
99IDS =IDE / SQRT(3.)

99IQS =IQE / SQRT(3.)

88DIDS 59+IDS

88DIQS 59+IQS

99TE =(X31 + X32) * J / NPP

1IDR +X11 +X12 +X13 +X14

1.

1.

1IQR +X21 +X22 +X23 +X24

1.

1.

1W +X31 +X32 +X33 +X34

1.

1.

1TH +W

1.

1.

33IA

33ILA

33ILB

33ILC

33IB

33IC

33IDE

33IQE

33WREF

33IDR

33IQR

33W

33TH

33TE

33TL

33IQS

33WR

C 1 2 3 4 5 6 7 8

C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890

/BRANCH

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< L >< C >

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< A >< B ><Leng><><>0

XX0096XX0098 1. 0

/SWITCH

C < n 1>< n 2>< Tclose ><Top/Tde >< Ie ><Vf/CLOP >< type >

/SOURCE

C < n 1>< ><Ampl. >< Freq. ><Phase/T0>< A1 >< T1 >< TSTART >< TSTOP >

14XX0096 0 10. 50. -1. 1.

BLANK TACS

BLANK BRANCH
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BLANK SWITCH

BLANK SOURCE

BLANK OUTPUT

BLANK PLOT

Este modelo ha sido probado para la simulación de la velocidad de arranque
de la figura 2.35.a. En las figura 2.35.b y 2.35.c se muestran algunos resulta-
dos de la simulación.

Las entradas al modelo fueron: 9ref = 105 rd.s-1, Kp = 0,38 A/rd.s-1, Ki = 3,8
A/rd, ABS (iqsmax) = 29,7 A, ids = 5,7A, Tr = 0,1568 s, np = 2. Los parámetros
de la máquina de inducción: Rr =1,09, Lr = 156,8 mH, Lm = 150,0mH, np =
2, J = 0,013kg m2, f = 0,002 Nm.s, Tmec = 0,0 Nm.
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b) Corriente en la fase A c) Velocidad de rotación

Figura 2.35. Control de la velocidad de arranque del motor.
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a) Simulación del arranque de una máquina de inducción programada con TACS
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2.6 Conclusiones

En la metodología desarrollada, las perturbaciones inducidas por el converti-
dor sobre la fuente se pueden analizar para llegar a la definición y la concep-
ción de arrancadores y variadores de velocidad. Las mejoras en los
rendimientos y su confiabilidad (para los dispositivos que se estudian en este
texto) se fundamentan en la eficiencia de la alimentación.

Los diferentes modelados de los convertidores que se han presentado mues-
tran la flexibilidad del ATP en el estudio desde varios puntos de vista, yendo
desde la caracterización física hasta una representación ideal de los semicon-
ductores.

La generalidad del EMTP-ATP en modelar máquinas eléctricas deja al usuario
la elección de tomar un modelo predefinido o programar el modelo en ecua-
ciones de estado que considere más conveniente.
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Capítulo 3 –

Modulación por ancho

de pulso y sistemas de control

En una estructura de convertidores con máquinas o sistemas de potencia
(ASD, FACTS), el comando desempeña un papel muy importante y delicado.
Su objetivo es el control del convertidor y, además, debe asegurar la eficacia y
la regulación automática del sistema.

Para modelarlo, se dividirá el comando en dos partes:

• El sistema de comando de los interruptores ACR (sistema de comando
cercano).

• El control o regulación (sistema de comando remoto).

3.1 Sistema de comando cercano (ACR) [2]

El trabajo del ACR es proveer las secuencias de activación y desactivación de
los interruptores del convertidor. Esta secuencia de órdenes proviene de un
tratamiento conjunto de dos señales, una proveniente de la regulación, sien-
do la otra una entrada definida como señal de sincronización o autónoma o
ligada a otra magnitud de referencia (figura 3.1).

Señal de
sincronización

Señal de
regulación

Algoritmo de
comando
cercano

Señal de disparo

Figura 3.1. Diagrama del comando cercano.
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Para modelar el ACR en EMTP se pueden utilizar directamente circuitos de
tipo analógico o programar en forma de funciones puramente numéricas. Un
ejemplo de descripción por ecuaciones lógicas es el comando para un monta-
je de cortado con interruptores a cuatro segmentos con apertura y cierre co-
mandados. Su programación en TACS es la siguiente:

C Estudio del interruptor de cuatro segmentos y apertura y cierre comandados.

C comando de arranque para un montaje cortador alternativo.

C SYNC : señal de sincronización.

C VC : tensión de comparación.

C COS: comando para el interruptor serie

C COP: comando para el interruptor paralelo.

C

98COP =SYNC.GE.VC

98COS =.NOT.COP

Otro caso es el de un inversor por modulación de ancho de pulso, siguiendo la
estrategia de modulación delta (figura 3.2). Esta técnica asegura al mismo
tiempo una reducción de armónicos y un control de la relación tensión fre-
cuencia constante, para un espectro predeterminado. Para una señal sinusoi-
dal SINR regulada en frecuencia, la modulación delta hace oscilar una onda en
diente de sierra (Delta) alrededor de la señal misma en una ventana de ancho
2�V ((R2/R3)Vco = �V) con una pendiente de subida Pm ((1/(R1C)Vco = Pm) y
una pendiente de descenso Pd ((1/(R1C) Vco = �Pd) (figura 3.3).
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-1 Delta

Figura 3.2. Circuito analógico para la modulación Delta.
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Del circuito de la figura 3.2 se obtienen las siguientes ecuaciones:

Para el comparador A1:

V
si SINR S
si SINR SCO

A

A
�
� � �

� � �

1 0
1 0

3

3

( )
( )

Para A2:

S
R C

V dtA CO2
1

1
�� ;

Para A3:

S R
R

S R
R

VA A CO2
2

2
2

2

3
�� �

Estas ecuaciones pueden ser programadas en TACS de la siguiente manera:

BEGIN NEW DATA CASE

C ————————————————————————————

C Generated by ATPDRAW Junio, Jueves 13, 2002

C A Bonneville Power Administration program

C Programmed by H. K. Høidalen at SEfAS - NORWAY 1994-98

C ————————————————————————————

C Miscellaneous Data Card ....

C dT >< Tmax >< Xopt >< Copt >

.00002 .04

500 1 1 1 1 0 0 1 0

TACS HYBRID

/TACS

99R1 =17.E+3

98R2 =10.E+3

98R3 =100.E+3

98C =0.068E-6

98WS =2.*PI*90

98SINR =SIN(WS*TIMEX)

0EA1 +SINR -SA3 1.

88VCO 60-UNITY +UNITY +UNITY EA1 ZERO

1IVCO +VCO 1.1.

1.

98SA2 =-(1/(R1*C))*IVCO

99SA3 =-SA2 - (R2/R3) * VCO

0CO1 +VCO 1.

0CO2 -VCO 1.

0DELTA -SA2 1.
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33DELTA

33CO1

33CO2

Explicando:

C Valor de los parámetros eléctricos

99R1 =17.E+3

99R2 =10.E+3

99R3 =100.E+3

99C =.068E-6

C Definición de la señal de referencia: SINR=SIN(Ws *t)

99WS = 2.*PI*90

99SINR = SIN(WS * TIMEX)

C Ecuación lógica de A1: comparador de las señales de entrada

C Señal de entrada: SINR, SA3

C Señal de salida: VCO

EA1 +SINR -SA3

88VCO 60-UNITY +UNITY +UNITY EA1 ZERO

C Ecuación lógica de A2: integral de la señal de entrada

C Señal de entrada: VCO

C Señal de salida: SA2

1IVCO +VCO

1.

1.

98SA2 = - (1/(R1 * C)) * IVCO

C Ecuación lógica de A3: sumador de las señales de entrada.

C Señales de entrada: VCO, SA2

C Señal de salida: SA3

99SA3 = - SA2 – (R2/R3) * VCO

C Comando de los interruptores tomado de VCO

CO1 +VCO

CO2 - VCO

C DELTA: señal diente de sierra que oscila alrededor de SINR

DELTA -SA2

Una representación numérica de este mismo circuito se obtiene con el dia-
grama de flujo de la figura 3.4, y su programa en TACS es el siguiente:

/TACS

C Definición de la señal de referencia: SINR = sin(Ws * t)

99CF =0.02

99SINR1 =SIN(2.*PI*50*TIMEX)

99SINR2 =SIN(2.*PI*80*(TIMEX-0.02))

88SINR 60+SINR2 +SINR1 +SINR1 CF TIMEX

C DV: ventana definida por encima y por debajo de la onda de referencia SINR.
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C PM: pendiente de ascenso de DELTA

C PD: pendiente de descenso de DELTA

C

99DV =0.1

99PM =500.

99PD =-500.

C

C

C DELTA: señal en diente de sierra con referencia de tiempo y pendientes variables

C PV: parte lineal de pendiente variable

C DELTAE: término independiente variable

C

0DELTA +DELTAE +PV 1.

88P 60+PM +PM +PD CO2 ZERO

99PV =P*TR

0FCM +SINR +DV 1.

0FCD -SINR +DV 1.

88DPC 60+DELTA +DELTA -DELTA CO2 ZERO

88FC 60+FCM +FCM +FCD CO2 ZERO

C

C C: comparador que fija la histéresis

C

0C +DPC -FC 1.

C

C Muestreo de SINR, DELTA, TIMEX

88SINRE 62+SINR C

88DELTAE62+DELTA C

88TE 62+TIMEX C

C

C TR: señal de tiempo variable

C

0TR -TE +TIMEX 1.

C

C CO2: es el comando del interruptor 02, es la salida en los puntos de cruce entre

C DELTA y SINR.

C

88CO2 60-UNITY -UNITY +UNITY DELTAESINRE

98UNITY =1

0CO1 -CO2 1.

33CO2

33CO1

33SINR

33SINRE

33DELTA
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Aplicando esta técnica al inversor de la figura 2.7.a, con E = 155 V, R1=
10,0�, L1= 10 mH (figuras 3.5.a y b) se puede observar el comportamiento
del algoritmo de comando (Pm = 500 y Pd = �500), y de las corrientes en la
carga en función de las variaciones de la frecuencia de SINR (amplitud 1.0, 50
Hz y pasa luego a 80 Hz en t = 0,02 s).

El ACR que se acaba de exponer puede funcionar de manera eficaz cuando las
técnicas de modulación en grandes sistemas de potencia son implementadas
para controlar los armónicos de la tensión en la fuente de alimentación y me-
jorar el factor de potencia.
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Comando

Pm Pd

SINR

Comparador: Entrega el
comando al inversor

Figura 3.3. Circuito de comando por modulación Delta

Datos:

T= Tiempo

SINR

Pm

Pd

Iniciación:

DELTAE=0

TE=0

SINRE=0

CO1=0

CO2=0

P=PM

DPC=DELTA

FC=SINR+ �V

C=DPC-FC

C>0

Discretización de:

DELTA…….DELTAE

T……………TE

SINR………..SINRE

DELTAE

>

SINRE

DELTA=DELTAE+P(T-TE)

CO1=1

CO2=0

P=Pm

DPC=DELTA

FC=SINR+ �V

CO
1
=0

CO
2
=1

P=Pd

DPC=DELTA

FC=-SINR+ �V

SI

NO

SI

NO

Figura 3.4. Diagrama de flujo para la programación numérica del algoritmo de la modulación
Delta.
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Las señales de comando de los diferentes interruptores están representadas
por la siguiente lógica:

Donde 0 es abierto y � =0 es cerrado, que permite igualmente efectuar la
prueba de funcionamiento anormal (defectos de conmutación, funciona-
miento aleatorio).

3.2 Comando remoto o regulación

Este subconjunto de control se modela a partir de las leyes de comando y de
regulación de la máquina. La mayoría de los comandos de control se pueden
representar por el módulo de TACS o MODELS, que ha sido concebido especial-
mente para el análisis de los sistemas de control.

Para empezar este análisis, una representación a escala entrada-salida del
controlador (figura 3.6) deja aparecer dos tipos de señales a la entrada, que
tratadas por las leyes de control de la máquina dan las señales de regulación
del convertidor.
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a) Señales del controlador
(SINR y Delta).

b)Efecto de la corriente
sobre una carga inductiva.

Figura 3.5. Modulación Delta.

Referencias

Información de
los sensores

Leyes de
control

Señal de
regulación

Figura 3.6. Diagrama de flujo de la regulación para el convertidor del sistema de potencia.
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En las señales que intervienen en la entrada, el primer tipo es definido como
REFERENCIA, que encuentra su lugar en el modulo TACS con la utilización de
señales residentes o desarrolladas con instrucciones FORTRAN. El segundo tipo
de señales proviene de diferentes sensores e interfases del exterior, como los
captadores de la red eléctrica (corriente y tensión) y aquellos que pertenecen a
la máquina (velocidad, posición, flujo), transmitiendo sus informaciones al
módulo de control. Todas estas informaciones permiten observar la evolución
de las magnitudes controladas y describir las leyes de control. Para sistemas de
control continuo, los reguladores lineales pueden ser generados en TACS a par-
tir de conductancias en p teniendo sumadores a la entrada, ganancias, limita-
dores dinámicos y limitadores estáticos en la salida (figura 3.7).

Reguladores de carácter no lineal pueden ser sintetizados con ayuda de una
descripción entrada-salida analítica, lógica o mixta (figura 3.8). Es posible to-
mar en cuenta los controladores a parámetros ajustables o controladores con
estructura variable.

3.3 Sistemas de control discreto

Las leyes de control discreto se pueden implementar haciendo un paso pre-
vio. El tratamiento analógico-numérico de señales (figura 3.9). Esta parte de
la adaptación es inmediata, dado que es suficiente con definir el muestreo al
dispositivo 62 (muestreador bloqueador) existente en TACS.
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Figura 3.7. Modelo de las funciones de transferencia con TACS.

Figura 3.8. Modelo de un bloque no lineal desarrollado con TACS.
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La programación de los sistemas discretos de control (ecuaciones de recu-
rrencia) se resuelve con la ayuda de funciones de retardo correspondientes a
Ts. Como ejemplo se representa la función de transferencia en z -1 siguiente:

s z
e z

K
N N z N z

D z D z
( )
( )

�
� �

� �

� �

� �
0 1

1
2

2

1
1

2
21

(3.1)

Para programar esta función, es necesario expresarla en forma de la ecuación
de recurrencia:

sp n K N e n x n
x n D sp n K N e n y n
y n

( ) . ( ) ( )
( ) ( ) . ( ) ( )
(

� �

� � � �
0

1 11
� � �

� �

1 2 2

0

) ( ) . ( )
( ) ( )

D sp n K N e n
s n sp n S

(3.2)

con S0 valor inicial de la salida s.

La representación en diagrama de bloque de esta ecuación puede hacerla más
comprensible para su adaptación a TACS (figura 3.10).
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Figura 3.9. Tratamiento de la señal para el control discreto

K N
0 A

Z-1

A-N1 D1

Z-1

-N2 A D2

A

S0

x(n)

x(n+1)

y(n)

y(n+1)

sp(n) s(n)e(n)

Figura 3.10. Diagrama de bloques del regulador discreto.
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La programación en TACS de la ecuación de recurrencia se puede hacer de la
siguiente manera:

TACS HYBRID

/TACS

99No =1

99N1 =-1

99N2 =0.0

99D1 =1

99D2 =0

99K =TS/2

99SO =-1

99TS =0.001

23SE 1. .001 .00002 -1. -1

14E 314.16 50. -90

88EN 62+E SE

99SPN =K*No*EN+XN

0SN +SPN +SO 1.

99XN1 =D1*SPN - K*N1*EN+YN

88XN 53+XN1 .001TS

99YN1 =D2*SPN-K*N2*EN

88YN 53+YN1 .001TS

33SN

33E

Se ha utilizado la ecuación (3.2), programada en TACS, para probar tres meto-
dologías en el cálculo de la integral de una señal senosoidal, de amplitud
314,16 y frecuencia 50 Hz. Lo que se probó fue:

Diferencia implícita:

1
1

1 0 0 1 0 1
1 0 1 2 1 2 0

p
Ts
Z

N N N D D s K Ts�
�

� � � � � �� �
�

;( , , , , , , )

Diferencia explícita:

1
1

0 1 0 1 0 1
1

1 0 1 2 1 2 0
p

TsZ
Z

N N N D D s K T�
�

� �� � � � �� �
�

�
;( , , , , , , s )

Transformación lineal:

1 1

2 1
1 1 0 1 0 1

1

1 0 1 2 1 2 0p
Ts Z

Z
N N N D D s K�

�

�
� �� � � � ��

�

�
; , , , , , , ��
�
�

�
�
�

Ts

2
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En las figuras 3.11.a, b y c, se pueden observar las diferencias mostradas por
esos tres métodos con un periodo de muestreo Ts = 1,0 ms.

La ecuación (3.2) ha sido probada con (N0 = 0, N1 = �1, N2 = 0, D1 = 2, D2 =
�1, S0 = 0, K = Ts

2, Ts = 1,0 ms). Para obtener una doble integración, tenien-
do como entrada un escalón unitario, se obtiene a la salida una función cua-
drática (figura 3.11.d).

En este caso la ecuación será:

1
12

2 1

1 2P
Ts Z

Z
�

�

�

�( )
(3.3)
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a) Diferencia implícita b) Diferencia explícita

c) Transformación lineal
d) Respuesta al escalón de la Función

de transferencia (3.3)

Figura 3.11. Ilustración de las posibilidades de simulación de sistemas discretos con TACS.
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3.4 Procedimiento de simulación de reguladores
y de ACR para los convertidores más usuales

3.4.1 Fuente conmutada

Un caso simple de aplicación y que luego se empleará en el capítulo referente
a corrección dinámica del factor de potencia, es el de la regulación de la ten-
sión de salida de una fuente conmutada (figura 3.12). Por intermedio de un
regulador proporcional-integral, y actuando sobre la relación del circuito cor-
tador, se examinará primero el sistema de control descrito en la figura 3.13.

Para una frecuencia de conmutación constante, el ACR del circuito de conver-
sión continuo se describe por la función simple (figura 3.14). Para la etapa de
cálculo del regulador (parámetros Kp y Ki), una primera prueba consiste en
identificar el sistema por regular en las condiciones normales de funciona-
miento (en vacío y plena carga). Simulando la respuesta de este circuito a un
escalón de carga con un “duty cycle” del 20% (figura 3.15), se constata que se
encuentra el sistema en modo de conducción discontinua MCD, cuando este
se encuentra en vacío, y en el modelo de pequeña señal del circuito se en-
cuentra que la oscilación natural del sistema (por aproximación de la res-
puesta a un sistema de segundo orden, -n = 4039,0 rd. s-1, B = 0,175) para
cuando funciona a plena carga.
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Figura 3.12. Fuente conmutada.
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Figura 3.13. Circuito de regulación de la tensión de salida Us
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Utilizando un limitador “antibombeo” (bloqueo del control integral) para
evitar malos efectos a causa de la saturación del regulador cuando trabaja en
vacío, se probó el sistema en lazo cerrado. La programación en TACS del ACR
y del sistema de control es la siguiente:

TACS HYBRID

/TACS

C FUENTE CONMUTADA

C REGULADA LA TENSIÓN DE SALIDA

C SIMULACIÓN DEL COMANDO CERCANO Y ALEJADO

C CAPTADORES DE TENSION N2, N3, N4

90N2

90N3

90N4

24RAMP 10. .0000125

11USREF 5.

0US +N4 1.

0EU -US +USREF 1.

99SRMIN =.2

99SRMAX =9.8

0P +EU 1.

88I 58+EU 11500. 1.SC IEE

88IE 62+I SC

0IEE +IE 1.

0SR +I +P 1. .2 9.8

0SC1 +SR -SRMIN 1.

0SC2 +SRMAX -SR 1.

99SC =SC1.AND.SC2

99COT =RAMP.LE.SR

0IL +N2 -N3 10000.

98SET =COT.AND.(IL.GE.ZERO)

98SED =(.NOT.COT).AND.(IL.GE.ZERO)

11ECH 1. .001

33IL

33SR

33SR
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Figura 3.14. ACR para la regulación de tensión.
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Tomando Ki/Kp=-n/2B (por ubicación de polos) con Kp = 1.0 y Ki = 11500, se
encuentra un buen compromiso en la regulación de tensión (figuras 3.16.a, b
y c). Sin un dispositivo antibombeo, una regulación de tensión aceptable
puede ser obtenida con Ki débil (Ki = 500, por ejemplo, figuras 3.16.d, e y f).

Considerando la regulación en modo de corriente, se necesitan cambios en el
circuito de regulación (figura 3.17). El ACR adaptado en esta nueva estructu-
ra de control debe seguir la lógica de un Flip-Flop R-S (figura 3.18). Este tipo
de regulación se programó con TACS así:
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Figura 3.15. Ensayo en bucle abierto con un
“duty cycle” de 20% (corriente IL y tensión
Us).

Figura 3.16. Control proporcional integral
para el sistema anterior.

Figura 3.18. ACR para la regulación en modo de corriente.

Figura 3.17. Regulación en modo de corriente.

ELECTRONICA-MAYO15.prn
D:\ELECTRONICA\ELECTRONICA-MAYO15.vp
jueves, 15 de mayo de 2008 19:35:14

p p p
Composite  133 lpi at 45 degrees



TACS HYBRID

/TACS

90N4 1.

90N2 1.

90N3 1.

24RR 100. .0000125 1.

0US +N4 1.

23RE 1. .0000125 .00000013 .0000005

11SR 4. 1.

0R +RR -SR 1.

11USREF 5. 1.

1IREF +USREF -US 1. 8.

11500. 1.

1.

99S =(IREF-IL).GE.ZERO

99NS =.NOT.S

88CS 65+UNITY RE NS

99COT =R.AND.((R-CS).LE.UNITY)

0IL +N2 -N3 10000.

98SET =COT.AND.(IL.GE.ZERO)

98SED =(.NOT.COT).AND.(IL.GE.ZERO)

11ECH 1. .007

33IL

33COT

Para la regulación en modo corriente se han probado diferentes valores de los
parámetros del regulador. La estructura de este circuito de control no tiene
los inconvenientes constatados en el control de la tensión al nivel de la satu-
ración en el regulador. En la figura 3.19 se constata el comportamiento de
este tipo de regulación.
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Figura 3.19. Prueba del sistema de regulación en modo de corriente.

ELECTRONICA-MAYO15.prn
D:\ELECTRONICA\ELECTRONICA-MAYO15.vp
jueves, 15 de mayo de 2008 19:35:15

p p p
Composite  133 lpi at 45 degrees



3.4.2 Regulación de corriente y tensión controlada

Un control proporcional-integral puede implementarse en un circuito recti-
ficador con el fin de regular la corriente de carga, afectando el retardo en el
encendido de los diferentes tiristores. El sistema de control puede ser descrito
por el diagrama de bloques de la figura 3.20.a. La respuesta de la corriente y la
tensión de salida aparecen en la figura 3.20.b; estas gráficas muestran un
comportamiento típico para este tipo de cargas. Se puede ver que en la figura
3.20.b la corriente de carga puede ser aproximada a un sistema de segundo
orden.

La programación del ACR y la regulación para este ejemplo en TACS es la si-
guiente:
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b) Tensión y corriente en la carga

Figura 3.20. Esquema del sistema simulado.
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BEGIN NEW DATA CASE

C ————————————————————————————

C Generated by ATPDRAW Junio, Viernes 21, 2002

C A Bonneville Power Administration program

C Programmed by H. K. Høidalen at SEfAS - NORWAY 1994-98

C ————————————————————————————

POWER FREQUENCY 50.

C Miscellaneous Data Card ....

C dT >< Tmax >< Xopt >< Copt >

.000002 .04 500 1 1 1 1 0 0 1

TACS HYBRID

/TACS

90SECR 1.

90SECS 1.

90SECT 1.

0SECST -SECT +SECS 1.

0XX0071 +SECT +SECR 1.

11ALPHA 50. 1.

99DELTIM =4.6296296E-5*ALPHA

88SDRS 53+SECRS .01DELTIM

88SDST 53+SECST .01DELTIM

88SDTR 53+XX0071 .01DELTIM

88SDDRS 53+SDRS .0001

88SDDST 53+SDST .0001

88SDDTR 53+SDTR .0001

99PULPR =.NOT. SDTR .AND. SDDTR

99PULPS =.NOT. SDRS .AND. SDDRS

99PULPT =.NOT. SDST .AND. SDDST

99PULNR =.NOT. SDDTR .AND. SDTR

99PULNS =.NOT. SDDRS .AND. SDRS

99PULNT =.NOT. SDDST .AND. SDST

98GRIPR =PULPR .OR. PULNT

98GRIPS =PULPS .OR. PULNR

98GRIPT =PULPT .OR. PULNS

98GRINR =PULNR .OR. PULPT

98GRINS =PULNS .OR. PULPR

98GRINT =PULNT .OR. PULPS

0SECRS +SECR -SECS 1.

33GRIPR

33GRINR

C 1 2 3 4 5 6 7 8

345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890

/BRANCH

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< L >< C >

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< A >< B ><Leng><><>0

XX0008POS 2000. 0

SECR XX0008 .03 0
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XX0015SECR 2000. 0

NEG XX0015 .03 0

XX0022POS 2000. 0

SECS XX0022 .03 0

XX0029SECS 2000. 0

NEG XX0029 .03 0

XX0036POS 2000. 0

SECT XX0036 .03 0

XX0043SECT 2000. 0

NEG XX0043 .03 0

XX0047XX0048 10. 0

NEG XX0047 10. 0

X0001ASECR .005 0

X0001BSECS .005 0

X0135AX0001A .001 .001 1

X0135BX0001B .001 .001 1

X0135CX0001C .001 .001 1

X0001CSECT .005 0

/SWITCH

C < n 1>< n 2>< Tclose ><Top/Tde >< Ie ><Vf/CLOP >< type >

11SECR POS GRIPR 2

11NEG SECR CLOSED GRINR 0

11SECS POS CLOSED GRIPS 0

11NEG SECS GRINS 0

11SECT POS CLOSED GRIPT 0

11NEG SECT GRINT 0

POS XX0048 MEASURING 1

/SOURCE

C < n 1><>< Ampl>< Freq. ><Phase/T0>< A1 >< T1 >< TSTART >< TSTOP >

14X0135A 0 311. 50. -1. 1.

14X0135B 0 311. 50. -120. -1. 1.

14X0135C 0 311. 50. 120. -1. 1.

BLANK TACS

BLANK BRANCH

BLANK SWITCH

BLANK SOURCE

POS

BLANK OUTPUT

BLANK PLOT

BEGIN NEW DATA CASE

BLANK
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3.5 Conclusiones

Hacer la síntesis del ACR y el sistema de regulación a través del EMTP es com-
pletamente posible con la utilización del módulo TACS. Así se abre un campo
muy importante en la búsqueda de nuevas estrategias de control y de disparo
de los interruptores, básico para la aplicación de análisis moderno de control
en los sistemas eléctricos de potencia.

Estas estructuras se encaminan al diseño en programación de microcontrola-
dores a través de técnicas de simulación discreta utilizando transformada Z.
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Capítulo 4 –

Diseño de una fuente trifásica

4.1 Introducción

El presente capítulo tiene como objetivo mostrar que en el tiempo de su desa-
rrollo se logró adquirir una metodología de diseño a través de la lectura de las
referencias citadas. Este capítulo se divide en tres partes; la primera contem-
pla la metodología de diseño desarrollada en [32] y [33] principalmente, y
abarca las secciones 4.1 a 4.7. En la segunda parte se diseña el convertidor, el
cual se describe en la sección 4.8. La última parte comprende la metodología
de inyección de armónicos que se expone en la sección 4.9.

4.2 Principio de operación

El sistema aparece en la figura 4.1, en la cual se trabaja en el caso estacio-
nario a través de una frecuencia fP y un tiempo de encendido sobre el inte-
rruptor TB múltiplo del periodo de la frecuencia de alimentación [31].
Puede evitarse la sincronización de la frecuencia fundamental fN , si fP> fN.
De acuerdo con la característica del filtro para altas frecuencias, la tensión
de alimentación pasa directamente a la salida del filtro. Referente a las
tensiones de fase, se consideran aproximadamente constantes en el perio-
do de conmutación (encendido y apagado de TB). En el siguiente análisis
se asumirá uN,R > 0, uN,T < uN,S < 0. Esto es válido dentro de un intervalo de
0 < �Nt < �/6 del periodo de la frecuencia fundamental TN. El régimen de
funcionamiento del sistema se define completamente dentro del periodo
de la tensión de alimentación, asumiendo alimentación puramente seno-
soidal, debido a la estructura simétrica por fase del convertidor. La ten-
sión de salida uO puede ser mucho mayor que el valor de pico de la tensión

(Utilizando un interruptor de alta frecuencia
en modo Boost para mejorar el factor de potencia)
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de línea de alimentación. El valor mínimo de la tensión de salida será
3 �U N de acuerdo con la estructura Boost de la etapa de salida.

Antes de encender el transistor TB, se tendrá iU,R = iU,S = iU,T = 0 (sistema ope-
rando en modo de conducción discontinuo DCM). TB se enciende en el instan-
te t	 = 0. Así t	 será el contador de tiempo dentro de la conmutación del
transistor. La proporción del incremento de las corrientes de fase resulta por
el cortocircuito del puente de diodos en el lado DC, que está definido por la
magnitud de la tensión de fase y por la inductancia LU. Después de apagar el
transistor TB en t	,1 dado por la tensión de salida del controlador de tensión, la
desmagnetización de la inductancia LU se hace a través del diodo DB hacia el
capacitor C, el cual modera la tensión de salida. Solo en esta primera parte del
intervalo de desmagnetización t	
 [t	,1, t	,2] las tres corrientes de las tres fases
están presentes (figura 4.3). En t	,2 una de las corrientes de fase se hace cero;
esta será la que tenía menor magnitud en t	 = t	,1 ( iU,S en el caso de la figura
4.3). El segundo intervalo de desmagnetización de las fases remanentes R y
T, que conducen corrientes de igual magnitud pero de dirección opuesta, lle-
gan a cero en t	,3. De aquí se deduce que para garantizar la operación de Boost
en modo de conducción discontinuo t	,3 < TP.

Las consideraciones hechas describen el funcionamiento de un puente de
diodos trifásico, el cual mostró que la forma de onda de la corriente dentro
del intervalo de desmagnetización básicamente no puede ser descrita por un
circuito monofásico (porque en este intervalo no hay proporcionalidad). El
principio de operación se determina por las tensiones de línea uN,RS, uN,ST,
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Figura 4.1. Estructura del circuito de potencia y compensador.
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uN,TR, y no por las tensiones de fase uN,R, uN,S, uN,T , (las cuales tienen un cambio
de fase de �/6 relativo a las tensiones de línea). Si el funcionamiento del siste-
ma se analiza usando un circuito equivalente monofásico, solo la forma de
onda de la corriente dentro del intervalo de encendido del transistor TB será
descrita correctamente, debido a que en este intervalo sí es proporcional (ver
figura 4.3). De aquí que el cálculo dado por [31] pueda ser usado como una
aproximación para el de rateo de los componentes, en el caso en que el
periodo de desmagnetización sea pequeño comparado con el tiempo de en-
cendido del transistor TB, o para UO>, respectivamente. La figura 4.2 indica
la forma de onda de corrientes y tensiones de un puente trifásico con un
transistor en topología Boost que opera a baja frecuencia de conmutación,
tal como se puede simular con el EMTP.
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a) Corriente en el diodo transitorio
en la finalización del primer ciclo

(20 milisegundos)
b) Corriente en la fase R

c) Tensión en el diodo Boost d) Tensión en los diodos del puente

f) Tensión de salidae) Tensión en el transistor Boost
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La zona marcada corresponde al calor de ID,pues es el intervalo de desmagne-
tización. La forma de onda discontinua de la corriente de fase a la entrada
iU,(RST) muestra ser proporcional a la respectiva tensión de fase uN,(RST). Y luego
de filtrar la frecuencia de suicheo con los componentes del filtro LN, CN se ob-
tendrá una corriente con la frecuencia fundamental iN,(RST). Así se tiene una
visión por parte del sistema de alimentación de todo el sistema como una
carga resistiva. Este filtro no es objeto del presente capítulo.

4.3 Análisis del sistema

En el análisis del sistema se asumieron [33]:

• Tensiones de alimentación puramente senosoidal uN(RST).

• Tensión de salida constante uo = Uo (rizado < 5%, base para el cálculo
de C).
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g) Corriente en el transistor Boost

Figura 4.2. Corriente en cada uno de los elementos de la figura anterior.

iU,R
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i
U,T

i
U, t@3, R

iU, t@2, R
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D

t@=0 t@,1 t@,2 t@,3 Tp

Figura 4.3. Intervalo de desmagnetización del diodo ID.
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• Corriente de salida constante io = Io.

• fP > 200fN o TP < TN , respectivamente (se verán constantes las tensiones
de alimentación en un periodo de conmutación).

• Componentes ideales en el sistema, especialmente libre de pérdidas, sin
tener presente tiempos de conmutación.

La consideración de la frecuencia de conmutación suficientemente alta [33]
permitió hacer un cálculo analítico directo respecto a las corrientes de entra-
da en el convertidor. De acuerdo con la estructura de simetría de fase del sis-
tema, y asumiendo simétricas las tensiones de alimentación, se limita la
descripción del funcionamiento del sistema a �N C [0,�/6] del periodo de la
frecuencia de alimentación fN.

Como base para el dimensionamiento de los componentes activos y pasivos
se calculan los valores medios, RMS en los dispositivos, y además su valor
pico. Estos parámetros se calculan dentro del periodo relativo al periodo fun-
damental TN, haciendo la suma de las contribuciones de cada periodo de con-
mutación TP. En [32] este análisis se aproximó por una integral así:

I
T

i t dt di avg
P

i N

TP

N, ( , )�
'
(
.

).

*
+
.

,.
;;

6 1

00

6

�
5 5@ @

�

(4.1)

I
T

i t dt di rms
P

i N

TP

N, ( , )2 2

00

66 1
�

'
(
.

).

*
+
.

,.
;;�

5 5@ @

�

(4.2)

Si la frecuencia de conmutación es alta comparada con la frecuencia de la red
de alimentación, el esfuerzo en los dispositivos puede calcularse directamen-
te de manera analítica como aparece en [32]. La relación respecto del tiempo
global t (para diferenciarlo del tiempo de conmutación t	) está dada por
5 -N N t� . El subíndice i en (4.1) y (4.2) especifica TB para el transistor Boost y
DB para el diodo Boost. Así, los valores característicos de la corriente pueden
calcularse analíticamente como lo presenta [33], limitando los cálculos de las
anteriores ecuaciones para el intervalo [0, �/6] por la simetría que presenta.

4.3.1 Normalización

La referencia [33] entrega una relación de normalización para permitir la ge-
neralidad de los cálculos alcanzados; esto es:
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Las cantidades base de la normalización:
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2 (4.4)

Se muestra en [33] bajo esta normalización que los parámetros que influyen
directamente en el funcionamiento del sistema son: TP, LU, U0.

La normalización se hizo relacionando la tensión D.C. de salida; de esta ma-
nera los valores normalizados no sufren cambios por variación de tensiones
de entrada.

4.3.2 Definiciones

Para caracterizar la relación de transferencia de tensión del sistema (ganan-
cia de tensión), se define el parámetro M como la razón entre la tensión D.C.
de salida al valor pico de la tensión de línea.

M U

U
M

N

� �0

3
1

�
(4.5)

El tiempo de encendido normalizado del transistor o tiempo de operación, se
define como:

6 @
P

P

t

T
� ,1 (4.6)

La suma del tiempo de encendido del transistor y la máxima duración del in-
tervalo de desmagnetización definen la transición del modo de conducción
continuo al discontinuo y están dadas por:

6 @
P

P

t

T
� , max3 . Para operación en modo discontinuo se debe garantizar que6 <1. Ver

figura 4.3.

4.4 Ecuaciones básicas

De acuerdo con las ecuaciones (4.1) y (4.2), el cálculo de los esfuerzos de co-
rriente a los que se verá sometido el convertidor se basa en la forma de onda
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Capítulo 4 – Diseño de una fuente trifásica – 215

que tome la corriente dentro de un intervalo de conmutación, esto es
	 
t Tp@ C 0, . Como se dijo en la descripción de operación del sistema y se ilus-

tra en la figura 4.2, usando el ejemplo de la corriente de salida del diodo Boost
(DB), la forma de todas las corrientes en los dispositivos se puede derivar di-
rectamente de la forma de la corriente de entrada del convertidor. La descrip-
ción matemática de la forma de onda de la corriente también ofrece
información acerca de cuál es el máximo tiempo de encendido del transistor
TB, o sobre cuál es la máxima potencia de salida para la cual el límite de modo
de operación discontinuo es alcanzado.

En [32] el cálculo de la corriente de entrada se hizo para una frecuencia de
conmutación fP constante; luego en [33] se amplió el concepto de acuerdo
con el tipo de estrategia de control que se elija. En este caso, como se expone
en [34], si se hace modulación por inyección de armónicos del ciclo de tra-
bajo del transistor TB, no afecta el cálculo del compensador de tensión, ni
los esfuerzos sobre los componentes; se propone un 12% de factor de segu-
ridad.

Por ello, el cálculo aplicado en el presente capítulo, para el de rateo de los
componentes, se basa en una frecuencia de conmutación constante y se asu-
me operación en modo de conducción discontinuo. Suponiendo tensiones de
alimentación puras y simétricas, el cálculo en [32] se limitó al intervalo, y
asumiendo que las tensiones de fase son constantes en un periodo de conmu-
tación, las corrientes de fase muestran una forma lineal a tramos (ver figura
4.3). Para hallar los valores de las corrientes y el intervalo de tiempo en el pe-
riodo de conmutación, luego del cálculo desarrollado en [33] con vectores de
espacio, se llega a:

Intervalos de tiempo (�t@,ji = t@j – t@i) llamados intervalos locales en [32-33]

En el tiempo: t@ = t@1:

i MU t R r p N, , , cos ( )@ 6 51
13

2
� �

i MU t S r p N, , , cos@ 6 5 �1
13

2
2
3

� ��
�
�

�
�
�� (4.8)

i MU t T r p N, , , cos@ 6 5 �1
13
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En el tiempo t@ = t@2:
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�2

1

1

3
2 1 3

6

�
� ��

�
�

�
�
�

�

�

sen

sen
(4.9)

iU t S r, , ,@ 2 0�

i iU t T r U t T r, , , , , ,@ @2 2� �

Y los intervalos de tiempo:

�t M
M
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N
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sen
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�

�
�

�

�
�1

6
cos N5

�
(4.11)

Finalmente, [33] entrega el cálculo para el tiempo de desmagnetización en
dependencia del tiempo de encendido:

t t
N

@ @

5
�, ,

cos
3 1

1

1

1
6

�
� ��

�
�

�
�
��D

(4.12)

Así se tiene que la máxima duración del flujo de corriente que determina la
transición del modo de conducción discontinuo (DCM) al modo de conduc-
ción continuo (CCM) está dada por:

t t t
M

máx N@ @ 5 � @, , / ,3 3 6 1 1
1

1
� �

�
E � �

(4.13)

Debido a que [32] asume el tiempo de encendido constante para este caso, el
máximo intervalo de conducción está determinado por el máximo intervalo
de desmagnetización. De esta manera:

6 6�
�

P
M

M 1
(4.14)

Cuando 6 = 1 se alcanza el límite de conducción discontinua.
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Como la tensión de salida es constante, la potencia de salida se determina di-
rectamente por el valor promedio de la corriente del diodo Boost. Del análisis
de normalización se ve claramente que:

P Ir DB avg0, ,F (4.15)

Tomando como punto de partida la ecuación (4.1), los autores de [32-33] hi-
cieron un cálculo analítico preciso:

P

M

M M

M

M
r P0

2
2

1
2

1
21
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1 (4.16)

Por combinación de (4.14) y (4.16) se puede ahora determinar el límite de
modo discontinuo con relación a la salida de potencia del convertidor. La po-
tencia que puede ser suministrada para 6 = 1, está esencialmente determina-
da por la relación de transformación de tensión M.

Según el planteamiento de [35], el modo discontinuo se mantendrá si se
cumple la relación:

6P
M

M
<

� 3
(4.17)

Una óptima utilización del periodo de conmutación y, por tanto, una alta
potencia de salida, es dada sólo para:

M� G1 2
3

(4.18)

3 2
3 0

�U UN � (4.19)

Usando el balance de potencias, se puede calcular la componente fundamen-
tal de la corriente a la entrada del sistema. Así, según [32]:

I MPN r r,( ), ,1 0
2
3

� (4.20)

Capítulo 4 – Diseño de una fuente trifásica – 217

ELECTRONICA-MAYO15.prn
D:\ELECTRONICA\ELECTRONICA-MAYO15.vp
jueves, 15 de mayo de 2008 19:35:20

p p p
Composite  133 lpi at 45 degrees



4.5 Selección de los componentes del sistema

La selección se hará conforme a lo expuesto en la referencia [32], en la cual se
detalla el procedimiento para hacer la selección de componentes, según los
esfuerzos de tensión y corriente a los que estos se verán sometidos. Además,
se establece cuál es el rango de aplicación del sistema por diseñar.

4.5.1 Tensión de bloqueo sobre los semiconductores
de potencia

Como se ve en la figura 4.1, el esfuerzo máximo de tensión de bloqueo en to-
dos los dispositivos electrónicos está definido por la tensión de salida. En el
caso aquí tratado, se tomó como tensión de salida 820 V, por lo cual:

U U U U VTB máx DB máx Di máx, , ,� � � �0 820 (4.21)

4.5.2 Corriente máxima, promedio y RMS

de los dispositivos

Los valores arriba citados y los cálculos basados en la sección 4.4 de [32] per-
miten definir las corrientes del transistor Boost normalizadas así:

I MTB avg r P, , � �3 3
4

1 2

�
6 (4.22)

I MTB RMS r P, ,
2 2 31

8
3 3
1

� �
�

�
��

�

�
��

�

H�
6 (4.23)

El valor máximo de la corriente es:

I MTB máx r P, , � �3
2

16 (4.24)

La referencia [32] recopila una metodología para calcular directamente los
valores, de acuerdo con la normalización y los parámetros de diseño. Los má-
ximos esfuerzos de corriente sobre la inductancia de entrada LU, sobre los
diodos del puente trifásico Di y sobre el diodo Boost, DB, según el principio de
operación del sistema están determinados por el máximo valor de la corrien-
te del transistor. Así se tiene:
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I T I ITB máx r DB máx r U RST máx r Di máx r, , , , ,( ), , , ,� � � (4.25)

Estas corrientes pueden obtenerse directamente de la referencia [32].

Como la corriente es constante en la salida (para carga resistiva o constante)
debido al valor promedio nulo de la corriente en el capacitor de salida, en la
referencia [32] se propone la relación:

I I Ic RMS r DB RMS r r, , , , ,
2 2

0
2� � (4.26)

La corriente calculada con la ecuación (4.26) se puede ver en la referencia
[32].

La corriente máxima pulsante en el condensador [38] se determina con base
en el peor caso estimando.

I I Ic RMS máx r D ac RMS r ac RMS r, , , , , , , , ,� �2
0 (4.27)

Para el caso de los diodos del puente convertidor Di=1..6, y con base en el prin-
cipio de operación del sistema, se tiene:

I I IDi avg r T avg r D avg r, , , , , ,( )� �
1
2

(4.28)

I IDi RMS r U RMS r, , , ,�
1
2

(4.29)

4.6 Corrientes a la entrada del sistema y corriente
de carga

En virtud de la simetría, se pueden extender las descripciones desarrolladas
anteriormente para el periodo de conmutación al periodo global. Es así como
en [33] y [35] se llega al siguiente valor analítico: V = Uo y L = LU (la nomen-
clatura se cambiará para estos dos valores con el fin de respetar la presenta-
ción hecha en [35]).

Intervalo 0° < - t < 30°

i t
V T

L
t

R
p P( )

( )
–

-
6 -

-
�

2

2
sen

[M 3sen( t)]
(4.30)
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Intervalo 30° < - t < 60°

i t
V T

L
M t t

R
p P( )

( ) ( )
-

6 - -
�

�

�
 

!

�
" 


� � 72

4
2 3 120sen sen

[M – 3sen( t – 240 )][M – 3 sen- -7 � 7( )]t 30
(4.31)

Intervalo 60° < - t < 90°

i t
V T

L
M t t

R
p P( )

( ) ( )
-

6 - -
�

�

�
 

!

�
" 


� � 72

2
3 60sen sen

[M+3sen( – 240 )][M – 3 sen- -t t7 � 7( )]30
(4.32)

Recordando la simetría, resulta:

i t i t i t i tR R R R( ) ( ) ( ) ( )- - - -� 7� �� 7� � 7�180 180 360 (4.33)

La corriente de salida sobre un periodo de conmutación está dada, según [33]
y [35], por:

i t
V T

ML
M t tp P

0

23

8
2 3 30 30

( )
( ) (

-
6 - -

�
�

�
 

!

�
" 


� � 7 � �[sen sen 7

7 � 7

)

( )][M+3sen( – 240 )][M – 3 sen- -t t 30
(4.34)

El valor promedio de la corriente inyectada a la carga es:

I
V T

LM
Lp P

par0

2

32
�

6
(4.35)

donde:

L
M t t

t
par3

3
4

6 2 3 30 30
�

� � 7 � � 7

�

- -

-

[sen sen

[M+3sen( –

( ) ( )]

240 )][M – 3 sen7 � 7; ( )]
( )

-
-�

�

t
d t

303

2 (4.36)

En la referencia [35] se cita un artículo de J. Uceda, en el que se aproxima con
suficiente precisión el término no lineal para valores entre 1,8 < M < 6, así:

L
Mpar3

1 46
167

�
�

,
( , )

(4.37)
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Lo anterior genera un error menor del 5% dentro del margen especificado de
M. Esta será la aproximación que se tomará para el modelo de pequeña señal
(sección 6).

Empero, para el caso correspondiente al cálculo hecho en la sección 4, la rela-
ción resulta M = 1,51, por lo cual, para determinar LU, se seguirán los linea-
mientos de [32].

4.7 Modelo de pequeña señal

El modelo de pequeña señal desarrollado en [35] se construyó utilizando el
circuito equivalente de corriente inyectada (figura 4.4). Aquí es necesario ha-
llar el promedio de la corriente inyectada del convertidor a la salida. Luego,
mediante una pequeña perturbación en la corriente promedio de salida, se
obtiene el modelo dinámico. Las perturbaciones usadas en [35] fueron:

U U u0 0 0� � � (4.38)

U U uN N N� �2 � (4.39)

I I i

P P

0 0 0� �

� �

�

�6 6 6
(4.40)

I I iU RST U RST U RST,( ) ,( ) ,( )
�� � (4.41)

donde las variables barradas (�) indican valor en estado estacionario y las va-
riables tildadas (I),la perturbación introducida.

Usando las ecuaciones (4.34) a (4.37), la corriente de salida resulta:

I U T
L U U

N P P

U N
0

2 2

0

2 1 46
161 2

�
�

6 ,
,

(4.42)

Aplicando la perturbación se obtiene:

� � � �i j g u
r

uP N0 2 2
2

0
1

� � �6 (4.43)

donde:

j
U T

L U U
P N P

U N
2

2

0

1 46
167

�
�

,
( , )

6
(4.44)
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g
U T
L

I
U U

N P P

U N
2

2

0
0

1 46
167 1

167
� �
�

�
��

�

�
�� �

,
,

,
6

(4.45)

r
U U

I
N

2
0

0

167
�

� ,
(4.46)

Esta es una resistencia inherente al modelo de pequeña señal, y no la resis-
tencia de salida del sistema. Los valores barrados de línea son tensiones de
pico, y las fases fueron omitidas. Considerando la potencia de entrada al sis-
tema igual a la de salida, la corriente de entrada se puede expresar como:

I
U U T

L U U
U RST

N P P

U N
,( )

,
( ,

�
�

0 973 2
2 167 2

0
2

0

6
(4.47)

Procediendo de manera similar a la anterior, al perturbar la corriente de en-
trada se tiene:

� � � �,( )i j g u
r

uU RST P
i

N� � �1 1 0
1

6 (4.48)

donde:

j
U U T

L U U
P N P

U N
1

0

0

0 973
167

�
�

,
( , )

6
(4.49)
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U
U RST
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0 48 1
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,
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(4.50)

r
U U

U T
L

I

N

P P

U
U RST

1
0

0
2

167

0 487
167

�
�

�
�

�
��

�

�
��

,

,
, ,( )

6
(4.51)

Aquí las tensiones de línea son también los valores pico y deben ser multipli-
cados por 2. El circuito equivalente de pequeña señal se puede ver en la figu-
ra 4.4. Las funciones de transferencia que se obtienen del circuito son:

�

�

u j r

r CsP

eq

eq

0 2

16
�

�
(4.52)
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�

�

u
u

g r

r CsN

eq

eq

0 2

1
�

�
(4.53)

En este caso r req F 2 en paralelo R0, donde R0 es la carga.

4.8 Diseño del convertidor

Este análisis parte del desarrollo hecho en [32], que entrega resultados de una
manera simple y directa (método gráfico).

4.8.1 Procedimiento de diseño

El principal punto del dimensionamiento es el cálculo del valor de la induc-
tancia LU que garantice el modo de operación discontinuo para toda la ten-
sión de entrada y la región de la potencia de salida, buscando así la máxima
utilización del intervalo de conmutación (y de aquí la región de potencia del
convertidor). La máxima potencia de salida del convertidor Po, máx , la tensión
regulada Uo y la región de la tensión de entrada � �U U UN N mín N máxC , ,, en sus
valores pico, son los parámetros de entrada para el diseño. El máximo valor
global del ciclo de trabajo 6 es el considerado para el dimensionamiento.
Usando las dependencias de [32] se llega de manera gráfica:

$ % 	 
P mín P Mr r M Mmín Mmáx
0 1 0

1
1 1 1 1, , , , ,

( , )6 6
6<

�
� C � � �

� (4.54)

Este es el valor de potencia normalizada para el cual el sistema opera en toda
la región de la tensión de entrada del sistema en modo discontinuo( )6 <1 . Por
inversión de la ecuación normalizada de potencia (5.16), se puede calcular la
inductancia crítica (máximo valor para ser asignado por los parámetros da-
dos) como:
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L U T
P

P
LU crit P

r

máx
U,

, ,

,
� �

<2
3 0

2 0 1

0

6
(4.55)

De esta manera, la región de operación del sistema se describe gráficamente
mediante un rectángulo definido por los siguientes intervalos

� � 	 
P P M M Mr r mín máx0 0 1
1 1 10, , ,, , ,� C<

� � �
6 en el plano $ %P Mr0

1
, � � [32].

Se utilizó este rectángulo en la determinación de los esfuerzos a los que se ve
sometido cada dispositivo del sistema, los cuales se pueden observar en la re-
ferencia [32], que son resultados obtenidos de las ecuaciones (4.8) a (4.28).

4.8.2 Ejemplo de diseño

Condiciones de diseño:

U N RST,( ) %� =220 10

P KW0 5�

U V0 820�

f KHz T sP P� �48 20 8( , )@

Para una inclusión de la eficiencia en el dimensionamiento se consideró una
primera aproximación, pensando en una potencia ficticia de salida mayor
que la potencia real entrante, o lo que es lo mismo, P0/J con una eficiencia de
valores típicos [32] de 0,94, para tener mayor seguridad en el dimensiona-
miento. Por tanto:

P KW KWmáx0
5
0 94

5 3, ,
,� �

esta es la potencia base en el dimensionamiento.

Los valores de las ganancias de tensión para la máxima y mínima tensión de
entrada son:

M V
V

V
V

máx �
�

� �
820

6 220 10
820

6 198
169

( %) ( )
, .
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Así se tiene que Mmáx
� �1 0 5917, .

M V
V

V
V

mín �
�

� �
820

6 220 10
820

6 242
1 38

( %) ( )
, .

De esto se llega a Mmín
� �1 0 7246, .

Para tener un margen de control sobre un 20% de 6 y no perder las condicio-
nes de operación en DCM, se basa el dimensionamiento Lu de tal manera que
P0,máx esté en DCM seguro sobre 6 < 0,8.

Para la región de entrada de tensión se tomó P0, ã, ä= 0,8 = 0,03. Con 6 = 0,8 al-
canza un valor Mmín, si Lu=Lu,crit.

La inductancia a la entrada será calculada con la ecuación (4.55):

L V s
KW

LU crit U, ( ) ( , )
,

,
� �

2
3

820 20 8
0 03

5 3
2 @

L HU �52@

Con la ecuación (4.16), se puede ver el valor para el cual se fija el 6P,máx y el
6P,mín. Directamente de la figura mencionada: 6P, máx = 0,3 y 6P, mín = 0,22.
Como se vio en la sección 4.5.1, el máximo valor de tensión sobre los semi-
conductores es: UTB, máx = UDB, máx = UDi, máx = 820V, definido por la tensión de
salida. Para los transitorios ocasionados por capacitancias parásitas, habrá
que fijar un margen de seguridad.

Para determinar el máximo esfuerzo de corriente sobre los dispositivos, este
se calculará sobre el punto de operación (0,5917,0,03) del plano$ %M P r

� �1
0, .

Este punto resulta de considerar la mínima tensión de entrada para la que se
debe suministrar la máxima potencia a la salida del convertidor. Este punto
de operación se ubicó dentro del diagrama en referencia [32], y así se lee di-
rectamente de las gráficas.

La corriente normalizada en las gráficas vale: In = 225,1

• Transistor de potencia TB:

I A ATB avg, ( , )( , ) ,� �0 026 2251 5 85

I A ATB RMS, ( , ) ( , ) ,� �0 05 225 1 1125
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equivalente a las ecuaciones (4.22) a (4.24).

I A ATB máx, ( , )( , )� �016 2251 36

• Inductancia LU:

I A AU RMS,( ) ( , )( , ) ,� �0 055 225 1 12 38

o sumando por tramos (4.30) a (4.32).

De la ecuación (4.25)

I A AU RTS máx,( ), ( , ) ( , ) ,� �0 16 225 1 36 016

• Diodo Boost DB, de la ecuación (4.15)

I P
U

KW
V

ADB avg,
,

,� �0

0

5 3
820

6 46

I A ADB RMS, ( , ) ( , ) ,� �0 053 225 1 1193

De la ecuación (4.25)

I ADB máx, �36

• Diodo Di del puente trifásico:

De la ecuación (4.28)

I I I A A ADi avg TB avg DB avg, , ,( ) ( , , )� � � � �
1
3

1
3

5 85 6 46 4

De la ecuación (4.29)

I I ADi RMS U RMS, , ,� �
1
2

8 76

De la ecuación (4.25)

I I I ADB máx TB máz Di máx, , ,� � �36

• Capacitor de salida C:

I A AC RMS, ( , )( , ) ,� �0 045 2251 1012

I I I A A AC máx DB máx, , , ,� � � � �0 36 6 46 29 5
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4.8.3 Resultados de simulación en lazo abierto
transitorio de carga al segundo ciclo de fN

La figura 4.5 muestra la simulación en la cual se utiliza el programa para
transitorios electromagnéticos EMTP-ATP [1,39]. El resultado se visualiza
usando MatLab [40].

El sistema no tiene ninguna capacidad de regulación en la tensión de salida,
como bien puede verse en la figura 4.8, tal como aparece a continuación en
los puntos de medida indicados en la figura 4.5.

En la figura 4.7 se muestra la corriente del diodo Boost. El cambio de carga es
de 2.460 vatios a 4.920 vatios. Se aplica en t = 0,02 segundos.
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Figura 4.5. Control de lazo abierto.

Figura 4.6. Corriente de fase.
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Note que a pesar de ser muy mala la regulación de la tensión, el valor en esta-
do estacionario que se seleccionó, según lo descrito en la sección 4.8.2 para
6 = 0,25, no permite que se pierda el modo de conducción discontinuo.

4.8.4 Diseño del compensador

Para las funciones de transferencia de los modelos de pequeña señal que se
dieron en la sección 4.7, y con los parámetros propuestos en el presente ejem-
plo, se tiene:

• Tensión de entrada máxima: � ,U VN �31113

• Tensión de salida: U0 = 820 V

• Frecuencia de conmutación: fP = 48 KHz

• Resistencia de salida: 135 9
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Figura 4.8. Tensión de salida.

Figura 4.7. Corriente del diodo Boost.
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• Capacitor de salida C: 470 @F. El criterio de diseño será objeto en el nume-
ral referente al rizado.

• Inductancia LU: 52 @ H.

• El tiempo normalizado de conmutación en estado estacionario 6 = 0,25

J2 = 34,26 g2 = 0,065 r2 = 509 requ = 379

La función de transferencia del sistema es:

G s u
s

P ( )
�

�

.
,

� �
�6

1750
0 0235 1

(4.56)

El método de compensación elegido para este sistema es el método gráfico
[39]. El diseño del compensador, de acuerdo con la referencia citada, sugiere
los siguientes pasos:

1. Determinación del diagrama de Bode del sistema sin compensar GP(s).

2. Elección de la frecuencia de cruce para determinar los parámetros del
compensador PI.

3. Elección de k
G j

p
p c db�

�
10

20

( )-
(4.57)

4. Cálculo de k kI
c

p�
-
10

(4.58)

5. El compensador será:G s k k
s

c p
I( )� � (4.59)

Dada la relación de la planta, y conociendo que entre la señal de tensión del
regulador y el tiempo relativo de conmutación 6P hay una relación de trans-
ferencia:

6P

c s

s
U s U

( )
( )

�
1 (4.60)

donde Us es la tensión pico de la rampa del PWM, la función por ser compen-
sada será:
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G
sP �
�

175
0 0235 1,

(4.61)

puesto que Us =10V.

La frecuencia de corte elegida para este sistema es:

-C �80 rad /s

seleccionada gráficamente del diagrama de Bode de (4.61).

De la ecuación (4.57)

kp = 0,001

De la ecuación (4.58)

kI = 0,082

De esta manera se llega al valor del compensador:

G s
s
s

C ( )
, ,

�
�0 001 0 082

(4.62)

El valor de la ganancia de lazo abierto del sistema compensado será:

G s G s
s

s s
P C( ) ( )

, ,

,
�

�

�

0 175 1 435

0 0235 2
(4.63)

A continuación se recopilan los resultados de compensación y las simulacio-
nes hechas con EMTP-ATP, TACS (Transient Analysis of Control Systems [1]);
para el caso de un transitorio de carga en el segundo ciclo de operación del sis-
tema, se pasa de 2KW de consumo a 4,8KW.
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Figura 4.9. Diagrama de Bode del sistema Gp(s).
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La figura 4.10 muestra el diagrama de Gc(s):

El sistema compensado queda con el siguiente diagrama (según selección de
frecuencia Boost en la sección 5.8):
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Diagrama de Bode del PI para = 80 rad/s-c
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Figura 4.10. Diagrama de Bode del sistema Gc(s).

Figura 4.11. Diagrama de Bode del sistema compensado.
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Las tres gráficas serán:

Esta es la corriente en la fase R. Observe la pronunciada forma de la cresta de
la onda, típica de un armónico de quinto orden pronunciado:
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Figura 4.12. Diagrama de Bode de los sistemas Gp(s), Gc(s) y el sistema compensado.

Figura 4.13. Corriente en la fase R.

Figura 4.14. Corriente en el diodo Boost.
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La gráfica 4.15 muestra la tensión de salida con una regulación acorde con el
diseño del compensador.

Es ideal respecto al margen del P-I de TACS. En este caso la variable TACS del
compensador Ucontr es a la salida del amplificador operacional; por ello el valor
en contra fase. Se trabaja con una tensión de referencia de 8,2V.

La actuación del controlador puede verse a continuación, de acuerdo con
[35]:

Esta simulación corrobora los resultados alcanzados en [35], referente al mo-
delo de pequeña señal para el pre-regulador que se exigió en el desarrollo del
presente ejemplo.
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Figura 4.16. Efecto del controlador en la señal

Figura 4.15. Tensión de salida
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4.9 Método de inyección de armónicos
para reducir el THD

En las anteriores simulaciones se puede observar que el sistema tradicional
de control de tensión, a través de un filtro, pasa bajos y una frecuencia cons-
tante de conmutación, muestra en la corriente de entrada un quinto armóni-
co de la frecuencia fundamental bastante alto. De esta manera, para reducir
el armónico de quinto orden y mejorar el THD de la corriente de entrada
iU(RST), el 6P del rectificador debe ser modulado durante el periodo de línea que
sigue siendo constante. Para ello, una señal de tensión periódica se inyecta
con el objetivo de variar 6P durante el periodo de línea TN. Esta técnica utiliza
una señal de tensión proporcional a la componente inversa de la salida del
rectificador. Como resultado, esta señal inyectada está naturalmente sincro-
nizada con las tensiones trifásicas a la entrada. Además, el lazo cerrado del
control de tensión del rectificador DCM no se afecta por el método propuesto
de inyección armónica de lazo abierto.

4.9.1 Análisis de los armónicos en la corriente de entrada

Como se conoce, en las ecuaciones (4.29) a (4.36) se puede calcular el conte-
nido de armónicos y el THD para la corriente a la entrada del convertidor,
para varios valores de M. Este espectro, como lo muestra la referencia [34], es
dominado por el armónico de quinto orden. Como se ve en la referencia [34],
la magnitud del armónico decrece con el aumento de M. De esta manera el
diseño expuesto en la sección 4.8 se ve limitado por el armónico de quinto or-
den en la corriente de entrada. Puesto que el quinto armónico es el armónico
dominante en el espectro de la corriente de entrada, estas corrientes trifási-
cas analizadas con frecuencia constante de conmutación 6P pueden ser apro-
ximadas despreciando los armónicos de orden superior al quinto, así:

i I t I tU R avg, , ( ) ( )� �1 5 5sen sen- - (4.64)

i I t I tU S avg, , � ��
�
�

�
�
� � ��

�
�

�
�
�1 5

2
3

5 2
3

sen sen-
�

-
� (4.65)

i I t I tU T avg, , � ��
�
�

�
�
� � ��

�
�

�
�
�1 5

4
3

5 4
3

sen sen-
�

-
� (4.66)
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4.9.2 Generador de la señal de inyección
en el circuito de control

En el circuito propuesto por [34], una señal proporcional a la componente
A.C de la tensión rectificada se inyecta al circuito de control en el nodo A, de
la figura 4.17, para modular 6P con el objeto de reducir el quinto armónico de
la corriente de fase. La implementación se hará utilizando bloques de control
(TACS en EMTP-ATP). La implementación se muestra en la figura 4.17.

Las tensiones de línea son conectadas a otro puente rectificador BR2. La com-
ponente D.C del rectificador en la tensión de salida U01 es eliminada por el ca-
pacitor Cb. Puesto que la impedancia de Cb a la frecuencia de línea es mucho
menor que Rh2, la tensión a través de Rh2 es idéntica a la componente A.C de
U01. Finalmente, la polaridad de la tensión Ue es invertida por el amplificador
operacional y así se obtiene la deseada señal inyectada Uinj (figura 4.23).

Como se puede observar en la figura 4.17, esta señal está sincronizada con las
tensiones a la entrada. Cuando la señal Uinj, que se muestra en la figura 4.23,
es inyectada a la entrada del modulador PWM (nodo A de la figura 4.17), esta
modifica el tiempo relativo de encendido del transistor 6P de tal manera que
esta modificación tiende a reducir el quinto armónico de la corriente de en-
trada y así mejora el THD. Teniendo en cuenta que la variación 6P(t) es direc-
tamente proporcional a la señal inyectada Uinj, la modulación durante un
ciclo de línea puede escribirse como:

6 6 6P P Pt t,mod( ) [ ( )]� �1 (4.67)

donde 6P,mod(t) es el tiempo de encendido relativo-modulado, 6P es el tiempo
relativo de encendido en ausencia de modulación y 6P(t) es la modulación del
tiempo de encendido relativo. Puesto que 6P(t) es proporcional a la compo-
nente A.C de U01 , puede escribirse como una función de un factor de modula-
ción m y el ángulo global 5 -N t� . Para el primer cuarto del periodo global

T tN 0
2

� ��
�
�

�
�
�-

� como:

6 -
� �

-
�

P t m t t( ) cos ( ) cos�� ��
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6
(4.68)
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3 6 3 6 2
(4.69)

Por la simetría, puede ser extendido a todo el periodo global. En las ecuacio-
nes anteriores, el factor de modulación m se define como:
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Como aparece en la figura 4.17, g01 es la ganancia del amplificador de aisla-
miento, mientras que �

,( )U N RST es la tensión pico de fase, y Ucont es la tensión

de salida del compensador de tensión calculado en la sección 4.8. La relación
Zf2/Zf1 es la ganancia de realimentación del amplificador operacional. Las ex-
presiones dadas para 6P(t) pueden ser extendidas a todo el periodo por la si-
metría. En [34] se hace una descripción en términos de serie de Fourier de
6P(t) así:

6
�

-P

n

n

t m
n

n t( )
( )

( )
cos ( )�

�

��

�

4
1 6

6 1
6

2
1

(4.71)

En la ecuación (4.71) se puede ver que la señal generada e inyectada en el
nodo A sólo contiene armónicos de sexto orden y sus múltiplos, los cuales a
la vez, ayudan a mejorar el THD mucho más que el sexto armónico.

Sustituyendo 6P,mod(t) en (4.30) a (4.32), la corriente promedio a la entrada, en
presencia de señal inyectada se describe como:

i i t i tR avg
inj

R avg P R avg P, , ,( ( )) ( ( ))� � G �1 1 226 6 (4.72)

Usando las ecuaciones (4.64) y (4.72), el valor promedio de la corriente en
presencia de señal inyectada puede escribirse así:
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(4.73)

donde la constante q se define como:

q m�
6

35�
(4.74)

y es proporcional al índice de modulación. La expansión en serie es exacta-
mente igual para las fases S y T.
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Haciendo la combinación trifásica [34] se llega a la siguiente expresión para
el THD de corriente a la entrada del sistema:

TDH
I qI qI qI qI qI

I �
� � ��

�
�

�
�
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�
�

�( )5 1
2

1 5

2

5 1
35

143
35

143 �
�

�

2

1 5

....

I qI
(4.75)

De las tres últimas ecuaciones uno puede ver que para una ganancia de ten-
sión dada M, el THD es una función del índice de modulación m. En la referen-
cia [34] se calculó la óptima relación M contra m para el anterior ejemplo,
llegando a la conclusión de que m = 0,25�, para estar en un THD inferior o
igual al 10%.

Finalmente, las simulaciones de la corriente a la entrada con y sin el método
de inyección armónica propuesto se muestran en las figuras 4.20-4.22, con su
respectivo diagrama espectral. Los armónicos más importantes en estas si-
mulaciones son los múltiplos de la frecuencia de conmutación fp; los cuales,
por ser de alta frecuencia, serán fácilmente filtrados por el filtro de entrada.
Estos no han sido objeto en el presente capítulo.

Una conclusión importante de la técnica de inyección propuesta en [34]
es que esta técnica es muy efectiva para valores de M en el intervalo
[1.1,1.4] para valores de M = 2 la reducción es tan solo del 1%. En el caso
analizado obtuvo una reducción del armónico quinto igual al 4% y para el
séptimo, un aumento en 2%. Considerando solo los armónicos de baja fre-
cuencia, se trunca en el vigésimo primer armónico con un THD igual al
9,6%.

A continuación se presenta una serie de figuras que hacen referencia a las
principales variables de simulación incluidas dentro del método de inyección
armónica. De la misma forma se incluyen simulaciones de estas variables sin
tener en cuenta el método. Todos los banderines son los puntos de medida
del sistema. Puede observar que el sistema está naturalmente sincronizado
con las tensiones de fase, mostrando así mayor robustez, cuando se compara
con aquellos sistemas que utilizan detectores de fase para hacer el sincronis-
mo. La corriente de entrada iu,(RST) que se observa en la figura 4.18 fue tomada
en el punto de medida que indica la figura 4.17.
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Dado que se puede observar a simple vista la mejora respecto a las figuras an-
teriores, se plantea una serie de espectros con el objetivo de mostrar los lo-
gros con el método.
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Figura 4.18. Corriente de entrada.

Figura 4.17. Diagrama del método de inyección de armónicos.

Figura 4.19. Espectro sin el método de inyección de armónicos (aparece un sub-armónico en
225 Hz, producto de la frecuencia de muestreo).
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a) Espectro con el método de inyección de armónicos.

b) Alta frecuencia sin el método de inyección.

c) Este espectro muestra los ocho primeros armónicos.
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En las figuras 4.19 y 4.20.a se puede observar una leve similitud; igualmente
se puede notar la reducción del quinto armónico para el cual fue hecho el
cálculo de m. En este caso, la disminución fue del 10% en el quinto armónico,
pero hubo un incremento del 7% en el séptimo armónico.

En altas frecuencias de la corriente de fase R, el armónico sobresaliente es un
subarmónico de la frecuencia de conmutación, tal como se muestra en la
figura 4.20.b. Estos subarmónicos de la frecuencia de conmutación presen-
tan un ligero desplazamiento con el método de inyección utilizado en este
capítulo. No se ve su magnitud alterada. Recuerde que para estas frecuencias
no hubo sincronización con la inyección; en tal sentido, debe ser directamen-
te eliminado por un filtro de entrada para altas frecuencias, que no ha sido
objeto de estudio en el presente análisis.

El espectro con inyección armónica se verá tal como se muestra en la figura
4.20.c, y el espectro sin inyección armónica, en la figura 4.20.d.

Como se observa, la aplicación del método ha sido muy efectiva para la re-
ducción del quinto armónico. La tensión de referencia en el controlador fue
de –8,2 V. Las variables que a continuación se presentan son las variables de
control dentro del sistema que se desarrolló:
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d) Todo el espectro de la corriente IR.

Figura 4.20. Espectros de corriente de la fase R.
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La acción de regulación del compensador diseñado no se ve afectada por el
método de inyección.
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Figura 4.21. Tensión de referencia en el controlador

Figura 4.22. Tensión de salida del compensador.

Figura 4.23. Tensión inyectada en el nodo A.
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El espectro que presenta esta tensión es:

Coincide con los cálculos efectuados; es una serie de frecuencias múltiplos
del sexto armónico.

La señal que se entrega al ondulador es la acción conjunta de la salida del
compensador de tensión Uinj, y gráficamente se observa así:

En resumen, sin inyección de corriente, el caso simulado con transitorio
de carga (2 KW a 4.8 KW) en el segundo ciclo (40 ms), presenta el siguiente
resultado:

242 – Eduardo Antonio Cano Plata y Hernán Emilio Tacca

Figura 4.24. Espectro de la tensión inyectada en el nodo A.

Figura 4.25. Tensión entregada al ondulador.
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Para el mismo caso simulado, pero usando la técnica de inyección de armóni-
cos:

Aunque la presencia de los interarmónicos es igual al caso anterior, se presen-
ta una disminución respecto al quinto armónico, que fue el calculado:
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Figura 4.26. Espectro de la corriente de la fase R en 40 ms sin inyección de armónicos.

Figura 4.27. Espectro de la corriente de la fase R con inyección de armónicos.

Figura 4.28. Densidad del espectro de corriente de la fase R.
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En cuanto a los armónicos quinto y séptimo muestran la densidad del espec-
tro anterior una mejoría para el quinto y un pequeño aumento en el séptimo.

4.10 Rizado

En el análisis que se hizo respecto al cálculo de la capacidad, se puso como
punto de partida lograr un rizado inferior al 5%. Por ello se planteó lo siguien-
te:

K
- �

( )u I
C

P
U C f N

0
0

06 12
� � (4.76)

Del análisis anterior se observa que el valor de C depende directamente del
valor de la frecuencia de red y no del valor de la frecuencia de conmutación fP.

C P
U f uN

�
12 0 0� K( )

(4.77)

Lo anterior permite calcular una capacidad de 80 @F, pero en todo el cálculo
se utilizó una capacidad de 470 @F tal que K(u0) < 5% de U0.

4.11 Conclusiones

El procedimiento introducido en [32] es una manera muy simple para deter-
minar el esfuerzo sobre los componentes del sistema analizado. Expresiones
obtenidas en la citada referencia permiten hacer el análisis para un sistema
con U0 = 820, M = 1,5, URS = 3 380U VN � (aplicación típica para la red ar-
gentina). El método derivado en [31] era limitante para esta aplicación. De
manera similar, la referencia [33] mostró que el efecto sobre el sistema trifá-
sico con un solo interruptor operando en modo de conducción discontinuo
para corrección del factor de potencia, está determinado esencialmente por
la relación de transformación de tensión M y por la dinámica del lazo de con-
trol para la tensión. Poder operar con un lazo de control apropiado exigió uti-
lizar el modelo de pequeña señal que aparece en la referencia [35], el cual, a
partir de las ecuaciones desarrolladas en [33], permitió el planteamiento ge-
neral del sistema; esto posibilitó observar que el modelo tiene una resistencia
de salida r2 que no es igual a la resistencia de carga R0 y que también hay que
incluirla. Finalmente se introdujo un método [34] de inyección de corriente
que muestra ser eficiente para reducir el THD. Este método trabajó en lazo
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abierto y mostró ser bastante robusto y simple para disminuir la amplitud
del quinto armónico de corriente a la entrada del sistema. Los resultados de
las simulaciones mostraron ser concordantes con los resultados teóricos de la
literatura analizada.
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Capítulo 5 –

Variadores de velocidad ASD

5.1 Introducción

Una asociación convertidor-máquina describe un conjunto general de dispo-
sitivos electromecánicos sometidos a la regulación. Para establecer una me-
todología de trabajo que permita estudiar los componentes que tienen un
comportamiento físico diferente, es necesario hacer un análisis a través de
una metodología que permita el acceso a las diferentes representaciones de
estos elementos. Alcanzar tal objetivo puede garantizar un amplio margen
en las gestiones relativas al diseño en este tipo de sistemas.

El modelado matemático de los fenómenos físicos que intervienen en los ASD
puede ser complejo o simple, dependiendo de las escalas de tiempos de obser-
vación. Una metodología de modelación puede ser calificada como general, si
la representación de los fenómenos se adapta a todas las escalas de tiempo.

Guardando siempre la idea de hacer una buena representación a los fenóme-
nos y un margen de flexibilidad, en el capítulo 4 se definió una arquitectura
general del sistema ASD (figura 5.1) [2]. En esta estructura, las interfases se
describen explícitamente, con un diálogo obligado entre los diferentes mó-
dulos y el paso de información de manera bidireccional. Los citados autores
[4] concibieron esta arquitectura pensando en la aplicación de técnicas mo-
dernas de control. Por ejemplo, puede adaptarse a las técnicas de reducción
de armónicos introducidos por las conmutaciones, optimizando el ACR para
disminuir la carga de la fuente.

Se pueden probar varias topologías, basándose en los diferentes modelos de
interruptores. En esta estructura, el modelo de máquina universal compren-
de todas las posibilidades de modelado que existen en EMTP, sea con la utili-
zación del módulo UM o por la exploración de los recursos de NETWORK y
TACS.
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El módulo de comando dispone de los medios necesarios para la simulación
de sistemas de control complejos, que hoy por hoy se realizan tanto con tec-
nologías de microcontroladores (comando numérico) como con la programa-
ción de leyes de control discretas que pueden ser implementadas en la
simulación.

5.2 Control por flujo orientado

5.2.1 Fundamentos

La técnica de variadores de velocidad abrió una vía muy interesante para el
control de máquinas de inducción, gracias a que estas son robustas, eficaces,
confiables y de bajo costo. Este tipo de máquinas ha recibido también los be-
neficios del progreso en electrónica de potencia y microelectrónica. La mayo-
ría de las aplicaciones industriales encuentran su lugar combinando las
diferentes posibilidades en las máquinas de corriente alterna y en los conver-
tidores.

La máquina de inducción tiene una estructura relativamente simple, pero su
dinámica de funcionamiento es compleja. Algunas estrategias de control se
han probado con diferentes grados de complejidad, dependiendo de las apli-
caciones.
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Figura 5.1. Arquitectura de un ASD.
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Entre todas las estrategias, el control por flujo orientado despertó gran inte-
rés a los investigadores y a los industriales a finales de los años ochenta y co-
mienzos de los noventa del siglo pasado. Este método, aplicable a las
máquinas sincrónicas y asincrónicas, hace un acoplamiento en el control del
flujo y realiza el equivalente de una máquina de corriente continua (figura
5.2). La aplicación que se pretende mostrar concierne al control indirecto de
máquinas de inducción por flujo orientado. (La teoría de flujo orientado
puede verse en las referencias [27-28]).

5.2.2 Esquema adoptado

Notación

np : Número de pares de polos.

9 : Velocidad de rotación del rotor.

Lm : Inductancia mutua.

Ls : Inductancia del estator (Ls = Lm + ls, donde ls es la inductancia de dis-
persión del estator).

Rs : Resistencia del arrollamiento del estator equivalente.

Lr : Inductancia del rotor (Lr = Lm + lr, donde lr es la inductancia de disper-
sión del rotor).
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Figura 5.2. Principio de control de la máquina de corriente continua y alterna.
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Rr : Resistencia del arrollamiento del rotor equivalente.

Tr : Constante de tiempo del rotor T L
R

r
r

r
� .

W, 0 : Velocidad y posición en el referencial del campo giratorio.

Wr, 0r : Velocidad y posición en el referencial del rotor.

Ws, 0s : Velocidad y posición en el referencial del estator.

Wn : Velocidad nominal del campo giratorio.

5m : Flujo del rotor nominal.

El esquema de control de velocidad que adoptó [4] es el que aquí se describe;
es el de tipo indirecto sin retorno de las corrientes de orientación (figura 5.3).

Se supone que la máquina que se controla es de rotor cilíndrico y el análisis
del acampo en el entrehierro será limitado solo a su fundamental; con esta hi-
pótesis se permite llegar a un modelo de dimensión mínima.

El desarrollo de las hipótesis iniciales en [4] también incluye que la estructu-
ra magnética de la máquina tiene un nivel de saturación constante, basándo-
se en los resultados de quien demostró que el diseño correspondiente a las
inductancias mutuas variables no aporta información adicional para el fun-
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cionamiento del ASD en modo de alimentación en corriente. Otra hipótesis
del modelo fue considerar el desacople sin flujo cruzado, considerando siem-
pre que el nivel de flujo es constante, lo que hace que el flujo magnético varíe
poco y así mismo Lm. El funcionamiento a nivel de flujo variable necesitará
un bucle adicional a los componente de control (iq, id), de manera que se man-
tenga el desacoplo (en la década del noventa se adelantaron muchos estudios
en este campo).

En cuanto a la resistencia del rotor, el efecto piel y el calentamiento pueden
producir cambios importantes. Estos efectos influyen de manera particular
cuando el modelo se plantea de forma desacoplada. En [4], la formulación del
problema supuso el valor Rr constante; si se hace identificación en paralelo,
se puede permitir su actualización [3]. Hay estudios en los que la actualiza-
ción se plantea utilizando técnicas de redes neuronales [42].

5.3 CAO para el control por flujo orientado

CAO es el acrónimo que implementa [2] en su tesis para el diseño asistido por
computador del sistema de control del variador de velocidad.

5.3.1 Etapa 1: Implementación del sistema de potencia,
del ACR y del sistema de control de corriente

Esquemáticamente, el modelo del sistema de potencia que se considera está
descrito por el sinóptico de la figura 5.4. En este modelo se encuentran los
componentes primordiales para desarrollar la estrategia de control: los capta-
dores (eléctricos y mecánicos), que dan la información sobre la evolución y el
comportamiento del sistema accionado (máquina de inducción), y el conver-
tidor (ondulador de tensión) como interfase de alimentación sobre el cual ac-
tuarán las leyes de control.

Las órdenes de apertura y cierre de cada uno de los interruptores que consti-
tuyen el ondulador de tensión son definidas por el comando cercano ACR. El
caso que se aplicó en [2] es el control dado por modulación senosoidal PWM o
modulación natural, que corresponde a la mayoría de las aplicaciones indus-
triales del ondulador de tensión funcionando en regulación de corriente
(figura 5.5). El ancho del pulso de la señal que acciona los interruptores es
modulada comparando el error de corriente con una portadora en diente de
sierra que oscila en una frecuencia elevada (5kHz para el caso aquí mostra-
do). El regulador de corriente obtenido lo describe el diagrama (figura 5.6).
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La estructura del regulador avance-retardo fue escogida a priori para asegurar
la estabilidad en el bucle de corriente con un error estático mínimo en régi-
men permanente. El modelo de la máquina de inducción utilizado en EMTP
para esta aplicación es simple; su representación es dada por las componen-
tes de Park en un referencial fijo con relación al rotor.

Programación en TACS:

POWER FREQUENCY 50.

C Miscellaneous Data Card ....

C dT >< Tmax >< Xopt >< Copt >

.00001 .5

34464 1 1 1 1 0 0 1 0

TACS HYBRID

/TACS
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a) Corriente de referencia y de máquina b) Magnetización

c) Velocidad del rotor d) Corriente de la fuente

Figura 5.7. Simulación del regulador de corriente con el ACR en modulación natural.
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0CHAR1 +N1A -N2A 1000.

0CHAR2 +N1B -N2B 1000.

0CHAR3 +N1C -N2C 1000.

90N2A 1.

24RAMP1 40. .00111 1.

23PUL1 2. .00222 .00111 .00111 1.

23PUL2 40. .00222 .00111 .00111 1.

11SR1 1. 1.

11SR2 20. 1.

0PUL3 -SR1 +PUL1 1.

99RAMP2 =RAMP1*PUL3

0DELTA +PUL2 -RAMP2 -SR2 1.

88CO11 60+UNITY +UNITY -UNITY DELTA ERC1

99F =50.

99WT =2. * PI *F * TIMEX

99A =15.

99IREF1 =A* SIN (WT)

99IREF2 =A*SIN(WT -(2/3)*PI)

99IREF3 =A*SIN(WT +(2/3)*PI)

1ERC1 +IREF1 -CHAR1 11.08 -7.5 7.5

1. .00006

1. .001

1ERC2 +IREF2 -CHAR2 11.08 -7.5 7.5

1. .00006

1. .001

1ERC3 +IREF3 -CHAR3 11.08 -7.5 7.5

1. .00006

1. .001

88CO12 60+UNITY +UNITY -UNITY DELTA ERC2

88CO13 60+UNITY +UNITY -UNITY DELTA ERC3

0CO22 -CO12 1.

0CO23 -CO13 1.

0CO21 -CO11 1.

98XX0172 =0.0

90N1A 1.

90N2B 1.

90N1B 1.

90N2C 1.

90N1C 1.

33DELTA

33CO11

33IREF1

33CHAR1

33ERC1

33CO13

C 1 2 3 4 5 6 7 8

C 345678901234567890123456789012345678901234567890123456789012345678901234567890
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/BRANCH

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< L >< C >

C < n 1>< n 2><ref1><ref2>< R >< A >< B ><Leng><><>0

XX0036XX0232 500. 3

N1A N2A .001 0

N1B N2B .001 0

N1C N2C .001 0

XX0218XX0039 33. 1. 0

XX0039XX0163 .01 0

XX0172XX0175 1.0E-6 0

XX0175 3000. 0

XX0199XX0180 33. 1. 0

XX0180XX0163 .01 0

XX0212XX0190 33. 1. 0

XX0190XX0163 .01 0

XX0232XX0218 33. 1. 0

XX0199XX0200 .001 0

X0005BXX0200 .1 0

XX0163XX0204 .5 0

XX0204XX0036 .005 0

XX0232XX0199 33. 1. 0

XX0232XX0212 33. 1. 0

XX0218XX0219 .001 0

XX0215XX0219 .1 0

XX0212XX0223 .001 0

X0005CXX0223 .1 0

XX0230XX0229 100. 0

XX0232XX0230 100. 0

/SWITCH

C < n 1>< n 2>< Tclose ><Top/Tde >< Ie ><Vf/CLOP >< type >

13N1A XX0229 CO11 0

13XX0232N1A CO21 0

13N1B XX0229 CO12 0

13XX0232N1B CO22 0

13N1C XX0229 CO13 0

13XX0232N1C CO23 0

11XX0218XX0039 0

N2A X0001C MEASURING 1

N2B X0001A MEASURING 1

N2C X0001B MEASURING 1

11XX0199XX0180 0

11XX0212XX0190 0

11XX0232XX0218 0

11XX0232XX0199 0

11XX0232XX0212 0

X0005AXX0215 MEASURING 1

XX0229XX0036 MEASURING 1
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/SOURCE

C < n 1><>< Ampl. >< Freq. ><Phase/T0>< A1 >< T1 >< TSTART >< TSTOP >

60XX0172-1 10.

14X0005A 0 311.6 50. -1. 1.

14X0005B 0 311.6 50. -120. -1. 1.

14X0005C 0 311.6 50. 120. -1. 1.

19 UM 0

BLANK

3 1 1331XX0175 2 50.

C Magnetization inductances

.15

.15

C Armature coils

X0001A 1

1.2 .0054X0001B 1

1.2 .0054X0001C 1

C Rotor coils

1. .0068 1

1. .0068 1

BLANK

BLANK TACS

BLANK BRANCH

BLANK SWITCH

BLANK SOURCE

2XX0036 2.200000E+0002

2XX0232-2.200000E+0002

3XX0036XX0232 4.400000E+0002

N1C X0001AX0001BX0001CXX0215X0005AX0005BX0005CXX0229XX0036

XX0232N1B N1A

BLANK OUTPUT

BLANK PLOT

BEGIN NEW DATA CASE

5.3.2 Etapa 2: Desarrollo de un ondulador vectorial

Teniendo como meta un sistema para controlar de manera desacoplada la
máquina de inducción, es necesario establecer las corrientes de relación de
flujo del rotor, lo que implica hacer una transformación de las variables defi-
nidas en la señal fija en relación con el estator. Esto se adiciona al modelo de
control del convertidor; estos bloques de transformación más el ondulador se
denominan el “ondulador vectorial”. Es claro que haciendo variar las magni-
tudes de control de la señal sincrónica, se podrá comandar la amplitud y la
orientación del flujo del rotor (figura 5.8). Obviamente, las corrientes de refe-
rencia para el comando del ondulador son impuestas por idref e iqref, que corres-
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ponden respectivamente a los componentes del flujo y del par. En las
transformaciones (de coordenadas y del paso de dos a tres fases) o de su pro-
ducto, se utiliza la metodología de Park (1927) [4].

Las fórmulas que permiten el paso de cantidades de control desacopladas a
las corrientes de referencia trifásica son:

i i

i i i

i i

ref dsref

ref dsref qsref

ref dsre

1

2

3

1
2

3
2

1
2

�

� � �

� � f qsrefi�
3

2

(5.1)

Transformación eje de referencia sincrónico estacionario:

i i i

i i i
dsref dref s qref s

qsref dref s qre

� �

� �

cos 0 0

0

sen

sen f scos 0
(5.2)

Con la máquina acoplada en estrella

i i iiref imaq� �, , ,1 2 3,

mientras que para un acoplamiento en triángulo

i i iiref imaq� �3 1 2 3, , ,
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Figura 5.8. Diagrama del controlador vectorial.
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5.3.3 Etapa 3: Identificación del sistema por respuesta
a un escalón de par

Desacoplar la máquina de inducción conduce a las expresiones de par electro-
magnético y frecuencia del rotor de la siguiente forma:

T
npL

L
iem

m r

r
qs�

3
2

5
(5.3)

con:

5r
m

r
ds

L
T s

i�
�1

(5.4)

y:

W L
T

ir
m

r r
qs�

5
(5.5)

Estas relaciones permiten establecer nuevos puntos de señales de control
para la máquina. De esta forma, el par Temref y el flujo 5rref pueden remplazar
respectivamente a iqref e idref según las siguientes expresiones:

T
npL

L
iemref

m qref

r
qref�

3

2

5
(5.6)

5rref
m

r
dref

L
T s

i�
�1

(5.7)

La frecuencia del motor en referencia del estator Wsref es determinada por:

W W npsref rref� � 9 (5.8)

con:

W L
T

irref
m

rref r
qref�

5
(5.9)

Tomando un valor constante de 5rref, se fija el valor de idref, de iqref y de Wrref en
relación con Temref, lo que permite estudiar la respuesta del sistema a un esca-
lón de par, y analizar la influencia de las variaciones de parámetros mecáni-
cos para tener un regulador que se adapte a la máquina de análisis.
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5.3.4 Etapa 4: Diseño del regulador de velocidad
y simulación

Tratándose de un comando indirecto por orientación de campo, el flujo del
rotor no será construido sino estimado por reacción a partir de la velocidad
del rotor con dos modos:

• Para una velocidad inferior a la velocidad de sincronismo, el funciona-
miento es con el flujo del rotor constante a priori con:

5 5r n� (5.10)

• Para una velocidad superior a la velocidad de sincronismo, la máquina
funciona en modo defluxado con:

5 5r
n

n
W
W

� (5.11)

Se obtiene un regulador de velocidad por flujo orientado indirecto (figura
5.3), colocando en el esquema de la figura 5.9 la ecuación dinámica (5.7) con
la estimación del flujo y un regulador de par que permite el cierre del bucle.
Pensando en una estructura bien simple del regulador, con error de velocidad
nulo y regulación dinámica independiente un PI (proporcional integral) será
suficiente.

La conductancia de este regulador es del tipo:

C s K K
s

p
i( ) � � (5.12)
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Figura 5.9. Regulador de velocidad.
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Este montaje fue simulado para la perturbación del escalón de carga y cam-
bio de giro de la máquina.

5.3.5 Etapa 5: Diseño a partir de un modelo simplificado

Cuando se ha simulado la asociación máquina-convertidor, se han obteni-
do pasos de cálculo muy débiles (5	s en el caso de las simulaciones presen-
tadas hasta ahora); esto se extiende a tiempos de simulación muy
importantes. Este inconveniente puede ser suprimido constatando que el
inversor ejerza bien su trabajo; así se puede remplazar por fuentes de co-
rrientes perfectas. Optimizando la simulación, a través del módulo TACS
se hace un modelo bien simple de la máquina de inducción mediante la
formulación de ecuaciones diferenciales de su modelo dinámico para la
alimentación en corriente:

di
dt

R
L

i W i L
L

d
dt

i W L
L

i
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dr r

r
dr r qr

m

r
ds r
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� �
3
2

2( ) m dr qs qr ds meci i i i npT( )� �

(5.13)

Los valores de (ids, iqs, Wr) son provistos por las variables de control (idref, iqref,
Wrref).

Los resultados de simulación que se presentan en la figura 5.10 pertenecen a
este nuevo modelo. Observe que los resultados difieren muy poco de lo que
es la simulación del modelo completo. De esta manera, los fenómenos que
duran más tiempo en relación con los tiempos de conmutación, pueden ser
observados en la simulación con pasos de cálculo más importantes (200@s).
Resulta una ganancia global de cuatro veces en cuanto al tiempo de cálculo
del modelo pormenorizado.

Con Tmec = 10 N.m

Con Idsmax = 6.66 A y 9REF =471.25 rad/seg
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c) Velocidad mecánica d) Corriente I1

e) Velocidad mecánica f) Corriente I1

Figura 5.10. Diferentes casos de funcionamiento con TACS.

a) Velocidad mecánica b) Corriente I1
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5.4 Conclusiones

La metodología de simulación del ASD que se ha desarrollado es una técnica
descubierta por H. Henao y G. A. Capolino en 1990, llamada CAO (de sus ini-
ciales en francés, diseño asistido por ordenador para el controlador de veloci-
dad). Esta técnica hace una introducción al método de flujo orientado.

Los componentes del ASD han sido integrados, y su integración analizada
gracias a una arquitectura general desarrollada para el ASD. El problema se
abordó partiendo de una representación a escala para cada uno de los compo-
nentes del ASD; y con ello se verificó el funcionamiento del ACR. Se realizó
una representación aproximada, y en este nivel se concibió un sistema de re-
gulación de velocidad que finalmente fue comparado con el modelo general.
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Capítulo 6 –

Tecnología con dispositivos FACTS

6.1 Introducción

La estructura de las actuales redes de transporte y distribución es el resultado
de decisiones técnicas, económicas, políticas y medioambientales. Las limi-
taciones que presentan estas redes están íntimamente relacionadas con su
estructura y pueden presentarse tanto en condiciones estáticas como diná-
micas. Con la transformación radical que se está originando en el sector eléc-
trico, y que está introduciendo competencia en las fases de generación,
suministro y comercialización, la solución a muchas de estas limitaciones y
la mejora de la calidad de servicio son asuntos de vital importancia. Los avan-
ces en dispositivos semiconductores de potencia ha permitido la aparición de
nuevas tecnologías cuyo objetivo es mejorar el comportamiento de las redes
de potencia. La aplicación masiva de la electrónica de potencia en todos los
niveles de tensión permitirá resolver problemas que con los métodos actuales
son de difícil solución.

Los términos FACTS (Flexible AC Transmission Systems) y CUSTOM POWER han
sido propuestos para designar una nueva generación de dispositivos o con-
troladores basados en semiconductores de potencia. Los dispositivos FACTS
tienen como objetivo fundamental el aumento de la capacidad de transporte
y de los márgenes de estabilidad en las redes de transporte mediante el con-
trol de los flujos de potencia activa y reactiva. Los dispositivos CUSTOM
POWER están diseñados para operar en niveles de media y baja tensión, y su
objetivo fundamental es mejorar la calidad de servicio de las redes de distri-
bución [6].

El término FACTS se emplea para designar nuevos controladores basados en
electrónica de potencia, diseñados para resolver aquellos problemas en los
que los controladores mecánicos presentan limitaciones. Los controladores
FACTS pueden forzar el flujo de potencia en una red a través de las rutas esco-
gidas, impedir cortes de suministro en cascada, limitando el impacto de las
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averías, y la reducción de los márgenes de generación mediante aumento de
la capacidad de transporte.

Los dispositivos CUSTOM POWER también son controladores basados en tec-
nologías de estado sólido, cuyo objetivo fundamental es mejorar la calidad de
servicio en las redes de distribución. Los recientes avances en semiconducto-
res controlables [6], microcontroladores, procesadores de señal y tecnologías
de almacenamiento de energía han permitido el diseño de nuevos dispositi-
vos que presentan una respuesta más rápida y un ajuste más preciso en fun-
ciones tan básicas o importantes como son la regulación de tensión, la
compensación de potencia reactiva, la reducción de la tasa de distorsión de
armónicos o la limitación de corrientes de cortocircuito.

En 1988, Hingorani [43] publicó un artículo titulado “Power Electronics in
Electric Utilities: Role of Power Electronics in Future Power Systems”, en el
cual propone el uso extenso de electrónica de potencia o, como él lo denomi-
nó, electrónica de “Mega-Watt” para el control de sistemas de potencia CA.
La idea básica de Hingorani era obtener, en el futuro, los sistemas CA con un
nivel alto de flexibilidad como en el caso de sistemas de transmisión CCAT.
Estas ideas se basaban tanto en el uso de tiristores de potencia como en el de-
sarrollo de nuevos dispositivos semiconductores controlables (disparo y cor-
te controlados) como: GTO (Gate Turn-off Thyristor), MCT (MOS Controlled
Thyristor) y IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) [27].

Actualmente, un proyecto de conversores electrónicos, autoconmutados, de
potencia alta, solo es posible con el uso de dispositivos tipo GTO. Como la co-
nexión serie de estos dispositivos no es muy simple, se obtienen conversores
para las aplicaciones en alta potencia, normalmente, a través de la conexión de
varios conversores, cada uno con pocas llaves en serie. El objetivo de este capí-
tulo es mostrar, primordialmente, los conceptos básicos de funcionamiento de
tres dispositivos FACTS ideales: el compensador en derivación, el compensador
serie y los controladores de ángulo de fase (desfasador, Fase-Shifter o UPFC). La
síntesis de estos controladores será analizada para el caso de tiristores o llaves
semiconductoras autoconmutados. Un estudio detallado, incluso con un nú-
mero mayor de topologías, se presenta en [63].

6.2 Aplicación de los dispositivos FACTS

en transporte de energía eléctrica

El desarrollo de los controladores FACTS tiene como objetivo fundamental re-
solver los problemas originados en las redes de transporte por los límites exis-
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tentes en la transferencia de potencia y el control de flujos de potencia. A
continuación se presenta un resumen de estos límites y sus causas.

1) Los límites en régimen permanente son el resultado de consideraciones
de estabilidad estática, estabilidad de tensión y de límites térmicos.

a. A partir de la ecuación (6.1) de transferencia de potencia activa se
pueden deducir varias soluciones para superar este límite: aumento
del nivel nominal de tensión, reducción de la reactancia equivalente
entre terminales, aumento del ángulo de fase.

b. Los márgenes de tensión deben ser mantenidos para evitar daño o
mal funcionamiento de las instalaciones.

c. Los límites térmicos están generalmente impuestos por la catenaria
de las líneas aéreas y el sobrecalentamiento de otros equipos.

2) Los límites impuestos en régimen transitorio son debidos a consideracio-
nes distintas, y vienen impuestos por problemas de estabilidad transito-
ria, estabilidad de tensión o resonancia subsíncrona.

a. La estabilidad transitoria indica la capacidad de un sistema para man-
tenerse en sincronismo después de una gran perturbación.

b. La estabilidad de tensión es generalmente un proceso lento, que se
presenta en sistemas con una elevada demanda como consecuencia
de una pérdida de potencia reactiva que supera la potencia reactiva
necesaria.

c. La resonancia subsíncrona es el resultado de la interacción entre el sis-
tema mecánico de un grupo turbina térmica-generador síncrono y
una línea de transporte compensada en serie. Generalmente se pre-
senta cuando uno o varios modos de oscilación natural del sistema
mecánico del grupo térmico son excitados como consecuencia de una
perturbación en la red de transporte.
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Tabla 1. Soluciones FACTS a las limitaciones de las redes de transporte [6]

Problema Acción correctora Solución convencional
Solución

FACTS

Límites de
tensión

Suministrar potencia reactiva

Absorber potencia reactiva

Proteger equipos

Impedir sobrecargas

Banco condensadores paralelo

Banco reactancias paralelo

Bancos reactancias serie

Pararrayos

STATCOM

TCR

TCVL

IPC, TCSC

Límites
térmicos

Reducir sobrecarga

Limitar potencia máxima

Instalar nuevas líneas

Reactancia/condensador serie

TCSC, UPFC

IPC, UPFC

Bucles de flujo
Ajustar reactancia serie

Ajustar ángulo de fase

Reactancia/condensador serie

Regulador de ángulo de fase

IPC, UPFC

IPC, UPFC

Estabilidad
transitoria

Aumentar par de sincronismo

Absorber de energía cinética

Control rápido de excitación

Reactancia de frenado

TCSC, UPFC

TCBR

Estabilidad de
tensión

Soportar potencia reactiva

Controlar generación

Controlar red

Banco condensadores paralelo

Control rápido de excitación

Transformador con regulación

STATCOM,

UPFC

TCSC, UPFC

Resonancia
subsíncrona

Reducir oscilaciones Limitar compensación serie NGH, TCSC

Control de
tensión pos-
contingencia

Soportar tensión

Controlar flujos de potencia
Compensador estático de
potencia reactiva

STATCOM,

UPFC

TCPAR, UPFC

Niveles de
cortocircuito

Limitar corriente de
cortocircuito

Reconfigurar de redes

Cambiar interruptor

Añadir reactancia serie

Dividir barras estación

UPFC

IPC

IPC: Interphase Power Controller
STATCOM: Static Compensator
TCPAR: Thyristor Controlled Phase Angle Regulator
TCSC: Thyristor Controlled Series Capacitor
UPFC: Unified Power Flow Controller
NGH: N. Hingorani Damper
TCBR: Thyristor Controlled Braking Resistor
TCR: Thyristor Controlled Reactor

TCVL: Thyristor Controlled Voltage Limiter
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6.3 Aplicación de las tecnologías CUSTOM POWER

en redes de distribución

Los conceptos de calidad de servicio y de fiabilidad están evolucionando, de
manera que ambos se complementan, definiendo un nuevo concepto de fiabi-
lidad [6]. Por un lado, se encuentra la proliferación de equipos electrónicos
muy sensibles a la calidad del suministro (tensión, corriente, frecuencia); por
otro, la proliferación de equipos electrónicos con un impacto negativo sobre la
red de distribución, fundamentalmente debido a la generación de corrientes
con un elevado contenido de armónicos. Por tradición, los índices de fiabilidad
se han utilizado para medir la calidad del servicio suministrado, basándose ex-
clusivamente en interrupciones sostenidas; es decir, aquellas cuya duración
era superior a unos pocos minutos. Además, el nuevo concepto de fiabilidad
tiene como objetivo suministrar energía eléctrica sin interrupciones, con una
distorsión armónica reducida, mientras que la regulación de tensión debe reali-
zarse entre márgenes más estrechos.

El número de dispositivos CUSTOM POWER se puede reducir a tres: acondicio-
nador dinámico de tensión (Dynamic Voltage Restorer, DVR), compensador
estático (Distribution Static Compensator, D-STATCOM), interruptor de estado
sólido (Solid State Breaker, SSB) [6].

6.3.1 Acondicionador dinámico de tensión
(Dynamic Voltage Restorer, DVR)

Este dispositivo consiste básicamente en un inversor trifásico conectado a
la línea de distribución mediante un transformador instalado en serie, y
con un elemento de almacenamiento o fuente de energía en el lado de con-
tinua del inversor (ver figura 6.1). Puede inyectar una tensión en sincronis-
mo con la tensión de línea o en cuadratura con la corriente, de amplitud y
fase variable; esto permite controlar el intercambio de potencia activa y
reactiva entre la línea y la fuente de energía recargable instalada en el lado
de continua del inversor [6].
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6.3.2 Compensador estático (Distribution Static
Compensator, D-STATCOM)

Este dispositivo consiste en un inversor trifásico conectado a la línea de
distribución, en este caso mediante un transformado instalado en parale-
lo, y con un elemento de almacenamiento o fuente de energía en el lado de
continua del inversor (ver figura 6.2). Puede inyectar una tensión de am-
plitud y fase variable que permite controlar la tensión y corregir el factor
de potencia. El compensador estático puede remplazar otros elementos
convencionales de control de tensión y potencia reactiva (bancos de con-
densadores, transformadores con regulación), y funcionar también como
filtro activo [6].

La instalación de un STATCOM en una red de distribución a media o baja ten-
sión tiene como objetivo básico reducir los efectos negativos que pueden te-
ner determinados tipos de consumos sobre la calidad de servicio.

En esta parte se presenta la aplicación de un STATCOM en una red de baja
tensión:

• Como filtro activo que permite reducir la distorsión armónica causada en
la corriente de línea por un puente rectificador no controlado.

• Como compensador de potencia reactiva que mejora el factor de poten-
cia para conseguir un factor unidad en una instalación en función de la
demanda existente.
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Red Consumos

Convertidor

Dispositivo de
almacenamiento

Transformador

Figura 6.1. Instalación de un acondicionador dinámico de tensión.
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6.3.3 Interruptor de estado sólido
(Solid State Breaker, SSB)

Es un dispositivo conectado en serie que permite un corte o limitación de co-
rriente en un intervalo inferior a un ciclo de frecuencia de la señal. En la ac-
tualidad, los interruptores en funcionamiento han sido diseñados tomando
como base tiristores y GTO (ver figura 6.3). Este dispositivo puede realizar va-
rias funciones:

• Coordinado con un STATCOM, puede limitar el impacto de determinadas
cargas en la red.

• Puede transferir consumos entre líneas, en caso de avería en una de ellas.

• Puede utilizarse para un arranque controlado de motores.

• Puede emplearse para reconfigurar estaciones receptoras.
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Figura 6.3. Diagrama de un interruptor de estado sólido.

Dispositivo de
almacenamiento

Convertidor

ConsumosRed

Figura 6.2. Instalación de un D-STATCOM.
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6.4 Compensador ideal en derivación

Para explicar el principio básico de funcionamiento de un compensador en
derivación, será considerado un sistema de CA simple, compuesto de dos má-
quinas ideales conectadas a través de una línea de transmisión corta, con pér-
didas despreciables, tal como se muestra en figura 6.4 [46]. En esta figura,
una fuente de tensión continua controlada se conecta a un punto medio de la
línea de la transmisión con el objetivo de controlar el flujo de potencia a tra-
vés de esta línea. En el análisis que se presentará, las tensiones VS y VR son
considerados con igual amplitud pero desfasadas un ángulo 6.

En la figura 6.5 aparece el diagrama fasorial del sistema de la figura 6.4, para
cuando la tensión del compensador VM tiene la misma amplitud que las ten-
siones terminales, VS y VR. En este caso, la potencia activa transferida al ter-
minal VS vista del lado de carga VR está dada por:

P V
X

S
L

�
2 2

2
sen( / )6 (6.1)

donde:

V: Es la amplitud de las tensiones terminales VS y VR, si ninguna
compensación está presente.

La potencia transferida está dada por la expresión:

P V
X

S
L

�
2

sen 6 (6.2)

Por tanto, comparando las ecuaciones (6.1) y (6.2), teniendo en cuenta que la
compensación reactiva en derivación aumenta la capacidad de transmisión
de potencia activa por la línea CA. De la figura 6.5 también es posible concluir
que una corriente de compensación IM está en cuadratura con la tensión VM;
sin embargo no existe potencia activa fluyendo a través del compensador.
En otros términos, sólo la potencia reactiva fluye por la fuente VM. Ésta es
una conclusión importante porque permite una síntesis simplificada de esta
fuente (compensador).
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6.5 Compensador ideal serie

En la figura 6.6 se muestra un compensador serie ideal, representado por una
fuente de tensión controlada VC, conectada a un punto medio de una línea de
transmisión corta. Puede mostrarse que la corriente que circula por la línea
está dada por:

I V V jXL SR C L� �( ) / (6.3)

donde:

V V VSR S R� �
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Figura 6.5. Diagrama fasorial del sistema propuesto con compensación de potencia reactiva.

Figura 6.4. Compensador ideal en derivación conectado a un punto medio en la línea de
transmisión.
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Si la tensión VC está en cuadratura en relación con la corriente de línea, el
compensador serie no irá a entregar o absorber potencia activa; en otros tér-
minos, la potencia en los terminales de la fuente VC será simplemente reacti-
va. En este caso, la fuente de tensión VC puede ser vista desde sus terminales
como una reactancia equivalente capacitiva o inductiva.

El flujo de potencia activa por la línea de la transmisión está dada por [46],
[6]:

P V
X s

S
L

�
�

2

1( )
sen 6 (6.4)

donde –1 <s <1 es la tasa de compensación serie. Esta ecuación indica que la
potencia activa transmitida puede aumentarse considerablemente variándo-
se la tasa de compensación serie entre los límites 0 <s <1.

En la figura 6.7 se muestra un diagrama fasorial del sistema propuesto con
compensación serie, asumiendo que la fuente VC está proporcionando una
potencia reactiva capacitiva. En este caso, el fasor de corriente de la línea está
adelantado respecto al fasor de tensión VC, 90 grados.
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Figura 6.7. Diagrama fasorial del sistema propuesto con compensación capacitiva serie.

Figura 6.6. Compensador serie ideal conectado a un punto medio de una línea de transmi-
sión corta.
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6.6 Compensador ideal de ángulo de fase

En la figura 6.8 se muestra un sistema CA con un compensador de ángulo de
fase ideal. Este compensador genérico, como se ha mencionado previamente,
se analizará como un caso especial de compensador serie y puede ser dividido
en dos grupos:

• Desfasador, basado en tiristores.

• UPFC, basado en llaves semiconductoras autoconmutadas.

Estos compensadores controlan una diferencia entre dos ángulos de fase en-
tre dos sistemas CA, pudiendo así actuar directamente en el flujo de potencia
activa intercambiada entre estos dos sistemas.

Considerado primero un controlador desfasador, la potencia que fluye a tra-
vés de la línea de transmisión se muestra en la figura 6.8 y está dada por la ex-
presión [46], [6]:

P V
X

SI
L

� �
2

sen( )6 / (6.5)

donde / es el ángulo de control de fase. Así, entre más próximo de 90 gra-
dos para una diferencia de fase (6-/), mayor será la potencia activa trans-
mitida.

En la figura 6.9 se presenta un diagrama fasorial de un sistema CA con un
controlador de ángulo de la fase. Este diagrama muestra que el fasor de ten-
sión Vpq del compensador de ángulo de fase ideal puede asumir cualquier dis-
crepancia en relación con la corriente de línea I y su área de operación en un
círculo de valor máximo igual a la tensión de máxima Vpq del compensador.
Esto significa que este controlador puede proporcionar o absorber la potencia
activa, así como la potencia reactiva. Esta característica es importante y debe
ser considerada para la síntesis de un controlador de ángulo de fase. En el
caso del desfasador, el área de funcionamiento del fasor Vpq es más restringi-
da, como se indicará en las secciones siguientes.
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La figura 6.10 muestra las características de transferencia de potencia activa
para un sistema CA sin compensación y con compensación en derivación, se-
rie y con diferencia de ángulo de fase. La compensación a través del desfasa-
dor que aparece en esta figura fue obtenida asumiendo que las fuentes de
tensiones VS, VS1 y VR, mostradas en la figura 6.9 tienen la misma amplitud
[46]. Al observar detalladamente la figura 6.10, se puede concluir que, depen-
diendo del nivel de compensación, una compensación serie es la mejor op-
ción para aumentar la capacidad de transferencia de potencia activa. Un
control desfasador es importante cuando se desea conectar dos sistemas dife-
rentes que poseen ángulo de transmisión grande o de difícil control. La com-
pensación Shunt o derivación es la mejor opción para aumentar el margen de
estabilidad dinámica.
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Figura 6.9. Diagrama fasorial del sistema propuesto con un controlador de ángulo de fase.

Figura 6.8. Controlador ideal de ángulo de fase.
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Un compensador de flujo de potencia universal (UPFC) es mejor representa-
do, como se muestra en la figura 6.11, considerando la conexión simultánea
de dos fuentes de tensión controlada, una en serie y la otra en paralelo. Una
de las principales ventajas de esa topología es que las dos fuentes pueden ope-
rar separadamente como dos compensadores diferentes de potencia reactiva
(serie o en derivación) y compensando la potencia activa. Un caso interesan-
te acontece cuando una cantidad de potencia activa consumida/absorbida
por una de las fuentes es igual a la potencia absorbida/consumida por la otra.
Esta característica es especialmente relevante si existe un camino común
para que esas potencias puedan cambiarse. De hecho, el concepto detrás de
UPFC es mucho más genérico que en el desfasador. El diagrama fasorial mos-
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Figura 6.11. Diagrama ideal esquemático del controlador de flujo de potencia universal.
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Figura 6.10. Características de transferencia de potencia activa del sistema propuesto con
compensación en derivación, la serie, de ángulo de fase y sin compensación.

ELECTRONICA-MAYO15.prn
D:\ELECTRONICA\ELECTRONICA-MAYO15.vp
jueves, 15 de mayo de 2008 19:35:43

p p p
Composite  133 lpi at 45 degrees




