdite elettrolitici in
uscita

Ploss_sw= Rds_an Isw_rr%s- Uclampdsw_pKToff_swifisw _ Perdite conduzione e
switching

e PCB mounted

Pdiodo_p= Vd_primlling

Temperatura di giunzione senza aletta
e montaggio rialzato

Tj_sw:= Tamb+ ( 4@2)[H>Ioss SwW _ Temperatura di giunzione senza aletta
_ W _

Tj_dp:= Tamb+ ( va—fl:) [Pdiodo_p

Pdiodo_s= Vd_set Id1_m Rd_prinildl_rm3 "Pdiodo_s1= 0.39W

Pdiodo_s2= Vd_sét Id2_m Rd_se€lid2_rmis [POREEIS=0ZAW  Perdite nei diodi dei
) secondari

Pdiodo_s3= Vd_sét Id3_m Rd_se@ld3_mis ‘Pdiodo_s3= 0.224W

Pdiodo_s4= Vd_set Id4_m Rd_prinild4_rm3 "Pdiodo_s4= 0.602W

Ploss_tot= Ploss_trasfo Ploss_condloss_swt+ Pdiodo_p+ Pdiodo_si1+ Pdiodo_s2+ Pdiodo_s3+ Pdiodo_s4 _

Pout

= 70.40]]0% Rendimento del flyback progettato (compresa

Pout+ Ploss_tot Pr la dissipazione del clamp)
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