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Introducere 

Domeniul şi metoda de studiu 
Studiul desf^urat pentru elaborarea prezentei lucrări se încadrează în activitatea de cercetare din 
domeniul comenzii acţionărilor electrice şi a circuitelor electronice de putere desf^urată la 
Departamentul de Electronică Aplicată a Facultăţii de Electronică şi Telecomunicaţii din Timişoara 
[MBN95]. El reprezintă continuarea unor preocupări mai vechi ale autorului, în domeniul comenzii cu 
microprocesor a sistemelor de acţionare electrică [BN88] [BMNG89] [BNLP89] [DBN+89] [MN94]. 

Plasat iniţial în cadrul mai larg al optimizării sistemelor de acţionare cu motoare de curent alternativ, 
studiul a fost focalizat ulterior într-un domeniu mai restrâns, în concordanţă cu pregătirea şi experienţa 
autorului şi cu dotările disponibile la momentul respectiv, şi anume implementarea digitală a comenzii 
cu modulaţie PWM. După părerea autorului, acest domeniu oferă posibilităţi excelente de integrare a 
cunoştinţelor din domeniile acţionărilor electrice, electronicii de putere, sistemelor de comandă digitale, 
programării microprocesoarelor, teoriei reglării automate şi, după cum demonstrează prezenta lucrare, ale 
simulării digitale şi prelucrării semnalelor. 

Identificarea soluţiilor existente şi a posibilităţilor de îmbunătăţire a acestora a prespus realizarea un 
studiu bibliografic extensiv. Volumul mare al informaţiei disponibile şi lipsa unor lucrări de sinteză a 
impus realizarea unei sistctnatizări a infonnap'ei, ale cărei rezultate prezintă, în opinia autorului, o 
oarecare valoare. Această activitate a fost concretizată prin elaborarea de către autor a două referate, 
acoperind extensiv comanda invertoarelor trifazate şi modulaţia PWM [Neag94] [Neag96]. O parte din 
rezultatele sintezei amintite stau la baza primei părţi a lucrării; caracterul nesistematic al informaţiei a 
impus adăugarea unor analize comparative proprii. 

Nivelul dotării cu echipament şi software în perioada iniţială a cercetării a impus punerea la punct a unui 
sistem de comandă digitală, precum si a unor biblioteci de programe pentru analiză spectrală si 
simulare. Privind retrospectiv, s-a constatat că, fară a putea constitui contribuţii majore în domeniile 
respective, unele dintre rezultatele acestei activităţi prezintă în continuare relevanţă. în consecinţă, s-a 
optat pentru includerea în părţile a doua şi a treia ale lucrării a unei descrieri relativ detaliate a soluţiilor 
adoptate şi a concluziilor cu valoare practică. 

Activitatea de punere la punct a echipamentelor şi programelor necesare, desfaşurată cu mai multă sau 
mai puţină consistenţă pe durata câtorva ani, a întârziat obţinerea unor rezultate semnificative în 
domeniul de studiu propriu-zis. în consecinţă, soluţiile de îmbunătăţire propuse vizează câteva aspecte 
ale implementării digitale, fiind mai puţin cuprinzătoare decât se intenţiona iniţial. în plus, s-a acumulat 
un oarecare decalaj între implementarea soluţiilor prezentate în lucrare şi nivelul actual al tehnologiei 
sistemelor de comandă digitale. în opinia autorului, acest aspect nu diminuează semnificativ relevanţa 
soluţiilor propuse, ele putându-se aplica, de exemplu, la programarea procesoarelor specializate sau la 
proiectarea circuitelor ASlC. 

Evoluţiile tehnologice din ultimii ani au condus la dezvoltarea de procesoare şi circuite integrate dedicate 
pentru comanda acţionărilor electrice, precum şi la integrarea sistemelor de comandă digitale în 
componenţa invertoarelor disponibile comercial. Astfel, implementarea modulaţiei digitale s-a transferat 
parţial din domeniul integrării de sistem (unde programele de modulaţie sunt dezvoltate pentru fiecare 
aplicaţie în parte) în domeniul proiectării invertoarelor şi a circuitelor de comandă specializate, utilizate 
identic într un număr mare de aplicaţii (caz în care algoritmii de modulaţie sunt încorporaţi în structura 
produsului sau în programele de aplicaţie tipice distribuite împreună cu acesta). Acest fapt nu diminuează 
însă aplicabilitatea rezultatelor cercetării din domeniul implementării modulaţiei PWM. Dimpotrivă, se 
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poate afirma câ îmbunâtâtjrea perfonnanţelor implementărilor are un impact mai larg, datorită producţiei 
în serie a echipamentelor şi componentelor menţionate. 

Structura şi conţinutul lucrării 
Partea I 

Prima parte a lucrării urmăreşte clarificarea unor aspecte teoretice referitoare la comanda cu modulaţie 
PWM a invertoarelor trifazate de tensiune şi formularea unor concluzii utilizabile la proiectarea 
implementărilor practice ale modulatoarelor. 

Capitolul 1 conţine o clasificare a metodelor de modulaţie PWM, elaborată de autor prin sinteza 
informaţiilor din bibliografie, împreună cu descrierea succintă a metodelor de modulaţie. 

în Capitolul 2 se prezintă principiul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă şi se analizează 
performanţele acesteia, referitoare la controlul componentei fundamentale, la distorsiunile armonice şi la 
valoarea componentei continue. Capitolul include de asemenea o analiză comparativă, teoretică şi prin 
simulare, a modului în care sincronizarea pulsurilor PWM influenţează performanţele modulaţiei, 
conducând la o serie de concluzii pentru implementările practice. 

Capitolul 3 abordează problema sincronizării între semnalele modulatoare şi semnalul purtător. Analiza 
prin simulare a posibilelor efectelor negative ale modulaţiei asincrone furnizează o serie de concluzii 
originale, importante pentru implementările practice. 

în Capitolul 4 se realizează o prezentare sintetică a formelor de undă utilizabile pentru semnalele 
modulatoare. Analiza comparativă a acestor forme de undă din punctul de vedere al reducerii puterii 
disipate în invertor extinde studiile similare din bibliografie şi oferă un criteriu de selecţie a formei de 
undă optime. Capitolul conţine de asemenea o analiză comparativă originală a formelor de undă 
modulatoare din punctul de vedere al distorsiunilor armonice, rezultând o clasificare a formelor de undă 
şi o serie de concluzii originale, utile pentru proiectarea implementărilor practice 

Capitolul 5 include o analiză a regimului de supramodulaţie obţinut prin creşterea amplitudinii 
semnalului modulator. Este introdusă şi verificată prin simulare o metodă originală de analiză teoretică. 
Aplicarea acestei metode permite formularea unor concluzii, în parte originale, referitoare la distorsiunile 
armonice şi la liniaritatea controlului componentelor fundamentale ale tensiunilor generate în regim de 
supramodulaţie. Capitolul mai conţine o analiză originală a efectului eliminării pulsurilor scurte din 
semnalele de comandă asupra performanţelor în regim de supramodulaţie, rezultând de asemenea o serie 
de concluzii originale, cu aplicabilitate practică. 

în Capitolul 6 se realizează o prezentare sintetică a metodei modulaţiei vectorului spaţial, care permite 
deducerea sistematică a majorităţii variantelor descrise în literatură. în continuare se prezintă o 
demonstraţie originală a echivalentei între modulaţia vectorului spaţial si modulaţia PWM cu eşantionare 
unifonnă şi semnale modulatoare formate din segmente de sinusoidă. 

în Capitolul 7 sunt evaluate cantitativ efectele distorsiunilor şi nesimetriei sistemelor de tensiuni generate 
de invertoarele PWM asupra motoarelor asincrone. Prin adaptarea unor metode de calcul din literatura de 
specialitate s-a obţinut un set de fonnule utilizabile pentru evaluarea cantitativă a performanţelor 
modulaţiei, independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului alimentat. Pe baza acestor 
formule a fost introdus un set coerent de indicatori de calitate, necesari pentru îmbunătăţirea 
performanţelor modulaţiei PWM. 
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Partea a Il-a 

în partea a Il-a a lucrării tratează analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele trifazate cu 
comandă PWM, analiză este necesară pentru determinarea performanţelor modulaţiei. 

în Capitolul 8 se prezintă în sinteză, pe baza unui studiu bibliografic, cerinţele specifice pentru 
echipamentele şi algoritmii de analiză spectrală, precum şi soluţiile existente. în acest context, se 
introduce o demonstraţie, bazată pe calcule analitice, a faptului că semnalele generate prin modulaţie 
PWM cu eşantionare uniformă asincronă, în cazul general aperiodice, pot fi considerate periodice în 
anumite condiţii, îndeplinite de regulă în aplicaţia avută în vedere; această demonstraţie fundamentează 
posibilitatea definirii, şi pentru aceste semnale, a indicatorilor de calitate bazaţi pe amplitudinile 
armonicilor. 

în Capitolul 9 se prezintă algoritmii utilizaţi de autor pentru analiza spectrală a sistemelor trifazate de 
tensiuni si curenţi generate de invertoarele cu comandă PWM. Algoritmii au fost selectaţi din literatura 
de specialitate, în unele cazuri realizându-se adaptarea sau generalizarea acestora. Astfel, se prezintă o 
analiză comparativă a ferestrelor temporale, pe baza căreia a fost elaborat un set de criterii de selecţie, 
specifice aplicaţiei avute în vedere. Se realizează o verificare independentă, care confirmă faptul că 
formulele ferestrelor temporale folosite în unele lucrări de specialitate şi biblioteci de analiză spectrală 
sunt greşite. Se prezintă variante generalizate pentru algoritmul de determinare a amplitudinilor 
armonicilor prin interpolare şi pentru algoritmul de determinare a frecvenţei fundamentale, aplicabile 
pentru o clasă largă de ferestre temporale. în cadrul ultimului algoritm, se propune un set de criterii 
pentru stabilirea intervalului de frecvenţe în care se realizează căutarea automată a eşantionului spectral 
corespunzător fundamentalei. 

Capitolul 10 conţine prezentarea unor implementări originale realizate de autor: o bibliotecă MATLAB 
specializată pentru analiza spectrală a semnalelor din sistemele de acţionare electrică şi electronica de 
putere şi un program de analiză spectrală a sistemelor trifazate. 

Partea a IlI-a 

în partea a IlI-a a lucrării se prezintă o metodă de simulare originală, elaborată şi implementată de autor, 
care permite determinarea precisă a performanţelor modulaţiei. 

Capitolul 11 conţine o analiză comparativă a abordărilor existente pentru simularea sistemelor de 
acţionare şi a circuitelor din electronica de putere, pornind de la cerinţele specifice evaluării 
performanţelor modulaţiei PWM; analiza conţine o serie de puncte de vedere originale ale autorului. Se 
propune o generalizare originală pentru utilizarea combinată a simulării pe diverse nivele, denumită 
"simulare ierarhică multi-nivel". Pe baza analizei de mai sus, dublată de experienţa autorului în utilizarea 
diverselor programe de simulare, se realizează alegerea metodei de simulare folosite în prezenta lucrare. 

Capitolul 12 prezintă o metodă de simulare originală, care permite realizarea unei analize spectrale 
precise, necesare pentru evaluarea perfonnanţelor modulaţiei. Se evidenţiază limitările metodelor de 
simulare descrise în literatură şi implementate în simulatoarele comerciale, din punctul de vedere al 
erorilor de aliere prezente în spectrele semnalelor generate, limitări demonstrate prin exemple concrete. 
Se prezintă validarea metodei de simulare propuse, prin comparaţie cu rezultate teoretice şi 
experimentale. în cadml implementării metodei de simulare, se introduce o metodă originală de filtrare 
combinată anti-aliere, ale cărei detalii de implementare sunt prezentate în Anexa 2. 

în Capitolul 13 este descris modelul original elaborat de autor pentru subsistemul invertor-motor, în 
scopul implementării metodei de simulare îmbunătăţite prezentate în capitolul anterior. Se introduce o 
metodă aproximativă de modelare a efectului decalării comenzii pentru tranzistoarele din acelaşi braţ al 
invertorului, pentru care se demonstrează prin calcul analitic validitatea aproximaţiilor. 
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în Capitolul 14 se prezintă modelele elaborate de autor pentru blocul modulatorul PWM, modele 
corespunzătoare mai multor algoritmi de modulaţie, folosiţi în cadrul lucrării. 

Capitolul 15 conţine rezultatele originale obţinute de autor în cadrul unei investigaţii referitoare la 
posibilitatea utilizării unui limbaj de tip '^HDL analogic" pentru modelarea sistemelor de acţionare 
electrică. Sunt prezentate modelele originale elaborate pentru a verifica validitatea şi eficienţa abordării 
de mai sus. 

Partea a IV-a 

Partea a IV-a a lucrării conţine prezentarea unor rezultate aplicative originale, vizând îmbunătăţirea 
performantelor implementărilor digitale ale algoritmilor de modulaţie PWM cu eşantionare uniformă 

Capitolul 16 prezintă o analiză originală, realizată prin simulare, a efectelor cuantizării mărimilor în 
implementările digitale ale modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, rezultând o serie de concluzii 
originale, cu aplicabilitate practică. 

Capitolul 17 conţine o analiză a problemei erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor în modulatoarele 
PWM digitale, urmată de un studiu comparativ al soluţiilor descrise în literatură. Pe baza acestui studiu, 
se identifică un principiu general, denumit "corecţia erorilor de cuantizare prin acumularea erorii". Se 
propune o metodă de corecţie originală, elaborată în colaborare de autor, care particularizează principiul 
general amintit mai sus, permiţând o implementare digitală mai simplă comparativ cu metodele descrise 
în literatură şi conducând la performanţe apropiate. 

în Capitolul 18 se exemplifică îmbunătăţirea performanţelor implementărilor digitale a modulaţiei PWM 
prin proiectarea si implementarea a două modulatoare PWM. în cadrul proiectării s-au utilizat concluziile 
analizelor din capitolele anterioare şi metoda de corecţie a erorilor de cuantizare propusă în Capitolul 17. 
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ştiinţific, i-a furnizat un sprijin consistent, atât pe durata activităţii de cercetare, cât şi în faza finală a 
elaborării lucrării. 

Autorul mulţumeşte membrilor comisiei de doctorat, prof dr. ing. Dimitrie Alexa, prof. dr. ing. Ivan 
Bogdanov şi prof dr. ing. Aurel Câmpeanu, pentru bunăvoinţa de a accepta recenzarea lucrării. 

Automl mulţumeşte în mod deosebit celor cu care a colaborat, în diverse perioade de timp, în cadrul 
activităţii de cercetare. Orientarea spre domeniul comenzii digitale a acţionărilor electrice se datorează 
colaborării, în cadrul activităţii de cercetare şi a celei didactice, pe parcursul a aproape 10 ani, cu prof dr. 
ing. Ivan Bogdanov. O parte importantă a cercetării legate de optimizarea performanţelor modulaţiei 
PWM a fost realizată, între 1992 şi 1995, în colaborare cu as. ing. Ştefan Gal; din discuţiile avute în 
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Capitolul 1 - Comanda PWM a invertoarelor de tensiune 
trifazate 
în acest capitol se prezintă rolul comenzii cu modulaţie a pulsurilor în lăţime {"Puise Width 
Modulation" -V^M) şi se realizează clasificarea metodelor de modulaţie PWM. în conformitate cu 
scopul prezentei lucrări, analiza se axează în principal pe comanda invertoarelor de tensiune trifazate în 
punte. 

1.1 Comanda invertoarelor de tensiune trifazate 
în acest capitol şi în cele următoare se va trata comanda invertoarelor trifazate de tensiune în punte, având 
schema din Fig. 1.1. Tranzistoarele din schemă pot fi bipolare, DMOS sau IGBT, simbolul utilizat fiind 
generic. în analiza care urmează toate dispozitivele de putere vor fi considerate ideale (cu timpi de 
comutatie nuli, rezistentă nulă în stare conductie si rezistentă infinită în stare de blocare). Funcţionarea ) ' j î > » ' > 
acestui tip de invertor este descrisă detaliat în [Neag94]. 
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Fig. LI ' Invertor de tensiune trifazat în punte 

Pentru circuitelor de comandă a invertorului se va considera schema bloc de principiu din Fig. 1.2. 
Tranzistoarele de putere sunt comandate cu ajutorul unor circuite de comandă, care asigură parametrii 
necesari ai semnalelor de comandă şi, eventual, izolarea galvanică. Circuitele de comandă, la rândul lor, 
sunt comandate prin intermediul unor semnale logice, de către un modulator PWM, în principiu, acesta 
generează 3 semnale logice, fiecare acţionând complementar asupra celor două tranzistoare dintr-un braţ 
de punte. 
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în cele ce urmează, se va presupune următoarea logică de comandă: 
• semnal HIGH: tranzistorul superior este comandat în conducţie şi cel inferior, în blocare; 

tensiunea de ieşire a fazei este Vţjl\ 
• semnal LOW: tranzistorul inferior este comandat în conducţie şi cel superior, în blocare; 

tensiunea de ieşire a fazei este - VJl . 

Fig. 1.2 ' Circuitclc de comandă pentru invertorului trifazat 

1.1.1 Decalarea comenzii tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte 
în implementările practice, pentru a evita conducţia simultană a tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte, 
datorată timpilor de blocare nenuli ai dispozitivelor semiconductoare, comanda de intrare în conducţie a 
fiecărui tranzistor este întârziată faţă de comanda de blocare a celuilalt tranzistor din acelaşi braţ de punte. 
Această întârziere se va denumi pe scurt decalarea comenzii (denumirea în engleză este ^^dead-time^^ 
[MWI87] [SKMM91] [CS95]. 

în practică, întârzierea poate fi generată fie de către modulatorul PWM, fie de către circuitele de 
comandă ale tranzistoarelor. în cele ce urmează, pentru a simplifica analiza modulatoarelor PWM, se va 
presupune că întârzierea este generată de către circuitele de comandă. Acolo unde este cazul, se va lua în 
considerare efectul decalării comenzii asupra funcţionării sistemului de acţionare. 

1.2 Modulatoarele PWM 
Conform schemei de principiu de mai sus, circuitele modulatoare PWM generează trei semnale logice de 
comandă, formate din pulsuri cu lăţime variabilă. Lăţimea pulsurilor se sintetizează cu ajutorul unor 
algoritmi de modulaţie PWM, astfel încât să se controleze unul din următoarele sisteme de mărimi: 

• sistemul trifazat al tensiunilor de la ieşirea invertorului; 
• sistemul trifazat al curenţilor prin fazele motorului; 
• fluxul prin motor şi cuplul generat de acesta. 

Modulatorul PWM din Fig. 1.2 are ca mărimi de intrare generice parametrii modulaţiei, în funcţie de 
mărimile controlate şi de algoritmul de modulaţie, aceştia pot fi, de exemplu: 

• pentru controlul tensiunilor de la ieşirea invertorului: mărimi de referinţă pentru valorile 
medii pe puls ale tensiunilor de ieşire (care aproximează valorile instantanee), sau 
amplitudinea şi frecvenţa sistemului trifazat de tensiuni; 

• pentru controlul curenţilor prin fazele motorului: mărimi de referinţă pentru valorile 
instantanee ale curenţilor; 

• pentru controlul fluxului şi cuplului: mărimi de referinţă pentru valorile instantanee ale 
fluxului şi cuplului. 
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Utilizarea comenzii cu modulaţie PWM oferă avantajul unei eficiente energetice ridicate, datorită 
funcţionării dispozitivelor de putere din invertor în regim de comutaţie. Pe de altă parte, forma de pulsuri 
a tensiunilor generate cauzează o serie de efecte nefavorabile asupra sistemului de acţionare: pierderi de 
putere suplimentare în motor, pulsaţii de cuplu, radiaţie electromagnetică, zgomot acustic, etc. Aceste 
efecte vor fi analizate în detaliu în capitolul 7. 

Algoritmii de modulaţie trebuie să îndeplinească următoarele cerinţe [LVK83] [BZ83]: 
• control liniar, cu un timp de răspuns cât mai mic; 
• reducerea unora dintre efectele nefavorabile ale modulaţiei PWM; 
• după caz, optimizarea unor parametri ai modulaţiei, cum ar fi gradul de utilizare a tensiunii 

de alimentare a invertorului (acest aspect va fi detaliat ulterior). 

1.3 Clasificarea metodelor de modulaţie PWM 
în cele ce urmează se va prezenta o clasificare elaborată de autor, prin sinteza informaţiei din diverse 
surse bibliografice. Metodele de modulaţie de interes vor fi analizate detaliat pe parcursul capitolelor 
următoare. 

Clasificarea principală se realizează în funcţie de mărimile controlate: 
• modulaţie PWM cu comanda tensiunii {""voltage controf) 

• modulaţie PWM cu eşantionare {^'sainpling PWM^ 
• modulaţia vectorului spaţial {^'Space Vector PWM^) 
• modulaţie PWM optimală {'"optimal PWM") 

• modulaţie PWM cu reglarea curentului {"current controf) 
• reglare bipoziţională cu histerezis 
• reglare cu predicţie 

• reglarea directă a fluxului şi a cuplului {^'Direct Flux and Torque ControT^ 
• metoda Depenbrock 
• metoda Takahashi-Noguchi. 

Observaţie: Traducerea în limba română a denumirilor de mai sus s-a făcut în acord cu terminologia 
consacrată. Astfel, termenul englez "control" capătă două traduceri diferite, în funcţie de modul de 
realizare: "comanda" tensiunilor presupune, de regulă, sisteme în buclă deschisă, iar "reglarea" curenţilor 
se face, întotdeauna, cu sisteme în buclă închisă. 

Următoarele secţiuni oferă o descriere sumară şi o clasificare mai detaliată a metodelor prezentate 
anterior. 

1.3.1 Modulaţia PWM cu comanda tensiunii 
în cadrul aceste metode se controlează tensiunile de ieşire ale invertorului. Există mai multe variante, 
prezentate în cele ce urmează. 

1.3.1.1 Modulaţia PWM cu eşantionare 

Se controlează valorile medii pe puls ale tensiunilor de ieşire prin intermediul lăţimii pulsurilor din 
semnalele de comandă. Se urmăreşte ca valorile medii pe puls să fie egale cu eşantioanele a 3 semnale 
modulatoare, care formează un sistem trifazat simetric, de regulă sinusoidal. Eşantionarea se realizează în 
principiu prin compararea semnalelor modulatoare cu un semnal purtător, de regulă triunghiular, cu 
frecventă mult mai mare decât cea a semnalelor modulatoare. 
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Observaţie: în implementările analogice, compararea semnalelor se realizează efectiv, în modulator. In 
implementările digitale, determinarea duratelor pulsurilor se face prin formule de calcul şi, în unele 
variante, pe baza unor tabele cu eşantioane precalculate. 

Această metodă este denumită în unele lucrări "metoda subondulării'', "metoda oscilaţiei subarmonice" 
sau "PWM sinusoidal". 

Pe baza bibliografiei consultate, se propune următoarea clasificare a metodelor de modulaţie PWM cu 
eşantionare: » 

• în funcţie de metoda de eşantionare: 
• modulaţie PWM cu eşantionare naturală » > 

• modulaţie PWM cu eşantionare uniformă 
y y 

• CU un singur front modulat 
• cu ambele fronturi modulate 

• cu pulsuri simetrice 
• cu pulsuri asimetrice 

• în funcţie de sincronizarea semnalului purtător cu semnalele modulatoare: 
• modulaţie PWM cu eşantionare sincronă y » 

• modulaţie PWM cu eşantionare asincronă 
y 9 

1.3.1.1.1 Modulaţia PWM cu eşantionare naturală •t y 

Modulaţia PWM cu eşantionare naturală presupune compararea efectivă a celor trei semnale modulatoare 
sinusoidale cu un semnal purtător triunghiular [ZAN75] [KP79] [MUR89]. 

Deoarece permite implementări analogice, această metodă a fost prima utilizata pentru comanda 
invertoarelor [ZAN75] [LVK83]. Extinderea implementărilor analogice pentru sisteme trifazate a 
prezentat însă probleme (în principal, generarea unui sistem trifazat de semnale sinusoidale cu simetrie 
foarte bună, în condiţiile modificării frecvenţei). Pentru depăşirea acestor dificultăţi au fost propuse 
diverse variante de implementare hibride analog-digitale ([LVK83] [TOI88] [AH89]) şi pur digitale 
([BZ83] [Agbi87] [MGW93]). Aceste variante nu s-au impus, datorită complexităţii relativ ridicate a 
implementărilor hibride şi a volumului mare de calcule necesar pentru implementările digitale. 
Dezvoltarea recentă a tehnologiei circuitelor ASIC şi FPGA permite implementări eficiente ale 
variantelor digitale [MGW93]. 

1.3.1.1.2 Modulaţia PWM cu eşantionare uniformă 

Modulaţia PWM cu eşantionare uniformă presupune calcularea duratelor pulsurilor, astfel încât valorile 
medii pe puls ale tensiunilor de ieşire ale invertorului să fie proporţionale cu valorile unor eşantioane ale 
semnalelor modulatoare. Această metodă va fi analizată detaliat în capitolele următoare. 

1.3.1.2 Modulaţia vectorului spaţial 

Fiecăreia din cele 8 stări posibile ale invertorului trifazat în punte (determinate de stările de conducţie ale 
tranzistoarelor) îi corespunde o poziţie fixă a vectorului spaţial al tensiunilor de ieşire. Prin comutarea 
rapidă între două stări se poate realiza interpolarea oricărui vector spaţial plasat între poziţiile fixe 
corespunzătoare celor două stări. 

Metoda de modulaţie în discuţie presupune interpolarea unui vector spaţial care se roteşte continuu. 
Controlând amplitudinea şi pulsaţia acestuia, se vor controla amplitudinea şi pulsaţia sistemului trifazat 
fundamental al tensiunilor de fază generate de invertor. 
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Observaţie: în capitolul 6 se va demonstra că pulsurile generate prin această metodă pot fi obtjnute, de 
asemenea, prin diverse variante ale modulaţiei PWM cu eşantionare. în consecinţă, metoda vectorului 
spaţial va fi considerată mai degrabă o metodă alternativă de analiză a modulaţiei PWM trifazate, decât o 
metodă distinctă de modulaţie. 

1.3>1.3 Modulaţia PWM optimală 

Duratele pulsurilor se determină prin calcul, astfel încât pe de o parte să se controleze amplitudinea şi 
frecvenţa fundamentalei tensiunilor de ieşire, iar pe de altă parte să se elimine anumite armonici ale 
tensiuni'lor de ieşire ([BI77] [TL84] [Diva85] [PPM85] [ZA86] [MGS87] [AH89a] [EZL90] [GD94]) sau 
ale fluxului din circuitul magnetic al motorului ([MGMH92]), sau să se optimizeze un anumit criteriu de 
performanţă, cum ar fi: factorul total de distorsiuni armonice ale curenţilor, pierderile de putere în motor, 
pulsaţiile cuplului, nivelul zgomotului acustic, etc. ([BI77] [Buja80] [ZT83] [Oate84] [TM85] [ZMKS85] 
[TM86] [GM90] [TL94] [HB94]). O prezentare sintetică a metodelor de modulaţie PWM optimală a fost 
realizată de autor în [Neag96]. 

1.3.2 Modulaţia PWM cu reglarea curentului 
în cadrul aceste metode se reglează curenţii prin fazele motorului. în literatură sunt descrise două variante 
[AH93], prezentate în cele ce urmează. 

1.3.2.1 Reglarea bipoziţională cu histerezis 

Curenţii de fază sunt reglaţi individual, cu ajutorul a trei regulatoare de curent bipoziţionale cu histerezis. 
Mărimile de referinţă ale regulatoarelor de curent pot fi: 

• mărimile de fază ale unui sistem trifazat sinusoidal simetric, cu frecvenţă şi amplitudine 
variabilă, în cazul metodelor de reglare scalară a motorului; 

• valori instantanee, calculate de sistemul de reglare, în cazul metodelor de reglare vectorială, 

1.3.2.2 Reglarea cu predicţie 

Curenţii de fază sunt reglaţi împreună, cu ajutorul unui regulator unic, care primeşte ca referinţă un 
vector spaţial. Regulatorul generează comenzile tranzistoarelor, astfel încât tensiunile generate de invertor 
să producă evoluţia vectorului spaţial al curenţilor spre valoarea de referinţă. Reglarea se face asigurând o 
"suprafaţă de histerezis" în planul vectorilor spaţiali ai curenţilor. 

Observaţie: în ambele variante prezentate mai sus, regulatoarele de curent generează semnale binare, cu 
pulsuri de lăţimi variabile, realizând deci implicit o modulaţie PWM a tensiunilor de ieşire. Din această 
cauză metoda a fost denumită "modulaţie PWM cu reglarea curentului". 

1.3.3 Reglarea directă a fluxului şi cuplului 
Reglarea directă a fluxului şi cuplului este o metodă de reglare pentru sistemele de acţionare cu motoare 
de curent alternativ; ea a fost cuprinsă în prezenta clasificare deoarece modulaţia PWM este inclusă 
implicit în principiul de reglare. 

Metoda urmăreşte reglarea vectorului spaţial al fluxului statoric, după o referinţă, de regulă circulară. 
Amplitudinea acestei referinţe determină nivelul saturaţiei circuitului magnetic, iar faza determină cuplul 
produs de motor. Se implementează două regulatoare bipoziţionale cu histerezis, unul pentru câmp, 
acţionând asupra componentei radiale a vectorului spaţial al fluxului, iar celălalt pentru cuplu, acţionând 
asupra componentei tangenţiale a vectorului spaţial. Pe baza semnalelor binare furnizate de cele două 
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regulatoare şi a valorii calculate a fluxului statoric, se generează cele trei semnale de comandă a 
invertorului, astfel încât tensiunile de ieşire să modifice vectorul spaţial al fluxului în direcţia dorita. 

Observaţie: Regulatoarele cu histerezis, împreună cu logica de selecţie a vectorului spaţial al tensiunilor, 
realizează implicit o modulaţie PWM a tensiunilor de ieşire. 

Observaţie: în sistemele de reglare cu orientare după câmp clasice, reglarea fluxului şi cuplului presupune 
calcularea referinţelor pentru curenţii sau tensiunile statorice; valorile calculate sunt aplicate, ca referinţe, 
blocului modulator PWM, care poate implementa metode de modulaţie fi cu comanda tensiunii sau cu 
reglarea curentului. 

în literatură sunt descrise două variante ale acestei metode [AH93], prezentate pe scurt în cele ce 
urmeazL 

1.3.3.1 Metoda Depenbrock 

în această variantă, denumită şi ""Direct Seif Controf, vectorul spaţial al fluxului statoric urmăreşte o 
traiectorie de referinţă hexagonală, astfel aleasă încât să poată fi obţinută prin comutarea între un număr 
mic de stări ale invertorului. Frecvenţa de comutaţie mai redusă recomandă această metodă pentru 
acţionările de mare putere. 

1.3.3.2 Metoda TakahashI-NoguchI 

în această variantă, vectorul spaţial al fluxului statoric urmăreşte (într-o bandă de histerezis) o traiectorie 
de referinţă circulară. Pentru fiecare din cele 6 sectoare de 60® ale acestei traiectorii, vectorul spaţial al 
tensiunilor de ieşire se comută între două poziţii fixe, în funcţie de ieşirile regulatoarelor de flux şi cuplu, 
pe baza unei tabele de comutaţie. 

1.4 Alte metode de modulaţie utilizare la comanda invertoarelor 
în literatură sunt menţionate, în afara modulaţiei PWM, alte două metode de modulaţie utilizabile pentru 
comanda invertoarelor de tensiune trifazate: 

• modulaţia delta: se aplică principiului modulaţiei delta sau delta-sigma pentru controlul 
valorii medii a tensiunii de ieşire [ZiogSl] [RQC87]; metoda permite implementări analogice 
simple şi oferă performanţe relativ bune privind distorsiunile armonice; 

• modulaţia pulsurilor în frecventă: durata pulsurilor este constantă, modificându-se frecvenţa 
de repetiţie [IF92]; se obţin reducerea zgomotului acustic şi performanţe bune privind 
distorsiunile armonice şi pulsaţiile de cuplu. 

1.5 Concluzii 
S-a prezentat o clasificare a metodelor de modulaţie PWM, elaborată de autor prin sinteza informaţiilor 
din bibliografie, împreună cu descrierea succintă a metodelor de modulaţie. 
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Capitolul 2 - Modulaţia PWM cu eşantionare uniformă 

2.1 Principiu 
Principiul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, ilustrat în Fig. 2.1 pentru faza A a unui sistem 
trifazat, poate fi rezumat astfel [BS83] [Bowe88]: 

• se preiau eşantioane ale semnalului modulator v„p) , cu o frecvenţă de eşantionare egală cu 
frecvenţa purtătoare f^ = UT;, 

• eşantionului de ordin k, cu valoarea v^p,) îi corespunde, în semnalul de comandă PWM_A, un 

puls de durată r*; aceasta se calculează astfel încât valoarea medie pe puls a tensiunii de ieşire 
a invertorului, v^o, să fie proporţională cu eşantionul corespunzător, v„Jj,), şi cu factorul de 
modulaţie în amplitudine, 

P W M _ A ' 

Vao 

Vr/2 

-Vo/2 

T. T. 
< • 

Fig. 2.1 'Principiul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă 

Deoarece formula pentru valoarea medie pe puls a tensiunii de ieşire a fazei A, pentru pulsul cu indicele 
k, este: 

V 
1 

AOmedi^ 
f V ^ 

2 , 
(2.1) 

unde Vd este tensiunea de alimentare a invertorului, rezultă pentru durata r* a pulsului formula: 

1 + 
V A O med}. 

Vo/^ 
(2.2) 

în acest capitol se va studia modulaţia sinusoidală, pentru care semnalul modulator este sinusoidal; alte 
forme de undă pentru semnalul modulator vor fi analizate în capitolul 4. Pentru modulaţia sinusiodală, 
valoarea medie pe puls a tensiunii de ieşire pentru pulsul cu ordinul ^ trebuie să aibă valoarea: 

(2.3) 
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cu următoarele notatii: 
m^ - factorul de modulaţie în amplitudine; 
cô  - pulsaţia semnalului modulator. 

Din ultimele două ecuaţii rezultă formula de calcul a duratei pulsurilor. 

L 
2 

1 + /w, • sin k-ln-i^ 
f c ) 

(2.4) 

cu următoarele notatii: 
f^ = (ojln - frecvenţa modulatoare; 
f = l/r^- frecvenţa purtătoare. 

Comparativ cu alte metode de modulaţie, modulaţia cu eşantionare uniformă prezintă următoarele 
avantaje [Bowe88] [JWD83] [BS83]: 

• permite calcularea duratelor pulsurilor prin formule relativ simple; valorile pot fi calculate 
"ofî-line" şi memorate, ceea ce permite implementarea eficientă în timp real, prin metode 
software; 

• permite modelarea simplă, pentru simulare şi proiectare asistată; 
• în cazul modulaţiei cu eşantionare asincronă, conţinutul de componente spectrale cu frecvenţă 

mai mică decât cea modulatoare este mai redus, comparativ cu modulaţia PWM cu 
eşantionare naturală; 

şi următorul dezavantaj [Agbi87]: 
• la valori ici ale frecvenţei modulatoare, distorsiunile armonice sunt mai mari decât pentru 

modulaţia PWM cu eşantionare naturală, ? > 

2.2 Sincronizarea pulsurilor 

2.2.1 Moduri de sincronizare 
în cazul comenzii invertoarelor trifazate, principiul expus mai sus se aplică identic pentru cele trei faze, 
utilizând un sistem trifazat sinusoidal simetric de semnale modulatoare. 

Există mai multe posibilităţi de sincronizare a pulsurilor din cele trei tensiuni de ieşire; astfel, se definesc 
următoarele moduri de sincronizare [BS83] [Bowe88] [AH89]: 

• cu un singur front modulat {""single-edge" - SE): eşantionarea are loc la începutul perioadei 
purtătoare; fronturile crescătoare ale pulsurilor sunt sincronizate şi situate la începutul 
perioadei purtătoare; 

• cu ambele fronturi modulate {""double-edge" - DE): 
• cu pulsuri simetrice {""double-edge syfwnetric" - DE-S): eşantionarea are loc la 

începutul perioadei purtătoare; centrele pulsurilor sunt sincronizate şi situate la 
mijlocul perioadei purtătoare; 

• cu pulsuri asimetrice {'"double-edge asymmetric" - DE-A): eşantionarea are loc de 
două ori în fiecare perioadă purtătoare, la începutul şi la mijlocul ei; primul set de 
eşantioane determină poziţiile fronturilor crescătoare, astfel încât valorile medii pe 
puls ale tensiunilor de ieşire în prima jumătate a perioadei purtătoare să fie 
proporţionale cu valorile eşantioanelor; al doilea set de eşantioane determină poziţiile 
fronturilor căzătoare, astfel încât valorile medii pe puls ale tensiunilor de ieşire în a 
doua jumătate a perioadei purtătoare să fie proporţionale cu valorile eşantioanelor. 
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Formele de undă ale semnalelor de comandă pentru cele trei faze ale invertorului, corespunzător celor trei 
moduri de sincronizare a pulsurilor, sunt prezentate în Fig. 2.2. 

Observaţie: Pentru modul de sincronizare DE-A, duratele pulsurilor se calculează cu o variantă 
modificată a formulei (2.4), în care perioada T̂  se înlocuieşte cu TJ2^ i a r c u 2-^ deoarece frecvenţa de 
eşantionare este dublă, faţă de celelalte moduri de sincronizare. 

Toate cele trei moduri de sincronizare respectă "regula de consistenţă a polarităţii pulsurilor" [ZAN75], 
care cere ca tensiunile de linie să aibă o polaritate unică în fiecare semiperioadă a fundamentalei acestora 
(deoarece comută O VJl în semiperioadele pozitive şi O <-> - VJl în semiperioadele negative). 

P W M A 

P W M B 

P W M C 

I 
eşantionare 

SE 

I 
eşantionare 

DE-S 

eşantionare 

I I 
eşantionare 

1 
P W M _ A ' P W M _ A ' 

1 1 t 

p w m _ b ' P W M _ B t 1 
p w m _ b ' 

1 1 
P W M _ B 

1 1 t 

P W M _ C ' PWM__C t 1 
P W M _ C ' 1 1 PWM__C 

1 1 t 

TJ2 TJl TJl TJl 
1 

DE-A 

Fig. 2.2 - Moduri de sincronizare a pulsurilor la modulaţia PWM cu eşantionare uniformă 

în Fig. 2.3 se prezintă o implementare analogică ipotetică, similară cu cea a modulaţiei PWM cu 
eşantionare naturală, pentru cele trei metode de sincronizare [FMPS85] [AH89] [ASM89] [TA85]. 
Implementarea se bazează pe compararea unui semnal în trepte (reprezentat cu linie groasă), obţinut prin 
eşantionarea sincronă şi memorarea semnalului modulator (reprezentat cu linie întreruptă), cu un semnal 
purtător triunghiular. în funcţie de forma semnalului purtător şi de momentele de eşantionare (indicate 
prin săgeţi verticale), se obţin modurile de sincronizare descrise anterior. 

P W M A 

K71 
^ P W M _ A ^ P W M _ A 

T. 
eşantionare 

naturală 

P W M A 

V 
P W M A 4 

DE-S DE-A 

Fig. 2.3 ' Variante de implementare analogica a modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, comparate cu 
implementarea modulaţiei PWM cu eşantionare naturală 

Observaţie: Deşi implementarea analogică a modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă nu prezintă interes 
practic, ea a fost prezentată pentru a facilita compararea celor trei moduri de sincronizare între ele şi cu 
modulaţia PWM cu eşantionare naturală. 
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2.3 Performanţe 

2.3.1 Criterii de performanţă 
Observaţie: Analiza performanţelor modulaţiei PWM va fi tratată detaliat în capitolul 7, utilizând 
descompunerea armonică a sistemelor trifazate distorsionate şi nesimetrice. în cele ce urmează se va 
utiliza o abordare simplificată, bazată pe descompunerea armonică a tensiunilor de ieşire ale invertorului 
şi a tensiunilor de fază şi de linie ale motorului, ca semnale monofazate distorsionate. Această abordare 
permite simplificarea calculelor analitice şi compararea cu rezultatele din literatură, unde este utilizată 
frecvent. Singura limitare importantă a abordării propuse este aceea că nu evidenţiază asimetriile 
procesului de modulaţie trifazată; deoarece aceste asimetrii sunt cauzate, de regulă, de implementarea 
algoritmilor de modulaţie, rezultă că metoda este acceptabilă pentru analiza principiului acestor algoritmi 
(în condiţii de implementare ideală). 

"Efectul util" al modulaţiei îl reprezintă generarea componentelor fundamentale ale tensiunilor de ieşire 
ale invertorului, iar efectele nefavorabile sunt determinate de produşii de modulaţie din tensiunile de 
ieşire. în consecinţă, performanţele metodelor de modulaţie PWM se referă la: 

• modul în care se controlează frecvenţa si amplitudinea componentelor fundamentale ale 
tensiunilor de iesire\ este de dorit ca acest control să fie liniar, într-un domeniu cât mai larg 
de valori, pentru a facilita proiectarea şi implementarea algoritmilor de reglare a sistemelor 
de acţionare; 

• amplitudinile produsilor de modulaţie din tensiunile de ieşire, caracterizat global prin factorii 
de distorsiuni armonice; este de dorit ca aceste distorsiuni să fie cât mai reduse. 

Observaţie: în contextul prezentei analize, prin "produşi de modulaţie" se înţeleg celelalte componente 
spectrale, în afara fundamentalei. Aşa cum se va arăta ulterior, nu toţi aceşti "produşi de modulaţie" sunt 
armonici ale fundamentalei. 

în cele mai multe situaţii practice interesează nu tensiunile de ieşire ale invertorului, cî tensiunile de linie 
ale motorului (egale cu diferenţele între tensiunile de ieşire ale invertorului). Pentru conexiunile cele mai 
frecvent utilizate ale motorului (A şi Y cu punct central flotant), aceste tensiuni de linie sunt cele care 
determină tensiunile pe înfăşurările motorului, care, la rândul lor, cauzează atât efectul util, cât şi efectele 
nefavorabile ale modulaţiei. 

» 

2.3.2 Controlul componentelor fundamentale 
Conform principiului expus îmXtnoi, frecventa componentelor fundamentale ale tensiunilor de ieşire este 
egală cu frecvenţa semnalelor modulatoare f^, care apare în formula de calcul (2.4), ca parametru al 
modulaţiei. 

Amplitudinea componentei fundamentale a tensiunii de ieşire pentru faza A este dată de formula 
aproximativă [RK91]: 

r \ 
n ni 

2 Wf j y 
(2,5) 

unde mf = f j f ^ este "factorul de modulaţie în frecvenţa'. Pentru valori mari ale mf, funcţia Bessel Jy(x) 
poate fi aproximată prin primii doi termeni, obţinându-se formula aproximativă: 

AO 2 ^ 32 m . J / 

(2.6) 
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Deoarece în practică se utilizează valori 10, al doilea termen din paranteză se poate neglija, rezultând 
fomiula: 

(2.7) 

în concluzie, amplitudinile componentelor fundamentale ale tensiunilor de ieşire sunt controlate 
aproximativ liniar prin intermediul factorului de modulaţie în amplitudine, pentru valori 1. 
Regimul de supramodulaţie, corespunzător valorilor > 1, va fi analizat în capitolul 5. 

Concluziile de mai sus sunt valabile şi pentru tensiunile de linie ale motorului. 

2.3.3 Produşii de modulaţie 

2.3.3.1 Structura spectrului 

în [FMPS85] se prezintă o metodă de calcul analitic pentru amplitudinile componentelor armonice din 
tensiunile generate prin modulaţie PWM cu eşantionare, precum şi formulele particulare obţinute pentru 
modulaţia cu eşantionare uniformă. Astfel, formula generală pentru descompunerea armonică a unei 
tensiuni de la ieşirea invertorului, generată prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă sincronă (cu nif 
întreg), are forma: 

4 
7T' 

Jl^Xm 
n=] 

n 
71 

m, 
+ 

m=l 
(2.8) 

±00 

m=ln=±\ 
n^-mmj 

mr 

unde şi K ^ sunt coeficienţi care depind de parametrii rtij şi iria ai modulaţiei. Formulele acestor 
coeficienţi depind de modul de sincronizare a pulsurilor; ele sunt relativ complicate, incluzând funcţii 
Bessel; formula pentru modul de sincronizare DE-A poate fi găsită şi în [BH90]. 

Observaţie; Formula de mai sus acoperă şi regimul de supramodulaţie, corespunzător valorilor /n^ > 1. 
Pentru 1, coeficienţii K^ şi K„ sunt nuli, formula având o structură mai simplă. Structura spectrului 
în regimul de supramodulaţie va fi analizată în capitolul 5. 

Formula de mai sus permite deducerea unor concluzii importante, referitoare la structura spectrului. 
Astfel, pentru in^ < 1 şi presupunând o implementare ideală, rezultă următoarele proprietăţi: 

• compoziţia spectrală a tensiunilor de ieşire ale invertorului: 
• spectrul conţine produşi de modulaţie, în jurul multiplilor întregi ai frecvenţei 

purtătoare, la frecvenţele m-f^ + n-f^, unde in şi n sunt numere întregi având valorile: 
?n = l,2,...,oo; n - ±1, db2, ..., ±oo; n ^ -rn-mf, 

• spectrul nu conţine armonici ale semnalului purtător, la frecvenţe bf^^ cu /: întreg; 
• spectrul nu conţine armonici ale semnalului modulator, la frecvenţe bf^^ cu k întreg; 
• dacă Wf este întreg impar, spectrul conţine doar armonici impare (o demonstraţie a 

acestei proprietăţi este dată în [RK91]); 
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P^AB 
[dB]^ 

-10 

- 2 0 

-30 

-40 

-50 

- 6 0 

-70 

compoziţia spectrală a tensiunilor de linie ale motorului: 
• în tensiunile de linie nu apar armonici cu ordin multiplu de 3 ale fundamentalei 

(deoarece, în condiţiile în care defazajele semnalelor modulatore sunt exact 27c/3, 
defazajele între armonicile cu ordin multiplu de 3 ale tensiunilor de ieşire sunt nule; 
dacă amplitudinile semnalelor modulatoare sunt egale, atunci şi amplitudinile 
armonicilor cu ordin multiplu de 3 din tensiunile de ieşire vor fi egale, deci 
diferenţele între valorile lor instantanee, pentru două faze diferite, sunt nule); 

• dacă niftsXt întreg multiplu de 3, amplitudinile produşilor de modulaţie cu frecvenţa 
i'fc ^ ^'J'fm y cu / şi j întregi, sunt nule (deoarece au frecvenţa care, pentru 
nif multiplu de 3, este multiplu de , deci corespunde armonicilor cu ordin 
multiplu de 3; acestea nu apar în tensiunile de linie, conform demonstraţie de la 
punctul anterior). 

Pentru exemplificare, în Fig. 2.4 se prezintă 
densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de 
linie, în cazul modulaţiei PWM cu eşantionare 

' > y 

uniformă şi sincronizare DE-S, pentru 
f^ = 50 Hz,/ , = 2,5 KHz şi = 0,8. 

2000 4000 6000 / [Hz] 

Fig. 2.4 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de 
linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare uniformă 

Observaţie: Valoarea utilizată mai sus pentru 
parametrul / nu este tipică pentru sistemele de 
acţionare actuale, unde se folosesc frecvente 
purtătoare de 15...20 KHz. Valoarea a fost 
aleasă pentru a permite o ilustrare cât mai bună 
a compoziţiei spectrale, prin delimitarea clară a 
grupelor de produşi de modulaţie. 

Semnalul analizat a fost generat prin simulare, 
folosind metoda prezentată în capitolele 12 şi 
13; modelul utilizat pentru modulatorul PWM 
este descris în capitolul 14. Analiza spectrală a 
fost realizată cu metoda prezentată în capitolele 
8-10. 

2.3.3.2 Influenţa parametrilor modulaţiei 

Conform formulelor prezentate anterior, amplitudinile produşilor de modulaţie depind de parametrii m -̂şi 

Pentru a caracteriza global amplitudinile produşilor de modulaţie relativ la amplitudinea fundamentalei, 
se utilizează o serie de factori de distorsiuni armonice. în literatură sunt propuse pentru aceşti factori 
diverse formule, fiecare caracterizând în mod aproximativ liniar un anumit efect al modulaţiei; o analiză 
detaliată a acestui aspect va fi realizată în capitolul 7. Atunci când, pe parcursul capitolelor care urmează, 
se vor prezenta rezultate din bibliografie, se vor specifica în fiecare caz formulele factorilor de distorsiuni 
utilizati. 

- 2 . 6 -

BUPT



Modulaţia P W M cu eşantionare uniformă 

în Fig. 2.5 se prezintă, ca exemplu, dependenţa factorului de distorsiuni definit prin: 

VDF = ^ 

500 z 
2 

^ AB 

(2.9) 
AB 

în funcţie de parametrii modulaţiei, pentru o tensiune de linie generată prin modulaţie PWM cu 
eşantionare uniformă [Bowe88]. Grafice similare, pentru mai multe valori ale rrif, pot fi găsite şi în 
[S0D91]. 

VDF[Voy^ 

10 

o 

VDF\Vo] 

8 

m̂  = 0.6 

mr 

40 80 

O 
O 0.5 

Fig. 2.5 ' Factorul de distorsiuni armonice, în funcţie de mf(sus) si m^ (jos) 

Prin examinarea graficelor din figură rezultă următoarele concluzii: 
• factorul de distorsiuni armonice creşte atunci când scade m/, acest fenomen se explică prin 

deteriorarea aproximării formei de undă modulatoare (aproximarea se realizează prin mai 
puţine pulsuri în fiecare perioadă); 

• factorul de distorsiuni armonice creşte atunci când scade deoarece amplitudinea 
fundamentalei (determinată proporţional amplitudinea semnalului purtător, deci de m^) scade, 
în raport cu amplitudinile produşilor de modulaţie (dintre care unii depind mai puţin de 
amplitudinea semnalului purtător). 

2>3.3.3 Influenţa modurilor de sincronizare 

în această secţiune se vor analiza comparativ modurile de sincronizare prezentate anterior, din punctul de 
vedere al compoziţiei spectrale a tensiunilor generate. Analiza calitativă teoretică [FMPS85] va fi dublată 
de o analiză cantitativă prin simulare. 

2.3.3.3.1 Analiza comparativă SE DE 

în modurile de sincronizare DE, tensiunile de linie au un număr dublu de pulsuri pe perioadă faţă de 
modul SE, în condiţiile în care ambele presupun două comutări pe perioadă ale fiecărui tranzistor din 
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invertor. Această proprietate este ilustrată de formele de undă din Fig. 2.6. în consecinţă, se poate afirma 
că modul DE conduce la ondulaţii mai mici ale curenţilor, la o aproximare mai bună a formelor de undă 
modulatoare şi deci la distorsiuni armonice mai mici, pentru valori egale ale puterii disipate în comutaţie 
pe tranzistoarele din invertor. 

/ 

/ 

t 

A 

SE 

t 

t 

— — t 

DE-S 

Fig. 2.6 ' Tensiunile de fază si de linie pentru modulaţia PWM cu eşantionare uniformă, 
sincronizare SE (stânga) si DES (dreapta) 

Concluziile analizei teoretice de mai sus au fost confirmate prin simulare. în Fig. 2.7 sunt prezentate 
densităţile spectrale de putere ale unei tensiuni de linie, în cazul modulaţiei PWM cu eşantionare 
uniformă, pentru = 50 Hz, ^ = 2,5 KHz şi = 0,8. Se observă reducerea semnificativă a 
amplitudinilor componentelor armonice, pentru modul de sincronizare DE-S. Rezultate similare se obţin 
şi pentru alte valori ale parametrilor modulaţiei. 

2.3.3.3.2 Analiza comparativă DE-S DE-A 

în modul de sincronizare DE-A, cele două fronturi sunt modulate independent, în funcţie de valorile a 
două eşantioane diferite ale semnalului modulator, deci cele două pulsuri din tensiunile de linie situate în 
fiecare perioadă T̂  (vezi Fig. 2.6) vor avea durate diferite (spre deosebire de DE-S, unde au durate egale), 
în consecinţă, se poate afirma că, în principiu, modul DE-A aproximează mai bine semnalele 
modulatoare, deci produce distorsiuni armonice mai mici comparativ cu DE-S, pentru frecvenţe egale de 
comutaţie a dispozitivelor semiconductoare. 

Analiza comparativă prin simulare nu a însă demonstrat diferenţe semnificative între spectrele 
corespunzătoare celor două moduri de sincronizare, pentru diverse valori uzuale ale parametrilor de 
modulaţie. Rezultă că între cele două moduri de sincronizare analizate nu există diferenţe cantitative 
semnificative în ceea ce priveşte distorsiunile armonice, în condiţii normale de operare. 
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Fig. 2.7 ' Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă, sincronizare SE (stânga) si DES (dreapta) 

2.3,3.4 Componentele continue 

Pe lângă produşii de modulaţie, şi componentele continue ale tensiunilor generate de invertor pot avea 
efecte nefavorabile asupra funcţionării motorului alimentat (pierderi de putere, saturarea circuitului 
magn^ic, etc.). 

în formula (2.5), pentru valoarea n = -m-nif (valoare eliminată din suma armonicilor), ar rezulta o 
frecvenţă nulă, deci o componentă continuă. Se demonstrează [FMPS85] că această componentă este nulă 
pentru m^ < 1, dar poate avea valori nenule în regim de supramodulaţie. Pentru modul de sincronizare 
DE-S, aceasta se întâmplă atunci când m^^este un număr raţional, egal cu raportul între un număr impar şi 
un număr întreg. Pentru DE-A, raportul trebuie să fie între un număr impar şi un număr par. 

2.4 Concluzii 
S-a prezentat principiul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, împreună cu cele trei moduri de 
sincronizare a pulsurilor din tensiunile de ieşire, întâlnite în varianta trifazată. 

S-au studiat performanţele modulaţiei, referitoare la controlul componentei fundamentale, la 
amplitudinile produşilor de modulaţie (caracterizate global prin factorii de distorsiuni armonice) şi la 
valoarea componentei continue. Analiza teoretică pentru cele trei moduri de sincronizare a pulsurilor 
sugerează că modul DE-A produce distorsiunile armonice cele mai mici, urmat de DE-S şi SE. Analiza 
cantitativă prin simulare confinnă diferentele între modurile DE-S şi SE, dar nu evidenţiază diferenţe 
semnificative între modurile DE-S si DE-A. 

> 

în capitolele următoare vor fi analizate detaliat diferite aspecte ale modulaţiei PWM cu eşantionare 
uniformă, împreună cu unele particularităţi de implementare. 
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Capitolul 3 - Sincronizarea semnalelor modulator şi purtător, 
la modulaţia PWM cu eşantionare uniformă 

3.1 Principiu 
Atunci când semnalul modulator (respectiv semnalele modulatoare, în cazul trifazat) şi semnalul purtător 
sunt sincrone, factorului de modulatje în frecvenţă rrif =fjf„, are valori întregi; modulaţia se va numi, pe 
scurt, "sincronă". Când semnalele nu sunt sincrone, nif are valori ne-întregi iar modulaţia se va numi 
"asincronă". 

3.2 Performanţe 

3.2.1 Produsii de modulaţie 

3.2>1.1 Modulaţia sincronă 

Deoarece multiplii întregi ai frecventei purtătoare f^ sunt de asemenea multipli întregi ai frecvenţei 
modulatoare rezultă că produsii de modulaţie, având frecvenţe m^f^-^n^f^ (cu m s\ n întregi) au 
întotdeauna frecvenţe multiplu de f,„ şi se suprapun între ei, ca în exemplul din Fig. 3.1. 

Observaţie: în figură s-a utilizat o 
valoare foarte mică pentru my, în 
scopul ilustrării efectului în discuţie. 

Conform celor arătate în capitolul 2, 
dacă rrifSt alege impar şi multiplu de 
3 atunci produşii de modulaţie cu 
frecvenţele 2-X,, şi 4-X, sunt nuli, 
deci, în condiţii de implementare 
ideale, componenta armonică având 
cea mai mică frecvenţă apare la S-f^. 
Acest aspect este important, 

Fig. 3J - Spcctrul tenslujîilor gcjicratcprin r?iodulafie PWM sincrona, deoarece, aşa cum se va arăta în 
3 secţiunea următoare, produşii de 

modulaţie cu frecvenţe joase au 
efectele cele mai pronunţate asupra motorului. 

în concluzie, utilizarea modulaţiei sincrone împreună cu respectarea condiţiei de mai sus (m^ impar şi 
multiplu de 3) permit evitarea apariţiei produşilor de modulaţie cu frecvenţe joase, cu efecte nefavorabile 
pronunţate. 

- 3 . 1 -

BUPT



Sincronizarea semnalelor modulator si purtător 

Fig. 3.2 ' Spcctrul tensiunilor generate prin modulaţie PWM asincronă. 
mr 2.3 

3.2A.2 Modulaţia asincronă 

în această situaţie, frecvenţele produşilor de modulaţie nu mai sunt multipli întregi ai deci aceştia nu 
se mai suprapun între ei, după cum 
se observă în exemplul din Fig. 3.2. 

Dacă rrif are valori mici, pot să apară 
produşi de modulaţie cu amplitudini 
semnificative la frecvenţe joase, 
apropiate de f^. Aceşti produşi pot 
avea efecte nefavorabile deosebit de 
pronunţate asupra motorului 
[DW92], după cum se va arăta în 
cele ce urmează. 

1. La frecvenţe joase, inductanţele 
din circuitul echivalent de regim 
permanent al fazelor motorului 
[Leon85] [Bose86] au valori 
reduse, deci modulul impedanţei 

circuitului echivalent va fi mic; în consecinţă, chiar şi componentele spectrale ale tensiunilor de fază 
având amplitudini relativ mici pot cauza componente spectrale ale curenţilor de fază cu amplitudini 
mari, care produc efecte nefavorabile în motor, după cum se va arăta în capitolul 7. 

2. Componentelor spectrale cu frecvenţe mai mari decât f^, dar nu prea apropiate de din tensiunile de 
fază le corespund valori pozitive relativ mari ale alunecării s. în consecinţă, rezistenţa R2V5' din 
circuiUil echivalent al motorului are o valoare mică, deci impedanţa circuitului echivalent va avea, la 
rândul ei, o valoare redusă, cu consecinţele arătate mai sus. 

3. Dacă în circuitul echivalent de regim staţionar al unei faze se separă, în ramura care modelează 
circuitul rotoric, rezistenta Rj' , care modelează pierderile de putere în rotor, rămâne o rezistenţă 
Rj ' Cl-^)/^, care modelează transformarea puterii electrice în putere mecanică. Componentelor 
spectrale cu frecvenţe mai mici d e c â t d i n tensiunile de fază le corespund valori subunitare ale 
alunecării 5, deci valori negative ale rezistenţei indicând transformarea unei cantităţi de 
putere mecanică în putere electrică, disipată apoi sub formă termică. în consecinţă, componentele 
spectrale în discuţie cauzează pierderi de putere suplimentare în motor; ele pot cauza de asemenea 
pulsaţii de cuplu. 

4. Componentele spectrale cu frecvenţe joase din curenţii de fază produc pulsaţii de cuplu care, la 
rândul lor, pot genera oscilaţii de turaţie cu amplitudine mare, datorită fenomenului de rezonanţă 
mecanică (mai probabil la frecvenţe joase). 

5. Componentele spectrale cu frecvenţe care nu sunt multiplu întreg al f ^ formează sisteme trifazate 
nesimetrice [DW92], care pot avea de asemenea efecte negative suplimentare asupra motorului. Acest 
aspect va fi detailat în capitolul 7. 

3.2.1.3 Concluzie 

Modulaţia asincronă poate cauza efecte negative suplimentare în motor, comparativ cu modulaţia 
sincronă; aceste efecte sunt cu atât mai pronunţate cu cât factorul de modulaţie în frecvenţă rrif este mai 
mic. 
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3.3 Implementare 
în continuare se vor analiza comparativ posibilităţile de implementare pentru modulaţia PWM cu 
eşantionare uniformă, în variantele sincronă şi asincronă. Se va considera algoritmul de modulaţie cu 
tabel de eşantioane ale semnalului modulator, preferată în majoritatea cazurilor în sistemele de comandă 
digitale cu microprocesor sau microcontroler [GSH85]. O justificare detaliată a acestei afirmaţii va fi 
prezentată ulterior, în secţiunea 18.1.2.1. Algoritmul considerat este ilustrat, pentru cazul monofazat, în 
Fig. 3.3. 

TABEL 

POINTER 

nia 

> (#6.1) 

Fig. 3.3 Principiul de iniplcffientare pentru modulaţia 
PWM cu eşantionare uniformă, cu tabel de eşantioane 

Se stochează, într-un tabel din memoria 
microprocesorului, un număr de eşantioane ale 
semnalului modulator (se va presupune că 
eşantioanele corespund unei întregi perioade a 
semnalului modulator). Tabelul este parcurs 
circular, cu viteză variabilă, prin incrementarea 
unei variabile "pointer' care stochează adresa 
locaţiei curente din tabel; durata totală de 
parcurgere a tabelului trebuie să fie egală cu 
perioada modulatoare T^ = Mf^. în fiecare 
perioadă de eşantionare T̂  se preia din tabel 
eşantionul adresat de pointer, pe baza căruia 
se calculează durata de conducţie pentru pulsul 
curent, r̂ ,̂ cu ajutorul formulei: 

(S.l) 

derivată din (2.2). Această valoare este apoi convertită într-o constantă de timp şi transmisă unui circuit 
digital de temporizare. în cazul modulaţiei trifazate se utilizează trei pointeri, "defazaţi" cu un număr de 
eşantioane corespunzător unei treimi din perioada modulatoare şi incrementaţi simultan. Cei trei pointeri 
permit preluarea a trei eşantioane din tabel şi calcularea a trei durate de conducţie, corespunzătoare celor 
trei faze. Prin decrementarea pointerilor, în locul incrementării, se obţine schimbarea succesiunii fazelor. 

Observaţie: în prezentarea de mai sus nu s-a impus nici o restricţie referitor la sincronizarea între 
incrementarea pointerului şi preluarea eşantioanelor din tabel. După cum se va vedea în continuare, 
această sincronizare este diferită, pentru cele două moduri de sincronizare introduse anterior. 

3.3.1 Modulaţia sincronă 
În cazul modulaţiei sincrone, raportul între perioada modulatoare, 7*̂ , şi cea purtătoare, este întreg, 
ceea ce înseamnă că preluarea eşantioanelor din tabel se realizează de un număr întreg, constant de ori 
pentru fiecare ciclu de parcurgere a tabelului. Evident, varianta de implementare cea mai simplă 
presupune sincronizarea incrementării pointerului cu preluarea eşantioanelor din tabel. Astfel, tabelul va 
conţine un număr de eşantioane egal cu w/, în fiecare perioadă T̂  se incrementează pointerul cu 1 şi se 
preia un eşantion din tabel. Controlul frecvenţei modulatoare se realizează prin modificarea perioadei 
purtătoare confonn f o n n u l e i : = \l{mfT^). 

Deşi simplă, implementarea descrisă mai sus prezintă un dezavantaj important. Astfel, dacă se doreşte o 
gamă dinamică largă pentru rezultă că şi frecvenţa purtătoare / = MT̂  = fm'̂ rif va lua valori într-un 
interval larg; în consecinţă, pot să apară situaţii de funcţionare defectuoasă la una sau la ambele 
extremităţi ale intervalului, după cum urmează [ZAN75]: 
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• la frecvenţe f^ mari: 
• creşterea frecvenţei de comutaţie a dispozitivelor semiconductoare de putere din invertor 

cauzează creşterea puterii disipate pe acestea; 
• scăderea duratelor pulsurilor poate face ca, pentru unele pulsuri, dispozitivele de putere să nu 

mai aibă timpul necesar pentru a comuta, rezultând de asemenea creşterea puterii disipate; de 
regulă, această problemă se rezolvă în cadrul algoritmului de modulaţie, prin eliminarea 
pulsurilor foarte scurte; aceasta cauzează însă distorsiuni suplimentare în tensiunile de ieşire 
şi un control neliniar al amplitudinii componentei fundamentale; 

• la frecvenţe f^ mici: 
• scăderea frecvenţei produşilor de modulaţie din jurul multiplilor f^ cauzează creşterea 

amplitudinilor componentelor spectrale corespunzătoare ale curenţilor de fază, datorita 
impedanţei mai reduse a circuitului echivalent al fazelor (fenomen explicat anterior, în 
secţiunea 3.2.1.2); în consecinţă, se accentuează efectele nefavorabile asupra motorului 

Evitarea problemelor de mai sus impune modificarea "în trepte" factorului de modulaţie în frecvenţă nif, 
într-o gamă de valori întregi. Aceasta se poate realiza în următoarele variante de implementare: 
• utilizarea mai multor tabele de eşantioane, corespunzătoare tuturor valorilor nif necesare [BS83] 

[AH89]; modificarea valorii m̂ r presupune schimbarea tabelului utilizat, caz în care trebuie avută în 
vedere păstrarea continuităţii fazei semnalelor modulatoare, pentru a evita apariţia unui regim 
tranzitoriu în motor; această abordare conduce deci la complicaţii suplimentare de implementare; 

• recalcularea tabelului de eşantioane la fiecare schimbare a valorii mj prescrise [JWD83] [ASM89]; 
deoarece presupune evaluarea unor funcţii trigonometrice, această operaţie necesită o putere de calcul 
relativ ridicată, în caz contrar conducând la un timp de răspuns excesiv; se impune respectarea 
aceleiaşi condiţii de continuitate a fazei semnalelor modulatoare, ca şi în varianta anterioară; 

• utilizarea unui tabel unic, în care numărul de eşantioane este egal cu valoarea maximă a lui mp notata 
în continuare mf,^- [BS83] [MGW93]; incrementarea pointerului se realizează în fiecare perioadă T ,̂ 
ca în varianta "de bază", dar se poate face cu mai multe unităţi, obţinându-se astfel valori nif 
echivalente diferite; de exemplu, dacă pointerul se incrementează în fiecare perioadă T̂  cu 2, valoarea 
echivalentă a lui rtij va fi rrif max /2; evident, valorile nif care pot fi obţinute în acest mod sunt 
submultiplii întregi ai mf̂ Ax'y condiţia de continuitate a fazei semnalelor modulatoare este respectată 
implicit, prin utilizarea unui tabel unic şi a aceluiaşi pointer. 

Pentru exemplificare, în Fig.3.4 se prezintă o implementare a ultimei variante, realizată prin hardware în 
circuitul integrat modulator PWM HEF4752 [AH89]. Se observă păstrarea frecvenţei de comutaţie între 

două valori limită, prin modificarea rrif 
fc^'^^ în funcţie de valoarea prescrisă pentru 

X,. Valoarea nif̂ AX s-a ales de forma 
3-2°, astfel încât toate valorile irif să fie 
multiplu de 3 (pentru a permite 
obţinerea defazajelor egale între cei trei 
pointeri utilizaţi în varianta trifazată) şi, 
în acelaşi timp, să permită obţinerea 
unui număr mare de submultipli întregi. 
La schimbarea valorii rrifSt introduce un 
histerezis, pentru a evita oscilaţiile de 
frecvenţă, atunci când valoarea prescrisă 
este apropiată de una din frecvenţele la 
care are loc schimbarea. 

1000 

500 -

192- 96/f 4B/ 
) y 

2 4 / / / 
mr 

[Hz] 

25 50 75 

Fig.3.4 - Modificarea "în trepte" a factorului de modulaţie în 
frecventă la modulaţia PWM sincronă 
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3.3.2 Modulaţia asincronă 
în cazul modulaţiei asincrone, se utilizează de regulă un singur tabel de eşantioane; numărul acestora, 
notat în continuare cu jV, se alege astfel încât să realizeze o aproximare satisfăcătoare a formei de undă 
modulatoare. Preluarea eşantioanelor se face cu frecvenţa f^, de regulă constantă, în implementările 
descrise în literatură [BS83] [KWOK85], incrementarea pointerului se face asincron faţă de preluarea 
eşantioanelor, cu perioada TJN, astfel încât să se asigure o parcurgere completă a tabelului într-o 
perioadă T ,̂ 

i Tc 

TDvER 1 

i TJN 

TDyIER2 

TABEL 

• POINTER * ESA> rr. Sk 
TTta 

> (#6.1) Tk 

Fig. 3.5 ' Variantă de implementare pentru modulaţia PWM cu eşantionare uniformă asincronă 

O variantă de implementare a metodei de mai sus este ilustrată în Fig. 3.5. Se utilizează două circuite de 
temporizare, după cum urmează: 

• circuitul TIMER 1 comandă preluarea eşantioanelor din tabel, cu perioada 
• circuitul TIMER2 comandă incrementarea pointerului, cu perioada TJN\ pointerul poate fi 

un registru de adresare al microprocesorului, incrementat în rutina de tratare a întreruperii 
generate de TIMER 2 [BS83], sau un numărător hardware, incrementat de către un semnal de 
tact generate de TIMER 2 [KWOK85]. 

O variantă similară, cu implementare exclusiv software şi un singur circuit de temporizare, a fost propusă 
de autor [GN94] şi este descrisă în capitolul 18. 

3.3.3 Concluzii 
în condiţiile unei implementări digitale cu tabel de eşantioane şi ale realizării unui nivel acceptabil de 
performanţă, modulaţia asincronă poate fi implementată mai simplu decât modulaţia asincronă. 

3.4 Analiza cantitativă prin simulare 

3.4.1 Obiectiv 
După cum s-a arătat în secţiunile anterioare, modulaţia asincronă este preferabilă, datorită implementării 
mai simple, dar, pe de altă parte, poate cauza efecte negative importante, la valori mici ale factorului de 
modulaţie în frecventă Wr. î 1 j 

în literatură se recomandă utilizarea combinată a celor două metode: modulaţia sincronă la frecventa 
modulatoare f^ mici şi modulaţia asincronă la frecvenţe mari [Ziog75] [BS83] [BSV88]. Nu se oferă 
însă informaţii suficiente privind determinarea pragului de comutaţie (se menţionează valorile de 10 Hz 

- 3 . 5 -

BUPT



Sincronizarea semnalelor modulator si purtător 

[BS83], respectiv 40 Hz [Ziog85]). în plus, la schimbarea tipului de modulaţie trebuie respectată condiţia 
de continuitate a fazei semnalelor modulatoare, descrisă în secţiunea 3.3.1. In concluzie, implementarea 
acestei variante combinate poate fi relativ dificilă. 

Pe de altă parte, tehnologia modernă a circuitelor de putere permite utilizarea unor frecvenţe purtătoare 
ridicate, de 15...20 KHz, deci a unor valori Jiij mari (în condiţii normale de utilizare, când frecvenţa 
modulatoare nu depăşeşte 100 Hz). Aceasta sugerează posibilitatea utilizării exclusive a modulaţiei 
asincrone. 

Pentru a verifica ipoteza de mai sus, s-a realizat o evaluare cantitativă a efectelor modulaţiei asincrone în 
funcţie de valoarea nif. Rezultatele acestei analize, realizate prin simulare cu metoda descrisă în capitolul 
12, vor fi prezentate în cele ce urmează. 

3.4.2 Rezultate 

3.4.2.1 Fără decalarea comenzii 

în Fig. 3.6 este reprezentată densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie generate de un invertor 
trifazat ideal, comandat prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă asincronă^ fară decalarea 
comenzii. Se utilizează frecvenţa purtătoare f c = \S KHz, care poate fi obţinută fară probleme folosind 
invertoare cu tranzistoare IGBT sau DMOS, disponibile pentru puteri mici şi medii (avute în vedere în 
prezenta lucrare). Pentru pulsurile din tensiunile de fază se utilizează modul de sincronizare cu un singur 
front modulat (SE), care este cel mai dezavantajos din punctul de vedere al distorsiunilor armonice. 
Factorul de modulaţie în amplitudine are valoarea m^ = 0,8. 

Graficul din partea stângă corespunde unei frecvenţe modulatoare de 99,98 Hz, considerată ca 
aproximând valoarea maximă necesară în aplicaţiile uzuale (unde turaţia motorului este limitată din 
considerente mecanice). Se observă că produşii de modulaţie din jurul frecvenţei purtătoare de 15 KHz se 
atenuează rapid, neexistând pericolul apariţiei unor componente spectrale în apropierea frecvenţei 
modulatoare. în concluzie, se poate afirma că în condiţii normale de utilizare si pentru o comutaţie 
ideală, în sistemele de actionare cu invertoare DMOS si IGBT, modulatia asincronă nu cauzează f t ' > 
probleme legate de prezenta produsilor de modulaţie la frecvente mici, apropiate de frecventa 
modulatoare. 
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Fig. 3.6 ' Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă asincronă, pentru 150.3 (stânga) şi 15.3 (dreapta) 

în cazul utilizării unor motoare speciale, poate apărea necesitatea obţinerii unor frecvenţe fundamentale 
mai mari. în consecinţă, s-a investigat limita maximă obtenabilă pentru frecvenţa m o d u l a t o a r e a s t f e l 
încât să nu apară produşi de modulaţie cu amplitudini semnificative în domeniul frecvenţelor apropiate de 

Pentru pragul de amplitudine al componentelor spectrale considerate "semnificative" s-a utilizat 
valoarea de -70 dB (relativă la amplitudinea fundamentalei), preluată din literatura referinţele 
bibliografice, iar domeniul frecvenţelor apropiate de/„ s-a considerat egal cu [O, 10-/„]. Au fost simulate 
succesiv valori crescătoare, neîntregi, ale m ,̂ obţinându-se în final graficul din partea dreaptă a Fig. 3.6, 
corespunzător unei valori mj-= 15,3, deci unei frecvenţe modulatoare = 980,39 Hz. Se observă 
prezenţa, pe lângă armonicile fundamentalei datorate imperfecţiunilor procesului de modulaţie, a unor 
produşi de modulaţie, din care cel mai din stânga are o frecvenţă de aproximativ 10-/̂ ,. în concluzie, se 
poate afirma că în condiţiile unei comutării ideale, modulaţia PWM asincronă poate fi utilizată în 
sistemele de acţionare cu invertoare DMOS si IGBT, cu fi-ecvenţe de comutaţie mai mari de 15 KHz, 
până la fi-ecx^ente modulatoare de aproximativ 1000 Hz,Jară efi^cte negative importante, 

3.4.2>2 Cu decalarea comenzii 

în Fig. 3.7 se prezintă rezultatele obţinute prin simulare considerând şi efectele decalării comenzii 
(descrisă în secţiunea 1.1.1.), pentru un timp de decalare = 2 |is. în graficul din partea stângă, 
corespunzător modulaţiei asincrone cu frecvenţa modulatoare de 99,98 Hz (similar cu graficul din partea 
stângă a Fig. 3.6), se observă că produşii de modulaţie centraţi în jurul frecvenţei purtătoare au 
amplitudini semnificative la frecvenţe joase, în jurul frecvenţei modulatoare. Cu toate acestea, 
amplitudinile respective sunt mai mici decât cele ale produşilor de modulaţie centraţi în jurul frecvenţei 
modulatoare, deci o contribuţie nesemnificativă la efectele nefavorabile asupra motorului. 
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5000 10000 15000 /[Hz] 10000 15000 / [ l ^ 

Fig. 3,7 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă cu decalarea comenzii (2/js), modulaţie asincronă cu m^— 150.3 (stânga) si modulaţie sincronă 
cu mf- 150 (dreapta) 

Deoarece efectele negative ale produşilor de modulaţie centraţi în jurul frecvenţei purtătoare cresc odată 
cu creşterea timpului de decalare a comenzii şi cu scăderea frecvenţei purtătoare, putând fi semnificative 
în anumite condiţii, s-a investigat dacă utilizarea modulaţiei sincrone poate contribui Ia rezolvarea acestei 
probleme. în graficul din partea dreaptă a Fig. 3.7, corespunzător modulaţiei sincrone cu fiwvenţa 
modulatoare de 100 Hz, se observă că produşii de modulaţie centraţi în jurul frecvenţei purtătoare au 
aceeaşi viteză de descreştere ca şi în cazul modulaţiei asincrone. Singura deosebire constă în faptul că 
fiwvenţele acestor produşi de modulaţie se suprapun cu cele ale produşilor de modulaţie centraţi în jurul 
frecvenţei modulatoare; în consecinţă, în loc să apară ca şi componente spectrale distincte, produşii de 
modulaţie centraţi în jurul frecvenţei purtătoare cauzează o uşoară creştere a amplitudinilor 
componentelor spectrale corespunzătoare produşilor de modulaţie centraţi în jurul frecvenţei 
modulatoare; pe ansamblu, contribuţia la efectele negative în motor (determinată de energia produşilor de 
modulaţie) rămâne aceeaşi. 

în concluzie, decalarea comenzii poate cauza prezenta unor produşi de modulatie cu amplitudini 
semnificative la fi^cvenţe mici, apropiate de fi^cvenţa modulatoare. Amplitudinea acestor produşi de 
modulaţie depinde de frecvenţa purtătoare şi de durata decalării comenzii. Utilizarea modulatie sincrone 
nu contribuie însă la reducerea efectelor produşilor de modulaţie de mai sus. 

3.5 Concluzii 
Conform informaţiilor din literatura de specialitate, modulaţia asincronă permite implementări digitale 
mai simple, dar, pe de altă parte, poate cauza efecte negative importante la valori mici ale factorului de 
modulaţie în frecvenţă. Analiza cantitativă prin simulare realizată de autor a demonstrat că efectele 
negative cauzate direct de modulaţia asincronă nu apar în condiţiile normale de funcţionare ale sistemele 
de acţionare modeme cu invertoare DMOS si IGBT, cu frecvente de comutatie mai mari de 15kHz si y » ^ ^ » > 

frecvenţe modulatoare de până la 100 Hz. Mai mult, se pot obţine frecvenţe modulatoare de până la 1000 
Hz, fară ca aceste efecte negative să devină semnificative. Decalarea comenzii poate genera componente 
spectrale cu efecte negative asupra motorului, dar prezenţa acestora este independentă de caracterul 
sincron sau asincron al modulaţiei. 
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Capitolul 4 - Semnale modulatoare în modulaţia PWM cu 
eşantionare uniformă j 

4.1 Introducere 
în analiza din capitolele anterioare s-au considerat exclusiv semnale modulatoare sinusoidale. Utilizarea 
unor forme de undă diferite pentru semnalele modulatoare permite optimizarea performanţelor 
modulaţiei, după cum urmează: 

• creşterea factorului de utilizare a tensiunii de alimentare a invertorului; 
• reducerea numărului de comutapi ale dispozitivelor de putere din invertor; 
• simplificarea implementării, 

în secţiunile următoare se vor analiza comparativ diverse variante pentru forma de undă a semnalelor 
modulatoare, care permit atingerea obiectivelor de mai sus. 

4.2 Creşterea factorului de utilizare a tensiunii de alimentare 

4.2.1 Factorul de utilizare a tensiunii de alimentare 
în majoritatea sistemelor de acţionare cu invertoare trifazate, tensiunea continuă de alimentare a 
invertoarelor se obţine prin redresarea reţelei de alimentare trifazate, având deci, în condiţiile unei filtrări 
ideale^o valoare V^ = 537V. 

Pe de altă parte, valoarea prescrisă pentru amplitudinea fundamentalelor din tensiunile de fază ale 
motorului, calculată de algoritmului de reglare a acţionării şi transmisă ca parametru de intrare al 
modulatorului PWM, poate lua valori într-o gamă largă, depinzând, de regulă, de frecvenţa tensiunilor de 
fază. De exemplu, pentru metoda de reglare "V/f constant" [Leon85], valoarea prescrisă pentru 
amplitudinea fundamentalelor tensiunilor de fază este: Vf̂ "̂̂  = Vfmfrffsy unde / este frecvenţa 
fundamentalelori, V̂ f̂̂  este amplitudinea nominală a tensiunilor de fază, iar fj^ este frecvenţa nominală, în 
cazul unui motor proiectat pentru alimentare directă de la reţeaua trifazată, cu = 311 V ş i = - 5 0 Hz, 
formula de mai sus devine: VjĴ ^ = /6 ,22. Dacă motorul, alimentat de la invertor, este montat în 
conexiune A (cea mai avantajoasă din punct de vedere al utilizării tensiunii de alimentare), fundamentala 
tensiunilor de ieşire ale invertorului trebuie să aibă amplitudinea V^J^^ = Conform formulei (2.7), 
amplitudinea maximă a fundamentalelor tensiunilor de ieşire ale invertorului, obtenabilă în regim de 
modulaţie "normal" (cu m^ < 1), este {V̂ o în consecinţă, frecvenţa maximă până la care 
cerinţele algoritmului de reglare, referitoare la amplitudinea componentelor fundamentale ale tensiunilor 
de fază, pot fi respectate e s t e = = V3.(îV2)/6,22 = 74,8 Hz. 

în multe situaţii din practică se impune generarea unor frecvenţe mai mari (de exemplu, pentru obţinerea 
unor turaţii ridicate sau a unui cuplu instantaneu ridicat). în aceste condiţii, creşterea suplimentară 
amplitudinii fundamentalelor tensiunilor de ieşire ale invertorului impune utilizarea regimului de 
supramodulaţie, cu > 1. După cum se va arăta în capitolul 5, aceasta conduce inerent la distorsiuni 
armonice ridicate, cu efecte nefavorabile asupra motorului. 
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în consecinţă, un criteriu de performantă important al modulaţiei PWM se referă la valoare maximă a 
amplitudinii fundamentalelor tensiunilor de ieşire ale invertorului, obtenabilă, pentru m^ < 1 şi în 
condiţiile unei valori impuse pentru tensiunea continuă de alimentare a invertorului. Acest criteriu de 
performanţă este exprimat cantitativ prin factorul de utilizare a tensiunii de alimentare a invertorului^ 
definit prin formula: 

fr/0) ) 

k ^ y = ^ , (4.1) 

CU următoarele notaţii: 

{^ABm^^ax ' valoare maximă obtenabilă, în regim de modulaţie "normal'' (cu m^ < 1), pentru 
amplitudinea componentelor fundamentale ale tensiunilor de linie 

Vĵ  - tensiunea continuă de alimentare a invertorului 
Conform formulei (2.7), pentru semnale modulatoare sinusoidale factorul de utilizare a tensiunii de 
alimentare are valoarea Av = V3/2 = 0,87. 
4.2.2 Soluţii pentru creşterea factorului de utilizare a tensiunii de alimentare 
Limitarea amplitudinii maxime a tensiunilor de ieşire se datorează în esenţă faptului că duratele pulsurilor 
PWM ating valorile limită de O, respectiv T^ atunci când valorile instantanee ale semnalelor modulatoare 
sunt egale cu amplitudinea semnalului purtător (vezi formele de undă din Fig. 2.3). în consecinţă, valori 
mai ridicate pentru kyy s-ar putea obţine prin utilizarea unor semnale modulatoare pentru care valoarea de 
vârf este mai mică decât amplitudinea fundamentalei (cele două fiind egale, în cazul semnalului 
modulator sinusoidal). Conform celor arătate în secţiunea 2.3.3.1, în condiţiile unei implementări ideale, 
în tensiunile de linie generate de invertor nu apar armonici cu ordin multiplu de 3, chiar dacă aceste 
armonici sunt prezente în semnalele modulatoare. în consecinţă, diverse soluţii pentru creşterea valorii 
kuy se pot obţine prin însumarea în semnalul modulator sinusoidal a unor armonici cu ordin multiplu de 
3, cu diverse ponderi; această metodă este denumită "injecţie armonică''. Variantele descrise în literatura 
vor fi analizate pe rând în secţiunile următoare. 

4.2.2.1 Semnale modu la toa re cu î n s u m a r e a armonici i a t reia 

Metoda constă în însumarea în semnalele modulatoare sinusoidale a armonicii a treia, cu amplitudinea 
astfel aleasă încât să se obţină un raport maxim între amplitudinea fundamentalei şi valoarea de vârf. în 
[HG84] se demonstrează că amplitudinea armonicii a treia trebuie să fie egală cu 1/6 din amplitudinea 
fundamentalei şi că, în aceste condiţii, valoarea de vârf a semnalului modulator reprezintă V3/2 din 
amplitudinea fundamentalei. în consecinţă, factorul de utilizare a tensiunii de alimentare creşte, faţă de 
cazul semnalului modulator sinusoidal, cu un factor de (V3/2)-', având deci valoarea kuy — 1. 

După cum se va arăta în secţiunile următoare, există forme de undă mai complicate, care permit obţinerea 
aceleiaşi valori kyy, împreună cu alte avantaje, referitoare la reducerea puterii disipate în invertor. Faţă de 
acestea, metoda prezentată mai sus are avantajul unor implementări mai simple, în varianta analogică şi 
în varianta digitală în care eşantioanele semnalelor modulatoare se calculează în timp real. în condiţiile 
implementării digitale descrise în secţiunea 3.3, eşantioanele nu se calculează în timp real, deci acest 
avantaj devine nesemnificativ. în concluzie, metoda descrisă mai sus nu va fi considerată în analiza 
comparativă din acest capitol. 
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4.2.2.2 Semnale modulatoare formate din segmente de sinusoidă 

în cazul motoarelor conectate în A sau în Y cu punctul central flotant (conexiuni utilizate în majoritatea 
aplicaţiilor practice), tensiunile pe fazele motorului sunt determinate exclusiv de tensiunile de linie 
generate de invertor, egale cu diferenţele între tensiunile de ieşire ale fazelor succesive. în consecinţă, se 
pot utiliza semnale modulatoare diferite de simisoidă, cu condiţia ca diferentele lor să fie sinusoidale. Se 
pot face următoarele observaţii: 

• diferenţa a două semnale sinusoidale cu aceeaşi frecvenţă, cu amplitudini, faze şi componente 
continue oarecare, este tot un semnal sinusoidal (eventual cu o componentă continuă); 

• nu este necesar ca semnalele diferenţă să fie obţinute prin scăderea a două semnale 
sinusoidale unice; 

Astfel, semnalele diferenţă sinusoidale pot fi împărţite în mai multe intervale de fază; pentru fiecare 
interval, diferenţa se poate face între semnale sinusoidale diferite; semnalele modulatoare se obţin prin 
"combinarea" unor segmente din diversele semnalele considerate în diferenţă, segmente corespunzătoare 
intervalelor de fază de mai sus. 

în consecinţă, se pot imagina diverse semnale modulatoare, formate din segmente de semnale 
sinusoidale, alese astfel încât diferentele lor să formeze un semnal sinusoidal. 

Observaţie: Toate aceste semnalele modulatoare sunt formate din fundamentală şi armonici multiplu de 3, 
în concordanţă cu cele arătate în secţiunea 4.2.2. Modul de obţinere a acestor semnale, bazat pe 
combinarea ""in timp" a unor semnale modulatoare, este însă diferit de cel folosit în secţiunea 4.2.2.1, 
bazat pe însumarea spectrală. 

în continuare se va prezenta o variantă de semnal modulator format din segmente de sinusoidă, obţinută 
prin metoda denumită ^'modulaţia vectorului spaţial" [BSV88], prezentată în detaliu în capitolul 6. 
Semnalul modulator este descris prin formula: 

- sin(&)„,/ +30°); nl6<coJ<nl2. (4.2) 

pentru celelalte intervale fiind definit prin simetrie, conform Fig. 4.1. 

în cazul eşantionării uniforme, valorile medii pe puls ale tensiunilor de linie reprezintă eşantioane ale 
unor forme de undă sinusoidale, cu defazaje relative de 120° [BSV88]; de exemplu, eşantioanele tensiunii 
de linie v ^ sunt date de formula: 

+30°) . (4.3) 

în consecinţă, factorul de utilizare a tensiunii de alimentare a invertorului are valoarea: 

6/0) ) 

k^^. = ^ = 1. (4.4) 

aceeaşi ca si în cazul variantei cu însumarea armonicii a treia. 
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Alte variante de semnale modulatoare formate 
din segmente de sinusoidă, care permit în plus 
reducerea numărului de comutaţii ale 
dispozitivelor de putere din invertor, vor fi 
prezentate în secţiunea următoare. 

4.3 Reducerea numărului de 
comutaţii ale dispozitivelor de 
putere 
în secţiunea anterioară s-a arătat că diferentele 

> y 
semnalelor modulatoare, care trebuie să fie 
sinusoidale, se pot obţine prin scăderea unor 
semnale sinusoidale cu amplitudini, faze şi 
componente continue oarecare. Dacă 
amplitudinea unui astfel de semnal se alege 
(pe durata unui interval de fază) egală cu O şi 
se adaugă o componentă continuă egală cu 

amplitudinea semnalului purtător, cu semn + sau rezultă că tensiunile de ieşire corespunzătoare au 
valoarea Vp/2 sau - V^l, deci generarea lor se realizează prin conducţia permanentă a unui tranzistor din 
braţul de punte respectiv şi blocarea permanentă a celuilalt tranzistor (evident, pe durata intervalului de 
fază respectiv). Metoda de mai sus este denumită uneori ""bus clamping technique' [HB92], semnalele 
modulatoare fiind denumite "fijncţii modulatoare discontinue" [TL94a]. 

în acest mod se poate reduce numărul total de comutări ale tranzistoarelor de putere^ corespunzătoare 
unei perioade modulatoare, în condiţiile păstrării frecvenţei purtătoare, deci (în principiu) a calităţii 
modulaţiei [MD87]. Aceasta conduce la reducerea puterii totale disipate pe invertor, ceea ce permite 
reducerea gabaritului radiatorului şi/sau creşterea fiabilităţii, prin reducerea temperaturii de funcţionare. 
Trebuie remarcat că aceste avantaje se pot obţine fară consecinţe defavorabile pentru calitatea modulaţiei, 
reprezentând un foarte bun exemplu pentru posibilităţile de optimizare a funcţionării sistemelor de 
acţionare, exclusiv prin intermediul metodelor de comandă. 

Există un mare număr de posibilităţi de implementare pentru metoda expusă anterior. în continuare se vor 
prezenta 5 variante, descrise în bibliografie; toate aceste variante permit obţinerea unui factor de utilizare 
a tensiunii de alimentare kyy- 1. 

Fig. 4.1' Semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă 
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4.3.1 Varianta 1 
Această variantă presupune utilizarea unui semnal modulator descris prin formula [HB92] [KEZ91] 
[TL94a]: 

'\\0<(oj <n 16 

m^-2cos{o)J-7116)-1; ; r /6 < coj <nll 
V 

m^ ' 2 z o s { Q ) J ^ n l 6 ) + \ \ 7 r l 2 < ( o J < 5 ; r / 6 ' 
(4.5) 

pentru celelalte intervale fiind definit prin 
simetrie, conform Fig. 4.2. 

Fig. 4.2 ' Semnal modulator format din segmente de sinusoidă, cu 
reducerea numărului de comutaţii, varianta 1 

4.3.2 Varianta 2 
Această variantă presupune utilizarea unui semnal modulator descris prin formula [KEZ91] [TL94a]: 

m^ • 2cos{coJ - n 16)-\\< coJ <7r 16 

1; nI6<(0J <Kn 
V. 

M^ • 2 cos(coJ ^TT I6)+\\7U I3< coJ <N II 
(4.6) 

pentru celelalte intervale fiind definit prin 
simetrie, conform Fig. 4.3. 

Fig. 4.3 ' Semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă, cu reducerea numărului de comutat ii, varianta 2 
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4.3.3 Varianta 3 
Această variantă presupune utilizarea unui semnal modulator descris prin formula [KEZ91] [TL94a]: 

\\0<(Oj <n 12 

m^ - Icosicoj - n I e)-\\ 7t 13 < 0)J <27t 12 

• 2 cos(a)„/+ ;r / 6) +1; 2;r / 3 < < ;r 
(4.7) 

pentru celelalte intervale fiind definit prin 
simetrie, conform Fig. 4.4. 

F'tg. 4.4 - Semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 3 

4.3.4 Varianta 4 
Această variantă presupune utilizarea unui semnal modulator descris prin formula [KEZ91]: 

m^-2 cos(coJ - TT/6)-V,0 < coj <7r/3 

m^ • 2cos(a)„/ + ; r / 6 ) + l ; ; r / 3 < coj <2k 12 

-Xlnl2<(oJ<7i 
(4.8) 

pentru celelalte intervale fiind definit prin 
simetrie, conform Fig. 4.5. 

Fig. 4.5 - Semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă, cu reducerea numărului de comutatii, varianta 4 
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4.3.5 Varianta 5 
Această variantă presupune utilizarea unui semnal modulator descris prin formula [TOI88] [HB92]: 

w. • 2 cos(a)„,/ - ;r / 6 ) - 1; O < coj < 2;r / 3 

1 ; 2kl2><coJ <n (4.9) 

pentru celelalte intervale fiind definit 
prin simetrie, conform Fig. 4.6. 

4.4 Simplificarea 
implementării 
în literatura de specialitate sunt 
mentionate forme de undă modulatoare 
trapezoidale [TI86] sau în trepte 
[S0D91], optimizate pentru implement-
area digitală cu calcularea în timp real a 
semnalelor modulatoare, în sisteme cu 
microprocesoare de cost redus din 
generaţiile anilor '80 (fară instrucţiuni 
de înmulţire). Aceste abordări nu mai 
sunt de actualitate, deoarece, pe de o 
parte, microprocesoarele şi 

microcontrolerele actuale, chiar cele de cost redus, au instrucţiuni de înmulţire, iar, pe de altă parte, 
implementarea cu tabel de eşantioane, descrisă în secţiunea 3.3, nu necesită calcularea în timp real a 
semnalelor modulatoare. în consecinţă, aceste forme de undă nu vor fi considerate ăn analiza comparativă 
care urmează. 

Fig. 4.6 ' Semnal modulafo?'format din segmente de sinusoidă, cu 
reducerea numărului de comutatii, varianta 5 

4.5 Analiza comparativă a soluţiilor 
în această secţiune se vor compara, din punct de vedere al performanţelor modulaţiei, semnalul 
modulator sinusoidal si semnalele modulatoare introduse în secţiunile 4.2 si 4.3. » î > 

4.5.1 Puterea totală disipată în invertor 
Puterea totală disipată în invertor se calculează ca sumă a puterilor disipate în conducţie şi în comutaţie 
pe cele 6 tranzistoare şi cele 6 diode. în condiţiile utilizării unor tranzistoare IGBT, puterea disipată în 
conducţie este mai puţin semnificativă. în consecinţă, în cele ce urmează formele de undă modulatoare 
vor fi comparate doar din punctul de vedere al puterii disipate în comutaţie. 

Puterea disipată pe un dispozitiv de putere pe durata unei comutaţii depinde, pe lângă durata comutaţiei 
(aproximată ca fiind constantă), de tensiunea comutată (constantă) şi de valoarea instantanee a curentului 
comutat (variabilă). în consecinţă, se poate afirma că reducerea puterii disipate prin blocarea unui 
tranzistor sau a unei diode într-un interval de fază este proporţională cu suma eşantioanelor curentului de 
ieşire al invertorului, "achiziţionate" pentru fiecare perioadă purtătoare, pe durata intervalului de fază 
respectiv. Deoarece perioada purtătoare este mult mai mică decât cea modulatoare, se poate considera cu 
aproximaţie că reducerea puterii disipate prin blocarea unui tranzistor sau a unei diode într-un interval de 
fază este proporţională cu integrala modulului curentului de ieşire al invertorului pe durata intervalului 
de fază respectiv. 
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în analiza care urmează, curenţii de ieşire ai invertorului se vor aproxima prin componenta lor 
fundamentală (aproximare acceptabilă pentru scopul propus, în condiţiile unei sarcini preponderent 
inductive). Fazele componentelor fundamentale ale curenţilor sunt determinate de fazele componentelor 
fundamentale ale tensiunilor de ieşire şi de factorul de putere al sarcinii, cos(p. Acesta este determinat de 
rezistenţa şi reactanţa inductivă echivalente ale circuitului echivalent de regim staţionar, corespunzător 
frecvenţei fundamentale. Rezistenţa şi reactanţa inductivă echivalente depind, la rândul lor, de parametrii 
motorului şi de "punctul de funcţionare'' pe caracteristica mecanică, dat de valorile turaţiei şi cuplului 
mecanic; pentru motoarele asincrone, intervalul tipic de valori pentru unghiul de faza (p este (40®, 140®) 
[KEZ91], în timp ce motoarele sincrone cu magnet permanent funcţionează la unghiuri de faza apropiate 
de O [HKL98]. 

în consecinţă, reducerea puterii disipate în invertor este determinată de relaţia de fază între fundamentala 
curentului de ieşire al unei faze şi intervalele de fază în care dispozitivele de putere ale fazei respective nu 
comută. Aceasta face ca, pe de o parte, reducerea puterii disipate să depindă de coscp^ iar, pe de alta parte, 
cele 5 variante introduse anterior să conducă la rezultate diferite. 

AP 
0.9 

0.8 

0.7 

0.6 

0.5 

V4 _ VI V3 i 
r. A A 
/ Y y V 5 

V 
f ) /\ 
J V 

Variantele 1 şi 2 sunt analizate în [KEZ91]. în cele ce 
urmează, această analiză va fi extinsă pentru celelalte 
variante şi pentru un domeniu mai larg al unghiului de 
fază. Se defineşte indicele de reducere a puterii disipate^ 
dat de formula: 

(4. 10) 

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 

(p/n 

cu următoarele notatii: 
Po ' puterea disipată în comutaţie, în cazul 

comutaţiei dispozitivelor de putere pe toată 
durata unei perioade modulatoare (de 
exemplu, pentru semnal modulator sinusoi-
dal); 

P - puterea disipată în comutaţie, pentru una din 
variantele introduse anterior. 

Fig, 4.7 ' Indiceic dc rcduccrc a puterii disipate, 
în funcţie dc unghiul dc fază Fig. 4.7 prezintă variaţia indicelui de reducere a puterii 

disipate AP în funcţie de unghiul de fază pentru cele 5 
variante introduse anterior, notate VI ... V5. Conform celor arătate mai sus, reducerea puterii disipate se 
evaluează prin calcularea integralei curentului de fază pe durata cât dispozitivele semiconductoare din 
braţul de punte respectiv nu comută. Integralele s-au calculat prin metoda trapezului, pentru câteva valori 
ale unghiului de fază, curbele fiind apoi interpolate prin funcţii spline. Rezultate similare, obţinute prin 
calcul analitic, sunt prezentate în [HKL98]. 

Se obser\^ă că variantele VI, V3 şi V4 pot conduce la reduceri pronunţate ale puterii disipate, dar numai 
pentru anumite interwile de valori ale unghiului de fază (diferite în fiecare caz). Pe de altă parte, varianta 
V2 oferă reduceri mai mici, dar acestea sunt puţin dependente de unghiul de fază. Varianta V5 este, pe 
ansamblu, mai puţin avantajoasă. în consecinţă, forma de undă modulatoare optimă trebuie aleasă în 
fiecare aplicaţie în parte, în funcţie de domeniul de valori al unghiului de fază. 

Obser\\atie: Definirea semnalelor modulatoare pentru cele 5 variante s-a făcut astfel încât tensiunile de 
linie, obţinute ca diferente ale semnalelor modulatoare pentru două faze succesive, să aibă aceeaşi fază, în 
toate cele 5 cazuri (în condiţiile unor valor identice ale cos(p). Aceasta face ca referinţa pentru unghiul de 
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fază, care măsoară defazajul curentului, să fie aceeaşi în toate cazurile (şi anume în originea sistemului de 
axe). 

Obser\^itie: în [HKL98] se propune o metodă optimizată de calcul a formei de undă a semnalelor 
modulatoare, care conduce la reducerea puterii disipate pentru o gamă largă de valori ale cosip. 
Implementarea propusă este complicată, presupunând măsurarea unghiului de fază al sarcinii şi calcularea 
în timp real a unor formule cu funcţii trigonometrice. Rezultatele experimentale indică o îmbunătăţire 
relativ modestă, comparativ cu utilizarea semnalelor modulatoare prezentate anterior (o reducere a 
temperaturii radiatorului cu doar 0,6°C). 

4.5.2 Distorsiunile armonice 

4.5.2.1 C a u z a d is tors iuni lor a rmon ice 

Dacă sincronizarea semnalelor modulatoare pentru cele trei faze este perfectă (deci "comutarea" 
segmentelor de sinusoidă se face simultan pentru cele 3 faze), valorile medii ale pulsurilor PWM din 
tensiunile de linie reprezintă eşantioane ale unor forme de undă sinusoidale (proporţionale cu diferenţele 
între semnalele modulatoare ale fazelor succesive). Aparent, compoziţia spectrală a tensiunilor de linie, 
obţinută pentru semnale modulatoare formate din segmente de sinusoidă nu ar trebui să difere de cea 
obţinută pentru semnale modulatoare sinusoidale. în realitate, poziţiile pulsurilor pozitive şi negative în 
cadrul intervalului de conducţie suferă o modificare bruscă la schimbarea segmentelor de fază. 

Fenomenul de mai sus este ilustrat în Fig. 4.8. Se consideră varianta 1, descrisă în secţiunea 4.3.1, şi se 
presupune că la momentul t - T ^ are loc schimbarea segmentului de fază, corespunzătoare fazei ~ 
(vezi Fig. 4.2). Semnalul modulator pentru faza A, v^ , scade brusc de la 1 la 2-^^-1, iar semnalul 
modulator pentru faza B, v^ , scade brusc de la 1-m^ la m^-1. Se observă că ambele semnale modulatoare 
se modifică simultan, cu aceeaşi cantitate (2-2*^ J , deci diferenţa nu prezintă o discontinuitate. 

^mA, 
VniB 

VfîO 

^AB 

JL VmA 

^mB 

Tc 

^mA, 
VmB 

2T, t 

^'ao 

^BO 

^AB 

VmA 

VmB 

Tc 2Tc 

Fig. 4.S ' Fonjiclc de undei la schi tuba) ea segmentelor defaza, pentru modurile dc 
sincronizare SE (stânga) si DES (dreapta) 

Obsen^ntie: Modificările semnalelor modulatoare pe durata unei perioade purtătoare T̂  sunt prea mici 
pentru a fi vizibile în figură; în consecinţă, semnalele modulatoare s-au reprezentat constante în fiecare 
perioadă T,. 

în partea stângă a Fig. 4.8 s-au reprezentat semnalele corespunzătoare modului de sincronizare cu un 
singur front modulat (SE). Deoarece modificările semnalelor modulatoare pe durata unei perioade T̂  sunt 
foarte mici iar la / = modificările sunt egale, rezultă că diferentele între eşantioanele luate la r = O şi f = 
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Tc sunt aproximativ egale, pentru cele două faze. în consecinţă, duratele pulsurilor din tensiunea de linie 
v^, în cele două perioade purtătoare succesive, sunt aproximativ egale. Se remarcă însă modificarea 
poziţiei pulsului, de la sfârşitul perioadei purtătoare spre mijlocul acesteia. Aceste discontinuităţi, care 
apar la fiecare comutare a segmentelor de fază, cauzează componente spectrale adiţionale în spectrele 
tensiunilor de linie. Acest efect este vizibil în graficul din partea stângă a Fig. 4.9, unde s-a reprezentat 
densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, calculată prin simulare cu metoda introdusă în 
capitolul 12. Modulaţia are următorii parametri: frecvenţa purtătoare de 15kHz, frecvenţa modulatoare de 
50 Hz, factorul de modulaţie în amplitudine egal cu 0,8, semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă, varianta 1, modul de sincronizare a pulsurilor cu un singur front modulat (SE). Se observă 
prezenţa unor componente spectrale cu amplitudini semnificative, care pot cauza efecte nefavorabile în 
motor. 

^xxAB 
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O 
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-50 

-60 

-70l 
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-40 

-50 
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-70 . ,1 1 ll 
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Fig. 4.9 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă, sernnal modulator foiinat din segmente de sinusoidă, varianta 1, pentru modurile de sincronizare 
SE (stânga) si DES (dreapta) 

în cazul modurilor de sincronizare cu ambele fronturi modulate (DE-S şi DE>A), discontinuităţile care 
afectează poziţiile pulsurilor în tensiunile de linie sunt mai puţin pronunţate, după cum se observă în 
formele de undă din partea dreaptă a Fig. 4.8. în consecinţă, distorsiunile spectrale cauzate în tensiunile 
de linie sunt semnificativ mai mici. Acest efect este ilustrat prin graficul din partea dreaptă a Fig. 4.9, în 
care se reprezintă densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, în aceleaşi condiţii ca şi pentru 
graficul din partea stângă, cu excepţia modului de sincronizare a pulsurilor, care este DE-S. în aceste 
condiţii, componentele spectrale cauzate de forma de undă a semnalului modulator nu apar în domeniul 
frecvenţelor joase, apropiate de fundamentală, deci nu este de aşteptat să cauzeze efecte nefavorabile în 
motor. 

Au fost realizate şi alte simulări, pentru a compara modurilor de sincronizare a pulsurilor DE-S şi DE-A, 
fară a rezulta diferente semnificative. De asemenea, nu s-a observat o influentă semnificativă a modului 
de sincronizare între semnalul purtător şi semnalele modulatoare. 

4.5.2.2 Efectul decalării comenzii 

Introducerea decalării comenzii nu modifică semnificativ efectul formelor de undă modulatoare formate 
din segmente de sinusoidă. în Fig. 4.10 s-a reprezentat densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de 
linie, calculate prin simulare în aceleaşi condiţii ca şi pentru graficele din Fig. 4.9, dar considerând un 
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timp de decalare a comenzii T^ = 1 |is. Comparând graficul din partea dreaptă a figurii, corespunzător 
unui semnal modulator format din segmente de sinusoidă, cu graficul din partea stângă, corespunzător 
unui semnal modulator sinusoidal, şi cu graficul din partea dreaptă a Fig. 4.9, corespunzător unui timp de 
decalare nul, se observă că efectele decalării comenzii si ale formei de undă a semnalelor modulatoare 
sunt independente (deoarece componentele spectrale produse de fiecare din aceste cauze nu se modifică, 
ci doar se suprapun). Pe de altă parte, în condiţiile simulării, distorsiunile spectrale datorate decalării 
comenzii sunt mult mai mari decât cele datorate formei de undă a semnalelor modulatoare; în consecinţă, 
dacă se foloseşte decalarea comenzii, utilizarea unor forme de undă formate din segmente de sinusoidă 
nu conduce la o degradare semnificativă a performanţelor modulaţiei (acest lucru poate însă să nu fie 
adevărat în alte condiţii). 
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Fig. 4.10 ' Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de Unic, pentru modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă, cu decalarea comenzii, pentru semnal modulator sinusoidal (stânga) şi semnal modulator format 
din segmente de sinusoidă, varianta 1 (dreapta) 

4.5.2.3 Compararea formelor de undă modulatoare 

Conform celor arătate mai sus, este de aşteptat ca formele de undă cu discontinuităţi mai pronunţate să 
cauzeze distorsiuni armonice mai mari. Această ipoteză este confirmată de graficele din Fig. 4.11, 
corespunzătoare majorităţii formelor de undă modulatoare introduse pe parcursul acestui capitol. 
Simularea s-a realizate pentru aceiaşi parametri ai modulaţiei ca şi în cazul Fig. 4.9, modul de 
sincronizare a pulsurilor fiind DE-S. 

Se observă că formele de undă fară discontinuităţi (sinusoidală, cea generată prin "modulaţia vectorului 
spaţial" şi varianta 5) nu introduc componente spectrale suplimentare. Variantele 3 şi 4, care au 
discontinuităţi mai pronunţate, introduc componente spectrale cu amplitudini mai mari decât variantele 1 
şi 2. Rezultate similare s-au obţinut pentru diverse valori ale factorului de modulaţie în amplitudine, m .̂ 
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Fig. 4.11 ' Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru modulaţia PWM cu eşantionare uniformă, 
pentru următoarele semnale modulatoare: 

1. sinusoidal 
format din segmente de sinusoidă, generat prin "modulaţia vectorului spaţial" 
format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 1 
format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 2 
format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 3 
format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 4 
format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 5 

2. 
3. 
4. 
5. 
6. 
7. 

în concluzie, utilizarea unor semnale modulatoare formate din segmente de sinusoidă cauzează distorsiuni 
armonice, dacă aceste semnale prezintă discontinuităţi. Distorsiunile sunt cu atât mai mari cu cât 
semnalele au discontinuităţi mai mari, fiind deci maxime pentru variantele 3 şi 4, mai mici pentru 
variantele 1 şi 2 şi nule în celelalte cazuri. Distorsiunile pot fi mult reduse prin utilizarea modurilor de 
sincronizare a pulsurilor cu ambele fronturi modulate. Decalarea comenzii nu influenţează semnificativ 
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distorsiunile cauzate de forma de undă a semnalului modulator; mai mult, în condiţii de funcţionare 
tipice, distorsiunile cauzate de forma de unda a semnalului modulator sunt neglijabile în raport cu cele 
cauzate de decalarea comenzii. 

Rezultatele de mai sus sunt în concordantă cu cele prezentate în [TOI88] şi [HB92], care specifică 
absenţa armonicilor fundamentalei, în cazul semnalului modulator generat prin "modulaţia vectorului 
spaţial". Rezultatele obţinute în [KEZ91] prin calcul analitic, reproduse şi în [HKL98], indicând o 
dependenţă pronunţată a distorsiunilor armonice de factorul de modulaţie în amplitudine dependenţă 
diferită pentru diferitele forme de undă modulatoare, nu se confirmă prin simulare; aceasta se datorează 
faptului că mărimea utilizată în [KEZ91] ca măsură a distorsiunilor armonice are un caracter "local", deci 
nu ia în considerare discontinuităţile în poziţia pulsurilor, la comutarea intervalelor de fază, identificate 
mai sus ca principală cauză a distorsiunilor. Rezultatele din [TL94a] nu sunt semnificative în contextul 
prezentei analize, deoarece, pe de o parte, distorsiunile armonice nu sunt prezentate separat, ci doar în 
cadrul unui "indicator de calitate" global, iar, pe de altă parte, condiţiile în care s-a realizat analiza 
spectrală (de exemplu, factorul de modulaţie în frecvenţă rrif cu valori foarte mici) sunt atipice pentru 
sistemele de acţionare considerate în prezenta lucrare. 

4.6 Concluzii 
în acest capitol s-a realizat o prezentare sintetică a formelor de undă utilizabile pentru semnalele 
modulatoare, în scopul creşterii gradului de utilizare a tensiunii de alimentare şi al reducerii numărului de 
comutări ale dispozitivelor de putere din invertor. 

Analiza comparativă a acestor forme de undă, din punctul de vedere al reducerii puterii totale disipate în 
invertor, extinde analizele similare din bibliografie şi oferă un criteriu de selecţie a formei de undă 
optime, în funcţie de factorul de putere al sarcinii. Acest criteriu este exprimat sintetic prin intermediul 
unei reprezentări grafice. 

Capitolul conţine de asemenea o analiză comparativă originală a formelor de undă ale semnalelor 
modulatoare, din punctul de vedere al distorsiunilor armonice. Se evidenţiază faptul că distorsiunile 
armonice sunt cauzate de discontinuităţi în poziţia pulsurilor PWM din tensiunile de linie generate de 
invertor. Această ipoteză este confirmată prin simulare. Pe baza ipotezei de mai sus, se realizează o 
clasificare a formelor de undă, din punct de vedere a distorsiunilor armonice cauzate, clasificare 
confirmată de asemenea prin simulare. 

Se deduce teoretic şi se confirmă prin simulare faptul că distorsiunile armonice cauzate de forma de undă 
a semnalelor modulatoare pot fi mult reduse prin utilizarea modurilor de sincronizare a pulsurilor cu 
ambele fronturi modulate. 

Simularea indică de asemenea faptul că decalarea comenzii nu influenţează semnificativ distorsiunile 
cauzate de forma de undă a semnalului modulator şi că, în condiţii de funcţionare tipice, distorsiunile 
cauzate de forma de undă a semnalului modulator sunt neglijabile, în raport cu cele cauzate de decalarea 
comenzii. 
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Capitolul 5 - Regimul de supramodulaţie 

5.1 introducere 
După cum s-a arătat în capitolul 4, amplitudinea componentelor fundamentale ale tensiunilor de linie 
generate prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă, în regim de modulaţie "normală {m̂  < 1), poate fi 
cel mult egală cu tensiunea continuă de alimentare a invertorului. Există însă situaţii în care algoritmul de 
reglare a sistemului de acţionare generează valori prescrise mai mari pentru această amplitudine 
[KRLS95]; în aceste cazuri, generarea efectivă a unei amplitudini mai mici ar duce la degradarea 
performanţelor reglării. în consecinţă, se recurge la utilizarea, în cadrul modulatorului PWM, a regimului 
de supramodulaţie^ care permite obţinerea unor valori mai mari pentru amplitudinea fundamentalelor, cu 
preţul creşterii distorsiunilor armonice. 

în literatura de specialitate analizată sunt descrise următoarele metode de obţinere a regimului de 
supramodulaţie: 

1. creşterea amplitudinii semnalului modulator peste valoarea de vârf a semnalului purtător 
[MUR89]; 

2. utilizarea mai multor moduri de modulaţie sincronă [ZAN75]; 
3. utilizarea modulaţiei optimale [BS83] [BSV88]. 

A doua metodă presupune comutarea în regim de modulaţie sincronă, care, conform celor arătate în 
capitolul 3, ridică unele probleme de implementare, fară a oferi performanţe mai ridicate în condiţii 
normale de funcţionare. A treia metodă presupune utilizarea modulaţiei optimale, care necesită 
implementări digitale mult diferite, fiind de altfel în afara domeniului de interes al prezentei lucrări. în 
consecinţă, în acest capitol va fi analizată prima metodă, considerată cea mai adecvată pentru 
implementarea digitală descrisă în capitolul 3. 

5.2 Supramodulaţie prin creşterea amplitudinii semnalelor 
modulatoare 

5.2.1 Principiu 
Metoda de supramodulaţie în discuţie presupune creşterea amplitudinii semnalelor modulatoare peste 
amplitudinea semnalului purtător. Conform Fig. 2.3, aceasta conduce la dispariţia pulsurilor PWM din 
tensiunile de ieşire ale invertorului în anumite intervale de fază, centrate în jurul valorilor de vârf ale 
semnalelor modulatoare. Odată cu creşterea amplitudinii semnalelor modulatoare, aceste intervale devin 
din ce în ce mai largi. 

Pentru valori suficient de mari ale amplitudinii semnalelor modulatoare, pulsurile PWM dispar complet, 
regimul de supramodulaţie transformându-se în regim de undă dreptunghiulară [KP79] [BZ88] 
[MUR89] [KSV91]. în acest regim, amplitudinea componentei fundamentale a unei tensiuni de ieşire 
este: 

n l 

deci factorul de utilizare a tensiunii de alimentare este: 

2V3 
= l\0. (5.2) 

n 
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reprezentând valoarea maxim obtenabila cu ajutorul unui invertor trifazat. 

în variantele de implementare digitală a modulaţiei PWM cu eşantionare, unde semnalele purtătoare şi 
semnalul modulator nu există fizic, metoda de supramodulaţie de mai sus se implementează prin 
utilizarea în formula (2.4) a unor valori supraunitare pentru factorul de modulaţie în amplitudine m ,̂ 
împreună cu neglijarea pulsurilor PWM pentru care se obţin durate de conducţie r̂^ în afara intervalului 
[O, r,]. 

Implementarea de mai sus este valabilă şi pentru semnalele modulatoare diferite de sinusoidă, introduse 
în capitolul 4. în secţiunea următoare se va analiza, pentru simplitate, varianta cu semnal modulator 
sinusoidal, rezultatele extinzându-se apoi pentru alte forme de undă modulatoare. 

5.2.2 Analiză prin metoda semnalului modulator echivalent 
în această secţiune se introduce o metodă originală de analiză a regimului de supramodulaţie, denumită 
"metoda semnalului modulator echivalent". Aceasta constă în determinarea unui semnal modulator 
nesinusoidal, având valoarea de vărf mai mică sau egală cu amplitudinea purtătoarei, care conduce la 
generarea aceloraşi fonne de undă pentru tensiunile de ieşire ca si semnalul modulator original (care 
are o valoare de vârf mai mare decât amplitudinea purtătoarei); pentru semnalul modulator echivalent se 
pot apoi aplica rezultatele analizei din secţiunea 2.3 (corespunzătoare unui regim de modulaţie cu 

Astfel, pentru metoda de supramodulaţie prezentată în secţiunea 5.2.1, semnalul modulator echivalent se 
obţine prin limitarea semnalului modulator sinusoidal la niveluri pozitive şi negative egale în modul cu 
amplitudinea semnalului purtător, conform graficelor din Fig. 5.1. 

r. = V. 

Fig. 5.1 ' Suprairiodiilaţic prin crcşterea amplitudinii semnalului modulator: principiu (stânga) si semnalul 
modulator echivalent (dreapta) 

Conform concluziilor analizei din secţiunea 2.3, este de aşteptat ca în spectrele tensiunilor de ieşire să 
apară armonicile semnalului modulator echivalent şi grupe de produşi de modulaţie centrate în jurul 
multiplilor frecvenţei semnalului purtător. Datorită conexiunii sarcinii trifazate, în tensiunile de linie nu 
vor apărea armonicile cu ordin multiplu de 3 ale semnalului modulator echivalent. în plus, simetria 
semnalului modulator echivalent determină valori nule pentru armonicile pare, atât în tensiunile de ieşire 
cât şi în tensiunile de linie. 

Pentru confinnarea ipotezei de mai sus, în Fig. 5.2 s-a reprezentat densitatea spectrală de putere a unei 
tensiuni de linie, pentru regimul de supramodulaţie cu m^ = 1,8; ceilalţi parametri ai modulaţiei au 
următoarele valori: = 50Hz, = 5kHz, modul de sincronizare a pulsurilor DE-S. Semnalul analizat a 
fost generat prin simulare, folosind metoda prezentată în capitolele 12 şi 13; analiza spectrală a fost 
realizată cu metoda descrisă în capitolele 8-10. Ambele grafice din Fig. 5.2 reprezintă aceeaşi densitate 
spectrală de putere, însă în domenii de frecvenţă cu extensii diferite. 
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Fig. 5.2 ' Densitatea spectrală a unei tensiuni de linie în regim de supramodulatie 

Pentru comparaţie, în Fig. 5.3 s-a reprezentat puterea armonicilor semnalului modulator echivalent, 
generat prin software, pentru aceleaşi valori ale parametrilor m^ Se observă corespondenţa destul de 
bună între armonicile din acest spectru şi componentele spectrale din tensiunile de linie, reprezentate în 
partea iireaptă a Fig. 5.2. Ordinele armonicilor prezente în spectrul tensiunilor de linie sunt identice cu 
ordinele armonicilor semnalului modulator (cu excepţia celor cu ordin multiplu de 3, care, după cum s-a 

arătat mai sus, nu apar în tensiunile de linie). Pe de 
altă parte, amplitudinile relative (raportate la 
amplitudinea fundamentalei) ale armonicilor din 
spectrul tensiunilor de linie sunt apropiate de 
amplitudinile armonicilor semnalului modulator, însă 
nu sunt perfect egale. Acest fapt se datorează 
dependenţei mai complicate între amplitudinile 
componentelor spectrale generate prin modulaţie 
PWM şi amplitudinile armonicilor semnalului 
modulator, dependenţă exprimată prin formula 2.8, în 
care coeficienţii AL, K„ si K^ includ funcţii Bessel. 

-10 
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-40 

-50 

- 6 0 
Q 

500 
eee 

1000 / [ H z ] 

Fig. 5.3 - Armonicile semnalului modulator 
echivalent pentru regimul de supramodulatie 

în concluzie, metoda semnalului modulator echivalent 
poate fi utilizată pentru a determina ordinele 
armonicilor generate în regimul de supramodulaţie şi 
pentru a evalua cu aproximaţie amplitudinile acestor 
armonici. 

5.2.2.1 Dis tors iuni le a rmon ice 

Deoarece semnalul modulator echivalent, reprezentat în partea dreaptă a Fig. 5.1, este puternic 
distorsionat prin limitare, tensiunile de ieşire şi de linie ale invertorului vor conţine componente spectrale 
cu amplitudini semnificative la frecvenţa joase. 

Acest fapt este confirmat în Fig. 5.2, unde se observă prezenţa armonicilor cu ordinele 7, 9, 15, 17, etc. 
ale semnalului modulator. Deoarece aceste componente spectrale au frecvenţe joase, ele cauzează efecte 
nefavorabile importante în motor, efecte materializate în primul rând prin pierderi de putere. în 
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consecinţă, este de dorit ca regimul de supramodulaţie să fie utilizat numai pentru intervale scurte de 
timp. 

Odată cu creşterea amplitudinile armonicilor cu frecvenţe joase cresc, iar amplitudinile produsilor de 
modulaţie scad, devenind nule în regimul de undă dreptunghiulari 

în cadrul analizei realizate de autor prin simulare, nu s-au observat diferenţe semnificative între 
modulaţia sincronă şi modulaţia asincronă, nici între modurile de sincronizare a pulsurilor DE-S şi 
DE-A; modul SE produce însă distorsiuni armonice mai ridicate. 

5.2.2.2 Controlul amplitudinii fundamentalelor 

modulaţie 
y 

sinusoidală 
supramodulaţie undă 

dreptungliiulară 

Fig. 5.4 ' Dependenţa amplitudinii fundamentalei în 
funcţie de m^ 

Conform metodei de analiză introduse anterior, 
amplitudinile componentelor fundamentale din 
tensiunile de ieşire si de linie ale invertorului 

y > 

sunt aproximativ proporţionale cu amplitudinea 
fundamentalei semnalului modulator echivalent 
în consecinţă, amplitudinile componentelor 
fundamentale vor depinde neliniar de m^. Forma 
tipică a acestei dependenţe este reprezentată în 
Fig. 5.4. 

Observaţie: Trecerea în regimul de undă dreptun-
ghiulară se realizează atunci când tensiunile de 
ieşire nu mai conţin nici un puls PWM. Conform 
formelor de undă din Fig. 5.1, valoarea de prag a 
m^ pentru care se realizează trecerea depinde de 
panta semnalului purtător (deci de frecvenţa 
acestuia), de sincronizarea între semnalul purtător 
si semnalele modulatoare si de modul de 

sincronizare a pulsurilor. Fiindcă determinarea exactă a valorii de prag nu prezintă importanţă practică, 
acest aspect nu a fost investigat în detaliu. 

Deoarece dependenţa neliniară de a amplitudinii componentelor fundamentale poate cauza degradarea 
performanţelor algoritmului de reglare automată a sistemului de acţionare [KRLS95], se recomandă 
liniarizarea caracteristicii respective prin software [KRLS95] [HKL98a]. Pentru aceasta este necesară 
forma exactă a caracteristicii, care se poate obţine prin simulare, folosind metoda originală elaborată de 
autor, prezentată în capitolele 12 şi 13. 

5.2.3 Alte forme de undă ale semnalelor modulatoare 
Pentru diferitele variante de semnale modulatoare introduse în capitolul 4 se obţin, în regim de 
supramodulaţie, semnale modulatoare echivalente diferite; în consecinţă, este de aşteptat ca degradarea 
unor performanţe în regim de supramodulaţie să depindă semnificativ de forma de undă a semnalului 
modulator. 

5.2.3.1 Distorsiunile armonice 

Pentru a evalua influenta formei de undă a semnalului modulator asupra distorsiunilor armonice în regim 
de supramodulaţie, în Fig. 5.5 se prezintă densităţile spectrale de putere ale tensiunilor de linie, obţinute 
prin simulare, în aceleaşi condiţii ca şi cele din Fig. 5.2. 
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Fig. 5.5 ' Densitatea spectrală a unei tensiuni de linie în regim de supramodulatie (ma= L8), pentru 
următoarele semnale modulatoare: 

1. sinusoidal 
2. format din segmente de sinusoidă, generat prin "modulaţia vectorului spaţial'' 
3. format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 1 
4. format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 2 
5. format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 3 
6. format din segmente de sinusoidă, cu reducerea numărului de comutaţii, varianta 5 

Cele mai reduse distorsiuni armonice se obţin pentru semnalul modulator sinusoidal. Urmează, în ordine, 
varianta 3, varianta 1, semnalul generat prin "modulaţia vectorului spaţial", varianta 2 şi varianta 5. 
Pentru varianta 5, în care semnalul modulator nu este simetric în raport cu axa timpului, se observă 
prezenţa armonicii a doua în tensiunile de linie. Rezultatele din figură sunt valabile numai pentru 
condiţiile concrete ale simulării, neputându-se generaliza automat pentru alte condiţii. în consecinţă, 
selecţia formei de undă celei mai potrivite impune analiza prin simulare în condiţiile specifice aplicaţiei. 

5.2.3.2 Con t ro lu l ampl i tud in i i f u n d a m e n t a l e l o r 

Metoda de analiză utilizată în secţiunea 5.2.2.2 poate fi extinsă relativ uşor pentru alte forme de undă 
modulatoare. Deoarece pentru toate formele de undă, cu excepţia variantei descrise în secţiunea 4.3.2, 
regimul de supramodulaţie se transformă, peste o anumită valoare de prag a lui în regimul de undă 
dreptunghiulară, este de aşteptat ca forma caracteristicii neliniare V̂^̂ ô ( m j să fie asemănătoare cu cea 

' m 

din Fig. 5.4. Această concluzie este confirmată de rezultatele prezentate în [HKL98], obţinute prin calcul 
analitic. 

Pentru forma de undă modulatoare descrisă în secţiunea 4.3.2, creşterea m. nu conduce la evoluţia 
semnalului modulator spre forma dreptunghiulară, rezultând astfel o scădere a amplitudinii 
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fundamentalelor la creşterea în consecinţă, utilizarea acestei forme de undă în regim de 
supramodulatie trebuie evitată. 

Pentru compensarea prin software a neliniarităţii, forma exacta a caracteristicii se poate determina, în 
fiecare caz, prin simulare. în [HKL98a] sunt prezentate formule analitice pentru câteva variante de forme 
de undă modulatoare. 

5.3 Eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de comandă 

5.3.1 Necesitate 

PWM A 

T I 

T4 

^'AO 

t 

t 

î 

-

f \ 

Fig. 5.6 ' Dccalarea comcnzii 

După cum s-a arătat în secţiunea l . l .L , prin decalarea comenzii 
tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte se realizează evitarea 
conducţiei simultane a acestora, în consecinţă, decalarea 
comenzii este necesară în majoritatea implementărilor practice. 
Formele de undă pentru semnalele de comandă şi tensiunea de 
ieşire a invertorului din Fig. 1.1, în condiţiile utilizării decalării 
comenzii, sunt prezentate în Fig. 5.6; se folosesc următoarele 
notatii: 

PWM_A - semnalul de comandă pentru faza A; 
TI - semnalul de comandă pentru tranzistorul T^; 
T4 - semnalul de comandă pentru tranzistorul T4; 
v̂ o - tensiunea de ieşire a fazei A (unde forma de undă 
este reprezentată aproximativ); 
Tj - timpul de decalare a comenzii. 

în regimul de supramodulaţie şi în apropierea acestuia, duratele unor pulsuri din semnalele de comandă 
PWM vor fi foarte mici. După cum se poate observa din Fig. 5.6, când durata pulsului este mai mică 
decât durata T ,̂ decalarea comenzii nu mai poate fi aplicată. în consecinţă, pulsul PWM trebuie să fie 
eliminat din semnalele de comandă. 

5.3.2 Analiză prin metoda semnalului modulator echivalent 
în cele ce urmează, se va examina efectul eliminării pulsurilor scurte asupra performanţelor modulaţiei 

aplicându-se metoda semnalului modulator echivalent. 

Se va considera eliminarea pulsurilor PWM cu durate mai mici decât T .̂ Conform Fig. 2.2, duratele 
pulsurilor PWM scad odată cu apropierea valorii eşantioanelor semnalului modulator de valoarea de vârf 
a semnalului purtător. în consecinţă, duratele pulsurilor vor fi mai mici decât T^ pentru eşantioanele 
semnalului modulator situate în intervalele (y-F^ [-V^ , -y-F^ ), unde y< 1 este dat de formula: fti nt ffi m 

T 
(5.3) 

Pe de altă parte, eliminarea pulsurilor este echivalentă cu utilizarea unei valori a semnalului modulator 
egală cu amplitudinea semnalului purtător. în consecinţă, semnalul modulator echivalent are forma 
reprezentată cu linie groasă în graficul din partea de sus a Fig. 5.7. 
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în graficul din partea de jos s-a reprezentat semnalul 
"diferenţă" v ,̂ calculat prin scăderea din semnalul 
modulator echivalent utilizat pentru cazul cu eli-
minarea pulsurilor scurte a semnalului modulator 
echivalent utilizat pentru cazul fară eliminarea 
pulsurilor scurte (reprezentat în Fig. 5.1). Conform 
principiului superpoziţiei, diferenţele între spectrele 
celor două semnale modulatoare echivalente sunt 
egale cu spectrul semnalului diferenţă Vj. Parametrii 
Ti şi To ai semnalului Vj sunt daţi de formulele: 

1 
-arcsin 

O). 
r 

m , \ a J 

To = 
(O, 

arcsin 
^ 1 ^ 

- arcsm 
/ 

7 
K^a JJ 

(5.4) 

. (5.5) 

Conform metodei semnalului modulator echivalent, 
diferenţele între spectrele tensiunilor de ieşire, pentru 
cazurile cu, respectiv fară eliminarea pulsurilor 

scurte,-sunt deerminate aproximativ, la frecvenţe joase, de spectrul semnalului diferenţă v .̂ 

Fig. 5.7 ' Semnalul modulator echivalent la 
eliminarea pulsurilor scurte 

în continuare se va investiga efectul eliminării pulsurilor scurte asupra performanţelor modulaţiei PWM, 
pornind de la concluziile analizei de mai sus. 

5.3,2.1 Cont ro lu l ampl i tud in i i f u n d a m e n t a l e l o r 

Deoarece amplitudinea fundamentalei semnalului modulator echivalent din Fig. 5.7, corespunzător 
eliminării pulsurilor scurte, este mai mare decât amplitudinea fundamentalei semnalului modulator 
echivalent din Fig. 5.1 (fară eliminarea pulsurilor scurte), rezultă că şi amplitudinea tensiunilor de ieşire a 
invertorului va fi mai mare. în consecinţă, caracteristica V^^^aoJj^^ din Fig. 5.4 se va modifica aşa cum se 
arată în Fig. 5.8. 

^AO 

2'V^n 

cu eliminarea 
/ pulsurilor scurtc 

\AV . 

Fig. 5.8 'Modificarea dependenta amplitudinii 
fundamentalei în funcţie de m^, datorită eliminării 
pulsurilor scurte din semnalele de comanda 
(aproximare) 

Amplitudinea modificării AV^^^^q va fi evaluată în nt 
cele ce urmează printr-un calcul aproximativ, utili-
zând metoda semnalului modulator echivalent. 
Pentru aceasta, se estimează diferenţa între ampli-
tudinea fundamentalei semnalului modulator echi-
valent din Fig. 5.7 şi amplitudinea fundamentalei 
semnalului modulator echivalent din Fig. 5.1, 
diferenţă aproximativ egală cu amplitudinea 
fundamentalei semnalului diferenţă v^ reprezentat 
în Fig. 5.7. Pentru simplificarea calculelor, în locul 
semnalului v̂  (format din segmente de sinusoidă) 
se va considera un semnal format din pulsuri 
dreptunghiulare de durată Tq şi amplitudine 
(I-Y)-F^ ; fundamentala acestui semnal are 

m 

amplitudinea aproximativ egală cu dublul ampli-
tudinii fundamentalei semnalului v̂  (această 
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aproximare este valabilă atâta timp cât durata Tq este mult mai mică decât perioada semnalului). 

Un calcul aproximativ, realizat pentru valorile/ = 20KHZ,/;, = 50Hz, m^ = 1,8 şi Tj = 1 ns, conduce la 
valorile 0.96, Ti = l,79ms şi Tq = 84,3 |xs şi la o modificare a amplitudinii fundamentalelor 
tensiunilor de ieşire cu = în consecinţă, în condiţiile specificate mai sus, efectul 
eliminării pulsurilor asupra amplitudinii fundamentalelor tensiunilor de ieşire este foarte redus. în 
continuare se va estima variaţia acesUii efect la modificarea condiţiilor analizei. 

Efectul eliminării pulsurilor scurte depinde de valoarea y, care depinde, la rândul ei, de raportul TJT^. Se 
observă imediat că o creştere a lui T̂  relativ la conduce la un efect mai pronunţat. La proiectarea 
invertoarelor de putere, viteza de comutare a dispozitivelor de putere (care determină valoarea lui T^ se 
corelează întotdeauna cu frecvenţa de comutaţie (dată de f ^ ceea ce face ca raportul TJT^ să nu aibă valori 
mult mai mari decât cea utilizată în exemplul de mai sus. în consecinţă, exemplul reprezintă, din punct de 
vedere al valorii T ,̂ un caz relativ defavorabil. 

Pe de altă parte, efectul eliminării pulsurilor scurte depinde de raportul TqIT^^ care depinde, la rândul lui, 
de Efectul se anulează pentru ys\ pentru m^ mai mare decât valoarea corespunzătoare trecerii în 
regimul de undă dreptunghiulară. Cazul cel mai defavorabil apare pentru m^ = 1, când se obţine o 
modificare a amplitudinii fundamentalelor tensiunilor de ieşire AV '̂̂ ô̂  = IMO'^-K^ Rezultatele 
numerice de mai sus confirmă aprecierea calitativă din [HKL98a]. 

Trebuie remarcat că modificarea de mai sus se aplică asupra caracteristicii, oricum neliniare, reprezentate 
în Fig. 5.4. în consecinţă, modificarea ar trebui luată în considerare doar la liniarizarea software a 
caracteristicii; fiind însă relativ mică (de ordinul a 1% din V^), neglijarea ei nu ar trebui să afecteze 
semnificativ performanţele algoritmului de reglare a acţionării. 

Observaţie: în [Kaur97] se propune o metodă alternativă de liniarizare a caracteristicii, prin modificarea 
formei de undă a semnalului modulator. Deoarece metoda presupune determinarea caracteristicii neliniare 
originale prin calculul analitic, nu poate lua în considerare efectul eliminării pulsurilor scurte din 
semnalele de comandă. Din acest punct de vedere, utilizarea simulării pentru determinarea caracteristicii 
neliniare originale se dovedeşte mai avantajoasă. 

Se observă de asemenea că modificarea caracteristicii V^^^aoJj^^ intervine începând de la valoarea 

= 1, introducând o neliniaritate şi în zona caracteristicii care, în absenţa eliminării pulsurilor 
scurte, ar fi fost liniară. Acest aspect trebuie avut în vedere în sistemele de acţionare în care nu se 
foloseşte regimul de supramodulaţie şi nici liniarizarea software a caracteristicii; metoda de analiză de 
mai sus permite evaluarea neliniarităţii introduse prin eliminarea pulsurilor scurte şi deci a efectelor 
asupra performanţelor algoritmului de reglare. 
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Fig. 5.9 ' Modificarea dependenţei amplitudinii 
fundamentalei în funcţie de m^ datorită eliminării 
pulsurilor scurte din semnalele de comandă, pentru mf 
finit 

Regimul de supramodulatie 

Observaţie: Deoarece nu tine cont de relaţia între 
1 y 1 

semnalul modulator şi cel purtător, metoda de 
analiză de mai sus reprezintă o aproximare vala-
bilă în condiţiile my-> oo. în realitate, la creşterea 
treptată a valorii m^ pulsurile se elimină unul câte 
unul, caracteristica ( m j prezentând nelini-m 

arităţi suplimentare, reprezentate aproximativ în 
Fig. 5.9. Punctele de discontinuitate ale 
caracteristicii corespund eliminării câte unui plus. 
Deoarece caracteristica pentru cazul nif finit este 
situată sub cea pentru nif-^ oo, metoda de calcul 
aproximativă introdusă mai sus (valabilă pentru 
n i f ^ oo) reprezintă o aproximare acoperitoare. 

5.3.2.2 Dis tors iuni le a rmon ice 

Analiza prin simulare realizată de autor indică faptul că eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de 
comandă nu modifică semnificativ compoziţia spectrală a tensiunilor generate în regim de 
supramodulaţie, în condiţii tipice de funcţionare. Aceasta se explică prin faptul că regimul de 
supramodulaţie în sine introduce distorsiuni importante, astfel încât contribuţia relativă a eliminării 
pulsurilor scurte este nesemnificativă. 

Pentru exemplificare, în Fig. 5.10 se prezintă densităţile spectrale de putere ale unei tensiuni de linie în 
regim de supramodulaţie, obţinute prin simulare în următoarele condiţii: f^ = 50Hz,^ = 15KHz, m^ = 1,8; 
pentru graficul din partea dreaptă s-a simulat decalarea comenzii şi eliminarea pulsurilor scurte, cu 
valoarea de prag l]xs. După cum era de aşteptat, creşterea amplitudinii armonicilor în spectrul din 
partea dreaptă este nesemnificativă. 

Pe de altă parte, deoarece eliminarea pulsurilor scurte intervine de la valori = y < 1, rezultă că 
tensiunile de ieşire vor avea distorsiuni armonice semnificative chiar înainte de intrarea în regimul de 
supramodulaţie. în consecinţă, la proiectarea sistemelor de reglare a acţionărilor trebuie avut în vedere ca 
regimul de funcţionare cu m^ > y să fie utilizat numai pentru perioade scurte de timp. 

5.3.3 Alte forme de undă ale semnalelor modulatoare 
Pentru diferitele variante de semnale modulatoare introduse în capitolul 4 se elimină, prin creşterea m ,̂ 
pulsuri din intervale de fază diferite; în consecinţă, este de aşteptat ca degradarea unor performanţe, 
datorită eliminării pulsurilor scurte, să depindă semnificativ de forma de undă a semnalului modulator. 
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Fig. 5.10 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie în regim de supramodulaţie, Jară (stânga), 
respectiv cu decalarea comenzii şi eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de comandă (dreapta) 

5.3.3.1 Controlul amplitudinii fundamentalelor 

Pentru majoritatea formelor de undă diferite de sinusoidă, eliminarea pulsurilor scurte intervine în 
intervale de fază multiple şi, în unele cazuri, mai largi, decât în cazul formei de undă sinusoidale. în 
consecinţă, este de aştepta ca modificarea caracteristicii V^^^oji^a) să fie ceva mai pronunţată. Cu toate 
acestea, modificările vor fi de acelaşi ordin de mărime, deci în continuare puţin semnificative. 

5.3.3.2 Distorsiunile armonice 

Concluzia analizei realizate prin simulare în secţiunea 5.3.2.2, conform căreia eliminarea pulsurilor scurte 
din semnalele de comandă nu modifică semnificativ compoziţia spectrală a tensiunilor generate în regim 
de supramodulaţie în condiţii tipice de funcţionare, se păstrează şi pentru forme ale semnalului modulator 
diferite de sinusoidă. 

Pe de altă parte, prin analiza graficelor din capitolul 4 se observă că în formele de undă formate din 
segmente de sinusoidă, variantele 2 - 5 , există segmente de sinusoidă cu valori apropiate de ± 1 pentru 
orice valori ale m .̂ în consecinţă, pentru aceste semnale modulatoare eliminarea pulsurilor scurte va 
introduce distorsiuni armonice pentru toate valorile m .̂ Acest efect este ilustrat în Fig. 5.11, unde 
rezultatele au fost obţinute prin simulare în următoarele condiţii: f . = \5KHz,f^ = 50 Hz, = 0,8, mod 
de sincronizare a pulsurilor DE-S. 

5.4 Concluzii 
în acest capitol s-a realizat o analiză cuprinzătoare a regimului de supramodulaţie obţinut în cadrul 
modulaţiei cu eşantionare uniformă, prin creşterea amplitudinii semnalului modulator. A fost introdusă şi 
verificată prin simulare o metodă de analiză originală, denumită "metoda semnalului modulator 
echivalent". 

-5 .10-
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Fig. 5.11 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, semnal modulator format din segmente de 
sinusoidă, varianta 2, regim de modulaţie cu m^ < l,Jară (stânga), respectiv cu decalarea comenzii si eliminarea 
pulsurilor scurte (dreapta) 

în urma analizei realizate prin calcul analitic şi simulare s-au obţinut următoarele concluzii: 
1. regimul de supramodulatie cauzează distorsiuni armonice importante ale tensiunilor generate de 

invertor, precum şi o dependenţă neliniară între factorul de modulaţie în amplitudine m^ şi 
amplitudinile componentelor fundamentale ale acestor tensiuni (caracteristică notată în cele ce 
urmează prin V̂ ^̂ o (mj); nt 
1.1. distorsiunile armonice depind puternic de forma de undă a semnalului modulator, fiind 

minime pentru semnalul sinusoidal; determinarea compoziţiei spectrale a semnalelor 
generate impune simularea în condiţiile specifice ale aplicaţiei; au fost prezentate 
rezultatele unei astfel de simulări (rezultat original); 

1.2. caracteristica V̂^̂ ô (m^) este influentată de asemenea de forma de undă a semnalului n ' 

modulator; determinarea exactă a formei caracteristicii, în scopul liniarizării prin 
software, se poate face tot prin simulare; 

2. eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de comandă, necesară în condiţiile decalării comenzii 
tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte, cauzează distorsiuni armonice suplimentare şi modifică 
forma caracteristicii V̂ ^̂ ô i^a) i m 
2.1. influenta eliminării pulsurilor scurte asupra caracteristicii v^^^ao (^a) ®ste relativ redusă, 

' m 
în condiţiile de funcţionare normale, nefiind necesară considerarea acestei influente la 
liniarizarea software a caracteristicii (rezultat original); 

2.2. concluzia de mai sus este valabilă şi pentru semnalele modulatoare nesinusoidale 
(rezultat original); 

2.3. eliminarea pulsurilor scurte introduce o neliniaritate în caracteristica V̂ ^̂ ô chiar si rn ' 

pentru valori subunitare ale m ;̂ această neliniaritate poate fi determinată prin simulare; 
2.4. distorsiunile armonice suplimentare introduse prin eliminarea pulsurilor scurte în regim 

de supramodulaţie sunt neglijabile, în raport cu distorsiunile introduse de regimul de 
supramodulaţie în sine (rezultat original); 

2.5. eliminarea pulsurilor scurte introduce distorsiuni semnificative, chiar şi în regim de 
modulaţie ''normală" (cu 1), pentru valori apropiate de 1 ale în consecinţă, 
trebuie evitată utilizarea unor valori m^ apropiate de 1 pentru intervale lungi de timp; s-a 
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determinat o formula pentru valoarea de prag a lui m^ de la care apar distorsiunile 
(rezultat original); 

2.6. pentru unele semnale modulatoare nesinusoidale, eliminarea pulsurilor scurte introduce 
distorsiuni armonice la orice valoare a lui m^; dacă distorsiunile reprezintă un criteriu de 
optimizare esenţial, aceste semnale modulatoare trebuie evitate (rezultat original). 
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Modulaţia vectorului spaţial 

Capitolul 6 - Modulaţia vectorului spaţial 
în acest capitol se va analiza metoda de modulaţie ?WS\ denumită '^modulaţia vectorului spaţiaf' {"'Space 
Vector Modulation' - După o prezentare sistematică a metodei, cu diversele ei variante, se va 
demonstra echivalenta între SVM si modulaţia PW'M cu eşantionare uniformi 

6.1 Prezentarea modulaţiei vectorului spaţial 
Modulaţia vectorului spaţial (SVM) este descrisă în numeroase lucrări de specialitate, cu diverse variante 
şi, uneori, sub denumiri diferite [P0II86] [HLL87] [MOH87] [BSV88] [FIH90] [BH90] [HB92] [Blas97] 
[CKS98] [HKL98]. în cele ce urmează se va prezenta o descriere unificatoare, bazată în special pe 
[BSV88] şi [FIH90], care permite obţinerea majorităţii variantelor SVM menţionate în literatură, 

6.1.1 Principiu 

6.1.1.1 Poziţiile vectorului spatia! al tensiunilor de ieşire 

Pentru invertorul trifazat în punte având schema din Fig. 1.1, vectorul spaţial al tensiunilor de ieşire se 
defineşte conform (A 1.3): 

^ Im 

\ 
/ \ X 

\ 
— / 

\ M \ I 
\ M g 

\ y 
\ 

-Vco (6.1) 

unde s-a folosit notatia: 

a = e 
2* 

(6.2) 

/ 
/ 

Fig. 6.1 ' Poziţiile fixe ale vectorului spaţial al 
tensiunilor de ieşire 

Deoarece pentru tensiunea de ieşire a fiecărei faze a 
invertorului există doar două valori posibile (+/- VJ2\ 
cele 3 tensiuni de ieşire pot forma 8 combinaţii, 
definind astfel 8 stări posibile ale invertorului, notate 
O ... 7. Fiecărei stări îi corespunde o poziţie fixă a 
vectorului spaţial v̂  cele 8 poziţii, notate Vĵ  ... £7, 
fiind reprezentate în Fig. 6.1. 

Corespondenţa între valorile semnalelor de comandă ale celor trei faze şi poziţia vectorului spaţial este 
descrisă în tabelul următor [BSV88]. 

?WM_A PWM_3 ?>;M_C V 

L L L Yj> 
H L L Kj 
H H L n . 
L H L Ks 
L H H L 
L L H L 
H L H Ks 
H H H £ 7 

în stările O şi 7 vectorul spaţial v se anulează, deoarece cele trei tensiuni de ieşire sunt egale. în 
consecinţă, cele două stări au efecte identice asupra sarcinii, putând fi substituite una alteia, în cadrul 
algoritmului de modulaţie. 
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6.1.1.2 Aproximarea traiectoriei ideale a vectorului spaţial al curenţilor de fază 

în cazul ideal, motoarele trifazate se alimentează cu un sisteme sinusoidale simetrice de tensiuni, care 
produc sisteme sinusoidale simetrice de curenţi de fază. Fie v* vectorul spaţial al unui astfel de sistem de 
tensiuni şi i p vectorul spaţial al curenţilor de fază corespunzători (în cele ce urmează, exponentul va 
indica o mărime ideală sau prescrisă). Conform celor arătate în Anexa 1, traiectoriile vectorilor spaţiali v* 
şi ifSunX circulare. 

La proiectarea modulatoarelor PWM, principalul criteriu de optimizare constă în reducerea distorsiunilor 
armonice ale curenţilor de fază. Acest criteriu echivalează cu obţinerea unei traiectorii a vectorul spaţial 
al curenţilor de fază, cât mai apropiată de forma circulară. 

Dacă circuitul echivalent al unei faze a motorului în conexiune Y se modelează printr-o inductanţă 
echivalentă L^^, atunci vectorul spaţial al curenţilor de fază se poate calcula prin integrarea vectorului 
spaţial al tensiunilor de ieşire, conform formulei [BSV88]: 

if = 
2 1 

3 Z 
v dt. (6.3) 

cch 

Deoarece vectorul spaţial v poate avea doar 6 valori nenule (Vj ... extremitatea vectorului spaţial ^ s e 
poate deplasa doar după 6 direcţii fixe, paralele cu Vj ... V̂  (mai exact, 3 direcţii şi câte 2 sensuri pentru 
fiecare direcţie). 

în aceste condiţii, traiectoria circulară a vectorului spaţial /'y-, corespunzător cazului ideal, se poate 
aproxima printr-o linie frântă, formată din segmente paralele direcţiile fixe, ca în exemplul din Fig. 6.2. 
Fiecare segment corespunde unei stări a invertorului, lungimea sa fiind proporţională cu durata stării 
respective. Stările nule cauzează staţionarea vectorului spaţial 

Se defineşte un indice de peifonnanîă, reprezentând eroarea medie pătratică a vectorului spaţial al 
curenţilor de fază [FIH90]: 

y = dt. (6.4) 

unde T^ = 2n/co^ este perioada semnalului modulator. în [FIH90] se demonstrează egalitatea: 

1 

iTT 
-y = ( v m 

00 yi") >1 m 
1 

m m yi") >1 m 
1 

k=2 \ r» y 
(6,5) 

cu următoarele notatii: > 
Vj^^ - ampliuidinea armonicii de ordin k a unei tensiunii de ieşire a invertorului; 
V^ - amplitudinea unei tensiune de ieşire aparţinând sistemului sinusoidal simetric care ar 
produce vectorul spaţial de referinţă i*f. 
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Primul termen al formulei de mai sus 
reprezintă "eroarea de amplitudine" a 
fundamentalei tensiunii generate prin 
SVM; efectul acestei erori fiind mai puţin 
important, termenul respectiv se va neglija, 
rezultând formula: 

2n 

1 
. (6.6) 

ţ K4 / V if; y unde cu J^ s-a notat indicele de 
\ / jS perfonnantă referitor la distorsiunile 
\ V. / \ \ \ V. \ armonice. 
\ / \\\ / 
\ / \ / Observaţie: Acest indice de performanţă 

\ \ \ / este proporţional cu factorul de distorsiuni 
\ \ \ •• armonice care indică pierderile de putere în 

\ \ V - y j înf^urările motorului [ME83]. 
— E x i s t ă diverse posibilităţi de realizare a 

aproximării descrise anterior. în secţiunile 
Fi^. 6.2 ' Aproximarea traiectoriei ideale a curenţilor de fază ^^ x» 1 j - ' j 
, , , ' urmatoare se vor formula doua criteni de 
(exemplu) . . , optimizare, din care va rezulta un set de 
reguli, care vor permite apoi deducerea diverselor variante ale SVM [BSV88] [FIH90]. 

6.1.2 Criterii de optimizare 
Pentru deducerea diverselor variante ale SVM se porneşte de la următoarele criterii de optimizare: 

1. minimizarea indicelui de performantă J definit prin (6.4); conform demonstraţiei de mai sus, 
acest criteriu asigură minimizarea pierderilor de putere în motor, prin minimizarea 
distorsiunilor armonice ale tensiunilor de ieşire; acest criteriu va fi considerat prioritar; 

2. reducerea puterii disipate în invertor, prin reducerea numărului de comutaţii ale 
dispozitivelor de putere pe durata unei perioade modulatoare; acesta va fi criteriul de 
optimizare secundar. 

6.1.3 Reguli de generare 
în continuare se va introduce un set de reguli care stau la baza generării SVM, reguli bazate pe principiul 
de aproximare şi pe criteriile de optimizare expuse anterior. 

1. reguli pentru aproximarea cu eroare controlabilă şi abateri minime a traiectoriei circulare 
(echivalentă cu minimizarea indicelui de performanţă 7): 

1.1. se adoptă o perioadă de modulaţie constantă, notată cu T (a nu se confunda cu perioada 
modulatoare T^ de la modulaţia PWM cu eşantionare; mai mult, se va demonstra că T 
este echivalentă cu perioada purtătoare T̂  a modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă) 

1.2. se impune ca la sfdrsitul fiecărei perioade T abaterea vectorului spaţial / de la 
traiectoria circulară dorită, i, să fie nulă\ 

1.3. cele două stări nenule alese pentru fiecare perioadă T (vezi punctul 2.1. mai jos) trebuie 
să corespundă celor două direcţii fixe care sunt adiacente vectorului spaţial v\ deoarece 
v' şi I sunt perpendiculari, rezultă că aceste direcţii vor fi cele mai apropiate de tangenta 
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la traiectoria circulară, deci vor realiza aproximarea optimă (cu abateri minime); de 
exemplu, în situaţia din Fig. 6.2 se utilizează pentru perioada corespunzătoare poziţiei 
reprezentate a lui /' vectorii Vj şi V2; 

2. reguli pentru minimizarea numărului de comutaţii ale dispozitivelor de putere: 

2.1. în fiecare perioadă T se utilizează numărul minim de stări nenule, care este 2; 

2.2. deoarece suma duratelor celor două stări nenule este, de regulă, mai mică decât perioada 
r(aspect detaliat ulterior), pentru completarea perioadei Teste necesară utilizarea stărilor 
nule O şi 7; după cum s-a arătat anterior, aceste stări pot fi substituite una alteia; în scopul 
minimizării numărului de comutări ale braţelor invertorului într-o perioadă T, stările nule 
se utilizează doar în unul din următoarele moduri: 
• o singură stare nulă, plasată la începutul sau la sfârşitul perioadei; 
• două stări nule identice, distribuite la s f i i t u l unei perioadei şi la începutul 

perioadei următoare; în acest mod, între perioadele succesive nu au loc comutări; 

2.3. tranziţia între oricare două stări care se succed trebuie realizată prin comutarea unui 
singur brat al invertorului; această condiţie este satisfăcută de stările nenule adiacente 
alese conform punctului 1.3 mai sus; stările nule inserate trebuie şi ele alese astfel încât 
să respecte această regulă (de exemplu, Vj se va comuta numai cu V ,̂ iar i^ , numai cu V ;̂ 
de asemenea, nu se vor comuta între ele stările Vp şi F7); 

Pe baza regulilor de mai sus se vor deduce în secţiunile următoare secvenţele de comutare posibile şi 
duratele stărilor. 

6.1.4 Secvenţele de comutare a stărilor 
Există mai multe secvenţe de comutare a stărilor care satisfac regulile de mai sus, obţinute pentru diverse 
moduri de utilizare a stărilor nule. 

6.1.4.1 utilizarea ambelor stări nule 

în această variantă, cele două stări nule se includ alternativ, între grupuri de câte 2 stări nenule. Adiacent 
fiecărei stări nule, se plasează acea stare nenulă care poate fi obţinută prin comutarea unui singur braţ de 
punte. De exemplu, pentru vectori spaţiali v' situaţi între V̂  şi când se utilizează stările nenule 1 şi 2, 
secvenţa stărilor este: 

. . . 0 - 1 - 2 - 7 - 2 - 1 - 0 . . . 

Există două posibilităţi de distribuire a stărilor nule în cadrul unei perioade T, posibilităţi analizate în 
continuare. 

6.1.4.1.1 SVM-1.1: utilizarea ambelor stări nule, în fiecare perioadă 

în această variantă, cele două stări nule se includ în fiecare perioadă, la început şi la sfârşit. Conform 
regulii 2.2, starea finală a unei perioade coincide întotdeauna cu starea iniţială a perioadei următoare. 
Durata totală a stărilor nule T ĵ, dată de (6.13), poate fi distribuită arbitrar între stările nule de la începutul 
şi sfârşitul perioadei. Alocând durate egale, se obţin formele de undă din Fig. 6.4. 

Obserwntie: Deoarece sinteza cu ajutorul stărilor 1 şi 2 este posibilă numai pentru vectori spaţiali v' situaţi 
între şi rezultă că formele de undă de mai sus sunt valabile numai pentru O < cot < 71/6, Pentru 
celelalte 6 sectoare ale planului complex formele de undă se deduc similar, utilizând alte două stări 
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nenule. Această observaţie este valabila pentru toate exemplele care urmează, bazate pe utilizarea stărilor 
nenule 1 si 2. > 

6.1.4.1.2 SVM-1»2: utilizarea ambelor stări nule, câte una în fiecare perioadă, alternativ 

în această variantă, stările nule se includ fie la începutul, fie la sfârşitul perioadei, utilizându-se stări nule 
diferite în perioade succesive. De exemplu, prin includerea stărilor nule la sfârşitul perioadei se obţin 
formele de undă din Fig. 6.3. 

0 1 2 7 7 2 1 0 1 O 

^30 

^CO 

t t 

— 

t 

— 

t 

t t t 

T, 
2 

T, 
2 

T, 
2 T, T: 

T 

T, 
2 

T, 
2 T: T, 

T 

T, 
2 

^BO 

^CO 

t t 

t t t 

t t t 

T, T, 

T 

T, T2 T, 

T 

Ts 

Fig. 6.4 - Utilizarea ambelor stări nule, cu Fig. 6.3 - Utilizarea ambelor stări nule, cate 
durate egale una în fiecare perioadă, la sfărsit 

Observaţie: Prin includerea stărilor nule la >— 
începutul sau la sfârşitul perioadei se generează forme de undă identice, cele două alternative fiind deci 
echivalente. 

6.1.4>2 utilizarea unei singure stări nule 

""AO 

^BO 

^-co 

t t 

t t t 

t t 

T, T, 

T 

T: T: T, 

T 

T, 

Fig. 9.5 - Utilizarea unei singure stări nule 

Metoda de reducere a numărului de comutatii ale 
dispozitivelor de putere descrisă pentru modulaţia PWM cu 
eşantionare uniformă în secţiunea 4.3 presupune menţinerea 
fiecărui braţ de punte în aceeaşi stare (necomutat) timp de 
1/3 sau 1/6 din fiecare perioadă a semnalului modulator. Se 
obţine astfel reducerea puterii disipate pe dispozitivele din 
invertor, fară a creşte distorsiunile armonice ale tensiunilor 
generate. 

Pentru a aplica metoda de mai sus la SVM, se impune 
utilizarea unei stări nule unice, în toate perioadele T din 
intervalul de timp în care un braţ rămâne necomutat 
[HB92]. Aceasta se poate realiza, de exemplu, alegând 
următoarea distribuţie a stărilor în două perioade 
consecutive: 

. . . / O - 1 - 2 / 2 - 1 - 0 / . . . 

Pentru secvenţa de mai sus, formele de undă ale tensiunilor de ieşire ale invertorului sunt prezentate în 
Fig. 9.5. 
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Se obsenă că pentru fiecare puls din tensiunile de linie sunt necesare numai 2 comutări ale braţelor 
invertorului, în timp ce pentru variantele anterioare sunt necesare 3 comutări. în consecinţă, ultima 
variantă (în abordarea corectă descrisă mai sus) realizează reducerea puterii disipate în invertor, fară 
creşterea distorsiunilor armonice (în condiţii de implementare ideale). 

într-o altă variantă de utilizare a unei singure stări nule, în locul stării O se poate utiliza starea 7, rezultând 
secvenţa: 

. . . / l - 2 - 7 / 7 - 2 - 1 / . . . 

O altă variantă, prezentată în [FIH90], presupune utilizarea secvenţei: 

. . . / 7 - 1 - 2 - 7 / 7 - 1 - 2 - 7 / . . . 

Se observă însă că secvenţa de mai sus nu respectă regula 2.3 din secţiunea 6.1.3, deoarece trecerea din 
starea 7 în starea 1 presupune comutarea a 2 braţe ale invertorului. 

Deoarece, asa cum s-a arătat în secţiunea 6.1.1.1, cele două stări nule au efecte identice asupra vectorului 
spaţial al curenţilor de fază, starea nulă utilizată în secvenţele de mai sus poate fi diferită în diferite 
interv'ale de fază. Variantele descrise în literatura de specialitate presupun schimbarea stării nule la valori 
ale unghiului de fază al vectorului v egale cu unde k = 0 ... 5, respectiv cu n/6 + /:-7i/3, unde O 
... 5. 

în concluzie, variantele cu utilizarea unei singure stări nule (într-un interval de faza) sunt prezentate 
sintetic în tabelul următor, ale cărui coloane acoperă un unghi de fază total de 2n, partajat în intervale de 
lăţime n/3. 

SVM-2.1 0 

S\TV1.2.2 7 

SVM-2.3 0 7 0 7 0 7 0 

SVM-2.4 7 0 7 0 7 0 7 

SVM-2.5 0 7 0 7 7 

S\'M-2.6 7 0 7 0 7 0 

6.1.5 Duratele stărilor 
Regula 1.2 din secţiunea 6.1.3 impune ca la sfârşitul fiecărei perioade Tsă fie satisfacută egalitatea: 

/ = / . (6.7) 

cu notatiile: 
/ - vectorul spaţial al curenţilor de fază obţinuţi prin SVM; 
i - vectorul spaţial al curenţilor de fază ideali. 

Aplicând formula (6.3) pentru / ş i s e obţine egalitatea: 

vdt (6.8) 
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cu notatiile: 
V - vectorul spaţial al tensiunilor de ieşire generate prin SVM; 
v' - vectorul spaţial al sistemului simetric de tensiuni sinusoidale care ar produce i\ 

în condiţii de comutare ideală, când v este constant pe durata unei perioade T, se obţine, pentru exemplul 
anterior cu stările 1 şi 2, ecuaţia [BSV88]: 

(6.9) 

Vectorul spaţial v* se poate exprima în funcţie de mărimile de intrare ale modulatorului PWM (valorile 
prescrise pentru pulsaţia of şi amplitudinea V,* ale sistemului armonic fundamental al tensiunilor de 
ieşire), conform formulei: 

V ^VL-E^"''. (6.10) 

Pe baza celor două ecuaţii anterioare şi considerând proiecţiile pe axele reală şi imaginară, se obţine 
sistemul de ecuaţii [BSV88]: 

/ \ K 
• t ; 

V y 
K 

(6.11) 

• r . 
V / 

Observaţie: în [BSV88], de unde a fost preluată ideea acestei demonstraţii, nu se fac precizări privind 
valoarea timpului t din ecuaţiile de mai sus. O alegere corectă ar fi ca t să reprezinte momentul începerii 
perioadei Tsau, eventual, mijlocul acestei perioade. 

Duratele stărilor nenule se obţin ca soluţii ale sistemului de ecuaţii de mai sus: 

v: , 
Vr. 

sm 
/ \ 

0) t 
3 / (6J2) 

Pentru durata totală a stărilor nule rezultă valoarea: 

(6.13) 

care poate fi alocată unui singur interval de timp sau poate fi distribuită între două intervale, conform 
secvenţelor de comutare a stărilor deduse în secţiunea anterioară. 

Observaţie: Deoarece sinteza cu ajutorul stărilor 1 şi 2 este posibilă numai pentru vectori spaţiali v* situaţi 
între F, şi rezultă că formula (6.9) şi calculele ulterioare sunt valabile numai pentru O <cot< 7:16, 
Pentru celelalte 6 sectoare ale planului complex, calculele se realizează similar, utilizând alte două stări 
nenule. 
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BUPT



Moduintin vectoniliii spntini 

6.1.6 Variantele SVM 
Prin utilizarea formulelor de mai sus si a secvenţelor de comutare a stărilor introduse în secţiunea 6.1.4 se 

i y » 

obţin majoritatea variantelor SVM descrise în literatură, după cum urmează: 
• considerând secvenţa SVM-1.1 şi alocând timpi egali stărilor nule de la începutul şi sfârşitul 

perioadei, se obţine varianta "originală'' a SMV, descrisă în [MOH87] (unde e prezentată drept o 
metodă nouă, denumită ''zero vector spliîting\ [BSV88], [BH90], [HB92] (unde este denumită 
"SVM optimizată pentru pierderi în motor'") şi [Blas97]; 

• secvenţa SVM-1.2 conduce la varianta descrisă în [P0II86] şi [HLL87]; 
• secvenţele SVM-2.2 şi SVM-2.4 permit obţinerea variantelor prezentate în [HB92] (unde sunt 

denumite "SVM optimizată pentru pierderi în invertor'^; 
• secvenţele SVM-2.1 ... SVM-2.6 sunt de asemenea descrise în [Blas97] şi [CKS98] , iar SVM-2.3, 

SVM.2.4 şi SVM-2.6, în [HKL98]; 
• aşa cum s-a arătat în secţiunea 6.1.4.2, varianta din [FIH90] se poate obţine similar cu SVM-2.1, dar 

nu satisface criteriul de optimizare relativ la minimizarea numărului de comutaţii ale dispozitivelor 
de putere din invertor. 

în literatura consultată au fost întâlnite şi câteva variante care nu pot fi obţinute în modul descris anterior 
• în [LC94] se propune utilizarea altor stări, în afara celor corespunzătoare direcţiilor adiacente (vezi 

secţiunea 6.1.3), în scopul evitării generării unor pulsuri prea scurte (care ar trebui eliminate, ceea ce 
ar conduce la distorsiuni suplimentare); 

• metoda prezentată în [HB92] şi denumită ''SVM hexagonal-trapezoidal" presupune utilizarea unei 
traiectorii de referinţă hexagonale, permiţând astfel simplificarea implementării, dar conducând la 
distorsiuni armonice mari ale tensiunilor de ieşire: 

y ' 

• O variantă a metodei anterioare, denumită "SVM circular" [HB92], presupune modificarea continuă a 
''razei" traiectoriei de referinţă hexagonale în funcţie de faza vectorului spaţial al tensiunilor de ieşire, 
astfel încât să se obţină de fapt o traiectorie aproximativ circulară pentru acest vector spaţial; 
avantajul revendicat pentru această metodă, şi anume reducerea timpului de calcul comparativ cu 
modulaţia PWM cu eşantionare naturală, nu este însă clar demonstrat, deoarece cele două 
implementări comparate în [HB92] presupun calcularea "on-line" a duratelor de conducţie, fiind deci 
extrem de ineficiente. 

6.1.7 Regimul de supramodulaţie 
Pentru toate variantele SVM descrise anterior, din condiţia de realizabilitate a pulsurilor Ti, > O şi ţinând 
cont de (6.10), rezultă limitarea: 

din care se poate deduce valoarea factorului de utilizare a tensiunii de alimentare a invertorului, definit 

prin (4.1): 

F^" J2V 

în [HLK93] se propune o metodă pentru implementarea, în cadrul SVM, a regimului de supramodulaţie^ 
care permite obţinerea unor valori mai mari ale kyŷ  cu preţul creşterii distorsiunilor armonice. Pentru 
aceasta se utilizează, pe lângă un bloc modulator SVM care implementează algoritmul descris anterior, 
un "preprocesor". Acesta primeşte la intrare vectorul spaţial de referinţă definit prin (6.10) şi îi modifică 
amplitudinea şi faza, generând la ieşire un alt vector spaţial, utilizat apoi ca mărime de referinţă de către 
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modulatorul SVM. Modificările de amplitudine şi fază din preprocesor se realizează conform unor 
caracteristici neliniare, date de formule relativ complicate. O variantă îmbunătăţită a metodei de mai sus, 
folosind caracteristici neliniare diferite, este propusă în [LL97]. 

în concluzie, implementarea metodei de mai sus este mai complicată, comparativ cu supramodulaţia prin 
creşterea amplitudinii semnalului purtător, folosită la modulaţia PWM cu eşantionare uniformă. 

6.2 Echivalenţa între modulaţia vectorului spaţial şi modulaţia PWM cu 
eşantionare uniformă 
în această secţiune se va demonstra echivalenta între SVM si modulaţia PWM cu eşantionare uniformă si 

y t y f y 9 

semnal modulator format din segmente de sinusoidă, descrisă în capitolul 4. Demonstrarea acestei 
echivalenţe reprezintă o contribuţie originală a autorului, fiind expusă pentru prima dată în [Neag96]. 
Ideea echivalenţei apare şi în unele articole din literatură, publicate ulterior: [HKL98], [CKS98], 
[Blas97]. 

Prezentarea care urmează se bazează pe cea din [Neag96], la care s-a adăugat unele elemente din [Blas97] 
şi [CKS98], în scopul acoperirii mai multor variante ale SVM. 

Echivalenţa menţionată anterior se fundamentează pe următoarele argumente, detaliate în secţiunile 
următoare: 

1. ambele abordări se bazează pe aceleaşi principii', 
formele de undă ale tensiunilor de ieşire ale invertorului generate de diversele variante ale 
SVM pot fi de asemenea obţinute prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă, pentru 
anumite forme de undă ale semnalelor modulatoare; 

3. SVM are, de regulă, implementări identice cu cele ale modulaţiei PWM cu eşantionare 
uniformă. 

6.2.1 Echivalenţa principiilor 
Definirea metodelor de modulaţie PWM presupune următoarele opţiuni de principiu: 

• alegerea perioadei de modulaţie; 
• alegerea secvenţei comutării fazelor, 
• alegerea formulelor de calcul pentru duratele pulsurilor. 

Aceste opţiuni vor fi analizate în detaliu în secţiunile următoare. 

6.2.1.1 Perioada de modulaţie 

Ambele metode utilizează o perioadă de modulaţie constantă: 
• SVM utilizează perioada de modulaţie T constantă, stabilită prin regula 1.1 din secţiunea 

6.1.3; 
• modulaţia PWM cu eşantionare uniformă utilizează o perioadă purtătoare care este 

constantă în majoritatea cazurilor. 

6.2.1.2 Secvenţa comutării fazelor 

Criteriul de minimizare a puterii disipate în invertor, concretizat în regulile 2.2 ... 2.3 din secţiunea 6.1.3, 
conduce la 3 variante de bază ale modulaţiei SVM, caracterizate prin formele de undă din Fig. 6.4, Fig. 
6.5 şi Fig. 6.6. Secvenţele de comutare a fazelor din aceste figuri sunt similare cu cele corespunzătoare 
modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă cu ambele fronturi modulate si pulsuri asimetrice (DE-A), 
introdusă în secţiunea 2.2.1 şi ilustrată prin graficul din partea dreaptă a Fig. 2.2. Similaritatea 
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menţionată anterior se refera la faptul că ambele seturi de forme de undă respectă următoarea regulă: 
"dacă faza jc are o tranziţie (de acelaşi sens) înaintea fazei v, atunci faza y va avea tranziţia inversă 
următoare înaintea fazei 

Trebuie remarcat că şi în cazul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă secvenţele de comutare a 
fazelor sunt deduse pe baza aceluiaşi criteriu de optimizare^ legat de minimizarea puterii disipate în 
invertor, criteriu exprimat prin ''regula de consistenţă a polarităţii pulsurilor" [ZAN75], care cere ca 
pulsurile din tensiunile de linie să aibă o polaritate unică în fiecare semiperioadă a fundamentalei. 

6.2.1>3 Duratele pulsurilor 

în cazul modulaţie SVM, criteriul de optimizare care vizează minimizarea abaterii vectorului spaţial al 
curenţilor de fază de la traiectoria circulară ideală, concretizat în regulile 1.2 şi 1.3 din secţiunea 6.1.3, 
conduce la formula (6.9), care este apoi utilizată pentru deducerea duratelor pulsurilor, conform (6.12). 
Se observă că, deşi utilizat pentru exprimarea criteriului de optimizare, vectorul spaţial al curenţilor de 
fază nu este folosit direct în formulele de calcul pentru duratele pulsurilor. Mai mult, deducerea formulei 
(6.8) din (6.7) se bazează pe (6.3), care nu este valabilă decât pentru sarcini pur inductive. 

în consecinţă, se poate afirma că (6.9) exprimă mai degrabă o condiţie de aproximare a vectorului spaţial 
al tensiunilor prescrise, dat de (6.10). în consecinţă, regula 1.2 care stă la baza calculării duratelor 
pulsurilor poate primi următoarea formulare echivalentă: 

1.2' Duratele pulsurilor se aleg astfel încât valoarea medie pe o perioadă T a vectorului spaţial v al 
tensiunilor de ieşire ale invertorului să fie egală cu valoarea vectorului spaţial al sistemului 
sinusoidal simetric de referinţă, la începutul perioadei respective [HLL87]. 

Regula de mai sus conduce la formula: 

evident echivalentă cu (6.9); în consecinţă, şi soluţiile (6.12) vor fi identice. 

Se observă că regula echivalentă de mai sus nu este altceva decât o formulare alternativă^ utilizând 
vectorii spaţiali, a principiului modulapei PWM cu eşantionare uniformă^ prezentat în secţiunea 2.1. în 
această formulare echivalentă, în locul semnalelor modulatoare care formează un sistem sinusoidal 
simetric se utilizează vectorul spaţial de referinţă, iar în locul valorilor medii pe puls ale tensiunilor de 
ieşire se utilizează valoarea medie pe puls a vectorului spaţial al acestor tensiuni, v. 

6.2.2 Echivalenţa formelor de undă generate 
Formele de undă ale tensiunilor de ieşire ale invertorului sunt caracterizate prin secvenţa de comutare a 
fazelor şi prin valorile medii pe perioadă de comutaţie. Deoarece identitatea secvenţelor de comutare a 
fazelor a fost demonstrată anterior, în cele ce urmează se vor analiza valorile medii pe perioadă de 
comutaţie; în acest scop, se va calcula forma de variaţie în timp a acestor valori medii, pentru variantele 
SVM introduse anterior. 

6.2>2.1 SVM-1.1 

Pentru varianta SVM-1.1 se demonstrează [BSV88] că valorile medii pe perioadă de comutaţie ale unei 
tensiuni de ieşire sunt date de formula: 
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— V _ sin ; kco'T^ 

3 . . . . 
- F sin (kco'T-^^ ; koj'Te 

TT 2K T'T 
(6.17) 

unde /reste ordinul perioadei de comutaţie. Pentru celelalte intervale din domeniul [O, 2;r], valorile medii 
pe perioadă pot fi calculate cu ajutorul relaţiilor de simetrie: 

ao k-
K 

mT 
(6.1S) 

Valori medii de mai sus pot fi de asemenea generate prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă, 
folosind semnalul modulator format din segmente de sinusoidă descris de formula (4.2) şi reprezentat în 
Fig. 4.1; această generare se face conform formulei: 

'Ad kco*T (6.19) 

derivate din (2.3), unde se înlocuieşte eşantionul sinusoidei cu eşantionul semnalului modulator v„[kcoT\ 
şi se consideră pentru tn„ valoarea: 

Vi 

Voir^ 
0,1]. (6.20) 

în concluzie, varianta SVM-1.1 generează aceleaşi forme de undă ca şi modulaţia PWM cu eşantionare 
uniformă şi semnalul modulator din Fig. 4.1. 

6.2.2.2 SVM-1.2 

Pentru această variantă nu se poate deduce o echivalenţă bazată pe valoarea medie pe puls, deoarece 
stările nule se distribuie în mod diferit în perioade de modulaţie adiacente. 

6.2.2.3 SVM-2.1 ... SVM-2.6 

Pentru aceste variante, calcule similare celor din secţiunea 6.2.2.1 demonstrează că se obţin aceleaşi 
valori medii pe puls ca şi în cazul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă şi semnalele modulatoare 
introduse în secţiunea 4.3. Echivalenţa detaliată este prezentată în tabelul următor [Blas97] [CKS98]. 
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varianta SVM varianta semnalului modulator (cu 
notaţiile din secţiunea 4.3) 

forma de undă a semnalului 
modulator 

SVM-2.1 varianta 5 Fig. 4.6 

SVM.2.2 asemănător cu varianta 5, dar cu semnal 
modulator simetric fază de axa absciselor 

SVM-2.3 varianta 2 Fig. 4.3 

SVM-2.4 varianta 1 Fig. 4.2 

SVM.2.5 varianta 4 Fig. 4.5 

SVM-2.6 varianta 3 Fig. 4.4 

6.2.3 Echivalenţa implementărilor 
Majoritatea implementărilor SVM descrise în literatura de specialitate se bazează pe memorarea unei serii 
de eşantioane, deci nu diferă principial de implementările specifice modulaţiei PWM cu eşantionare 
uniformă. 

De exemplu, în implementarea din [BSV88] se memorează eşantioane din două segmente semnificative 
ale "formei de undă de referinţă" descrise de (6.17). Calcularea duratelor pulsurilor se face prin program, 
pe baza eşantioanelor, 'In coordonatele vectorilor spaţiali" (exprimarea autorilor). în realitate, se folosesc 
coordonate polare (amplitudine-fază) ale acestor vectori, echivalente cu coordonatele amplitudine-fază 
(sau amplitudine-timp) utilizate în modulaţia PWM cu eşantionare uniformi în continuare, generarea 
duratelor pulsurilor se face cu ajutorul a 3 numărătoare, câte unul pentru fiecare fază, autorii specificând 
opţiunea lor de a implementa această etapă a procesului de modulaţie '*în sistem trifazat", şi nu '*în 
sistemul vectorilor spaţiali". 

Varianta de implementare descrisă în [MOH87] se bazează, de asemenea, pe memorarea eşantioanelor 
unei forme de undă de referinţă, ca şi în exemplul anterior. 

în implementarea din [FIH90] se utilizează 3 coeficienţi pe baza cărora se calculează duratele pulsurilor. 
Eşantioane ale acestor coeficienţi se calculează "off-line", pe baza principiului SVM, şi se stochează într-
o memorie ROM. Calcularea duratelor stărilor pe baza acestor coeficienţi, proces repetat în fiecare 
perioadă de modulaţie, este echivalentă cu calcularea duratelor pulsurilor pe baza eşantioanelor 
semnalelor modulatoare, în modulaţia PWM cu eşantionare uniformă. 

Varianta de implementare descrisă în [HLL87] este singura care foloseşte în mod efectiv vectorii spaţiali 
în procesul de modulaţie. Astfel, o memorie ROM conţine secvenţe binare, reprezentând eşantioane ale 
semnalelor logice de comandă pentru cele trei faze ale a invertorului. Aceste secvenţe sunt calculate "off-
line", pe baza principiului SVM, şi memorate; se memorează mai multe secvenţe diferite, pentru diferite 
valori ale amplitudinii V̂ * a vectorului spaţial al tensiunilor de referinţă. Această implementare este puţin 
performantă, din cauza erorilor de cuantizare pentru intervalele de timp (datorate memorării eşantioanelor 
semnalelor de comandă, nu a duratelor pulsurilor) şi a erorilor de cuantizare pentru amplitudinea V̂ * 
(datorate memorării unui număr finit de secvenţe, corespunzătoare unor valori discrete ale F^*); de 
exemplu, în varianta descrisă în [HLL87] cuanta de timp pentru durata pulsurilor reprezintă 1/32 dintr-o 
perioadă de modulaţie, ceea ce este insuficient; reducerea erorilor de cuantizare ar impune creşterea 
volumului de memorie utilizat. în consecinţă, varianta de implementare descrisă este puţin performantă, 
nefiind deci semnificativă în contextul prezentei analize. 
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în concluzie, majoritatea implementărilor SVM analizate nu diferă principial de implementările specifice 
modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, presupunând memorarea unor eşantioane pe baza cărora se 
calculează duratele stărilor. Vectorii spaţiali nu sunt utilizaţi direct în aceste variante de implementare a 
SVM. 

6.2.4 Concluzie 
Datorită echivalenţelor demonstrate anterior, SVM nu ar trebui considerată, în opinia autorului, o metodă 
de modulaţie distinctă, ci doar o metodă altenmtivă de sinteză si analiză a modulaţiei PWM trifazate. 
Această idee apare, de altfel, în [TL94], [HB92] şi [BH90], dar fară o justificare detaliată. 

Observaţie: Eficienţa metodei vectorilor spaţiali, ca instrument de analiză a modulaţiei PWM, este 
demonstrată de numeroasele aplicaţii prezentate în literatură. De exemplu, în [ZL95] se utilizează metoda 
vectorilor spaţiali pentru analiza unui motor asincron "dual" (cu două seturi de înfăşurări statorice 
trifazate) şi se deduce o metodă de modulaţie PWM pentru acest caz. 

6.3 Concluzii 
în acest capitol a fost realizată o prezentare sistematică a SVM. Pornind de la principiul de aproximare a 
traiectoriei circulare a fazorului spaţial al curenţilor şi de la două criterii de optimizare, se formulează un 
set de reguli, pe baza cărora se deduc apoi formulele pentru duratele stărilor şi secvenţele posibile de 
comutare a stărilor. Prin particularizarea acestor secvenţe se obţin majoritatea variantelor SVM descrise 
în literatura de specialitate. 

în continuare se demonstrează echivalenta între SVM si modulaţia PWM cu eşantionare uniformă si 
r f f * / 

semnale modulatoare formate din segmente de sinusoidă. Această echivalenţă se referă la principiile pe 
baza cărora se obţin metodele de modulaţie, la formele de undă generate la ieşirea invertorului şi la 
variantele de implementare. Această demonstraţie reprezintă o contribuţie originală a autorului. Pe baza 
echivalenţei demonstrate, se susţine punctul de vedere conform căruia SVM nu ar trebui considerată o 
metodă de modulaţie distinctă, ci doar o metodă alternativă de sinteză si analiză a modulaţiei PWM 
trifazate. 
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Capitolul 7 - Indicatori de calitate pentru modulaţia PWM 

7.1 introducere 
Unul din scopurile urmărite în prezenta lucrare este îmbunătăţirea algoritmilor de modulaţie PWM cu 
eşantionare uniformă, în scopul reducerii efectelor nefavorabile asupra motoarelor asincrone. în acest 
sens, se impune stabilirea unor indicatori de calitate a modulaţiei, care să reflecte efectele de mai sus. 
Definirea acestor indicatori necesită în primul rând determinarea si evaluarea efectelor nefavorabile ale 
modulaţiei PWM asupra motoarelor. 

7.2 Efecte ale alimentării motoarelor asincrone de la invertoare PWM 
Motoarele asincrone de serie sunt proiectate să funcţioneze în regim optim atunci când sunt alimentate cu 
sisteme trifazate sinusoidale simetrice. După cum s-a arătat în secţiunea 2.3.3.1, sistemele trifazate de 
tensiuni generate de invertoarele PWM sunt distorsionate, iar unele particularităţi de implementare pot 
face ca aceste sisteme trifazate să fie şi nesimetrice. Distorsiunile şi nesimetria afectează negativ 
funcţionarea motoarelor prin creşterea puterii disipate, pulsaţii de cuplu, supratensiuni, etc. Unele dintre 
aceste efecte vor fi analizate în secţiunile următoare. 

> 

Observaţie: Motoarele alimentate de la invertoare PWM pot fi de asemenea afectate de fronturile abrupte 
ale tensiunilor de alimentare, cauzate de comutaţiile rapide ale dispozitivelor semiconductoare de putere. 
Efectele acestor fronturi sunt prezentate sintetic în [Neag96]. Deoarece reducerea acestor efecte nu se 
realizează prin intermediul metodelor de modulaţie PWM, problema este în afara domeniului de interes al 
prezentei lucrări. 

7.2.1 Efectele distorsiunilor armonice 
Conform literaturii de specialitate, principalele efecte ale distorsiunilor armonice ale tensiunilor de 
alimentare asupra motoarele asincrone sunt: 

• pierderi de putere în înfăşurări; 
• pierderi de putere în miezul magnetic; 
• pulsaţii de cuplu; 
• zgomot acustic. 

Observaţie: Problema zgomotului acustic este prezentată sintetic în [Neag86], informaţii mai detaliate 
putându-se găsi în [WSM90]. Rezolvarea acestei probleme presupune utilizarea unor tehnici de modulaţie 
situate în afara domeniului de interes al prezentei lucrări: modulaţie cu caracteristici aleatoare [HD91] 
[UHIH91] [TBPK94] [BPRN95] [MSS97] [MOS97] [UHIH91]'[BPRN95], modulaţia pulsurilor în 
frecvenţă [IF92], modulaţie delta [ZiogSl]. în consecinţă, în secţiunile următoare vor fi analizate doar 
primele trei categorii de efecte, din lista de mai sus. 

Pentru a permite obţinerea unor formule simple, în cadrul analizei care urmează se va presupune că 
produşii de modulaţie centraţi în jurul multiplilor frecvenţei purtătoare f nu au amplitudini semnificative 
la frecvente apropiate de frecvenţa modulatoare f^. în aceste condiţii, spectrul tensiunilor aplicate 
motorului are structura tipică din Fig. 2.4, iar efectele asupra motorului vor fi determinate exclusiv de 
armonicile fundamentalei. 

Conform rezultatelor din secţiunea 3.4.2, condiţia de mai sus este îndeplinită în sistemele de acţionare 
modeme, cu frecvenţe de comutaţie ridicate, în cazul unor implementări ideale. Dacă se utilizează însă 
decalarea comenzii, necesară în cazul unei comutaţii mai lente, condiţia menţionată poate să nu mai fie 
îndeplinită. în consecinţă, utilizarea indicatorilor Je calitate deduşi pe baza analizei care urmează trebuie 
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dublată de analiza directă a spectrelor tensiunilor sau curenţilor de fază^ pentru a identifica eventualii 
produşi de modulaţie cu frecvenţe apropiate de frecvenţa modulatoare. 

Ecuaţiile diferenţiale neliniare ale modelului motorului asincron nu au soluţii analitice atunci când acesta 
este alimentat cu tensiuni de formă arbitrară [Leon85]. In consecinţă, studiul comportării motoarelor 
alimentate cu sisteme de tensiuni distorsionate va fi realizat în cele ce urmează cu ajutorul unor formule 
aproximative, 

7.2.1.1 Pierderi de putere în înfăşurări 

Armonicile din tensiunile de alimentare ale motorului produc armonici în curenţii din motor, care, la 
rândul lor, cauzează pierderi suplimentare în înf^urările statorice şi rotorice, cu o serie de consecinţe 
nefavorabile: creşterea temperaturii rotorului şi statorului [FKR86] [SL90], modificarea parametrilor 
modelului motorului şi deteriorarea performanţelor algoritmilor de reglare [ME83] [AH93], reducerea 
timpului de viaţă al motorului [FKR86], etc. 

în [BS88] se prezintă o metodă de calcul analitic pentru pierderile de putere în înfăşurări, pe baza formei 
curenţilor într-un circuit echivalent simplificat. în continuare, se va dezvolta o metodă de calcul similară, 
dar bazată pe componenţa spectrală a tensiunilor de fază, care oferă un criteriu de evaluare mai adecvat 
pentru comanda PWM a invertoarelor de tensiune. 

Calculele se vor realiza pentru început în condiţiile neglijării influenţei efectului pelicular, aceasta 
influenţă urmând să fie introdusă într-o secţiune ulterioară. 

7.2.1.1.1 Calculul pierderilor în înfăşurări, neglijând efectul pelicular 

.1Cajculu). circuiţujuj echjyajê ^̂ ^̂  şimplificaţ 

Circuitul echivalent al unei faze a motorului asincron cu rotorul în scurtcircuit, corespunzător sistemului 
armonic de ordin k, este prezentat în partea stângă a Fig. 7.1 [BS88] [SL90]. 

Rs L^ 

r -
R. ech 

Fig, 7.1 ' Circuitul echivalent (stânga) si circuitul cchivalcnt simplificat (dreapta) al unei faze, pentru 
sistemul armonic de ordin k 

Se folosesc următoarele notatii: 
Rs - rezistenţa statorică; 
Rji - rezistenţa rotorică; 
L„ - inductanţa de magnetizare; 
Las ' inductanţa de dispersie statorică; 
Lor - inductanţa de dispersie rotorică; 

- armonica de ordin k a tensiunilor statorice de fază; 
- armonica de ordin k a curenţilor statorici de fază; 
- armonica de ordin k a curenţilor rotorici de fază; 

ŝ ^̂  - alunecarea corespunzătoare sistemului armonic de ordin k. 
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Pentru simplificarea calculelor, se va folosi un circuit echivalent simplificat, prezentat în partea dreaptă a 
Fig. 7.1. în cele ce urmează se vor calcula elementele L̂ ĥ Şi Rech ale acestui circuit. 

Se va presupune că circuitul echivalent este alimentat numai cu armonica de ordin k (aparţinând unui 
sistem armonic trifazat). Conform rezultatelor din secţiunea A 1.4, în condiţii de simetrie perfectă 
sistemele armonice trifazate cu ordine k = 3m+l (cu m întreg) au secvenţe directe, iar cele cu ordine 
k - 3m-f2 au secvenţe inverse (în timp ce sistemele armonice cu ordine = 3m nu generează curenţi în 
motor, pentru conexiunile A şi Y cu punct central flotant). în consecinţă, alunecarea corespunzătoare 
sistemelor semnificative este dată de formula: 

pentru A: = 3w +1 

k'O), 

cu următoarele notatii: 
co - viteza unghiulară de rotaţie a motorului; 
coj - pulsaţia sistemului fundamental statoric. 

Conform celor arătate în secţiunea 2.3.3.1, componenta spectrală frecvenţa cea mai joasă, diferită de 
fundamentală, apare la S-f^. în consecinţă, se pot face următoarele aproximări: 

^1. reactanţa de dispersie statorică hcOj-Las şi reactanţa de dispersie rotorică k-cOj-LaR sunt mult 
mai mari decât rezistenţele Rs, Rr şi 

2. deoarece, în regim normal de funcţionare, coj este apropiată de co, rezultă k-coj » co, deci 
alunecările corespunzătoare sistemelor armonice au valorile aproximative ŝ ^ = 1 (pentru 

3m-fl) respectiv ^̂ ^ = - l (pentru ^ = 3m+2). 

Conform aproximării 1 de mai sus, rezistenţele din circuit pot fi neglijate la calcularea inductanţei 
echivalente L̂ d», rezultând deci formula: 

(7,2) 

care poate fi regăsită în [BS88]. 

Rezistenţa echivalentă R̂ ĥ se calculează din condiţia ca pe ea să se disipe aceeaşi putere ca şi pe 
rezistenţele Rs şi RR din circuitul din partea dreaptă a Fig. 7.1: 

k=2 k=2 

CU notatiile: 
- valoarea efectivă a curentului statoric, corespunzătoare armonicii de ordinul k; 
- valoarea efectivă a curentului rotoric, corespunzătoare armonicii de ordinul k. 

Folosind aproximarea \R]i/s\ « af^^^L^ + L^^, dedusă din aproximările I şi 2 de mai sus, se obţine 
formula: 

jik] ^ j{k) ^ (7.4) 
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care conduce la: 

m Cfv / 

(7.5) 

regăsită în [TM85]. 

2:. Calculul pierderi lor de .putere \n înf^urari 

Puterea totală disipată în înfăşurările motorului este modelată prin suma puterilor disipate pe rezistenţele 
Rs şi Rji ale circuitului echivalent din partea stângă a Fig. 7.1 sau, conform definiţiei de mai sus a 
rezistenţei echivalente R̂ ĥ din partea dreaptă a Fig. 7.1, prin puterea disipată pe aceasta. 

Conform aproximării 1 de mai sus, reactanţa inductivă a circuitului echivalent simplificat, este 
mult mai mare decât rezistenţa acestuia, deci modulul impedanţei circuitului echivalent este aproximativ 
egal cu reactanţa inductivi în consecinţă, valoarea efectivă a armonicii de ordin k a curentului prin 
circuitul echivalent simplificat este dată de formula: 

care conduce la următoarea formulă aproximativă pentru puterea disipată în înfăşurări: 

^ech k=2 ^ 

Formula de mai sus apare, cu forme echivalente, în [ME83] şi [AH93]. Se observă că fracţia R^JL^^ 
depinde de parametri motorului, în timp ce valoarea sumei este determinată exclusiv de compoziţia 
spectrală a tensiunilor de fază, determinată, la rândul ei, de particularităţile algoritmului de modulaţie. în 
consecinţă, această sumă poate fi utilizată pentru caracterizarea performantelor algoritmului de 
modulaţie, independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului alimentat 

7.2. L1.2 Calculul pierderilor în înf^urări, cu includerea efectului pelicular 

în cazul armonicilor de curent cu frecvenţe mai ridicate se manifestă fenomenul de refulare a curentului 
în colivia rotorică, fenomen care conduce la apariţia efectului pelicular, manifestat prin modificarea 
parametrilor circuitului echivalent al fazelor. Dintre aceste modificări, cea mai importantă este creşterea 
rezistenţei rotorice R^^ care conduce la creşterea puterii disipate în rotor [ME83]. Acest efect este mult 
mai deranjant decât disipaţia în stator, deoarece evacuarea căldurii din rotor este mai dificilă [SL90]. în 
plus, creşterea temperaturii rotorului conduce la creşterea rezistenţei acestuia, putând cauza degradarea 
performanţelor unor algoritmi de reglare. 

în consecinţă, în cele ce urmează se va considera doar influenţa efectului pelicular asupra rezistenţei 
rotorice; această simplificare este în acord cu argumentele expuse în [ME83] [ZT83] şi [SL90]. Formule 
pentru influenţa efectului pelicular asupra celorialte elemente ale circuitului echivalent pot fi găsite în 
[ZT83] şi [AH93]. 
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.1CalcujuJ. rezistentei rpţprice în .cpnditjj|e. efectului pejicular 

Estimarea pierderilor de putere în rotor porneşte de la valoarea rezistenţei rotorice echivalente în 
condiţiile efectului pelicular, a cărei variaţie cu frecvenţa rotorică este dată de formula aproximativă 
[ME83]: 

(7.8) 

unde este pulsaţia sistemului armonic de ordin k al curenţilor rotorici. 

în continuare se va prezenta o demonstraţie mai detaliată de cât cea din [ME83], conducând la un rezultat 
asemănător. Astfel, formula de proporţionalitate de mai sus se modifică, pentru a exprima o egalitate: 

^R - ^RN 
îl 

(7.9) 

CU notatiile: 

Rjiĵ  - rezistenţa rotorică nominală; 
fjf^ - frecvenţa statorică nominală; 
^̂ ^̂  - frecventa sistemului armonic de ordin k al curenţilor rotorici. 

în formula de mai sus s-a considerat că măsurarea rezistenţei "de referinţă" Rĵ ^ se realizează la frecvenţa 
statorică nominală şi cu rotorul blocat, condiţii în care frecvenţa rotorică este egală cu frecvenţa statorică 
nominală. 

Pentru sistemele armonice de ordin (cu m întreg), care, conform rezultatelor din secţiunea 
A 1.4, au o secvenţă directă, pulsaţia rotorică este: 

(7,10) 

iar pentru sistemele armonice de ordin k = 3m+2, care au o secvenţă inversă, pulsaţia rotorică este: 

co^i^^-k-co-co. (7,11) 

Deoarece în regim normal de funcţionare coi este relativ apropiată de ty, frecvenţa rotorică pentru 
sistemele armonice de mai sus poate fi aproximată (în valoare absolută, fară semn) prin formulele: 

(7.12) 

pentru k= 3mH-l, respectiv: 

+ (7.13) 

pentru A:= 3m+2. Deoarece, conform celor arătate în secţiunea 7.2.1.1.1, armonicile considerate în calcul 
au ordine mai mari sau egale cu 5, se va aproxima, pentru simplificare, k-l = k si k-^l = A, rezultând 
formula unică: 

(7.14) 

înlocuind această valoare în (7.9) şi considerând că frecvenţa fundamenta lăes te apropiată de valoarea 
ei nominală//yy,, rezultă formula aproximativă a dependenţei rezistenţei rotorice de ordinul armonicii: 
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(7.15) 

2; Ca lcu lu l p ierderj lor de .putere în inf^urari 

Deoarece în circuitul echivalent din partea stângă a Fig. 7.1 reactanţa de magnetizare k-cOj-L^ este mult 
mai mare decât modulul impedanţei ramurii rotorice, pierderile de putere în rotor pot fi aproximate prin 
formula: 

Valoarea efectivă se va determina cu ajutorul circuitului echivalent simplificat din partea dreaptă a 
Fig. 7.1. După cum s-a arătat în secţiunea 7.2.1.1.1, modulul impedanţei acestui circuit este aproximativ 
egală cu reactanţa inductanţei echivalente L̂ eh- Deoarece, conform (7.2), L ^ este determinată în principal 
de valorile inductanţelor din circuitul echivalent din partea stângă a Fig. 7.1, iar efectul pelicular 
modifică relativ puţin aceste inductanţe [ME83] [AH93], se va considera că efectul pelicular nu modifică 
semnificativ nici modulul impedanţei circuitului echivalent simplificat. în consecinţă, în formula 
anterioară se poate înlocui direct (7.6); înlocuind de asemenea (7.15) se obţine: 

(y-w 

Se observă asemănarea cu formula pierderilor totale în condiţiile neglijării efectului pelicular, (7.7). Ca şi 
acolo, valoarea sumei poate fi utilizată pentru caracterizarea performantelor algoritmului de modulaţie, 
independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului alimentat. 

7.2.1.2 Pierderi de putere în miezul magnetic 

Deoarece o analiză detaliată a pierderilor de putere în miezul magnetic depăşeşte cadrul prezentei lucrări, 
se vor prezenta pe scurt unele rezultate din literatura de specialitate, care ilustrează dependenţa acestor 
pierderi de distorsiunile armonice ale curenţilor de fază. 

Conform [ME83], creşterea puterii disipate în miez în prezenţa unor armonici în tensiunile de alimentare 
este cauzată în principal de fluxurile de dispersie la capetele barelor rotorice şi de fluxurile de dispersie 
datorate înclinării barelor. Pierderile suplimentare în miez, cauzate de armonici, sunt date de următoarele 
relaţii de proporţionalitate: 

• pentru motoarele cu rotor cu bare drepte: 

• pentru motoarele cu rotor cu bare înclinate: 

1 

În ultima formulă, valorile exponenţilor au fost determinate cu aproximaţie, experimental [ME83]. 

Se observă asemănarea cu formulele pierderilor în înfăşurări, (7.7) şi (7.17). în consecinţă, valorile 
sumelor din formulele de mai sus pot fi utilizate pentru caracterizarea performanţelor algoritmului de 
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modulaţie, independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului alimentat Lipsa 
coeficienţilor de proporţionalitate împiedică însa evaluarea importanţei relative a pierderilor în miez, 
comparativ cu celelalte categorii de pierderi. 

Observaţie: în [SL90] sunt prezentate formule empirice pentru diferitele categorii de pierderi; deoarece 
nu se oferă suficiente date numerice pentru coeficienţii care intervin în formule, nu este posibilă 
compararea contribuţiei acestor categorii de pierderi la pierderile totale. Nici datele experimentale 
prezentate nu evidenţiază contribuţia relativă a acestor categorii de pierderi. în [FKR86] sunt prezentate 
formule analitice pentru unele categorii de pierderi; nici în acest caz nu se oferă suficiente date pentru a 
permite utilizarea formulelor la evaluarea cantitativă a pierderilor. 

Pe de altă parte, conform rezultatelor experimentale din [BFLP97], alimentarea de la invertoare PW^I 
poate conduce la creşterea puterii disipate în miez cu până Ia 75 %; cu toate acestea, pierderile nu sunt 
influenţate semnificativ de forma de undă modulatoare, nici de frecvenţa purtătoare (pentru valori ale 
acesteia mai mari de 5 KHz), iar factorul de modulaţie în amplitudine m^ are o influenţă relativ redusă 
(pierderile scăzând odată cu creşterea m J . Relativ la aceste rezultate se pot face următoarele observaţii: 
• influenţa redusă a frecvenţei purtătoare confirmă faptul că pierderile suplimentare sunt cauzate în 

principal de componentele spectrale cu frecvenţe joase, apropiate de frecvenţa modulatoare; 
• conform rezultatelor prezentate în secţiunea 4.5.2.1, forma de undă a semnalului modulator nu 

influenţează semnificativ distorsiunile armonice, pentru modurile de sincronizare a pulsurilor DE-S 
şi DE-A; această proprietate poate explica de ce nu s-a observat experimental o dependenţă 
semnificativă în raport cu forma de undă; în [BFLP97] nu se oferă însă suficiente date referitoare la 
caracteristicile modulaţiei; 

• conform graficului din Fig. 2.5, distorsiunile armonice scad odată cu creşterea m^ confumând 
observaţiile experimentale de mai sus, 

în concluzie, în literatura avută la dispoziţie nu a fost găsită o tratare coerentă şi cuprinzătoare a 
problemei influenţei armonicilor asupra pierderilor în miez. Formulele (7.17) şi (7.18) pot fi utilizate 
pentru evaluarea performanţelor modulaţiei, cu observaţia că nu permit compararea pierderilor în miez cu 
alte categorii de pierderi. 

7.2.1.3 Pulsaţii de cuplu 

Armonicile din tensiunile de alimentare ale motorului cauzează armonici ale curenţilor rotorici care, 
interacţionând cu fluxul de magnetizare, produc armonici ale cuplului motor [Leon85]. 

Calculul pulsaţiilor de cuplu este complicat de faptul că armonicile curenţilor produc la rândul lor 
armonici ale fluxului de magnetizare. Datorită valorii ridicate a inductanţei de magnetizare, armonicile 
fluxului de magnetizare au însă o amplitudine suficient de redusă, putându-se neglija [ME83] [BS88]. în 
consecinţă, armonicile de cuplu sunt, cu aproximaţie, proporţionale cu armonicile curenţilor rotorici. 
Valoarea ridicată a inductanţei de magnetizare face ca amplitudinile armonicilor curenţilor rotorici să fie 
aproximativ egale cu amplitudinile armonicilor curenţilor rotorici. Pe de altă parte, conform rezultatelor 
din secţiunea A 1.4, în condiţii de simetrie perfectă sistemele armonice cu ordine 3m+l (cu m întreg) au 
secvenţe directe, fiecare producând deci o armonică de cuplu cu ordinul în timp ce sistemele 
armonice cu ordine 3/n+2 au secvenţe inverse, fiecare producând o armonică de cuplu cu ordinul ^-1. în 
concluzie, se poate scrie următoarea relaţie de proporţional itate: 

(7.20) 

unde 7* '̂ este amplitudinea armonicii de cuplu cu ordin it+1 sau 
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Conform consideraţiilor din secţiunea 7.2.1.1.1, reactanţa inductivă a circuitului echivalent simplificat al 
unei faze este mult mai mare decât rezistenţa acestuia, amplitudinile armonicilor curenţilor statorici 
putând fi calculate cu formula aproximativă (7.6). în consecinţă, pentru armonicile cuplului se obţine 
relaţia de proporţionalitate: 

^ î - . — . (7.21) 

Se observă asemănarea cu formulele (7.7), (7.17) şi (7.19). Spre deosebire însă de pierderile de putere, 
unde efectele armonicilor se cumulează, în cazul pulsaţiilor de cuplu situaţia este mai complicata: 

• inerţia mecanică a sistemului rotor-sarcină face ca pulsaţiile de cuplu cu frecvenţe mai reduse 
să producă oscilaţii de turaţie cu amplitudini mai mari; 

• fenomenul de rezonanţă mecanică face posibilă apariţia unor oscilaţii de turaţie mari, chiar în 
condiţiile în care armonicile de cuplu care le cauzează au amplitudini mici; deoarece valorile 
tipice ale frecvenţelor de rezonanţă sunt sub 150 Hz, analiza armonicilor de cuplu se poate 
limita la ordinele reduse [AH93]; 

• există posibilitatea de apariţie a unor rezonanţe "electromecanice", în care să fie implicat, pe 
lângă sistemul mecanic, şi circuitul de curent continuu al convertorului de putere. 

în consecinţă, la evaluarea performanţelor modulaţiei interesează amplitudinile armonicilor de cuplu cu 
ordine mici şi în special ale celor cu frecvente apropiate de frecventele de rezonanţă (care depind de 
parametri ai motorului, ai sarcinii şi posibil ai convertorului de putere). 

7.2.2 Efectele nesimetriei 
în condiţii de implementare ideale, sistemele trifazate distorsionate generate de invertoarele PWM sunt 
perfect simetrice, cele trei tensiuni de ieşire având forme de undă identice şi fiind defazate cu exact 2.Up/3. 
Anumite particularităţi de implementare pot însă afecta această simetrie. De exemplu, în implementările 
analogice obţinerea unui defazaj riguros egal cu 22i/3 între semnalele modulatoare este relativ dificilă. în 
implementarea digitală introdusă în secţiunea 3.3, utilizarea unei lungimi a tabelului de eşantioane egală 
cu 2" (cu n întreg) permite simplificarea implementării, dar produce defazaje diferite de 2ii/3 între 
tensiunile generate de invertor. Pentru a evalua importanţa obţinerii unui grad ridicat de simetrie, în cele 
ce urmează se vor investiga efectele potenţiale ale nesimetriei asupra funcţionării motorului. 

Conform analizei din secţiunea A 1.3, sistemele de tensiuni trifazate distorsionate şi nesunetrice generate 
de invertor pot fi descompuse în următoarele sisteme sinusoidale simetrice: 

• sisteme fundamentale: 
• direct; 
• invers; 
• omopolar; 

• sisteme armonice: 
• directe; 
• inverse; 
• omopolare. 

Sistemele omopolare nu produc curenţi de fază, deci nici efecte nefavorabile, în cazul motoarelor 
conectate în A şi în Y cu punct central flotant, utilizate de regulă în sistemele de acţionare avute în vedere 
în prezenta lucrare. Efectele celorlalte sisteme vor fi analizate în secţiunile următoare. 
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7.2.2.1 Sistemul fundamental direct 

Sistemul fundamental direct produce efectul util al tensiunilor generate de invertor, şi anume cuplul 
motor. în condiţiile unui grad redus de nesimetrie (cum este de aşteptat să fie cel cauzat de 
imperfecţiunile algoritmilor de modulaţie), amplitudinea acestui sistem nu diferă semnificativ de cea a 
sistemului obţinut în cazul unei simetrii perfecte. în consecinţă, nesimetria nu afectează semnificativ 
cuplul motor generat, 

7.2.2.2 Sistemul fundamental invers 

Sistemul fundamental invers poate cauza curenţi importanţi prin fazele motorului, deci efecte 
nefavorabile pronunţate. în cele ce urmează se va realiza o evaluare a amplitudinilor acestor curenţi şi a 
efectelor lor. 

Deoarece pulsaţia sistemului fundamental invers este cOn = - coi, alunecarea corespunzătoare va fi 
= 2 - s, unde cOj şi s sunt pulsaţia, respectiv alunecarea sistemului fundamental direct. în condiţii 

normale de funcţionare, valoarea lui s este redusă, putându-se deci considera = 2. în consecinţă, 
rezistenţa totală a ramurii rotorice din circuitul echivalent reprezentat în partea stângă a Fig. 7.1, egală cu 
Rj^s, este mult mai mică pentru sistemul fundamental invers decât pentru sistemul fundamental direct. în 
consecinţă, modulul impedanţei circuitului echivalent simplificat, din partea dreaptă a Fig. 7.1, este şi el 
mai mic. în plus, sistemul fundamental invers are o frecvenţă redusă (comparativ cu armonicile), deci 
reactanţele inductive din circuit sunt şi ele relativ mici. în consecinţă, chiar şi sisteme fundamentale 
inversexu amplitudini mici pot produce curenţi relativ mari, deci efecte nefavorabile importante în motor 
[AAS89]. 

Observaţie: Rezistenţa din ramura rotorică a circuitului echivalent reprezentat în partea stângă a 
Fig. 7.1 modelează transformarea puterii electrice în putere mecanică, în cazul sistemului fundamental 
invers, pentru care = 2, această rezistenţă are o valoare negativă, indicând transformarea puterii 
mecanice preluate de la arborele motorului în putere electrică, disipată în sub formă termică în motor 
[AAS89]. în consecinţă, regimul de funcţionare al motorului, corespunzător sistemului fundamental 
invers, este cel de frână electromagnetică, regim caracterizat prin pierderi de putere ridicate în motor. 

în concluzie, nesimetria procesului modulaţie poate cauza efecte nefavorabile importante în motor, 
datorită sistemului fundamental invers. 

Exemplu: Standardele NEMA precizează că motoarele asincrone pot fi utilizate fară reducerea încărcării 
până la un grad de nesimetrie a sistemului fundamental de cel mult 1%. Un grad de nesimetrie de 4,4% 
impune reducerea încărcării motorului la 80%, pentru a avea aceeaşi putere disipată ca şi în condiţiile 
unei simetrii perfecte. Se recomandă evitarea gradelor de nesimetrie care depăşesc 5% [AAS89]. 

7.2.2.3 Sistemele armonice directe si inverse 

Conform rezultatelor din secţiunea A 1.4, în condiţii de simetrie perfectă sistemele armonice cu ordine k = 
3m+l (cu m întreg) au secvenţe directe, iar cele cu ordine k = 3/M+2 au secvenţe inverse. Efectele acestor 
sisteme au fost analizate anterior. 

în condiţii de nesimetrie, apar în plus sisteme armonice inverse pentru ordinele k= 3m+l şi sisteme 
armonice directe pentru ordinele k= 3m+2. Aceste sisteme contribuie la efectele nefavorabile în acelaşi 
mod ca şi sistemele corespunzătoare condiţiilor de simetrie. în condiţiile unui grad redus de nesimetrie a 
modulaţiei, amplitudinile sistemelor suplimentare datorate nesimetriei sunt însă relativ reduse, 
comparativ cu cele ale sistemelor generate în condiţii de simetrie. 

în concluzie, nesimetria nu modifică semnificativ efectele cauzate în motor de sistemele armonice. 
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7.3 Indicatori de calitate a modulaţiei 
Optimizarea performanţelor modulaţiei PWM presupune existenţa unor ''indicatori de calitate" care să 
exprime numeric diferitele efecte ale modulaţiei. în lucrarea de faţă se urmăreşte reducerea efectelor 
nefavorabile ale modulaţiei asupra motoarelor asincrone, efecte datorate în principal distorsiunilor 
armonice şi nesimetriei. în consecinţă, sunt necesari factori de distorsiuni armonice şi factori de 
nesimetrie. Aceste două clase de indicatori vor fi analizate în secţiunile următoare. 

y 

7.3.1 Distorsiunile armonice 

7.3.1.1 Factori de distorsiuni armonice pentru tensiuni s! curenţi 

în literatura de specialitate sunt utilizaţi diverşi factori de distorsiuni armonice ai tensiunilor sau 
curenţilor [ME83] [MWI87] [BCUF87] [AAS89] [EZL90] [S0D91] [ES92]. Majoritatea acestor factori 
de distorsiuni sunt exprimaţi, pentru tensiuni, printr-o formulă de forma: 

® T/d)"' 
T - — 

CU următoarele notatii: > 
VDF - factor de distorsiuni al tensiunii; 
V^^^ - valoarea efectivă (sau amplitudinea) armonicii de ordinul k a tensiunii (în sistemele 
trifazate, o tensiune de fază a motorului); 
ay, a2 ' coeficienţi, au diferite valori în flincţie de efectele care se doresc evaluate. 

Observaţie: Componenta fundamentală care apare la numitorul fracţiilor realizează scalarea 
amplitudinilor armonicilor la fundamentală. 

Similar, pentru majoritatea factorilor de distorsiuni ai curenţilor se utilizează o formulă de forma: 

Factorii de distorsiuni ai tensiunilor sunt mai potriviţi pentru caracterizarea performanţelor algoritmilor 
PWM utilizaţi la comanda invertoarelor de tensiune, considerate în prezenta lucrare; pentru aceste 
invertoare, determinarea analitică sau prin simulare a factorilor de distorsiuni ai curenţilor ar presupune 
utilizarea unui circuit echivalent al fazelor motorului, circuit ai cărui parametri depind de parametrii 
motorului şi regimul de funcţionare al acestuia. Pe de altă parte, factorii de distorsiuni ai curenţilor 
exprimă mai exact efectele nefavorabile ale modulaţiei, efecte determinate direct de curenţii prin motor, 
şi pot fi obţinuţi mai uşor experimental. în consecinţă, se impune stabilirea unei echivalenţe între aceste 
două categorii de factori de distorsiuni. Considerând circuitul echivalent simplificat din partea dreaptă a 
Fig. 7.1 şi formula aproximativă (7.6), se poate stabili următoarea formulă de echivalenţă aproximativă: 

CDF = l—^VDF 
cor 

(7,24) 

Observaţie: Aproximările utilizate la deducerea formulei de mai sus sunt acceptabile, deoarece factorii de 
distorsiuni modelează oricum aproximativ efectele modulaţiei. 
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7.3.1.2 Factorii de distorsiuni propuşi 

în continuare se propune un set de factori de distorsiuni armonice pentru tensiuni, exprimând efectele 
acestor distorsiuni asupra motoarelor asincrone. Formulele de definiţie ale acestor factori au forme 
asemănătoare, toate particularizând formula generală (7.22). Majoritatea acestor formule sunt derivate din 
relaţiile obtinute în secţiunea 7.2.1. 

y y y 

Pe baza formulei (7.7) se defineşte un factor de distorsiuni care caracterizează pierderile de putere în 
înjasurări, în condiţiile neglijării efectului pelicular: 

Observaţie: în aplicaţiile practice, în suma de mai sus (şi în cele din formulele următoare) trebuie incluse 
doar armonicile cu frecvenţe de până la câţiva KHz, care reprezintă principala cauză a efectelor 
nefavorabile. De altfel, prezenţa la numitorul fracţiei a indicelui armonicii determină o contribuţie 
neglijabilă în sumă a armonicilor cu ordine mari. 

Din formula (7.17) se obţine un factor de distorsiuni care caracterizează pierderile de putere în rotor, în 
condiţiile considerării efectului pelicular: 

00 yik)-^ 

s 3 / 2 

(7.26) 

Formula (7.18) permite definirea unui factor de distorsiuni care caracterizează pierderile de putere în 
miezul magnetic, pentru motoarele cu rotor cu bare drepte: 

00 yik)2 
z - — 

(7.27) 

iar din (7.19) rezultă un factor de distorsiuni care caracterizează pierderile de putere în miezul magnetic, 
pentru motoarele cu rotor cu bare înclinate: 

co 

2 K \ I 2 

V D F , ^ ^ . (7.28, 

Pe baza formulei (7.21) se pot defini un factor de distorsiuni care caracterizează global pulsaţiile de 
cuplu: 

şi un factor al pulsaţiilor de cuplu care indică pulsaţia cu cea mai mare amplitudine: 
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max 
k=2 <x> 

Observaţie: Conform observaţiilor din secţiunea 7.2.1.3, indicatorul de mai sus nu furnizează, în mod 
necesar, amplitudinea celei mai deranjante pulsaţii de cuplu; o analiză completă presupune examinarea 
tuturor valorilor V̂ V̂k corespunzătoare armonicilor cu frecvenţe joase şi în special a celor cu frecvenţe 
apropiate de frecvenţele de rezonanţă. 

Indicatorii de calitate de mai sus pot fi regăsiţi, cu definiţii identice sau echivalente, în următoarele 
lucrări: VDFj în [ME83] [BCUF87] [AAS89] [EZL90] [S0D91]; VDF3, VDF4 şi TPFm [ME83]; 
VDFs în [MWI87]. în [FIH90] se propune un indicator de calitate exprimând eroarea medie pătratică a 
vectorului spaţial al curenţilor de fază; conform demonstraţiei din secţiunea 6.1.1.2, acest indicator este 
aproximativ proporţional cu factorul de distorsiuni VDFj definit mai sus. 

în [FKR86] este definit un factor de distorsiuni care caracterizează global puterea disipată în motor. 
Deducerea analitică a unui astfel de indicator fiind complicată, se propune utilizarea formulei generice 
(7.22) şi determinarea experimentală a coeficienţilor cT; şi a^, prin măsurarea temperaturii motorului în 
condiţiile alimentării cu diferite sisteme distorsionate. în [FHR86] se menţionează următoarele valori 
tipice, specifice motoarelor de mică putere: a; = 1,6 a^ = 0,95. în consecinţă, se va utiliza următoarea 
formulă de definiţie: 

s 1.6 

Amplitudinile armonicilor din formulele anterioare se calculează cu relaţiile din secţiunea 9.1.3.3. 

7.3.2 Nesimetria sistemului trifazat 
Comparativ cu distorsiunile armonice, a căror evaluare a devenit necesară doar recent, odată cu 
extinderea utilizării invertoarelor PWM, nesimetria sistemelor trifazate este mai riguros definită şi 
caracterizată prin indicatori de calitate. 

Pentru utilizare în această lucrare se propune gradul de nesimetrie a tensiunii, cu definiţia din 
Vocabularul Electrotehnic Internaţional (adaptată pentru sisteme distorsionate prin considerarea 
sistemelor fundamentale) [AAS89]: 

l/O) 
= (7.32) 

CU următoarele notatii: 
- amplitudinea sistemului fundamental direct al tensiunilor; 

- amplitudinea sistemului fundamental invers al tensiunilor. 

Amplitudinile sistemelor fundamentale din formula anterioară se calculează cu relaţiile din secţiunea 
9.2.3. 

Observaţie: Standardele NEMA conţin un indicator de calitate pentru nesimetrie cu o formulă de definiţie 
diferită, mai dificil de utilizat în practică [AAS89]. Se demonstrează însă că această formulă furnizează 
valori foarte apropiate gradul de nesimetrie definit mai sus [AAS89]. 
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7.3.3 Componentele continue ale tensiunilor 
Componentele continue ale tensiunilor de ieşire ale invertorului conduc la apariţia unor componente 
continue ale curenţilor de fază ai motorului, care produc pierderi suplimentare în înfăşurări şi pot cauza 
saturaţia prematură a miezului magnetic. Datorită rezistenţei mici a înf^urărilor primare, chiar şi 
componente continue mici ale tensiunilor pot avea efecte nefavorabile pronunţate. 

Pentru a permite calcularea pierderilor de putere cauzate de componentele continue ale celor trei tensiuni 
de fază, se va defini un indicator de calitate proporţional cu media pătratică a acestor tensiuni: 

FDC = ^ J v f ^ ^ F ^ ^ T i ^ . (7.33) 

unde V̂  ̂ ^̂  este componenta continuă a tensiunii de fază v̂  (vezi Fig. 1.1); în cazul conexiunii A, în 
formulă se vor utiliza componentele continue ale tensiunilor de linie. 

7.4 Concluzii 
în acest capitol sunt evaluate cantitativ efectele distorsiunilor şi nesimetriei sistemelor de tensiuni 
generate de invertoarele PWM asupra motoarelor asincrone, constând în principal în pierderi de putere 
suplimentate în înfăşurări şi în miez şi pulsaţii de cuplu. Prin utilizarea unor metode de calcul 
aproximative preluate din literatura de specialitate, dintre care unele au fost adaptate de autor, a rezultat 
un set de formule cu formă asemănătoare, utilizabile pentru evaluarea cantitativă a performanţelor 
modulaţiei, independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului alimentat. 

Pe baza formulelor de mai sus a fost introdus un set coerent de indicatori de calitate, utilizabili pentru 
optimizarea performanţelor modulaţiei. Aceşti indicatori acoperă majoritatea formulelor utilizate în 
literatura de specialitate disponibilă. 
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Capitolul 8 - Analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din 
invertoarele trifazate cu comandă PWM 
în prezenta lucrare se are în vedere optimizarea comenzii PWM a invertoarelor trifazate, în scopul 
reducerii efectelor nefavorabile asupra motoarelor alimentate. Aşa cum s-a arătat în capitolul 7, aceste 
efecte sunt determinate în principal de compoziţia spectrală a tensiunilor şi curenţilor din fazele 
motorului (sau, echivalent, de la ieşirea invertorului). în acest capitol se vor analiza cerinţele specifice şi 
soluţiile existente pentru analiza spectrală a acestor mărimi. Concluziile analizei sunt folosite în capitolele 
următoare, pentru selecţia şi adaptarea algoritmilor de analiză spectrală utilizaţi în lucrare, precum şi 
pentru elaborarea unui program de analiză spectrală a sistemelor trifazate. 

8.1 Compoziţia spectrală a semnalelor generate prin modulaţie PWM 
în această secţiune se vor analiza periodicitatea şi structura spectrelor semnalelor (tensiuni şi curenţi) 
din invertoarele cu comandă PWM. Conform celor arătate în capitolul 2, metodele de modulaţie PWM 
avute în vedere în prezenta lucrare, sunt: 

• modulaţie PWM cu eşantionare uniformă sincronă; 
t y ' 

• modulaţie PWM cu eşantionare uniformă asincronă. j > 
în continuare se vor analiza pe rând metodele de modulaţie enumerate, avându-se în vedere, pentru 
început, mărimile de fază, ca semnale monofazate, ulterior realizându-se şi extinderea la sisteme trifazate. 

8.1.1 Modulaţia PWM cu eşantionare uniformă sincronă I I 

8>1,1,1 Semnale monofazate 

Semnalele generate prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă, sincronă, precum şi cele generate prin 
modulaţie PWM optimală, sunt periodice. în consecinţă, spectrul acestora este format din componente 
discrete: componenta continuă, fundamentala şi armonicile (ale căror frecvenţe sunt multipli întregi ai 
frecvenţei fundamentalei) [Neag96]. 

8.1.1,2 Sisteme trifazate 

în cazul invertoarelor trifazate, armonicile de acelaşi ordin ale mărimilor de fază (care au frecvenţe egale) 
formează un sistem trifazat sinusoidal şi, în general, nesimetric (datorită unor posibile nesimetrii ale 
procesului de modulaţie). Conform Teoremei lui Fortescue, fiecare astfel de sistem se poate descompune 
în trei sisteme sinusoidale simetrice: direct, invers şi omopolar. 

8.1.2 Modulaţia PWM cu eşantionare uniformă asincronă 

8.1.2.1 Semnale monofazate 

în cazul modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă asincronă, factorul de modulaţie în frecvenţă 
definit ca raport între frecventa purtătoare f şi cea modulatoare f^, este neîntreg [Neag96]. Periodicitatea 
semnalelor generate şi compoziţia spectrelor acestora depind în mod esenţial de valoarea acestui raport, 
după cum urmează: 

• my număr raţional: semnalele sunt periodice; perioada fundamentalei este formată din cel mai 
mic număr întreg de perioade modulatoare, a căror durată totală este egală cu durata totală a 
unui număr întreg de perioade purtătoare; spectrul semnalelor este format din componente 
discrete, cu frecvenţele mf-^nf,„, (cu m natural şi n întreg); 
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• rrif nu este număr raţional: semnalele sunt aperiodice; spectrul acestora are o structură 
continuă. 

Obserwitie: în cazul în care in^ este număr raţional, semnalele generate pot conţine un număr foarte mare 
de armonici [BH90][DW92]. Determinarea exactă a amplitudinilor tuturor acestor armonici este practic 
imposibilă, în cazul general, din următoarele motive: 

• dificultatea efectuării analizei pe cel puţin o perioadă fundamentală completă, atunci când 
aceasta constă într-un număr foarte mare de perioade modulatoare; 

• efectul fenomenului de împrăstiere spectrală (descris în capitolul 9), care face ca 
amplitudinile determinate pentru unele armonici să fie afectate de erori, cauzate de 
armonicile adiacente, atunci când acestea sunt foarte apropiate; în cazul unui număr mare de 
componente spectrale, acestea sunt mai apropiate unele de altele, deci erorile sunt mai 
pronunţate. 

în concluzie, semnalele generate prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă asincronă trebuie privite, 
în general, ca aperiodice. Compoziţia lor spectrală este caracterizată prin spectrul densităţii de putere 
(continuu), a cărui determinare presupune aplicarea metodelor de analiză spectrală specifice semnalelor 
aperiodice. Acest spectru nu permite însă calcularea indicatorilor de calitate a modulaţiei, ca şi în cazul 
semnalelor periodice, cu spectru discret. 

în continuare se va arăta că se pot utiliza, cu o anumită aproximaţie, metodele de analiză specifice 
semnalelor periodice, în următoarele condiţii: 

• frecvenţa purtătoare este suficient de mare; 
• componentele spectrale care trebuie determinate sunt conţinute într-o bandă de frecvenţă 

suficient de îngustă. 

Aşa cum se va arăta într-o secţiune ulterioară, pentru caracterizarea calitativă a modulaţiei PWM, în 
contextul scopului urmărit în prezenta lucrare, sunt necesare componentele spectrale din intervalul 
0-r 5 KHz. La frecvenţe purtătoare / mari, de peste 10... 15 KHz (valori uzuale în invertoarele PWM 
actuale), produşii de modulaţie din jurul frecvenţelor m-f^ (cu m natural, m > 1) influenţează foarte puţin 
componentele spectrale din intervalul specificat mai sus [FIH90]. Altfel spus, spectrele semnalelor 
generate prin modulaţie asincronă diferă foarte puţin, în domeniul frecvenţelor joase, de spectrele care 
s-ar obţine prin modulaţie sincronă (pentru valoarea cea mai apropiată a frecvenţei purtătoare, care ar 
asigura sincronismul). 

în consecinţă, semnalul analizat poate fi considerat periodic, cu frecvenţa fundamentală egală cu 
frecvenţa modulatoare PWM. Singurele componente spectrale cu amplitudini semnificative din domeniul 
frecvenţelor joase sunt fundamentala şi armonicile acesteia. 

8.1.2.1.1 Validarea aproximării caracterului periodic al semnalelor generate prin modulaţie PWM cu 
eşantionare uniformă asincronă 

Validitatea aproximării de mai sus va fi confinnată în cele ce urmează prin calculul analitic al 
compoziţiei spectrale a semnalelor generate prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă asimetrică, 
pentru diferite valori ale frecvenţei purtătoare. Se vor utiliza formulele de calcul din [BH90], care sunt 
aplicabile şi în cazul modulaţiei cu eşantionare uniformă, asincronă. Formule similare, dar specifice 
eşantionării sincrone, sunt prezentate şi în [FMPS85]. 

Observaţie: O analiză riguroasă a demonstraţiei din [BH90] evidenţiază o formulă intermediară care nu 
este valabilă, decât cu aproximaţie, în cazul modulaţiei cu eşantionare asincronă. Totuşi, aproximaţia este 
acceptabilă în cazul unui raport f j f ^ suficient de mare. în plus, formulele sunt validate, în articolul 
menţionat, prin comparare cu rezultatele unor măsurări experimentale. Validarea se face tocmai în cazul 
modulaţiei cu eşantionare asincronă şi pentru un raport f j f ^ din domeniul valorilor minim posibile. 
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Un semnal monofazat generat prin modulaţie PWM cu eşantionare uniformă asincronă, poate fi 
descompus în componente spectrale discrete, conform formulei [BH90]: 

/ 

p=0 q=0 
00 00 

p-0 q=0 
« oo 

/ 7 = 0 ^ = 0 

00 00 

(S.l) 

p=0 q=0 

unde coeficienţii sunt dati de formulele: 

- 4 

2 
2/7 + (2^ + I)- m 

0)^ 

m 

- 4 

- 4 

f /W ) 
[2p + \) + 2q- m 

co^ 

•J. 2l 
m. 

cu următoarele notatii: > 
- funcţia Bessel de speţa I, de ordin n [Mate84]; 

0)̂  - pulsaţia corespunzătoare frecvenţei purtătoare 
cOrn - pulsaţia corespunzătoare frecvenţei modulatoare 
m^ - factorul de modulaţie în amplitudine; 
(p - faza semnalului modulator. 

Observaţie: Deoarece Aj(p,0) = - A^ip^O), iar cei doi coeficienţi corespund unor componente spectrale cu 
aceeaşi frecvenţă şi fază, rezultă că nu apar componente spectrale la frecvenţe egale cu multiplii pari ai f^, 
iar ultimele două sume duble din (8.1) pot începe de la qr = 1. 

în Fig. 8.1 sunt reprezentate amplitudinile componentelor spectrale, calculate cu formulele de mai sus, 
pentru o valoare tipică a frecvenţei modulatoare, în jur de 50 Hz, şi trei valori diferite ale frecvenţei 
purtătoare, după cum urmează: 

(a):/, = 500Hz;/, =/c/10,7 = 46,72Hz; 
(b):/, = 2kHz;/ . /40,7 = 49, MHz; 
( c ) : / = 15kHz;/, = / /300,7) = 49,88Hz. 

Factorul de modulaţie în amplitudine, are în toate cazurile valoarea 0,9. Pe axele orizontale este 
reprezentată frecvenţa, iar pe cele verticale, amplitudinea, în dB. S-au trasat cu linie continuă armonicile 
semnalului modulator, iar cu linie întreruptă şi diferite simboluri, componentele spectrale grupate în jurul 
multiplilor frecvenţei purtătoare. 
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Observaţie: Domeniul foarte larg utilizat pentru reprezentarea amplitudinilor (până la -400dB) permite o 
ilustrare mai buna a compoziţiei spectrale. în cazurile practice interesează doar amplitudinile până la 
-140dB. 
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Fig. 8.1 'Amplitudinile componentelor spcctrale, pentf-u modulaţia PWM cu eşantionare uniformă, asincronă 

în cazul (a), unde frecventa purtătoare este foarte mică, se remarcă prezenţa în intervalul de analiza a unui 
număr mare de componente spectrale, cu amplitudini semnificative şi frecvenţe diferite de multiplii 
fundamentalei. 

Prin creşterea frecvenţei purtătoare se obţine, în cazul (b), reducerea amplitudinilor componentelor 
spectrale cu frecvenţe joase. 

Obsen^ntie: în figură sunt reprezentate armonicile tensiunii: datorită caracterului inductiv al sarcinii, 
produşii de modulaţie din jurul frecventei purtătoare vor genera, în spectrul curentului, armonici cu 
amplitudini neglijabile. 

în cazul (c), unde frecvenţa purtătoare are o valoare tipică pentru invertoarele modeme, toate celelalte 
componentele spectrale, în afara armonicilor modulatoarei, au amplitudini sub limita inferioară a 
domeniului de reprezentare, fiind deci neglijabile. 

Observaţie: în Fig. 8.1 (c), domeniul de reprezentare pe axa frecvenţei a fost restrâns automat de către 
programul de reprezentare grafică utilizat, deoarece nu există componente spectrale cu amplitudini 
reprezentabile, între 500Hz şi 5000Hz. 

în concluzie, la frecvenţe purtătoare peste 15kHz singurele componente spectrale cu amplitudini 
semnificative din spectrul tensiunii, conţinute în intervalul 0 - ^ 5 KHz, sunt armonicile fundamentalei 
(pentru spectrele curenţilor, proprietatea de mai sus este valabilă şi pentru frecvenţe mai mici, de ordinul 
a câţiva kHz). în consecinţă, analiza spectrală se poate realiza cu algoritmii specifici semnalelor 
periodice. 

8.1.2.2 Sisteme trifazate 

în condiţiile aproximării de mai sus, sistemele trifazate generate prin modulaţie PWM cu eşantionare 
uniformă asincronă se pot descompune în acelaşi mod ca şi sistemele trifazate generate prin modulaţie 
PWM cu eşantionare uniformă sincronă (vezi secţiunea 8.1.1.2). 

8.2 Caracterizarea compoziţiei spectrale a sistemelor trifazate de 
tensiuni si curenţi din invertoarele cu comandă PWM y I 
Conform analizei anterioare, pentru invertoarele modeme cu frecvenţe de comutaţie ridicate, sistemele 
trifazate de tensiuni şi curenţi pot fi considerate, cu aproximaţie, ca sisteme trifazate periodice şi, în cazul 
general, distorsionate şi nesimetrice [AAS89] [DW92]. Compoziţia spectrală a unor astfel de sisteme 
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poate fi complet caracterizată prin următoarele mărimi caracteristice [AAS89]: frecvenţa fundamentală; 
amplitudinile şi fazele sistemelor fundamentale şi armonice, directe, inverse şi omopolare; componentele 
continue ale mărimilor de fază. 

Pe de altă parte, aşa cum s-a arătat în capitolul 7, perfomanţele modulaţiei PWM trifazate (a cărei 
optimizare se urmăreşte în prezenta lucrare) pot fi caracterizate prin următoarele mărimi (corespunzătoare 
sistemului trifazat de tensiuni sau curenţi care alimentează motorul): 

• factorii de distorsiuni armonice; 
• gradul de nesimetrie\ 
• componentele continue ale mărimilor de fază. 

Pentru calcularea mărimilor de mai sus sunt necesare doar o parte dintre mărimile caracteristice 
mentionate anterior, si anume: 

• amplitudinea (şi, în unele cazuri, frecvenţa) sistemului fundamental direct, care reprezintă 
componenta utilă a sistemului trifazat; 

• amplitudinea sistemului fundarnental invers, care, împreună cu amplitudinea sistemului 
fundamental direct, determină gradul de nesimetrie a sistemului trifazat; 

• amplitudinile sistemelor armonice directe, care determină, aproximativ, factorii de 
distorsiuni armonice ale sistemului trifazat; 

• eventual, amplitudinile sistemelor armonice inverse care permit calcularea mai exactă a 
factorilor de distorsiuni armonice; 

• componentele continue ale mărimilor de fază. 

Observaţie: Cunoaşterea amplitudinilor sistemelor armonice omopolare nu este, de regulă, necesară, 
deoarece aceste sisteme fie sunt nule, datorită modului de conectare a sarcinii, fie nu au nici un efect 
asupra motorului. 

8.3 Cerinţe specifice pentru analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor 
din invertoarele PWM trifazate 
în continuare se vor deduce principalele cerinţe pentru echipamentele şi algoritmii de analiză spectrală 
utilizate pentru analiza tensiunilor şi curenţilor din invertoarele PWM trifazate. Specificarea cerinţelor se 
va realiza pe baza caracteristicilor spectrale ale semnalelor generate prin modulaţie PWM trifazată, 
analizate anterior în acest capitol. Concluziile acestei analize au fost utilizate de autor la elaborarea unei 
biblioteci de analiză spectrală pentru electronica de putere şi a unui program de analiză spectrală, 
prezentate în capitolul 10. 

8.3.1 Funcţiile echipamentelor de analiză spectrală pentru electronica de putere 
Principalele funcţii ale echipamentelor de analiză spectrală utilizabile în electronica de putere sunt 
următoarele [TV86] [SM90]: 

• achiziţia semnalelor de la traductoare sau preluarea acestora de la un program de simulare; 
• prelucrarea semnalelor cu ajutorul algoritmilor de analiză spectrală; 
• afişarea rezultatelor, sub următoarele forme: 

• grafice ale densităţii spectrale de putere; 
• amplitudini ale armonicilor (şi ale sistemelor trifazate armonice, în cazul analizei 

trifazate); 
• eventual, valori ale indicatorilor de calitate (factori de distorsiuni armonice, etc.); 

• tipărirea rezultatelor; 
• stocarea datelor pe disc magnetic. 
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8.3.2 Tipuri de echipamente de analiză spectrală pentru electronica de putere 
Această secţiune conţine o prezentare comparativă a tipurilor de echipamente de analiză spectrală, din 
perspectiva utilizării în electronica de putere. Prezentarea detaliată a fiecărui tip de echipament poate fi 
găsită în [Neag96]. 

8.3.2.1 Analizoare spectrale analogice 

8.3.2.1.1 Analizor spectral cu filtre analogice în paralel [RT77] [ER82] 

Echipamentul constă din câteva zeci de filtre trece-bandă, acordate pe frecvenţe diferite. Amplitudinile 
semnalelor de la ieşirile filtrelor sunt afişate pe un tub catodic, cu ajutorul unui sistem analogic. Metoda 
prezintă un dezavantaj major: rezoluţia spectrală foarte slabă, impusă de numărul limitat de filtre. 

8.3.2.1.2 Analizor spectral cu filtru analogic vobulat 

Se utilizează un sigur filtru trece-bandă, a cărui frecvenţă centrală se modifică în timp [RT77]. Metoda 
prezintă următoarele caracteristici: 

• rezoluţie spectrală bună; 
• construcţie relativ simplă; 
• timp de analiză mai lung decât la varianta precedentă; 
• filtrele cu factor de calitate constant, utilizate în majoritatea implementărilor, oferă o rezoluţie 

de frecvenţă variabilă în banda de analiză; structura spectrală a semnalelor generate prin 
modulaţie PWM, cu armonici relatv echidistante si uniform distribuite, necesită însă o analiză 
cu rezoluţie constantă; 

• alte dezavantaje specifice sistemelor analogice: erori de măsurare, dificultatea afişării şi 
stocării informaţiei. 

8.3.2.2 Analizoare spectrale digitale 

Schema bloc a unui sistem digital de analiză spectrală este prezentată în Fig.8.2 [RT77]. 

T CS FAA CEM CAD PDS A T CS FAA CEM CAD PDS A 

Fig.8.2 Sistem digital de analiză spectrală 

S-au utilizat următoarele notatii: 
• T - traductoare; 
• CCS - circuite de condiţionare a semnalului; 
• FAA - filtre anti-aliere; 
• CEM - circuite de eşantionare si memorare; 
• CAD- convertoare analog-digitale; 
• PDS - prelucrare digitală a semnalelor; 
• A - afişare. 

y 

în continuare se vor trece în revistă algoritmii de prelucrare utilizabili în blocul PSD. 

8.3.2.2.1 Filtre digitale 
Această metodă, care emulează varianta analogică similară prin implementarea unor filtre trece-bandă 
digitale, prezintă următoarele dezavantaje [ER82]: 
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• rezoluţie spectrală limitată; 
• volum mare de calcule. 

8.3.2.2.2 Algoritmi de analiză spectrală utilizând Transformarea Fourier Discretă 

Algoritmii de analiză spectrală bazaţi pe Transformarea Fourier Discretă {"'Discrete Fourier Transform' -
DPT) sunt frecvent menţionaţi în literatura de specialitate, fiind utilizaţi curent în echipamentele de 

analiză spectrală [RG75] [RT77] [ER82] [CandSS] [AAS89] [AS90] [Jack91]. Principalele caracteristici 
ale acestei abordări sunt: 

• precizie foarte bună, specifică sistemelor digitale; 
• timp de calcul minim (comparativ cu alte variante digitale), în condiţiile utilizării algoritmul 

Transformării Fourier Rapide {"'Fast Fourier Transform^' FFT); 
• rezoluţie spectrală constantă în banda de analiză; 
• rezoluţie spectrală oricât de bună, în condiţiile prelucrării unui număr suficient de eşantioane 

ale semnalului; există soluţii pentru creşterea suplimentară a rezoluţiei, într-o bandă de 
frecvenţă îngustă, fară a fi necesar un volum mai mare de calcule {"'zoom FFT") [RT77]; 

• în anumite condiţii, se manifestă erori de metodă; există însă soluţii de eliminare sau reducere 
a acestor erori (acestea vor fi analizate pe larg în capitolul 9). 

8.3.2.2.3 Algoritm de estimare spectrală utilizând Transformarea z 

Acest algoritm foloseşte metoda de estimare a modelului unui sistem pe baza invarianţei la impuls, cu 
ajutorul Transformării z. Mai exact, se identifică funcţia de transfer a unui sistem, al cărui răspuns la 
impuls aproximează cel mai bine semnalul analizat. în continuare, pe baza funcţiei de transfer, se 
calculează compoziţia spectrală a semnalului. 

în [LC90] se propune o variantă optimizată, care nu impune cunoaşterea prealabilă a ordinului 
modelului. Astfel, se identifică, pentru început, un sistem simplu, al cărui răspuns la impuls constă dintr-
o singură componentă armonică. Identificarea urmăreşte minimizarea erorii medii pătratice între această 
armonică şi semnalul analizat. Datorită formei simple a funcţiei de transfer a sistemului, se utilizează un 
algoritm de căutare după gradient, în spaţiul coeficienţilor funcţiei de transfer. Pe baza coeficienţilor 
astfel determinaţi, se calculează amplitudinea, frecvenţa şi faza armonicii respective. în continuare, 
această armonică se scade din semnalul analizat, iar diferenţa se prelucrează din nou cu algoritmul de mai 
sus, extrăgându-se o nouă armonică, ş.a.m.d. Se obţin astfel, succesiv, componentele spectrale ale 
semnalului analizat, în ordinea descrescătoare a amplitudinilor acestora. 

Principalul avantaj al acestei abordări, comparativ cu soluţia bazată pe DFT, constă în absenţa erorilor de 
metodă, precizia determinării amplitudinilor şi frecvenţelor armonicilor fiind limitată doar de precizia 
calculelor. Comparaţia din articolul menţionat nu este însă relevantă, deoarece algoritmul bazat pe DFT 
utilizat ca termen de comparaţie nu include corecţia erorilor sale de metodă. 

Dezavantajele previzibile ale metodei constau în: 
• volumul mare de calcule (despre care în articol nu se prezintă nici un fel de informaţii); 
• problemele specifice algoritmilor de căutare după gradient, cauzate de minimele locale. 

Deoarece nu au fost găsite referinţe ulterioare la articolul în care se propune metoda de analiză de mai 
sus, se poate afirma că această metodă nu s-a afirmat ca o alternativă competitivă pentru DFT. 
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8.3.2.3 Concluzii 

în concluzie, soluţia cea mai cn^antajoasă pentru electronica de putere^ soluţie utilizată curent în 
implementările actuale, o reprezintă analizoarele spectrale digitale, cu algoritmi bazaţi pe DFT. Această 
concluzie a stat la baza abordării problemei analizei spectrale, în prezenta lucrare. 

8.3.3 Cerinţe specifice pentru analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din 
invertoarele PWM 
în această secţiune se vor determina cerinţele pe care trebuie să le satisfacă echipamentele şi algoritmii de 
prelucrare destinate analizei spectrale a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele PWM trifazate, în scopul 
determinării performanţelor modulaţiei. Conform concluziilor anterioare, se au în vedere doar sistemele 
de prelucrare digitală a semnalelor cu algoritmi bazaţi pe DFT. Analiza care urmează se bazează pe 
schema bloc din Fig.8.2. 

8.3.3.1 Traductoarele si blocurile de condiţionare a semnalelor 

8.3.3.1.1 Mărimi analizate 

în cazul sistemelor de acţionare cu motoare trifazate, analiza spectrală se poate realiza pentru curenţii de 
fază, sau pentru tensiunile de fază (la motoarele conectate în Y) sau de linie (la motoarele conectate în A). 
Alegerea mărimilor analizate se face în funcţie de indicatorii de calitate care trebuie calculaţi şi de 
posibilităţile de măsurare. 

Conform celor expuse în capitolul 7, curenţii de fază sunt cei care determină nemijlocit majoritatea 
efectelor modulaţiei PWM asupra motorului. în consecinţă, indicatorii de calitate pentru modulaţie sunt 
definiţi, în modul cel mai direct, pe baza compoziţiei spectrale a curenţilor. Definiţiile alternative, 
realizate pe baza spectrelor tensiunilor, presupun utilizarea unui model aproximativ al sarcinii, 
introducând astfel erori. 

Pe de altă parte, atât măsurarea curenţilor, cât şi cea a tensiunilor, presupun utilizarea unor circuite 
electronice performante, care să asigure izolarea galvanică şi o bună imunitate la perturbaţii 
electromagnetice. în abordarea clasică, măsurarea curenţilor (cu ajutorul unor şunturi rezistive sau 
transformatoare de curent) este mai dificilă decât măsurarea tensiunilor (cu divizoare rezistive); ambele 
abordări necesită un circuit suplimentar de izolare galvanică. Tehnologia modernă a traductoarelor oferă 
însă soluţii mai avantajoase pentru măsurarea curenţilor. Astfel, traductoarele de curent care folosesc 
principiul compensării magnetice asigură implicit izolarea galvanică. în consecinţă, preţul traductoarelor 
de curent este mai mic decât cel al traductoarelor de tensiune (pentru clase de performanţă similare) 
[LEM95]. 

în concluzie, pentru determinarea experimentală a performanţelor modulaţiei, analiza spectrală a 
curenţilor reprezintă varianta cea mai avantajoasă. 

Observaţie: în cazul generării semnalelor prin simulare, folosind metoda propusă de autor în capitolul 12, 
se obţin eşantioane ale tensiunilor. în consecinţă, algoritmii de analiză şi formulele de calcul a 
indicatorilor de calitate trebuie să permită folosirea atât a tensiunilor, cât şi a curenţilor. 

8.3.3.1.2 Caracteristicile electrice ale traductoarelor si blocurilor de condiţionare 

Nivelurile semnalelor achiziţionate şi domeniul frecvenţelor de interes determină parametrii 
traductoarelor şi ai sistemelor de condiţionare a semnalelor (în special rigiditatea izolării galvanice şi 
banda de trecere) [TV86] [Suth95]. Considerentele de proiectare a sistemelor de achiziţie nu fac obiectul 
prezentei lucrări, aceste probleme fiind prezentate, de exemplu, în [C00I86] şi [Shei86]. 
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8.3.3,2 Circuitele de eşantionare sl memorare 

8.3.3.2>1 Sincronismul eşantionării semnalelor 

După cum se va arăta în capitolul 9, analiza spectrală prin DFT presupune utilizarea unor algoritmi de 
corecţie a erorilor de metodă, atunci când eşantionarea semnalelor analizate nu este sincronă cu 
fundamentala acestora. în consecinţă, pentru simplificarea algoritmilor de analiză ar fi de dorit ca 
eşantionarea semnalelor să fie sincronă. Această condiţie poate fi însă asigurată doar în unele situaţii 
speciale, ca de exemplu: 

• în sistemele experimentale, cand eşantionarea este comandată de acelaşi procesor care 
implementează şi modulaţia PWM; 

• la simulare, când eşantionarea şi modulaţia PWM se implementează prin acelaşi program. 

în cazul unor echipamente de analiză spectrală independente, pentru care sincronizarea cu modulatorul 
PWM ar fi dificilă, eşantionarea semnalelor este, inevitabil, asincronă. Pe de altă parte, algoritmii de 
corecţie a erorilor de metodă dau rezultate suficient de precise, iar volumul calculelor necesare este relativ 
redus. în consecinţă, în abordarea din prezenta lucrare se optează pentru utilizarea, în toate situaţiile, a 
eşantionării asincrone a semnalelor, mai exact, nu se urmăreşte explicit realizarea sincronismului prin 
ajustarea frecvenţei de eşantionare. Această frecvenţă se alege exclusiv pe baza parametrilor doriţi pentru 
analiza spectrală (rezoluţie, bandă de frecvenţă). 

Observ^atie: în contextul analizei precedente, termenul "eşantionare" se referă la achiziţia semnalelor, nu 
la procesul de modulaţie PWM. 

8.3.3.3 Convertoarele analog-digitale 

8.3.3.3.1 Rezoluţia conversiei > 

Gama dinamică a amplitudinilor armonicilor (caracterizată prin raportul între valoarea maximă şi cuanta 
de amplitudine) este determinată de rezoluţia conversiei analog-digitale a semnalelor, de precizia 
calculelor din algoritmul de analiză spectrală, precum şi de rezoluţia afişării. Valorile tipice menţionate în 
literatură pentru gama dinamică a amplitudinilor armonicilor de interes sunt de peste 60 dB [Suth95], 
ceea presupune folosirea unor convertoare analog-digitale cu o rezoluţie de 12 14 biţi, 

8.3.3.4 Prelucrarea digitală a semnalelor 

8.3.3.4.1 Mărimile calculate prin analiză spectrală 

Pentru evaluarea performanţelor modulaţiei PWM, echipamentele de analiză spectrală trebuie să 
determine, în primul rând, mărimile care caracterizează compoziţia spectrală a semnalelor analizate, 
mărimi enumerate în secţiunea 8.2. y 
După cum s-a arătat în secţiunea 8.1.2, deşi semnalele analizate sunt, în general, aperiodice, ele pot fi 
aproximate ca periodice, în cazul frecvenţelor purtătoare suficient de ridicate. Deoarece determinarea 
prin calcul analitic a condiţiilor în care aproximarea de mai sus poate fi acceptată este relativ dificilă, se 
va recurge la validarea vizuală a aproximării, pentru fiecare caz în parte, prin examinarea spectrelor 
densităţii de putere a semnalelor (mai precis, prin verificarea structurii discrete a acestor spectre). în 
consecinţă, este necesar ca blocul de prelucrare a semnalelor să permită determinarea densităţii spectrale 
de putere, pentru toate mărimile analizate. în cazul sistemelor trifazate, se pot calcula fie densităţile 
spectrale de putere ale mărimilor de fază, fie densităţile spectrale de putere pentru componentele cu 
secvenţă directă şi inversă, definite în capitolul 9. 
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8.3.3.4.2 Domeniul de frecventă al analizei spectrale 

Domeniul de frecvenţă în care se realizează analiza spectrală se alege în funcţie de efectele care sunt 
avute în vedere la evaluarea perfomanţelor modulaţiei, după cum urmează: 

• de la O la 2,5 ... 5 KHz, pentru următoarele efecte: pierderi în înfăşurări şi miez, saturaţia 
miezului, armonici de cuplu [TV86] [DV92]; 

• de la zeci de Hz la 8 ... 20 KHz, pentru zgomotul acustic [WSM90]; 
• în domeniul radiofrecvenţei, pentru radiaţia electromagnetică. 

Deoarece în contextul prezentei lucrări interesează doar prima categorie de efecte, domeniul de frecvenţă 
folosit va fi între O si 2,5 ... 5 KHz. 

8.3.3.4.3 Rezoluţia de frecventă a analizei spectrale 

Calcularea precisă a amplitudinilor armonicilor (cu algoritmul descris în capitolul 9) impune o rezoluţie 
de frecventă constantă pe întreg domeniul de analiză [RT77] [ER82]. Această cerinţă este asigurată 
implicit prin utilizarea DFT. 

Pentru a permite detecţia componentelor spectrale apropiate şi pentru a asigura o precizie ridicată la 
calcularea amplitudinilor armonicilor, analiza spectrală trebuie să ofere o rezoluţie de frecvenţă cât mai 
bună. Valorile tipice menţionate în literatură sunt de 2,5 ... 5 Hz [DV92]. 

Observaţie: Această cerinţă determină numărul esantioanelor de semnal care trebuie achiziţionate, r— > > > ' 

memorate şi prelucrate. De exemplu, în cazul utilizării algoritmului FFT, acoperirea unui domeniu de 
analiză de 5 KHz cu o rezoluţie mai bună decât 2,5 Hz impune calcularea a 2048 de eşantioane spectrale, 
deci achiziţia si stocarea a 4096 de eşantioane ale semnalului. > > > 

In unele situaţii se impune analiza cu rezoluţie spectrală sporită a domeniulid frecvenţelor joase. O 
astfel de analiză este necesară, de exemplu, pentru evidenţierea produşilor de modulaţie cu frecvenţe mai 
mici decât fundamentala, care pot să apară la modulaţia cu eşantionare uniformă asincronă, şi care au 
efecte negative pronunţate asupra motorului. Deoarece banda de frecvenţe în care trebuie crescută 
rezoluţia porneşte de la zero, nu este necesară utilizarea algoritmilor "zoom F F T ' [RT77], fiind suficientă 
specificarea unei rezoluţii sporite, ca parametru al algoritmilor de analiză uzuali. 

Observaţie: Pentru a evita creşterea excesivă a volumului de calcule, se va specifica simultan şi reducerea 
limitei superioare a domeniului de frecvenţă, astfel încât numărul de eşantioane analizate să rămână 
constant 

8.3.3.4.4 Rezoluţia de amplitudine a prelucrării 

Atunci când durata de execuţie a algoritmilor de analiză şi puterea de calcul a procesorului o permit, se 
preferă implementarea prelucrărilor digitale în virgulă mobilă, pentru a evita erorile de cuantizare în 
amplitudine care ar fi introduse de prelucrările în virgulă fixă. Această abordare se va folosi în algoritmii 
de prelucrare elaboraţi în prezenta lucrare. 

8.3.3.4.5 Determinarea frecventei fundamentale a semnalelor 

După cum se va arăta în capitolul 9, calcularea amplitudinilor armonicilor în cazul eşantionării asincrone 
la achiziţia semnalelor presupune cunoaşterea frecvenţei fundamentale a acestora. Frecvenţa este 
cunoscută cu precizie doar în următoarele situaţii: 

• în sistemele experimentale sau echipamentele industriale, atunci când modulatorul PWM 
generează, cu precizie ridicată, frecvenţa fundamentală prescrisă; 

• în cazul simulării. 
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în capitolul 9 se propune o metodă de determinare automată a frecvenţei fundamentale, folosind 
eşantioanele spectrale calculate prin DFT. Deoarece această metodă nu are aplicabilitate universală (pot 
să apară probleme, de exemplu, la modulaţia cu eşantionare uniformă asincronă, atunci când factorul de 
modulaţie în amplitudine este foarte mic), pentru implementarea algoritmilor de analiză se propune o 
abordare duală: fie se specifică direct frecventa fundamentală, atunci când se cunoaşte cu precizie, fie se 
utilizează algoritmul de determinare automată a acesteia. 

8.3>3.5 Afişare 

8.3.3.5.1 Mărimi afişate 

Conform analizei de mai sus, echipamentul de analiză spectrală trebuie să afişeze: 
• densitătile spectrale de putere\ 
• amplitudinile armonicilor (şi ale sistemelor armonice, în cazul sistemelor trifazate); 
• eventual, indicatorii de calitate a modulaţiei. 

8.3.3.5.2 Rezoluţia afîsârii j » 

Afişarea unei game dinamice largi pentru densitatea spectrală şi amplitudinile armonicilor impune 
utilizarea unei axe de amplitudine logaritmice. 

8.3.4 Utilizarea calculatoarelor personale pentru analiza spectrală în electronica 
de putere 
Producătorii de echipamente de măsură oferă diverse analizoare spectrale digitale, specializate pentru 
electroenergetică şi electronica de putere. Datorită preţului ridicat, aceste echipamente sunt destul de greu 
accesibile. Funcţiile specificate anterior (în secţiunea 8.3.1) pot fi însă îndeplinite şi de către un 
calcidator personal prevăzut cu un modul de achiziţie a semnalelor [JK83] [TV86] [LC90] [SM90] 
[GN92] [Suth95]. Această soluţie, care reprezintă o abordare modernă în tehnica măsurării, a fost 
adoptată de autor din următoarele considerente: 

• flexibilitate sporită (de exemplu, posibilitatea de utilizare a algoritmilor de analiză cei mai 
adecvaţi pentru scopul urmărit); 

• posibilitatea utilizării aceluiaşi program de analiză spectrală atât pentru determinări 
experimentale, cât şi pentru prelucrarea semnalelor generate prin simulare; 

• în ultimă instanţă, lipsa unui echipament de analiză spectrală specializat pentru electronica de 
putere. 

Primele variante ale unui astfel de sistem de analiză spectrală, dezvoltate în colaborare de către de autor, 
sunt descrise în [GN92] şi [NGSG94]. Ultima variantă a programului de analiză spectrală, realizat de 
autor şi folosit pentru experimentările din prezenta lucrare, este descrisă în capitolul 10. 

Pentru unele măsurări experimentale, care urmăresc validarea independentă a unor metode de simulare, s-
a recurs la utilizarea unui program profesional de analiză spectrală, SpectraLab, având caracteristici 
adecvate pentru scopul propus [Spec99]. Acest program realizează achiziţia semnalelor cu ajutorul unei 
plăci de sunet de uz generai Programul oferă posibilitatea determinării performanţelor plăcii de sunet 
utilizate (distorsiuni, liniaritatea caracteristicii de frecventă, efectele erorilor de cuantizare); astfel, s-a 
constatat practic că utilizarea unei plăci de sunet de bună calitate poate satisface majoritatea cerinţelor 
specificate mai sus pentru electronica de putere (cu anumite restrictii, referitoare la alegerea unor 
frecvenţe de achiziţie care conducă la o filtrare anti-aliere corespunzătoare). în experimente s-a utilizat o 
placă de sunet Sound Blaster PCI128, produsă de Creative Labs, care permite achiziţia simultană pe 
două canale, cu o rezoluţie de 16 biti, la frecvente de achiziţie între 5 kHz si 48 kHz. 
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8.4 Concluzii 
Evaluarea efectelor nefavorabile ale comutaţiei asupra motoarelor alimentate de la invertoare trifazate cu 
modulaţie PWM impune analiza spectrală a curenţilor şi tensiunilor din fazele motorului. Se poate 
considera că aceste semnale formează, în cazul general, sisteme trifazate periodice, distorsionate si 
nesimetrice, în acest context, s-a demonstrat că semnalele generate prin modulaţie PWM cu eşantionare 
uniformă asincronă, deşi neperiodice în cazul general, pot fi prelucrate cu algoritmii specifici semnalelor 
periodice (în anumite condiţii, satisfacute de regulă în aplicaţia avută în vedere). 

Pentru a permite calcularea indicatorilor de calitate a modulaţiei, se impune determinarea următoarelor 
mărimi: frecventa fundamentală, amplitudinea sistemului fundamental direct, amplitudinile sistemelor 
armonice directe, amplitudinea sistemului fundamental invers, componentele continue ale mărimilor de 
fază. 

Dintre tipurile de echipamente de analiză spectrală disponibile, analizoarele digitale bazate pe DFT 
satisfac cel mai bine cerinţele specifice din electronica de putere. în acest capitol sunt specificate în 
detaliu cerinţele specifice pentru blocurile componente ale acestor echipamente, incluzând algoritmii de 
analiză spectrală. 

O abordare eficientă pentru analiza spectrală a semnalelor din electronica de putere o constituie utilizarea 
unui calculator personal, prevăzut cu un modul de achiziţie a datelor şi un program de analiză 
specializat; această abordare a fost folosită pentru o parte din măsurările experimentale din prezenta 
lucrare. în acest sens, a fost elaborat un program original de analiză spectrală a sistemelor trifazate^ 
prezentat în capitolul 10. 
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Capitolul 9 - Algoritmii de analiză spectrală pentru tensiunile 
si curenţii din invertoarele trifazate cu comandă PWM j j 
în acest capitol se vor prezenta algoritmii utilizaţi de autor pentru analiza spectrală a sistemelor trifazate 
de tensiuni şi curenţi generate de invertoarele cu comandă PWM. Algoritmii au fost preluaţi din literatura 
de specialitate, selecţia lor facăndu-se pe baza cerinţelor formulate în capitolul 8. Implementarea 
algoritmilor a fost realizată în cadrul unei biblioteci MATLAB şi al unui program de analiză spectrală 
pentru electronica de putere, descrise în capitolul 10. 

Conform analizei din capitolul 8, se poate considera că tensiunile şi curenţii din invertoarele trifazate cu 
comandă PWM formează sisteme trifazate periodice, distorsionate si nesimetrice. Pentru a permite 
calcularea indicatorilor de calitate a modulaţiei, analiza spectrală trebuie să furnizeze următoarele mărimi: 

• amplitudinea (şi, eventual, y^cve/î/a) sistemului fundamental direct; 
• amplitudinea sistemului fundamental invers; 
• amplitudinile sistemelor armonice directe şi, eventual, amplitudinile sistemelor armonice 

inverse; 
• componentele continue ale mărimilor de fază. 

9.1 Analiza spectrală a semnalelor monofazate prin DFT 
Deşi în acest capitol se are în vedere analiza sistemelor trifazate, unele aspecte ale algoritmilor de analiză 
spectrală se vor prezenta iniţial, pentru mai multă claritate, în cazul mărimilor monofazate. în acest caz, 
semnalele analizate sunt semnale periodice distorsionate, iar mărimile care trebuie calculate sunt: 

• amplitudinea fundamentalei; 
• amplitudinile armonicilor, 

9.1.1 Principiul analizei spectrale prin DFT 

9.1.1.1 Etapele algoritmului de analiză 

Analiza spectrală prin intermediul Transformării Fourier Discrete (DFT) presupune următoarele operaţii: 
• filtrarea semnalului analogic, pentru evitarea erorilor de aliere la eşantionare; 
• eşantionarea semnalului; 
• extragerea unei secvenţe finite de eşantioane; 
• calcularea DFT; de regulă, aceasta se realizează prin algoritmul FFT [Jack91] [PM92]. 

9.1.1.2 Relaţia între valorile calculate prin analiză si cu spectrul semnalului 

în continuare se va prezenta relaţia între valorile calculate prin secvenţa de operaţii prezentată mai sus şi 
spectrul semnalului analogic analizat. Fie semnalul analogic x(r), cu transformata Fourier X{co); fie 
5 = MTs frecvenţa de eşantionare şi N ,̂ numărul de eşantioane extrase. Operaţia de extragere a unui 
număr finit de eşantioane se modelează prin multiplicare cu o fereastră dreptunghiulară w{t\ de lăţime 
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în absenţa erorilor de aliere, secvenţa calculată prin DFT conţine eşantioane ale spectrului obţinut 
prin convoluţia spectrului semnalului analogic, ;c(r), cu spectrul ferestrei dreptunghiulare în timp 
continuu, [Cand88]: 

X^h 
In ^s'^s 2 

(9.1) 

unde W{co) este spectrul ferestrei dreptunghiulare în timp continuu de durată Tw-

a>T, Sin 
coT„, 

2 

Se observă că eşantionul Xh{/?] corespunde frecvenţei: 

= A / ; (9.3) 

unde Af este diferenţa de frecvenţă între două eşantioane adiacente, dată de: 

Observaţie: în (9.3) Ns se presupune par, condiţie îndeplinită în implementările bazate pe FFT (unde Ns 
este, de regulă, o putere a lui 2). 

9.1.1.3 Algoritmul de analiză spectrală prin DFT cu recombinare trigonometrică 

Deoarece DFT se aplică asupra unei secvenţe de eşantioane reale, valorile din a doua jumătate a secvenţei 
X^{h] sunt conjugatele complexe ale celor din prima jumătate, deci nu conţin informaţie relevantă 
[PM92]. Această redundanţă permite reducerea numărul de calcule, prin intermediul ""algoritmului cu 
recombinare trigonometrica' [EK91] [PM92] [DV92]. Prin reducerea la jumătate a numărului de 
eşantioane procesate prin FFT, se obţine reducerea la aproape jumătate a volumului de calcule. 

9.1.1.4 Efectul filtrării anti-aliere asupra rezultatelor analizei spectrale 

Filtrele anti-aliere (FAA) realizabile practic au o caracteristică de frecvenţă neideală, cu bandă de trecere 
de lăţime nenulă şi cu atenuare nenulă în banda de oprire [Jack91]. Aceste caracteristici generează 
următoarele categorii de erori: 

• atenuarea componentelor spectrale cu frecvenţe mai mici decât frecvenţa de tăiere, dar 
apropiate de aceasta; 

• eliminarea incompletă a componentelor spectrale cu frecvenţe mai mari decăt frecvenţa de 
tăiere, componente care pot produce aliere. 

în consecinţă, numai o fracţiune din eşantioanele spectrale calculate prin DFT au valori corecte, 
neafectate de atenuare şi de aliere; această situaţie este reprezentată în Fig. 9.1, unde frecvenţa de tăiere 
este egală cu f s l l [ER82]. Valoarea coeficientului ^ (definit conform Fig. 9.1) depinde de caracteristica de 
frecventă a FAA utilizat si de nivelul admisibil al erorilor. 

Pentru a evita propagarea erorilor la calcularea indicatorilor de calitate a modulaţiei, eşantioanele cu 
frecvenţe mai mari decăt yifs^^) trebuie eliminate din secvenţa obţinută prin DFT. în consecinţă. 
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frecventa de eşantionare fs trebuie aleasă astfel încât armonicile care afectează semnificativ indicatorii de 
calitate a modulaţiei să se încadreze în intervalul [O ... /•(/5/2)]. 

|AV[/7]| 
eşantioane afectate 

de atenuare şi 
aliere 

/ 
y-m) m (2-Y)-(rs/2) h 

Fig. 9.1 Influenta caracteristicii FAA asupra amplitudinii 
esantioanelor spectrale calculate prin DFT 

Observaţie: Deoarece fereastra dreptunghiulară >v(/) este de durată finită, rezultă că spectrul ei are o 
extensie nelimitată în frecventă. în consecinţă, multiplicarea cu fereastra dreptunghiulară cauzează erori 
suplimentare de aliere, chiar dacă semnalul iniţial este de bandă limitată. Aceste erori suplimentare pot fi 
reduse prin utilizarea unor ferestre ale căror spectre se atenuează mai rapid spre frecvenţe mari. Aşa cum 
se va arăta în secţiunile următoare, aceste ferestre permit şi reducerea erorilor de împrăştiere spectrală 
(definite ulterior în acest capitol), folosirea lor fiind, oricum, recomandabilă. 

9.1>1.5 Calcularea densităţii spectrale de putere 

Pentru caracterizarea compoziţiei spectrale a semnalelor se utilizează, pe lângă spectrul de amplitudine 
(definit în secţiunea următoare) şi densitatea spectrală de putere {Power Spectral Density - PSD). în 
varianta '"unilaterală" (care are o semnificaţie mai apropiată de practică), aceasta se defineşte prin formula 
[PFTV88]: 

Pjo)) = 2]x{co) (9.5) 

Reprezentarea grafică a PSD în funcţie de co se va numi spectnd densităţii de putere. 

în cadrul analizei spectrale prin DFT, se pot calcula eşantioane ale PSD pe baza eşantioanelor spectrale 
X^h] obţinute prin DFT, cu formula [PFTV88]: 

Pjh 

1 
Ni' 
2 

x M 

h = 0 
(9.6) 

Frecvenţa corespunzătoare eşantionului de ordin h este dată de (9.3). 

9.1.2 Analiza spectrală a semnalelor periodice, eşantionate sincron 
Fie un semnal periodic distorsionat, cu frecvenţa fundamentală f , = l/T, definit prin formula: 

(9.7) 
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unde AJ^^ este amplitudinea armonicii de ordin ^̂  (pt, faza aceleiaşi armonici, iar componenta 
continuă. Eşantionarea acestui semnal este sincronă dacă durata totală de eşantionare, Ns'Tsy este un 
multiplu întreg al perioadei fundamentale a semnalului [AAS89]. Numărul de perioade ale 
fundamentalei, conţinute în intervalul de eşantionare se notează prin: 

(9,8) 

şi, în condiţiile eşantionării sincrone, este întreg. Din (9.3), (9.4) şi (9.8) rezultă că frecvenţa armonicii de 
ordin k este egală cu frecvenţa eşantionului spectral de ordin h^ = hriŢ, 

Pe de altă parte, conform (9.1), spectrul analogic obţinut prin convoluţie este format din replici (deplasate 
şi scalate) ale spectrului ferestrei dreptunghiulare, centrate în dreptul fiecărei armonici a semnalului 
analogic analizat. Mai mult, din (9.2) rezultă că spectrul ferestrei dreptunghiulare se anulează la frecvenţe 
egale cu multiplii pasului de eşantionare al spectrului, A/̂  dat de (9.4). Prin urmare, toate replicile 
spectrului ferestrei dreptunghiulare vor fi eşantionate fie în centrele lobilor principali, fie în punctele de 
anulare. 

în consecinţă, eşantioanele spectrale care se suprapun cu armonicile semnalului periodic sunt 
proporţionale cu amplitudinile acestor armonici, iar celelalte eşantioane spectrale (care nu se suprapun cu 
armonicile) sunt nule. Relaţia între valorile calculate prin DFT şi amplitudinile armonicilor semnalului, 
dedusă din (9.1), (9.2) şi (9.7), este dată de formula: 

XAh 

X U-). 

(9.9) 

0; 

h=K = O 
în rest 

cu 

(9.10) 

unde h^ este ordinul eşantionului spectral corespunzător armonicii de ordin k a semnalului. Armonicile 
semnalului apar separate în spectru prin Uj intervale de eşantionare A/I 

Secvenţa calculată prin DFT conţine AV2-1 eşantioane utile, deci acoperă un număr de iV* armonici ale 
semnalului, cu N^ dat de formula: 

Nsl2-\ 
IU 

(9.11) 

unde [] este operatorul "parte întreaga". 

în consecinţă, calcularea amplitudinilor armonicilor, pe baza eşantioanelor obţinute prin DFT, se face cu 
formula: 

(9.12) 
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Pentru componenta continuă a semnalului, formula de calcul este: 

1 
(9.13) 

Reprezentarea grafică a valorilor X j h , CU /i = O, 1, Ns/2-ly în funcţie de frecvenţele acestor 

eşantioane spectrale va fi denumită spectru de amplitudine. 

9.1.3 Analiza spectrală a semnalelor periodice, eşantionate asincron 
Implementarea eşantionării sincrone presupune cunoaşterea cu precizie a frecventei fundamentale a 
semnalului analizat (înainte de a realiza analiza), precum şi posibilitatea de ajustare continuă a frecvenţei 
de eşantionare a sistemului de achiziţie. în aplicaţiile practice, satisfacerea acestor cerinţe este, de multe 
ori, imposibilă. în consecinţă, se impune investigarea unor metode de analiză spectrală aplicabile în cazul 
eşantionării asincrone, 

f 

9.1.3.1 Erori cauzate de eşantionarea asincronă 

Dacă eşantionarea este asincronă, punctele de eşantionare a spectrului rezultat prin convoluţie în (9.1) nu 
coincid cu armonicile semnalului iniţial şi nici cu punctele de anulare ale replicilor spectrului ferestrei 
dreptunghiulare [Jack91]. Fig. 9.2 prezintă, comparativ, secvenţele calculate prin DFT, în cazul 
eşantionării sincrone si asincrone a unui semnal sinusoidal. 

\KJ[h]\ 

h 
10 20 30 40 50 60 

Fig. 9.2 Analiza spectrală prin DFT a unui semnal sinusoidal: eşantionare sincronă (stânga) si asincronă 
(dreapta) 

Deoarece lobii principali ai replicilor spectrului ferestrei dreptunghiulare nu sunt eşantionaţi în centru, 
eşantioanele corespunzătoare acestor lobi nu mai reprezintă exact amplitudinile armonicilor (fenomen 
evident în Fig. 9.2). Acest efect se va numi în cele ce urmează eroare de decalare a eşantionării 
(denumirea din literatura de specialitate este 'picket-fence error''). 

Deoarece lobii laterali ai replicilor spectrului ferestrei dreptunghiulare nu sunt eşantionaţi în dreptul 
punctelor de anulare, fiecare armonică a semnalului iniţial produce un grup de linii spectrale, cu valori 
descrescătoare spre extremităţi (vizibile în Fig. 9.2). Dacă durata de analiză acoperă un număr mic de 
perioade ale fundamentalei semnalului iniţial, atunci armonicile semnalului iniţial apar separate printr-un 
număr mic de intervale de eşantionare a spectrului. în această situaţie, eşantioanele din lobii principali se 
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suprapun cu eşantioane din lobii laterali ai altor replici, provenind de la armonici apropiate. în 
consecinţă, eşantioanele din lobii principali vor avea valori modificate, care, utilizate pentru calculul 
amplitudinilor armonicilor, vor produce rezultate incorecte. Acest efect se va numi în cele ce urmează 
eroare de împrăstiere spectrală (*leakage error'*) [RT77] [Harr78] [Cand88]. 

în secţiunile următoare se vor prezenta metode de corecţie pentru erorile menţionate anterior. 

9.1.3.2 Reducerea erorilor de împrăstiere spectrală prin multiplicare cu ferestre temporale 

9.1.3.2.1 principiu 

Dacă se realizează o multiplicare a semnalului analogic analizat cu o fereastră temporală de formă 
diferită de cea dreptunghiulară (formă care intervine implicit, la extragerea secvenţei finite de 
eşantioane), valorile calculate prin DFT vor fi date de o formule similară cu (9.1), unde apare însă 
spectrul noii ferestre, W (̂co). în condiţiile în care acest spectru are lobi laterali cu amplitudini mai mici 
decât cei ai ferestrei dreptunghiulare, se vor reduce corespunzător erorile de împrăstiere spectrală [RT77] 
[Harr78] [Cand88]. 

în practică, se realizează o multiplicare a secvenţei finite de eşantioane ale semnalului iniţial, x[n], cu 
varianta în tifnp discret a ferestrei temporale, Această abordare nu schimbă relaţia între valorile 
calculate prin DFT şi spectrul semnalului iniţial. 

Observaţie: La specificarea formulelor ferestrelor în timp discret trebuie avută în vedere precizarea din 
[Harr78] privitoare la simetria ''DFT-pară" acestora. Astfel, secvenţa de eşantioane ale ferestrei în timp 
discret trebuie calculată din formula ferestrei în timp continuu cu formula următoare: 

= H-' («. r , ); « = o, 1,..., Â ^ - 1 . (9.14) 

Se observă că, deşi fereastra în timp continuu este simetrică în raport cu mijlocul ei, fereastra în timp 
discret nu mai îndeplineşte această condiţie. Ea devine în schimb simetrică atunci când i se adaugă 
eşantionul ^'[A^^], egal ca valoare cu Deoarece condiţia de mai sus nu este respectată în mai multe 
din lucrările consultate ([PNTM86], [Cand88], [OS89], [EK91]), precum şi în unele biblioteci 
matematice (printre care "MATLAB Signal Processing Toolbox'"), autorul a realizat o verificare 
independentă, atât prin calcul analitic, cât şi prin experimentare (mai exact prin analiza spectrală a unui 
semnal ideal, generat prin soft\\'are). Rezultatele au confirmat corectitudinea condiţiei de mai sus. 

9.1.3.2.2 selecţia ferestrei temporale optime 

în literatura de specialitate sunt propuse diverse ferestre temporale, existând şi unele analize comparative 
ale performanţelor acestora [RT77] [Harr78] [Cand88] [PFTV88] [OS89] [AS90] [EK91] [Jack91]. în 
contextul aplicaţiei din prezenta lucrare, sunt importante următoarele criterii de performantă [Harr78]: 

• pentru reducerea erorilor de împrăstiere spectrală se impune ca lobii laterali din spectrul 
ferestrei să aibă amplitudini cât mai mici şi o atenuare cât mai pronunţată spre extremităţile 
axei frecventelor; 

• pentru detectarea unor armonici apropiate se impune ca lobul central din spectrul ferestrei să 
fie căt mai îngust. 
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în general, ferestrele care satisfac mai bine unul dintre criteriile de mai sus îl satisfac în măsură mai mică 
pe celălalt. Pe de altă parte, gradul în care trebuie satisfacut fiecare criteriu depinde de caracteristicile 
semnalului analizat şi de scopul principal al analizei (care poate fi, de exemplu, calcularea cu precizie a 
amplitudinilor armonicilor, sau evidenţierea unor componente spectrale cu amplitudini foarte mici, sau 
detectarea unor armonici foarte apropiate). De aceea, este de dorit ca să existe posibilitatea de alegere a 
ferestrei celei mai potrivite. în consecinţă, analiza comparativă realizată de autor a vizat două obiective: 

• selecţia claselor de ferestre care îndeplinesc cel mai bine, în ansamblu, criteriile menţionate 
anterior; 

• prezentarea comparativă a caracteristicilor acestor ferestre, într-o formă care să permită 
selecţia ferestrei optime, în funcţie de particularităţile semnalului. 

Conform rezultatelor oferite de sursele bibliografice citate şi pe baza unei analize proprii, a rezultat că 
ferestrele cu caracteristicile globale cele mai bune (privind ambele criterii în discuţie) sunt următoarele: 
Hanning, Hamming, Blackman şi Blackman-Harris "minim" [Harr78] [PFTV88] [CandSS] [OS89] 
[EK91] [Jack91]. Majoritatea acestor ferestre pot fi exprimate prin fonmila generală [AS90]: 

w n = cos 
/ -=0 

2;r ^ 
r-n 

s kN 
7̂ = 0, (9.15) 

unde ordinul r̂ ^ şi coeficienţii â  au valorile din tabelul următor: 

Tipul ferestrei rM ao a, O} 

Hanning 1 0.5 0.5 

Hamming 1 0.54 0.46 

Blackman 2 0.42 0.5 0.08 

Blackman-Harris 
3 termeni 

2 0.4232 0.49755 0.07922 

Blackman-Harris 
4 termeni 

3 0.35875 0.4829 0.14128 0.01168 

Datorită prezenţei, în formula lor de definiţie, a unei funcţii trigonometrice, aceste ferestre vor fi 
denumite generic ferestre sinusoidale. 

Observaţie: Există şi alte clase de ferestre, cu performanţe similare, dar cu formule mult diferite (de 
exemplu, fereastra Kaiser-Bessel [Harr78]). Acestea nu au fost luate în considerare, tocmai pentru a 
permite unificarea formulelor de calcul, care conduce la o implementare mai simplă a algoritmilor. 

Fig. 9.3 prezintă, pentru ferestrele din tabelul de mai sus, un set de trei parametri, corespunzători 
criteriilor de performanţă introduse anterior. Se utilizează următoarele notaţii: 

Asl - amplitudinea maximă a lobilor laterali, raportată la amplitudinea lobului central; 
- lăţimea de bandă a lobului central, măsurată la o atenuare de -6 dB [Harr88]; 

A/ - diferenţa de frecvenţă între două eşantioane spectrale adiacente, conform (9.4). 

Sub punctul care reprezintă fiecare fereastră în cadrul sistemului de coordonate este notată viteza de 
descreştere asimptotică a amplitudinilor lobilor laterali, în dB/decadă. 
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Fig. 9.5 Analiza comparativă a parametrilor ferestrelor sinusoidale 

Ferestrele cu cele mai bune performante globale (referitor la cei doi parametri reprezentaţi pe axe) sunt 
plasate cel mai aproape de colţul din stânga-jos a graficului. Acestea nefiind însă unicele criterii de 
performanţă, la selecţia ferestrei se va ţine cont şi de următoarele precizări: 

• Fereastra Blackman-Harris cu 3 termeni are lobul central cel mai îngust^ deci se 
recomandă pentru detectarea armonicilor foarte apropiate. 

• Fereastra cu Blackman-Harris cu 4 termeni are lobul central larg, dar are cea mai mică 
amplitudine a lobilor laterali, oferind o foarte bună reducere a erorilor de împrăstiere 
spectrală, în cazul în care armonicile sunt suficient de depărtate. 

• Ferestrele Hanning şi Blackman au cea mai mare viteză de descrestere asimptotică a 
amplitudinii lobilor laterali, deşi amplitudinile primilor lobi sunt relativ mari. Aceste ferestre 
pot deci oferi o foarte pronunţată reducere a erorilor de împrăstiere spectrală în cazul 
semnalelor cu armonici depărtate. în această situaţie, lobul central mai îngust al ferestrei 
Hanning nu poate oferi nici un avantaj, recomandându-se deci fereastra Blackman. 

• Fereastra Hamming este special proiectată pentru a avea primul lob lateral cu amplitudine 
mai mică [RT77]. Ea are însă ceilalţi lobi relativ mari şi o viteză mică de descreştere a lobilor 
laterali. în consecinţă, poate fi utilizată, în anumite condiţii, pentru separarea unor armonici 
foarte apropiate, dar, în general, erorile de împrăştiere spectrală sunt mari. 

în consecinţă, pentru selecţia ferestrei optime se va ţine cont de următoarele recomandări: 
• Pentru minimizarea erorilor de împrăstiere spectrală se recomandă: 

• fereastra Blackman-Harris cu 3 termeni, în cazul semnalelor cu armonici foarte 
apropiate; 

• fereastra Blackman-Harris cu 4 termeni, în cazul semnalelor cu armonici nu prea 
apropiate; 

• fereastra Blackman, în cazul semnalelor cu armonici foarte depărtate. 
• Pentru detectarea unor annonici foarte apropiate se pot utiliza: 

• fereastra Blackman-Harris cu 3 termeni; 
• fereastra Hamming, care poate oferi performanţe mai bune în unele situaţii speciale. 
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9.1.3.2.3 corecţia formulelor pentm amplitudinile armonicilor si densitatea spectrală de putere 

Multiplicarea cu ferestre temporale (diferite de cea dreptunghiulară, implicită) produce atenuarea 
semnalului eşantionat. în consecinţă, în formula amplitudinilor armonicilor şi în cea a densităţii spectrale 
de putere trebuie incluşi coeficienH de corecţie. 

Formula amplitudinilor armonicilor devine: 

= 

I 1 

Ns 
2 

Kiy. 
1 

Ns 
2 

Kiy. 
1 

[N, Kfy. 
k 

k = Q 
(9.16) 

unde, pentru ferestrele sinusoidale definite prin (9.14), coeficientul de corecţie a amplitudinilor 
armonicilor are valoarea: 

K^y. - «o. (9.17) 

Pentru densitatea spectrală de putere, formula de calcul este: 

Pjh 

1 1 

2 1 
K.W 

h = 0 
(9.1S) 

unde coeficientul de corecţie a densităţii spectrale de putere, Kf^^, se poate determina pe baza 
eşantioanelor ferestrei în timp discret [PFTV88]: 

N 
(9.19) 

s n=0 

9.1.3.3 Determinarea amplitudinilor armonicilor prin interpolare 

9.1.3.3.1 principiu 

în cazul eşantionării asincrone a semnalelor periodice, valorile eşantioanelor spectrale calculate prin DFT 
nu reprezintă exact amplitudinile armonicilor, din cauza erorilor de decalare a eşantionării. 
Amplitudinile armonicilor pot fi totuşi calculate exact, pe baza eşantioanelor spectrale, prin intermediul 
unor formule de interpolare. 

Fiecare armonică a semnalului analizat generează, în termenii din partea dreaptă a formulei (9.1), o 
replică a spectrului ferestrei temporale. Neglijând erorile de împrăştiere spectrală, valorile obţinute prin 
DFT reprezintă chiar eşantioane (scalate) ale acestei replici. Dacă se cunosc câteva dintre eşantioanele 
replicii acestui spectru şi formula analitică a spectrului ferestrei temporale, se poate calcula, prin 
interpolare, amplitudinea lobului principal al replicii, care reprezintă (scalat) chiar amplitudinea 
armonicii. 

- 9 . 9 -

BUPT



Algoritmii de analiza spectrala pentni tensiunile si curenţii din invertoarele P W M 

9.1.3.3.2 formula de interpolare generala 

iNsID-Aj"' 
^•l^cll 

k f , hc-ăf 

Fig. 9.4 Aplicarca fonuulci dc interpolare 

Metoda prezentată în continuare a fost obţinută de autor prin generalizarea unei formule din [AAS89], 
principiul fiind ilustrat în Fig. 9.4, unde liniile verticale groase reprezintă eşantioanele spectrale calculate 
prin DFT, iar graficul reprezentat cu linie subţire, replica spectrului ferestrei temporale, corespunzătoare 
armonicii cu ordinul k. 

Se cunosc următoarele elemente: 
• eşantioanele spectrale calculate prin DFT, 
• ecuaţia modului spectrului ferestrei temporale, \ W({o)\: 
• ordinul armonicii care se determină, k; 
• frecvenţa fundamentală a semnalului periodic analizat, / ; 
• diferenţa de frecvenţă între două eşantioane spectrale adiacente, Af, dată de (9.4). 

Ordinul celui mai mare eşantion spectral cuprins în lobul principal al replicii spectrului ferestrei, 
corespunzătoare armonicii calculate, poate fi obţinut cu formula: 

L A 
¥ 

+ 0.5 (9.20) 

unde [] este operatorul "parte întreagă". 

în aceste condiţii, amplitudinea armonicii de ordin k se obţine cu ajutorul formulei de interpolare 
generale: 

K. 
K. = 

2-Ts 
(9.21) 

cu k- 1, 2,. . . , N^. Numărul .V* al armonicilor care pot fi determinate prin interpolare este: 

1 1 

2 N, 

frTs 
(9.22) 

unde [ ] este operatorul "parte întreagă". 
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Observaţie: Amplitudinile armonicilor cu ordine mari, apropiate de TV̂,, sunt afectate de erori, datorită 
caracteristicii de frecventă neideale a filtrului anti-aliere. Conform analizei din secţiunea 9.1.1.4, numărul 
de eşantioane cu amplitudini corecte este, cu aproximaţie: 

1 1 

r -
2 N, 

A-Ts 
(9.23) 

Replica spectrului ferestrei temporale care corespunde componentei continue este eşantionată în centrul 
lobului principal, deci în acest caz nu apar erori de decalare a eşantionării. în consecinţă, componenta 
continuă va fi calculată cu formula: 

^(0) ^ Ts 
W(0) 

X j o (9.24) 

9.1.3.3.3 formula de interpolare pentru ferestrele sinusoidale 

în cazul ferestrelor sinusoidale, definite prin formula (9.15), coeficientul de interpolare AT, din formula 
generală (9.21) are valoarea: 

K.= a^-Sa 
/ ^ \ 

K-
A/ ^ r=l 

/ / 
a. 

Sa 
V V ^ 

(d 
n 

w 
jc 

A/ 
-r + Sa 

/ / 

K 
\ V A/ 

-hr (9.25) 

unde Sa(x) = sin(x)/x este funcţia "sinus atenuat". 

Deoarece pentru ferestrele sinusoidale ^ (0) = N^^Ts-ao, formula de calcul a componentei continue devine: 

1 
(9.26) 

9.1.3.3.4 verificarea metodei de determinare a amplitudinii armonicilor prin interpolare 

în continuare se vor prezenta rezultatele obţinute cu metoda prezentată anterior la determinarea 
amplitudinilor armonicilor unui semnal ideal, generate prin software. Pentru reducerea erorilor de 
împrăştiere spectrală, s-a utilizat un semnal sinusoidal, fară armonici, cu amplitudinea = 1. Se 
evaluează eroarea relativă de determinare a amplitudinii, definită prin formula: 

e -
^mcalc ^m 

(9.27) 

CU notatiile: 

Am calc - amplitudinea calculată; 
A,„ - amplitudinea corectă (utilizată la generarea software a semnalului). 

Se folosesc următorii parametri ai analizei spectrale: numărul de eşantioane procesate prin DFT: 
Ns = 1024; frecvenţa de eşan t ionare= 1000 Hz. 

In Fig. 9.5 este reprezentată dependenţa erorii e în funcţie de frecvenţa / şi faza (p ale semnalului 
sinusoidal. 

Graficul din stânga sus prezintă dependenţa erorii în funcţie de frecvenţa semnalului, la o fază nulă a 
acestui semnal. Curba "fară interpolare" desemnează eroarea obţinută în cazul în care se consideră, în 
locul amplitudinii calculate, amplitudinea celui mai mare eşantion cuprins în lobul principal. Se observă 
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că pentru frecvenţele semnalului la care eşantionarea este sincronă eroarea este nulă, în timp ce pentru 
alte frecvente poate atinge 15%. Valoarea maximă a erorii depinde de forma lobului principal al ferestrei 
temporale. Curba ''cu interpolare" desemnează eroarea obţinută în cazul aplicării metodei de calcul prin 
interpolare. Graficul din stânga jos detaliază această curbă, pe un sistem de axe separat, la o scară de 
reprezentare mult mai mare. Se observă că eroarea relativă de determinare a amplitudinii este sub 
0.00025%. 

în graficul din dreapta jos este reprezentată dependenţa erorii în funcţie de faza semnalului sinusoidal 
analizat, pentru frecvenţa de 25 Hz. Se observă, de asemenea, o dependenţă periodică, eroarea relativă 
rămânând sub 0.00025%. 

Obser\^itie: Curbele reprezentate sunt periodice, graficele acoperind ceva mai mult de o perioadă. 
Datorită volumului mare de calcule necesar, determinarea erorii s-a făcut, în fiecare caz, pentru 12 valori 
diferite ale variabilei (frecvenţă, fază), iar graficele s-au obţinut prin interpolare cu funcţii "spline". 

e 0.1 
farâ interpolare 
cu interpolare 

-0 .1 

-0.2 L 
25.8 26 26.2 26.4 26.6 26.8 27 

/ 

Fig. 9.5 Eroarea dc determinare a amplitudinii semnalului sinusoidal 

în Fig. 9.6 este reprezentată eroarea relativă de determinare a amplitudinii armonicii, în situaţia utilizării 
ferestrei dreptunghiulare şi a diferitelor ferestre sinusoidale. 

Erorile sunt foarte mici, sub 0.00025%, pentru ferestrele Hanning, Blackman şi Blackman-Harris. Dintre 
acestea, ferestrele cu lobul central mai lat conduc, aşa cum era de aşteptat, la erori mai mici. Utilizarea 
ferestrelor dreptunghiulară şi Hamming cauzează erori semnificativ mai mari, datorate însă împrăstierii 
spectrale. 
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Fig. 9.6 Influenta tipului ferestrei asupra erorii de 
determinare a amplitudinii armonicii 

9.1.4 Determinarea frecvenţei fundamentale a semnalelor periodice, utilizând 
eşantioanele spectrale calculate prin DFT 

9.1.4.1 Necesitatea cunoaşterii frecvenţei fundamentale a semnalelor analizate 

Caracterizarea completă a compoziţiei spectrale a semnalelor analizate impune şi cunoaşterea frecvenţei 
fundamentale a acestora. Pe de altă parte, determinarea amplitudinilor armonicilor cu ajutorul formulelor 
de interpolare pentru semnale periodice eşantionate asincron (algoritm prezentat în secţiunea 9.1.3.3), 
presupune, de asemenea, cunoaşterea cu precizie a frecvenţei fundamentale. 

9.1.4.2 Metode de determinare a frecvenţei fundamentale menţionate în literatură 

în literatura consultată de autor sunt descrise trei metode de determinare a frecvenţei fundamentale, 
prezentate pe scurt în cele ce urmează. 

determinarea frecventei fundamentale pe baza esantioanelor spectrale calculate prin DFT 

în [AAS89] şi [AS90] se prezintă o metodă de determinare a frecvenţei fundamentale, pornind de la 
eşantioanele spectrale calculate prin DFT. Principiul este acelaşi ca şi cel folosit mai sus la determinarea 
amplitudinilor armonicilor prin interpolare. Principalul avantaj al metodei constă în utilizarea 
eşantioanelor spectrale calculate prin DFT, care sunt oricum disponibile, fiind folosite pentru 
determinarea amplitudinilor armonicilor. în plus, volumul de calcule este relativ redus. Formula 
prezentată în articolele menţionate este specifică ferestrei Hanning. 

determinarea frecventei flindamentale cu un filtai Kalman extins 

Metoda, prezentată în [AS90], permite determinarea amplitudinii şi frecvenţei fundamentalei, prin 
utilizarea unui filtru Kalman extins, care rejectează celelalte componente spectrale, considerate ca 
zgomot. Metoda se utilizează de regulă '^on-line", prelucrând o secvenţă continuă de eşantioane, eşantion 
cu eşantion. Deoarece precizia estimării creşte în timp, aplicarea metodei asupra unei secvenţe relativ 
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scurte, cum sunt cele achiziţionate pentru DFT, oferă performanţe mai reduse. în plus, metoda necesită 
un volum mare de calcule, incluzând funcţii trigonometrice şi inversări de matrici, iar obţinerea unui 
rezultat corect este condiţionată de cunoaşterea aproximativă a valorii frecvenţei fundamentale. Datorită 
acestor dezavantaje, metoda este inadecvată utilizării în cadrul analizei spectrale prin DFT. 

determinarea frecventei fundamentale printr-un algoritm de estimare utilizând Transformarea z 

în [LC90] se propune, ca soluţie alternativă pentru analiza spectrală a semnalelor din electronica de 
putere, utilizarea unei metode de estimare bazată pe Transformarea z; în principiu, se urmăreşte 
determinarea funcţiei de transfer a unui sistem în timp discret, al cărui răspuns la impuls aproximează cel 
mai bine semnalul analizat; coeficienţii din funcţia de transfer obţinută permit calcularea amplitudinilor şi 
frecvenţelor componentelor spectrale ale semnalului. 

Metoda descrisă mai sus prezintă următoarele dezavantaje'. 
• este ineficientă, deoarece impune determinarea prealabilă a tuturor componentelor spectrale cu 

amplitudini mai mari decât fundamentala; 
• metoda foloseşte căutarea după gradient, care poate conduce la minime locale, cauzând 

rezultate greşite; în plus, fiind un algoritm iterativ, necesită un volum mare de calcule; 
• rezultatele experimentale prezentate în [LC90] indică o precizie relativ scăzuta la determinarea 

frecventelor (cu erori de peste 0.2%), care poate cauza erori mari la aplicarea formulelor de 
interpolare. 

Absenţa din bibliografia de specialitate a referinţelor ulterioare la articolul menţionat confirmă aprecierile 
de mai sus. 

în concluzie, metoda de determinare a frecvenţei fundamentale pe baza eşantioanelor spectrale calculate 
prin DFT este cea mai avantajoasă, în contextul prezentei abordări. Deoarece se are în vedere folosirea 
diverselor ferestre temporale, autorul a generalizat formula de calcul prezentată în [AAS89] şi [AS90] 
(care este specifică ferestrei Hanning). Această generalizare este prezentată în continuare. 

9.1,4.3 Metoda generalizată de determinare a frecvenţei fundamentale, utilizând esantioanele 
spectrale calculate prin DFT 

în Fig. 9.7 se prezintă principiul metodei propuse, pentru cazul utilizării ferestrei dreptunghiulare (analiza 
care urmează fiind însă valabilă pentru orice tip de fereastră). Elementele reprezentate grafic şi notaţiile 
folosite sunt aceleaşi ca şi în Fig. 9.4. 

I^M'IVllI 

(/îc-D-AT / ; VA/-

Fig. 9.7 Determinarea frecventei fundamentale prin DFT 
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Fundamentalei semnalului analizat îi corespunde, în secvenţa calculată prin DFT şi exprimată prin 
formula (9.1), o replică a spectrului ferestrei temporale utilizate. Frecvenţa centrală a lobului principal al 
acestei replici este egală cu frecvenţa fundamentală f j . 

Metoda prezentată necesită localizarea a două eşantioane spectrale adiacente, care să încadreze frecvenţa 
fundamentală, în continuare vom presupune că se cunoaşte ordinul hc al eşantionului cu amplitudine 
maximă, din lobul principal corespunzător fundamentalei (modul de determinare a acestui ordin va fi 
detaliat într-o secţiune următoare). Deoarece lobul principal al spectrelor ferestrelor este simetric, rezultă 
că eşantionul cu amplitudine maximă va fi şi cel mai apropiat de frecvenţa centrală a lobului. în plus, 
dintre cele două eşantioane adiacente lui, cel cu amplitudinea mai mare va fi situat cu siguranţă de 
cealaltă parte a frecvenţei fundamentale. 

Observaţie: Lobul principal al spectrului unei ferestre dreptunghiulare sau sinusoidale acoperă 
întotdeauna 2 sau mai multe eşantioane. 

> 

Pentru exemplificare, în analiza care urmează vom presupune că frecvenţa eşantionului de ordin hc este 
mai mare decât frecvenţa fundamentală, deci eşantionul situat de cealaltă parte a frecvenţei fundamentale 
are ordinul /zc-l. 

Diferenţa de frecventă între eşantionul de ordin hr si fundamentală este: y > > ^ 

(9.28) 

unde A/" este diferenţa de frecvenţă între două eşantioane spectrale adiacente, dată de (9.4). Scriind 
formula-de interpolare (9.21) pentru eşantioanele spectrale cu ordinele hc şi hc-\, rezultă egalităţile: 

w 
1 .(1) 

wilK-d^] 

X W 
1 

w 2;r. d ^ - A / ) 

(9.29) 

unde W{co) este spectrul ferestrei temporale, Ts este perioada de eşantionare, iar amplitudinea 
fundamentalei. Prin împărţirea relaţiilor de mai sus rezultă formula: 

K.W 

hc -1 

W iK-d 

W ( 2 ^ - k c - A / ) ) 
(9.30) 

Cunoscând modulele celor două eşantioane spectrale, \X^hc\\ şi precum şi formula analitică a 
spectrului ferestrei temporale, W{co), ecuaţia de mai sus permite, în principiu, determinarea diferenţei de 
frecvenţă djc, şi apoi, pe baza formulei (9.27), calcularea frecventei fundamentale f , . Deoarece funcţiile 
W{a)) au formule complicate, incluzând funcţii trigonometrice, ecuaţia de mai sus este transcendentă, 
rezolvarea ei necesitând folosirea unor metode numerice. 

Observaţie: în principiu, determinarea frecventei fundamentale se poate face şi pe baza altor eşantioane 
spectrale. Cele două eşantioane adiacente care încadrează frecvenţa fundamentală au însă cele mai mari 
amplitudini, deci sunt cel mai puţin afeotate de erorile de împrăştiere spectrală. în consecinţă, utilizarea 
lor oferă precizia maximă. 
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9.1.4.4 Ecuaţia de calcul a frecventei fundamentale, pentru ferestrele sinusoidale 

Pentru ferestrele temporale sinusoidale definite prin formula generală (9.15), ecuaţia (9.30) devine: 

m z 
r=0 

a 
Sa 71' 

\fC 
A/ 

-r 

M 
\L1J / 

/ 

+ Sa 
Af 

A» 

• z 
a. 

Sa 
(d. 

n-
A/ 

- r - 1 + Sa 
(d. 

71 
U / 

+ r-l 

. (9.31) 

unde r^ şi a, sunt parametrii ferestrei sinusoidale, conform (9.15) şi tabelei aferente, iar A/" este dată de 
(9.4). 

Conform ipotezei din secţiunea anterioară, ecuaţia de mai sus este utilizabilă atunci când frecvenţa 
eşantionul spectral de ordin hc este mai mare decât frecvenţa fundamentală. în situaţia inversă, ecuaţia 
corespunzătoare, obţinută prin calcule similare, este: 

r=0 

a. 
Sa n 

A: . Pc. 
A-, h^ +1 

u / 

•Z 

-r + Sa 

r=0 

f -

a r Sa 71 
U ' i 

n-

A/ 

A/ 

- r + 1 + Sa n-
Af 

+ r + 1 

. (9,32) 

9.1.4.5 Determinarea ordinului eşantionului spectral cel mai apropiat de frecvenţa fundamentală 

în algoritmul descris anterior se presupune cunoscut ordinul eşantionului spectral cel mai apropiat de 
frecvenţa fundamentală. în continuare se va trata problema determinării acestui ordin. 

9.1.4.5.1 Principiu 

Eşantionului cel mai apropiat de frecvenţa fundamentală are amplitudinea maximă, dintre eşantioanele 
acoperite de lobul principal corespunzător fundamentalei. Spectrul semnalului analizat poate însă conţine 
armonici sau o componentă continuă cu amplitudini mai mari decât fundamentala, deci simpla alegere a 
eşantionului cu cea mai mare amplitudine, din întreaga secvenţă calculată prin DFT, poate conduce la 
rezultate false. în continuare, se va propune o abordare ''semi-automată", care oferă o siguranţă sporită 
în determinarea unei valori corecte. 

Abordarea se bazează pe compoziţia specifică a spectrului semnalelor analizate. Astfel, semnalele 
obţinute prin modulaţie PWM au unnătoarea compoziţie spectrală tipică: 

• componenta continuă; în numite situaţii de excepţie (factor de modulaţie în amplitudine m^ 
foarte mic), valoarea acesteia poate fi mai mare decât amplitudinea fundamentalei; 

• fundamentala, cu frecventa modulatoare 
• armonici, cu frecvenţele k = 2, 3, ..., datorate imperfecţiunilor procesului de modulaţie; 

amplitudinile acestor annonici scad odată cu creşterea ordinului k, fiind mai mici decât 
amplitudinea fundamentalei; 

• produşi de modulaţie, în jurul frecvenţei purtătoare f^ şi al multiplilor acesteia; aceste 
componente spectrale pot avea amplitudini mai mari decât fundamentala, însă sunt situate, de 
obicei, la frecvenţe mult mai mari (deoarece raportul f j f ^ trebuie să fie mai mare decât 10, 
pentru a asigura o calitate rezonabilă a modulaţiei); 
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în consecinţă, există întotdeauna un interval de frecvente relativ extins în care fundamentala este 
componenta spectrală cu cea mai mare amplitudine. Eşantionul cel mai apropiat de frecventa 
fundamentală poate fi identificat, deci, ca eşantionul cu cea mai mare amplitudine din acest interval. 

Observaţie: Proprietatea de mai sus a fost verificată de autor, prin examinarea spectrelor câtorva semnale 
PWM tipice, generate prin software. în cadrul verificării s-a urmărit acoperirea cât mai completă a 
domeniilor de valori posibile pentru parametrii modulaţiei f^, m J , cu accent pe cazurile cele mai 
defavorabile. 

9.1.4.5.2 Stabilirea limitelor intervalului de frecvente 
r— 

Limitele intervalului de frecvenţe în cae se detectează eşantionul spectral cel mai apropiat de 
fundamentală depind de parametrii modulaţiei, în special de frecvenţele modulatoare şi purtătoare, făcând 
imposibilă folosirea unor valori unice, valabile în toate situaţiile. în continuare, se va discuta modul de 
alegere a acestor limite. 

limita superioară 

în aplicaţiile tipice, în care frecvenţa modulatoare nu depăşeşte 100 Hz, valoarea de 200 Hz realizează o 
separare acceptabilă între lobul principal din jurul şi produşii de modulaţie din jurul f , în aplicaţiile 
speciale, unde frecvenţa modulatoare este mai mare, limita superioară va fi crescută corespunzător. 

Observaţie: în aceste din urmă cazuri, cerinţa ca raportul f j f ^ să fie mai mare decât 10 face ca frecvenţa 
purtătoare să fie, de asemenea, mai ridicată, ceea ce asigură o separaţie bună între componentele spectrale 
corespuiîzătoare fundamentalei şi cele corespunzătoare produşilor de modulaţie din jurul frecvenţei 
purtătoare 

limita inferioară 

în anumite situaţii din practică (în special pentru valori foarte mici ale factorului de modulaţie în 
amplitudine şi în prezenţa unor imperfecţiuni ale procesului de modulaţie), se poate întâmpla ca valoarea 
componentei continue a semnalului să fie mai mare decât amplitudinea fundamentalei. în consecinţă, 
utilizarea unei valori nule pentru limita inferioară a intervalului de frecvenţe în discuţie poate conduce la 
rezultate eronate. Deoarece trebuie să separe lobul principal corespunzător componentei continue de lobul 
principal corespunzător fundamentalei, limita inferioară se poate alege egală cu jumătate din valoarea 
minimă a frecvenţei modulatoare/^. 

Observaţie: Pentru ca separarea să fie posibilă, trebuie ca între componenta continuă şi fundamentală să 
existe un număr de eşantioane spectrale mai mare decât cel acoperit de lobul central al ferestrei temporale 
utilizate. De regulă, această condiţie este îndeplinită (în caz contrar, întreaga analiză spectrală fiind 
puternic afectată de erorile de împrăştiere spectrală). 

în consecinţă, pentru a asigura caracterul general al algoritmului de analiză spectrală, limitele intervalului 
de frecvenţe vor trebui precizate de către utilizator, în funcţie de parametrii modulaţiei (care trebuie 
cunoscuţi cu aproximaţie), conform următoarelor reguli: 

• limita superioară: mai mare decât dublul frecvenţei modulatoare, dar mai mică decât mai mică 
decât jumătate din frecvenţa purtătoare; 

• limita inferioară : jumătate din valoarea minimă a frecvenţei modulatoare. 

Valorile implicite ale acestor limite, aplicabile în majoritatea situaţiilor, pot fi O şi 200Hz. Pentru o 
siguranţă sporită, programul de analiză va afişa valoarea calculată a fundamentalei, utilizatorul putând 
aprecia corectitudinea acesteia şi, după caz, ajusta limitele intervalului de frecvenţe. Examinarea vizuală a 
spectailui densităţii de putere a semnalului analizat poate oferi, de asemenea, informaţii utile pentru 
alegerea intervalului de frecvente. 
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9.1.4.6 Veriflcarea metodei de determinare a frecventei fundamentale, utilizând esantloanele 
spectrale calculate prin DFT 

in continuare se vor prezenta rezultatele obţinute cu metoda descrisă anterior, la determinarea frecvenţei 
fundamentale a unui semnal ideal, generate prin software. Pentru reducerea erorilor de împrâstiere 
spectrală, s-a utilizat un semnal sinusoidal, farâ armonici. Se evaluează eroarea relativă de determinare a 
frvcwntei fundamentale, definită prin formula: 

e = 
f 

(9.33) 

CU notatiile: 
f - frecvenţa calculată; 

- frecvenţa corecta (utilizata la generarea software a semnalului). 

Se folosesc următorii parametri ai analizei spectrale: numărul de eşantioane procesate prin DFT: 
Ns = 1024; frecventa de eşantionare fs = 1000 Hz. 

în graficul din partea stângă a Fig. 9.8 este reprezentată dependenţa erorii e în funcţie de f recvenţa /a 
semnalului sinusoidal, la o fază nulă a acestui semnal. Se observă că eroarea de determinare a frecvenţei 
este sub 0,025%, fiind cauzată, în principal, de împrăştierea spectrală şi de precizia limitată a calculelor 
numerice. în graficul din dreapta este reprezentată dependenţa erorii, în funcţie de faza (p a semnalului 
sinusoidal analizat (măsurată la începutul intervalului de analiză), la o frecvenţă de 25Hz. Se observă, de 
asemenea, o dependentă periodică, eroarea rămânând sub 0.01%. 

Observaţie: Curbele reprezentate sunt periodice, graficele acoperind ceva mai mult de o perioadă. 
Datorită volumului mare de calcule necesar, determinarea erorii s-a făcut, în fiecare caz, pentru 12 valori 
diferite ale variabilei (frecvenţă, fază), iar graficele s-au obţinut prin interpolare cu funcţii polinomiale de 
gradul 3. 

eio-
2$ 

1 
1 

Oî 
O 

-1 

-1 a 
-21 

A 
i / ^ \ / \ / / 

\ / 

/ 
26 26 2 26 4 26 6 26Î 27 * 

Fig. 9.8 Eroarea dc determinare a frecventei fundamentale 

în Fig. 9.9 este reprezentată eroarea de determinare a frecventei fundamentale, în situatia utilizării 
ferestrei dreptunghiulare şi a diferitelor ferestre sinusoidale. 

Erorile sunt foarte mici, sub 0.025%, pentru ferestrele Hanning, Blackman si Blackman-Harris cu 4 
termeni. Dintre acestea, ferestrele cu lobul central mai lat conduc, asa cum era' de aşteptat, la erori mai 
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mici. Utilizarea ferestrelor dreptunghiulara şi Hamming cauzează erori semnificativ mai mari, datorate 
însă împrăştierii spectrale. 

elO' dreptunghiulară 
Hamming 

26 26.2 26.4 26.6 26.8 27 

-2 

Hanning 
Blackman 
Blackman-Harris 

/ 
26 26.2 26.4 26.6 26.8 27 

Fig. 9.9 Influenta tipului ferestrei asupra erorii de 
determinare a fl'ecvenţei flindamentale 

9.2 Analiza spectrală a sistemelor trifazate prin aplicarea DFT asupra 
mărimilor de fază 
Conform prezentării din Anexa 1, sistemele trifazate distorsionate şi nesimetrice pot fi descompuse în 
următoarele sisteme sinusoidale simetrice: 

- • sisteme fundamentale: 
• direct; 
• invers; 
• omopolar; 

• sisteme armonice: 
• directe; 
• inverse; 
• omopolare. 

Analiza spectrală urmăreşte calcularea amplitudinilor unor dintre aceste sisteme şi a componentelor 
continue ale mărimilor de fază. Metoda propusă se bazează pe aplicarea metodei de analiză descrise 
anterior pentru semnale monofazate asupra celor trei mărimi de fază. 

9.2.1 Aplicarea DFT asupra mărimilor de fază 
In urma multiplicării cu ferestrele temporale şi a aplicării DFT^ se obţin, pentru cele trei semnale de 
fază, secvenţele complexe şi ^c^A], corespunzătoare fazelor A, B şi C. Relaţiile între 
aceste valori şi spectrele semnalelor de fază sunt date de (9.1). Eşantioanele spectrale complexe cu 
ordinul h corespund frecvenţei date de (9.3). Pentru alegerea frecvenţei de eşantionare, sunt valabile 
considerentele expuse în secţiunea 9.1.1.4. Alegerea ferestrei temporale se face conform precizărilor din 
secţiunea 9.1.3.2.2. 
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9.2.1.1 Densitâtlk spectrale de putere pentru componentele cu secvenţă directă sl inversă 

Generalizând formulele (9.5) şi (A 1.0), se defmesc densităţile spectrale de putere pentru componentele 
cu sec\'entă directă şi im-ersă: 

(9,34) 

cu următoarele notaţii: 
' spectrul complex al componentelor cu secvenţă directa; 

X/.eo)' spectrul complex al componentelor cu secvenţă inversă; 
P ^ c o ) ' densitatea spectrală de putere a componentelor cu secvenţă directă; 
PjoAcj)' densitatea spectrală de putere a componentelor cu secvenţă inversă. 

Observaţie: în cazul sistemelor trifazate periodice, care se descompun în sisteme sinusoidale simetrice, 
spectrele complexe conţin componente discrete, reprezentând fazorii acestor sisteme (la fel cum spectrele 
de amplitudine ale unui semnal monofazat periodic conţin componente discrete, reprezentând armonicile 
semnalului) 

Generalizând (9.6) şi extinzând formulele de definiţie de mai sus pentru XJ.O)) şi XÂ^) cazul 
secvenţelor calculate prin DFT, se pot obţine eşantioane ale densităţilor spectrale de putere pentru 
componentele cu secvenţă directă şi inversă, folosind formulele: 

2 (9J5) 

l ^ j 2 

In cazul utilizării unor ferestre temporale diferite de cea dreptunghiulara, valorile calculate mai sus 
trebuie modificate similar cu (9.18), unde coeficientul de corecţie a densităţii spectrale de putere, K ^ , se 
calculează cu (9.19). 

9.2.2 Determinarea fazorilor armonicilor mărimilor de fază 
Pnn aplicarea algorinniilui de dctenuinare a amplitudinilor armonicilor prin interpolare, separat pentru 
cele trei mărimi de fază. se obţin fazorii annonicilor, corespunzători celor trei faze. în locul formulei de 
interpolare (9.21), care fumize.Tză doar amplitudinea armonici, se foloseşte, pentru faza A, formula: 

^A - ^ , A. (9.56) 

c u k = 1,2, ... a ; , unde numărul maxim al armonicilor care pot fi determinate prin interpolare, JV ,̂ este 
dat tot de (9.22), iar ordinul celui mai mare eşantion spectral cuprins în lobul principal al replicii 
spectrului ferestrei, h^. de (9.20). Pentru fazele B şi C se folosesc formule similare. Pentru ferestrele 
sinusoidale, definite prin formula (9.15). coeficienţii complecşi din (9.34) sunt dati de formula: 
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f / / 
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V V ^ A/ 
— r + Sa 

/ / 

/ 

;r 
V V A/ J J y J 

.(9.37) 

unde Sa(.r) = sin(;c)/x este funcţia '*sinus atenuat". 

Pentru componentele continue ale semnalelor de fază, în locul formulei (9.26), se foloseşte formula: 

^s • «o 
(9.38) 

9.2.3 Calcularea amplitudinilor sistemelor armonice 
Componentele fundamentale ale celor trei faze, precum şi armonicile cu acelaşi ordin ale celor trei faze, 
formează sisteme trifazate sinusoidale nesimetrice. Conform considerentelor din secţiunea A 1.2 a 

> 

Anexei 1, aceste sisteme se descompun sisteme armonice directe, inverse şi omopolare, ai căror fazori se 
calculează cu formulele: 

(9.39) 

cu următoarele notatii: 
^ ' fazorul sistemului direct armonic de ordinul k 

^ k ) - fazorul sistemului invers armonic de ordinul k 
Xo{k) - fazorul sistemului omopolar armonic de ordinul k 

Pe baza acestor fazori se calculează amplitudinile sistemelor armonice directe, inverse si omopolare: 

Ak) -
^D - xV 

= xV 
xV 

(9.40) 

cu următoarele notatii: 
Ao{k) - amplitudinea sistemului direct armonic de ordinul k 
A^k) - amplitudinea sistemului invers armonic de ordinul k 
Ao(k) - amplitudinea sistemului omopolar armonic de ordinul k 

9.2.4 Reducerea volumului de calcule, în cazul sistemelor trifazate cu suma nulă 
în multe situatii întâlnite în sistemele de acţionare electrică, mărimile de fază din sistemele trifazate au 
suma nulă, la orice moment de timp: 

V/ . (9.41) 

Această egalitate este valabilă, de exemplu, pentru curenţii de fază ai unui motor cu fazele în conexiune 
Y cu punctul central flotant, sau pentru tensiunile de fază ale unui motor cu fazele în conexiune A. 
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in aceste condiţii, mărimile care trebuie determinate prin analiză spectrală pot fi calculate prin aplicarea 
DFT asupra a doar doua mnrimi de fazâ. Deoarece eşantioanele spectrale satisfac o egalitate similară cu 
(9 41), eşantioanele corespunzătoare unei faze pot fi determinate pe baza eşantioanelor celorlalte două 
faze. De'exemplu, dacă se aplică DFT asupra mărimilor de fază pentru fazele A şi B, eşantioanele 
spectrale pentru faza C se pot calcula cu formula: 

[h] = 'QL.U = 

în continuare, calculele se efectuează aşa cum sunt descrise în secţiunile 9.2.2 şi 9.2.3. 

Această optimizare conduce la reducerea volumului de calcule şi permite utilizarea unui sistem de 
achiziţie a datelor cu doar două canale. 

9.2.5 Reducerea volumului de calcule, prin aplicarea DFT asupra componentei 
simetrice instantanee cu secvenţă directă 
Metoda de analiză prezentata în aceasta secţiune, dezvoltată de autor pe baza [AAS89], permite analiza 
spectrală a sistemelor trifazate cu un volum de calcule mai redus, chiar şi în cazul în care cele trei mărimi 
de fază nu au suma nulă. 

Obser\atie: Odată cu creşterea puterii de calcul disponibile pentru analiza spectrală, utilitatea acestei 
metode se limitează la analiza în timp real. în consecinţă, în cele ce urmează se va realiza doar o 
prezentare succintă a principiului metodei şi a etapelor de calcul. Metoda este implementată complet în 
biblioteca de analiză spectrală prezentată în capitolul 10. 

9.2.5.1 Definirea componentei simetrice instantanee cu secvenţă directă ( P I S O 

Componenta simetrică instantanee cu sec\*entă directă {^^positive instantaneous symmetrical component^ 
- PISC) este o mărime complexă, definită prin formula [AAS89]: 

(O = ^ W ÎI • (0 '^c W). 

unde x j j ) şi x^t) sunt mărimile de fază, iar a este definit în (A 1.2). 

9.2.5.2 Spectrul PISC pentru sisteme trifazate periodice 

Spectrul PISC se poate calcula pe baza spectrelor mărimilor de fază, cu formula: 

= Ţ OC^ + £ • ^B + • (9,44) 
\ 
3 

obţinută pe baza definiţiei (9.43). 

După cum se precizează în Anexa 1, sistemele trifazate periodice se pot descompune în sisteme armonice 
(în general, nesimetrice), iar fiecare sistem armonic poate fi descompus, la rândul lui, în trei sisteme 
trifazate simetrice: direct, invers şi omopolar. 

Fiecare sistem armonic direct cu amplitudinea A, pulsaţia coo şi faza (po generează în ^ c o ) o componentă 
spectrală discretă cu frecvenţă pozitivă: 

= X.^A-e'-'^. (9.45) 
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Similar, fiecare sistem armonic invers cu amplitudinea A, pulsaţia cOq şi faza <po generează în ^{oj) o 
componentă spectrală discretă cu frecvenţă negativă: 

{ X Y 

Kpio))=^=f-S{co + co,}, = (9.46) 

Sistemele armonice omopolare nu generează componente spectrale în Xp{co), 

în concluzie, în cazul sistemelor trifazate periodice, spectrul PISC conţine componente spectrale 
corespunzătoare sistemelor annonice directe şi inverse, separate în cele două jumătăţi ale axei 
frecvenţelor. Calcularea amplitudinilor acestor sisteme armonice se poate face deci prin aplicarea DFT 
asupra PISC şi extragerea componentelor spectrale din cele două jumătăţi ale axei frecventelor. 

9,2.5.3 Analiza spectrală pr in apl icarea D F T asup ra P I S C 

Aplicarea metodei de analiză spectrală în discuţie presupune următoarele etape de calcul: 
• calcularea eşantioanelor PISC pe baza eşantioanelor mărimilor de fază: 

• multiplicarea eşantioanelor PISC cu eşantioanele ferestrei temporale; 
• aplicarea DFT asupra secvenţei de eşantioane obţinute mai sus; 
• extragerea eşantioanelor spectrale corespunzătoare fazorilor sistemelor armonice directe şi 

inverse, din cele două jumătăţi ale secvenţei calculate prin DFT; 
• determinarea amplitudinilor sistemelor armonice directe şi inverse, prin aplicarea unor formule 

de interpolare, similare cu cele folosite în cazul aplicării DFT asupra mărimilor de fază; 
• eventual, determinarea frecvenţei fundamentale, pe baza modulului eşantioanelor spectrale 

calculate prin DFT. 

9.3 Concluzii 
Pentru a realiza analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele trifazate cu comandă PWM, 
autorul a realizat selecţia, adaptarea si generalizarea unor algoritmi din literatura de specialitate. 

S-a confirmat faptul că metodele de analiză spectrală bazate pe DFT sunt cele mai potrivite pentru 
analiza semnalelor din electronica de putere şi sistemele de acţionare electrică. 

Specificul semnalelor analizate impune utilizarea unor anumite tipuri de ferestre temporale^ în funcţie de 
scopul analizei spectrale; în acest sens, a fost elaborat un set de criterii de selecţie. Formulele ferestrelor 
temporale în timp discret prezentate în unele lucrări de specialitate şi cele implementate în unele 
biblioteci de analiză spectrală sunt greşite, nerespectând condiţia referitoare la simetria "DFT-pară" din 
[Harr78]; autorul a realizat o verificare independentă, validând astfel corectitudinea formulelor din 
[Harr78]. 

Pentru determinarea amplitudinilor armonicilor în cazul semnalelor eşantionate asincron a fost elaborat 
un algoritm care generalizează formula de interpolare din [AAS89], specifică ferestrei temporale 
Hanning. Algoritmul a fost validat prin analiza unor semnale generate prin software. 

Pentru detominarea frecventei fundamentale a semnalelor a fost elaborat de asemenea un algoritm, care 
îl generalizează pe cel prezentat în [AAS89], specific ferestrei temporale Hanning. în cadrul acestui 
algoritm, se propune un set de criterii pentru stabilirea intervalului de frecvenţă în care se realizează 
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căutarea automată a eşantionului cu ampliaidine maximă, corespunzător fundamentalei. Şi acest algoritm 
a fost validat prin analiza unor semnale generate prin software. 

Este prezentată generalizarea analizei spectrale bazate pe DFT, pentru sisteme trifazate distorsionate si 
nesimetrice, precum şi o variantă de algoritm care permite reducerea volumului de calcule, în cazul în 
care suma valorilor instantanee ale mărimilor de fază este nulă. Se prezintă de asemenea o metodă de 
analiză, dezvoltată de autor pe baza [AAS89], care se bazează pe aplicarea DFT asupra componentei 
simetrice instantanee cu secw^ntâ directă^ conducând la reducerea volumului de calcule. 
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Capitolul 10 - Implementarea analizei spectrale a tensiunilor 
si curenţilor din invertoarele trifazate cu comandă PWM 

Algoritmii de analiză spectrală descrişi în capitolul 9 au fost implementaţi de autor sub forma unei 
biblioteci MATLAB specializate pentru analiza spectrală a semnalelor din sistemele de acţionare electrică 
şi electronica de putere şi sub forma unui program de analiză spectrală a sistemelor trifazate. Aceste 
implementări vor fi descrise în secţiunile următoare. 

10.1 Biblioteca de analiză spectrală 
Principalele funcţii din bibliotecă implementează următorii algoritmi: 

• analiză spectrală prin DFT; 
• calcularea densităţii spectrale de putere; 
• calcularea amplitudinilor armonicilor şi a amplitudinilor sistemelor armonice cu secvenţă 

directă si inversă; 
y ' 

• calcularea frecvenţei fundamentale; 
• reprezentarea grafică a spectrelor. 

Aceşti algoritmi se pot aplica, prin intermediul unor funcţii distincte, asupra următoarelor mărimi: 
• semnale monofazate; 
• sisteme trifazate: 

• cele trei mărimi de fază; 
• două mărimi de fază, în cazul în care suma valorilor instantanee ale mărimilor de fază 

este nulă; 

• componenta simetrică instantanee cu secvenţă directă (PISC), 

în cele ce urmează se prezintă o listă a principalelor funcţii din bibliotecă, 

funcţii de analiză spectrală prin DFT 

d f t l p h - analiza spectrală a unui semnal monofazat, prin DFT; 
d f t 2 p h - spectrală a unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra a 2 mărimi de fază; 
d f t 3 p h - analiza spectrală a unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra celor 3 mărimi de 

fază; 
d f t S s c - analiza spectrală a unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra PISC; 

calcularea densităţilor spectrale de putere 

p d l p h - calcularea densităţii spectrale de putere pentru un semnal monofazat, utilizând DFT; 
p d 2 p h - calcularea densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 

spectrale cu secvenţă directă şi inversă ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT 
asupra a 2 mărimi de fază; 

p d S p h - calcularea densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 
spectrale cu secvenţă directă şi inversă ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT 
asupra celor 3 mărimi de fază; 

p d 3 s c - calcularea densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 
spectrale cu secvenţă directă şi inversă ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT 
asupra PISC; 
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determinarea frecventei flindnmetitnle 

f nd - determinarea frecventei fundamentale prin DFT, cu căutarea eşantionului maxim 
într-un inter\'al de frecvenţă; 

calcularea amplitudinilor armonicilor si a amplitudinilor sistemelor armonice 

hmlph - calcularea amplitudinilor armonicilor unui semnal monofazat, utilizând DFT; 
hm2ph • calcularea amplitudinilor armonicilor şi ale sistemelor armonice directe şi inverse 

ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra a 2 mărimi de fază; 
hmSph - calcularea amplitudinilor armonicilor şi ale sistemelor armonice directe şi inverse 

ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra celor 3 mărimi de fază; 
h n 3 s c - calcularea amplitudinilor armonicilor şi ale sistemelor armonice directe şi inverse 

ale unui sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra celor 3 mărimi de fază; 

funcţii de analiză combinate 

p d f hin2ph - calcularea, pentru un sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra a 2 mărimi de 
fază, a: 
• densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 

spectrale cu secvenţă directă şi inversă; 
• frecvenţei fundamentale; 
• amplitudinilor armonicilor şi ale sistemelor armonice directe şi inverse; 

p d f hmSph - calcularea, pentru un sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra celor 3 mărimi de 
fază, a: 
• densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 

spectrale cu secvenţă directă şi inversă; 
• frecvenţei fundamentale; 
• amplitudinilor armonicilor şi ale sistemelor armonice directe si inverse; 

p d f hm3s c - calcularea, pentru un sistem trifazat, prin aplicarea DFT asupra celor 3 mărimi de 
fază. a: 
• densităţii spectrale de putere pentru mărimile de fază şi componentele 

spectrale cu secvenţă directă şi inversă; 
• frecvenţei fundamentale; 
• amplitudinilor armonicilor si ale sistemelor armonice directe si inverse: 

* > ' 

funcţii de afişare grafică 

p l o t _ s p - reprezentarea grafică a spectrului densităţii de putere; 
p l o t l ^ s p - reprezentarea grafică a spectrului densităţii de putere, cu coordonate logaritmice 

pe axa ordonatelor; 
p l c t ^ h m - reprezentarea grafică a amplitudinilor armonicilor, 
p l o t l^hrrc - reprezentarea grafică a amplitudinilor armonicilor, cu coordonate logaritmice pe 

axa ordonatelor, 

Funcţiile prezentate facilitează integrarea analizei spectrale în diverse programe de analiză implementate 
în MATLAB, cum ar fi, de exemplu, simularea convertoarelor de putere şi a metodelor lor de comandă. 
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10.2 Programul de analiză spectrală 
Programul de analiză spectrală elaborat de autor implementează, în cadrul unui ""instrument virtuaC\ 
algoritmii de analiză spectrală prezentaţi în capitolul 9, oferind în plus diverse facilităţi care simplifică 
modul de operare. La proiectarea programului s-au luat în considerare funcţiile şi cerinţele specifice 
prezentate în capitolul 8. Programul a fost implementat în MATLAB 4. Principalele caracteristici ale 
programului sunt enumerate în cele ce urmează: 

caracteristici generale 

• prezentarea simultană a caracteristicilor spectrale pentru două sisteme trifazate, facilitând 
compararea acestora; 

• calcularea şi afişarea următoarelor caracteristici spectrale, pentru fiecare din cele două 
sisteme trifazate: 

• densitatea spectrală de putere, pentru mărimile de fază şi pentru componentele 
armonice cu secvenţe directă si inversă; 

» > ' 

• amplitudinile armonicilor mărimilor de fază şi amplitudinile sistemelor armonice 
directe şi inverse; 

• factorii de distorsiuni armonice, pentru mărimile de fază şi pentru sistemele armonice 
cu secvenţă directă; 

• gradul de nesimetrie al sistemelor trifazate; 
• generarea unui fişier "raport", în format text, conţinând caracteristicile spectrale ale celor 

două sisteme trifazate; 

interfaţă grafică 

• interfaţă grafică intuitivă, asemănătoare panoului frontal al unui instrument real, cu butoane 
şi câmpuri de afişare; 

• alternativ, toate comenzile pot fi accesate prin meniuri; 

stocarea informaţiei 

• stocarea pe disc a semnalelor, în format binar; 
• import-export din format ASCII, cu ajutorul unor funcţii auxiliare de conversie; 
• asignarea de culori diferite semnalelor stocate, facilitând identificarea şi clasificarea lor 

ulterioară; 

achiziţia datelor 

• interfaţarea cu un sistem de achiziţie a datelor, prin intermediul unei funcţii specifice; aceasta 
poate fi rescrisă de utilizator, permiţând utilizarea oricărui sistem de achiziţie corespunzător 
caracteristicilor semnalelor analizate; 

imprimare si transferul rezultatelor 

• imprimarea reprezentărilor grafice, în formă alb-negru sau color; 
• transferul reprezentărilor grafice către alte programe, pentru includerea lor în diverse 

documente; 
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configurare 

• programul permite selecţia următorilor parametri: 
• pentru achiziţie: 

• numărul de eşantioane achiziţionate; 
• frecvenţa de eşantionare; 

• pentru analiza: 
• tipul ferestrei temporale; 
• limitele intere aiului de frecvenţă în care se face căutarea fundamentalei; 

• pentru afişare: 
• caracteristicile q>ectrale afişate: densitatea spectrală de putere / amplitudinile 

arawnicilor / factorii de distorsiuni; 
• faza pentru care sunt afişate caracteristicile q>ectrale: 

• faza A / faza B / fazz C (pentm ambele senmale) 
• componentele cu secvenţă directă / componentele cu secvenţă 

inversă (pentru un semnal, la alegere); 
• tipul coordonatelor axei Y: liniare / logaritmice; 
• mărimea afişată pe axa Y: tensiune / curent; aceasta selecţie determină 

notaţiile de pe axă şi tipul factorilor de distorsiuni (VDF / CDF); 
• limita superioară a domeniului frecvenţelor rqirezentate pe axa X; 
• limita inferioară a domeniului atenuărilor reprezentate pe axa Z, în cazul 

utilizării coordonatelor logaritmice; 
• validarea afişării grilei şi marcării valorilor pe axe; 

• pentru imprimare: 
• tipul imprimării: alb-negru / color; 
• orientarea hârtiei: verticală / orizontală; 

Aspectul ferestrei principale a programului este prezentat în Fig. 10.1, iar ferestrele-utilizate la selecţia 
parametrilor, în Fig. 10.2. 

10.3 Concluzii 
Investigaţia realizată de autor pentru identificarea unor algoritmi de analiză q>ectrală adecvaţi pentru 
sistemele trifazate din electronica de putere şi acţionările electrice a fost finalizată prin implementarea 
practică a unei biblioteci originale de analiză spectrală, dedicate acţionărilor electrice şi electronicii de 
putere, precum şi a unui program original de analiză q>ectrală, q>ecializat pentm sisteme de senmale 
trifazate. 

Utilitatea practică a bibliotecii de analiză spectrală este demonstrată prin aplicarea acesteia pe parcursul 
lucrnrii. Precizia implementării este dovedită prin compararea rezultatelor obţinute prin simulare cu 
diverse rezultate obîinute prin calcul şi măsurări experimentale. 
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Fig. 10.1 - Fereastra principală a programului de analiză spectrală 
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[ jPr im Selup 

Fig. 10.2 - Ferestrele de configurare ale programului de analiză spectrală 
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Capitolul 11 - Simularea sistemelor de acţionare cu 
modulaţie PWM, în scopul evaluării performanţelor 
modulaţiei, prin analiză spectrală 

în proiectarea sistemelor de acţionare cu modulaţie PWM, selecţia metodei de modulaţie si a 
caracteristicilor acesteia influenţează în mod semnificativ performanţele sistemului de acţionare. în 
consecinţă, este necesară evaluarea performantelor modulaţiei, în cadrul sistemului de acţionare proiectat 
(subiect analizat în detaliu în capitolele anterioare). în acest scop, utilizarea simulării prezintă o serie de 
avantaje importante [Raja87] [Dixo91] [KWH91] [DL94] [MUR89] [MRA+97]: 

• cost mai redus şi timp de realizare mai scurt, comparativ cu utilizarea unui model 
experimental; 

• posibilitate de neglijare a efectelor parazite, în primele etape ale simulării; 
• rezultatele nu sunt afectate de imprecizia şi zgomotul specifice măsurătorilor experimentale; 
• posibilitate de aplicare la sisteme de acţionare cu parametri deosebiţi (de exemplu, puteri mari 

sau motoare speciale), pentru care realizarea unui model experimental este dificilă; 
• posibilitatea comparaţiei performanţelor diferitelor metode de modulaţie, în cadrul sistemului 

de acţionare proiectat, fară implementarea propriu-zisă a tuturor acestor metode. 

Evident, avantajele de mai sus se păstrează numai în condiţiile în care simularea aproximează cu 
suficientă precizie sistemul real. Acest aspect este abordat pe larg în capitolele care urmează. 

în acest capitol se analizează comparativ abordările existente în domeniul simulării sistemelor de 
acţionare şi a circuitelor din electronica de putere, pornind de la cerinţele specifice evaluării 
performanţelor modulaţiei PWM prin analiză spectrală. Pe baza acestei analize, dublată de experienţa 
autorului în utilizarea diverselor programe de simulare, se realizează alegerea metodei de simulare 
folosite în prezenta lucrare. 

11.1 Simularea sistemelor de acţionare - cerinţe şi soluţii existente 

11.1.1 Cerinţe specifice pentru programele de simulare a acţionărilor electrice, în 
scopul evaluării performanţelor modulaţiei PWM 

I M . 1 . 1 Sistemul s imulat 

Analiza porneşte de la structura generală a unui sistem de acţionare electrică, prezentată în Fig. 11.1. 
Sistemele avute în vedere în prezenta lucrare au următoarele particularităţi: 

• convertorul de putere este un invertor trifazat de tensiune în punte, alimentat de la un 
redresor trifazat necomandat în punte; dispozitivele de putere din componenţa invertorului 
sunt, de regulă, tranzistoare DMOS sau IGBT şi diode de comutaţie; 

• traductoarele măsoară tensiunile si/sau curenţii de la ieşirea invertorului si turatia motorului; 
» > » > > 

• sistemul de comandă constă din: 
• modulatorul PWM - de regulă, un sistem digital conţinând un procesor şi circuite de 

temporizare; 
• sistemul de reglare a acţionării - un sistem analogic sau digital, care implementează 

un algoritm de reglare. 
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dispozitive 
de putere 

Fig. 111' Su-ucîura generală a unui sistem de acţionare electrică 

Blocurile din schemă interactjonează reciproc [DL94], dupa cum demonstrează următoarele exemple: 
• o valoare redusă a capacităţii de filtrare din circuitul de curent continuu al convertorului de 

putere poate genera pulsaţii de cuplu ale motorului; 
• erorile de cuantizare din modulatorul PWM digital produc pierderi suplimentare de putere în 

motor; 
• solicitarea dispozitivelor de putere din invertor depinde de caracteristicile modulatorului 

PWM şi de regimul de funcţionare al motorului. 

în consecinţă, simularea trebuie să ia in considerare ansamblul sistemului de actionare^ o simulare 
individuală a fiecărui bloc fiind insuficientă. 

11.1.1.2 Nivele de s imulare 

11.1.1.2.1 Datele care trebuie obţinute prin simulare 

Pentru a asista proiectarea convertorului de putere şi a sistemului de comandă din componenţa sistemelor 
de acţionare, programele de simulare trebuie să furnizeze următoarele categorii de date: 

• formele de undă ale tensiunilor şi curenţilor din convertorul de putere; acestea permit, de 
exemplu, determinarea solicitării în curent, tensiune şi putere disipată a dispozitivele de 
putere, precum şi evaluarea gradului de perturbare electromagnetică a mediului; 

• formele de undă ale tensiunilor şi curenţilor de la intrarea şi ieşirea convertorul de putere; 
spectrele formelor de undă de la ieşire permit, de exemplu, calcularea pierderilor de putere în 
motor, a armonicilor de cuplu şi a suprasolicitării în tensiune a înfăşurărilor motorului; 
spectrele formelor de undă de la intrare permit evaluarea factorului de putere la intrare şi a 
gradului de perturbare armonică a reţelei de alimentare; 

• răspunsurile tranzitorii în cuplu, niraţie şi poziţie ale sistemului de acţionare; aceste date 
permit evaluarea performanţelor sistemului de reglare a acţionării; 

• stabilitatea sistemului de reglare în buclă închisă, senzitivitatea la schimbarea parametrilor, 
imunitatea la perturbaţii, etc. 

11.11.2.2 Problema timpului de calcul la simularea sistemelor de acţionare si a convertoarelor de putere 
în comutaţie 

Pentru a obţine datele necesare, programul de simulare trebuie să realizeze, în cele mai multe cazuri, o 
analiză tranzitorie [xMR-A-^-97]. 

Observ aţie: Analiza de semnal mic (^'AC"), analiza de senzitivitate şi analiza de zgomot reprezintă cazuri 
speciale, care nu vor fi considerate în contextul prezentei analize. 
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O trăsătură caracteristică sistemelor de acţionare electrică este prezenţa a cel puţin două constante de 
timp, cu valori mult diferite: constanta de timp mecanică a ansamblului motor-sarcină şi constanta de 
timp electrică a circuitului echivalent al maşinii. Cea mai mică dintre aceste constante determină limita 
superioară a pasului simulare (care trebuie să fie cu cel puţin un ordin de mărime mai mic), iar cea mai 
mare impune timpul total de simulare, pentru a permite atingerea regimului permanent. 

în cazul sistemelor de acţionare cu reglare digitală, eşantionarea în timp impune pentru pasul de simulare 
o valoare mult mai mică (decât cea determinată de constanta de timp electrică a maşinii): perioada de 
eşantionare a algoritmilor de reglare digitală este, de regulă, cu un ordin de mărime mai mică decât 
constanta de timp electrică, iar durata pasului de simulare trebuie să fie, la rândul ei, cu un ordin de 
mărime mai mică decât perioada de eşantionare a algoritmilor. 

în plus, în cazul convertoarelor de putere în comutaţie, perioada de comutaţie (cu valori de zeci ... sute de 
|is) determină de asemenea limita superioară pentru pasul de simulare (care trebuie să fie cu cel puţin un 
ordin de mărime mai mic). 

în consecinţă, atunci când se doreşte simularea exactă si completă a sistemului de acţionare, pasul de 
simulare foarte mic şi timpul de analiză foarte lung impun efectuarea unui volum extrem de mare de 
calcule conducând la timpi de simulare inacceptabili, chiar utilizând calculatoare foarte rapide [Raja87] 
[LS90] [KWH91] [Dixo91] [BV92a] [SJ94] [Naka97] [MUR89]. Din această cauză, simularea exactă pe 
întreaga durată necesară atingerii regimului staţionar este denumită în literatura de specialitate "metoda 
forţei bute" [Raja87]. 

11.1.1.2.3 Reducerea timpului de calcul: nivele de simulare 

Deoarece, conform celor arătate în secţiunea 11.1.1.1, simularea trebuie să ia în considerare sistemul de 
acţionare în ansamblu, singura soluţie pentru reducerea volumului de calcule este utilizarea unor 
aproximatii. Astfel, se recurge la simulări **parţiale'\ care furnizează doar o parte din datele enumerate 
în secţiunea 11.1.1.2.1 [MUR89] [MRA+97]. Aceste simulări au avantajul că pot folosi modele 
simplificate pentru blocurile care influenţează în mod neglijabil datele de interes. Utilizarea modelelor 
simplificate permite reducerea timpului de calcul, prin creşterea pasului de simulare şi/sau folosirea unor 
algoritmi mai eficienţi. 

Pe de altă parte, abordarea descrisă mai sus impune efectuarea unor simulări multiple^ pentru diferite 
categorii de date, necesare în diferite etape ale proiectării. Cu toate acestea, timpul total de simulare 
rămâne inferior celui necesitat de o simulare completă şi exactă a întregului sistem. 

în concordanţă cu cele expuse mai sus, literatura de specialitate din domeniul electronicii de putere şi al 
reglării automate a sistemelor de acţionare menţionează existenţa, pentru programele de simulare, a 3 
nivele de simulare distincte, după cum urmează [KWH91] [DL94] [SJ94] [MUR89] [Vach97b]: 

• nivelul dispozitiv - se referă la comportarea dispozitivelor din convertorul de putere^ 
furnizând formele de undă ale tensiunilor şi curenţilor prin aceste dispozitive; 

• nivelul circuit - se referă la comportarea convertondui de putere în ansamblu, furnizând 
formele de undă ale tensiunilor şi curenţilor de la intrarea şi ieşirea acestuia; dispozitivele de 
putere din convertor sunt aproximate prin modele ideale sau simplificate; 

• nivelul sistem - se referă la comportarea sistemului de acţionare în ansamblu, furnizând 
răspunsul tranzitoriu în cuplu, turaţie şi poziţie, precum şi formele de undă ale componentelor 
fundamentale ale tensiunilor şi curenţilor; se folosesc, de regulă, modele ideale sau 
simplificate pentru majoritatea blocurilor din sistem. 
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Utilizarea unor modele simplificate sau ideale pentru dispozitivele de putere, în scopul elaborării unor 
algoritmi de simulare eficienţi implementând analiza tranzitorie la nivel circuit, este prezentată în 
(Raja87] (BV92) [DL94] [CI94] [PM94) [PM95] [FG97] [MRA+97]. 

în multe cazuri, analiza de regim tranzitoriu la nivel dispozitiv trebuie realizată doar pe o durată scurtă, 
dar în condiţii de regim permanent (condiţii corespunzătoare unor valori date ale mărimilor de prescriere 
şi ale pertu'rbaţiilor) [Raja87] [KWH91]! După cum s-a arătat anterior, folosirea simulării la nivel 
dispozitiv pentm determinarea mărimilor de regim permanent ar necesita un volum de calcule extrem de 
mare. în consecinţă, se recurge la alte metode pentru calcularea regimului permanent cu un volum 
rezonabil de calcule; în literauiră sunt menţionate următoarele abordări: 

• simularea la ni\-el de sistem, utilizând un model simplificat pentru convertor, de exemplu, 
modele simplificate pentru invertoare PWM sunt introduse în [AHB91], [LJRS91], [SJ94], 
[KSB+91] şi [Z\VS85]; utilizarea unor modele de semnal mare "mediate" pentru 
convertoarele DC/DC este prezentată, printre altele, în [AHB91], [Dixo91], [Lasc98] şi 
referinţele bibliografice incluse; 

• utilizarea calculului analitic (frecvent implementat prin algoritmi iterativi şi asistat de 
metode numerice pentru rezolvarea sistemelor de ecuaţii), în condiţiile în care dispozitivele 
de putere sunt reprezentate prin modele simplificate; diverse metode sunt propuse în 
[Raja87], [BV92a], [SCJ93]. [Naka97] şi referinţele bibliografice incluse; 

• utilizarea iterativă a simulării la nivel de dispozitiv (implementată cu ajutorul unui program 
de simulare specializat) şi a calculului analitic la nivel de sistem (implementat într-un limbaj 
de simulare) este folosită în [Maks97] şi [Lasc98]. 

11.1.1.2.4 O generalizare - simularea ierarhică "multi-nivel" 

Pornind de la informaţiile din literatură prezentate în secţiunea anterioară, în cele ce urmează se propune 
o generalizare, aplicabilă pentru majoritatea sistemelor din domeniul electronicii de putere şi al 
acţionărilor electrice. 

Observaţie: Termenul "simulare ierarhică multi-nivel" introdus în această secţiune nil trebuie confundat 
cu "modelarea multi-nivel" prezentată în [DL94] 

Arhitectura unui sistem de acţionare poate fi modelată printr-o structură ierarhică^ în care nivelele 
superioare includ elementele de pe nivelele inferioare. De exemplu, pentru schema bloc generală din Fig. 
11.1, se poate considera următoarea structură ierarhică: 

• nivelul 1 - dispozitivele de putere din convertor; 
• nivelul 2 - convertorul de putere; 
• nivelul 3 - sistemul de acţionare în ansamblu. 

Definirea unei astfel de structuri ierarhice se poate face în diverse variante, în funcţie particularităţile 
sistemului de acţionare şi de datele de interes (astfel încât blocurile a căror funcţionare'determină în mod 
esenţial aceste date să fie plasate pe un nivel distinct ale ierarhiei, pentru a putea fi simulate exact). 

Simularea "parţiala" descrisă în secţiunea 11.1.1.2.3 presupune următoarele operaţii: 
• utilizarea de modele simplificate pentru componentele de pe nivelele inferioare-, de regulă, 

această abordare permite creşterea pasului de simulare şi/sau folosirea unor algoritmi de 
simulare mai eficienţi; trebuie însă avut în vedere ca simplificarea să nu altereze semnificativ 
corectitudinea rezultatelor; 

• simularea exactă a componentelor de pe nivelul de interes; 
• alegerea condiţiilor şi a duratei de simulare în functie de datele care trebuie obtinute; de 

regulă, aceasta impune utilizarea de modele simplificate pentru componentele aparţinând 
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nivelelor superioare, cu valori corespunzătoare unui anumit regim de funcţionare (vezi 
Exemplul următor). 

Calcularea parametrilor modelelor simplificate ale componentelor de pe nivelele superioare se poate face 
prin: 

• simulare '^parţială'* la un nivel superior, această simulare presupune aceleaşi operaţii ca şi 
simularea descrisă anterior, dar pe un alt nivel; deoarece se folosesc modele simplificate 
pentru componentele de pe nivelele inferioare celui de simulare, timpul de calcul este relativ 
redus; 

• calcul analitic, şi această abordare presupune folosirea unor modele simplificate (care trebuie 
să fie, de regulă, mult mai simple decât cele utilizabile în simularea de la punctul anterior). 

Exemplu: Se consideră un sistem de acţionare cu motor de curent alternativ şi invertor cu comandă 
PWM, urmărindu-se determinarea compoziţiei spectrale a curenţilor de la ieşirea invertorului. Analiza 
spectrală necesită cunoaşterea formelor de undă pe durata câtorva perioade ale purtătoarei. Pe acest 
interval, formele de undă sunt determinate în mod esenţial de ansamblul modulator PWM - invertor. în 
consecinţă, se poate utiliza următoarea structură ierarhică: 

• nivelul 1 - dispozitivele de putere din invertor; 
• nivelul 2 - ansamblul modulator PWM - invertor; 
• nivelul 3 - ansamblul sistem de reglare - (modulator PWM - invertor) - motor; 
• nivelul 4 - sistemul de acţionare în ansamblu. 

» 

Simularea "parţială" presupune, în aceste condiţii, următoarele operaţii: 
• se aproximează dispozitivele de putere din invertor prin comutatoare ideale; la tensiuni mari 

şi în condiţiile utilizării unor dispozitive rapide, această simplificare nu afectează 
semnificativ precizia mărimilor de interes; în schimb, simplificarea permite utilizarea unor 
algoritmi de simulare mai simpli, deci mai rapizi; 

• se simulează exact ansamblul modulator PWM - invertor; 
• se utilizează o durată de simulare care să acopere câteva perioade ale purtătoarei, suficient 

pentru a permite analiza spectrală a curenţilor de la ieşirea invertorului; această condiţie 
impune utilizarea de modele simplificate pentru: 

• motor - se poate folosi un circuit echivalent R-L, unde componentele au valorile 
corespunzătoare regimului de funcţionare dorit; 

• sistemul de reglare - se consideră că acesta generează semnale de comandă staţionare, 
cu valorile corespunzătoare regimului de funcţionare dorit. 

Obţinerea valorilor corespunzătoare regimului de funcţionare dorit se poate face printr-una din 
următoarele metode: 

• simularea "parţială" pe nivelul 3, pentru determinarea mărimilor de interes (turaţie, frecvenţa 
fundamentală a curenţilor de fază, valoarea semnalelor generate de sistemul de reglare), în 
regim staţionar mecanic; aceasta presupune: 

• utilizarea unui model simplificat pentru ansamblul modulator PWM - invertor (de 
exemplu, un model liniarizat); 

• simularea exactă a ansamblului sistem de reglare - (modulator PWM - invertor) -
motor; deoarece pentru valorile calculate prin această simulare nu se impune o 
precizie foarte ridicată, se pot folosi totuşi modele aproximative, şi pentru 
componentele de pe acest nivel (de exemplu, un model analogic ideal pentru 
regulatorul digital şi un model simplificat pentru motor); 

• utilizarea unui model simplificat pentru sarcină, specific domeniului de aplicaţie avut 
în vedere (de exemplu, cuplu rezistent constant sau o caracteristică mecanică tipică); 
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. cnicularea analitici a mărimilor în regimului staţionar mecanic (pentru valori date ale 
mâr.milor de referinţa şi un model dat al sarcinii); această abordare impune folosirea de 
modele simplificate pentru majoritatea blocurilor din sistem. 

11 • ]. 1.2.5 Discuţie privind modelele simplificate 

Alegerea corectă a modelelor simplificate^ astfel încât să conducă la reducerea volumului de calcule şi să 
garanteze în acelaşi timp păstrarea preciziei în limite impuse, ţine în primul rând de experienţa 
proiectantului. Punerea la punct a acestor modele reprezintă un domeniu de cercetare distinct, cu o 
bibliografie extensivă. Trebuie remarcat faptul că unele dintre modele propuse în literatură s-au dovedit 
utile, găsindu-şi aplicarea în programe de simulare, pe când altele nu au corespuns cerinţelor, prezentând 
fie limitări, fie o eficienţă redusă. De exemplu, pentru invertoarele de tensiune trifazate cu comandă 
PWM s-au întâlnit următoarele modele: 

• în [LJRS91] se introduce un model ideal, în care tensiunile de ieşire pot lua doar două valori 
fixe, selectate prin semnalele de comandă; în [SJ94] se propun modele ideale asemănătoare 
celui de mai sus, utilizabile în SPICE, pentru diverse clase de convertoare de putere; aceste 
modele prezintă o eficienţă relativ redusă, atunci când sunt folosite în programe de simulare 
pentru circuite analogice; 

• în [KSB+91] se propune un model în care se neglijează armonicile tensiunilor de ieşire, iar 
amplitudinea fundamentalelor este dată de o aproximare polinomială, care ţine cont de 
reducerea câştigului în regim de supramodulaţie; 

• în [Z\VS85] se introduce un model "în frecvenţă", în care "funcţia de transfer" a invertorului 
este exprimată prin seriile Fourier ale unor "funcţii de comutaţie", reprezentând semnalele de 
comandă PWM; multiplicând această "funcţie de transfer" cu expresia analitică a tensiunii de 
la intrarea invertorului se obţin expresiile analitice ale tensiunilor de la ieşire; acest model ia 
în considerare variaţia tensiunii de alimentare a invertorului. 

Evident, folosirea unor modele simplificate impune wrijîcarea experimentală a rezultatelor obţinute prin 
simulare. Chiar şi in aceste condiţii, simularea conduce la reducerea semnificativă a efortului de 
proiectare, deoarece permite investigarea mai multor alternative, dintre care se validează apoi 
experimental doar cele care au condus la rezultatele cele mai bune în simulare. 

Trebuie remarcata similitudinea între proiectarea unei metode de simulare de tipul celei prezentată 
anterior şi proiectarea sistemelor de reglare automată, sau proiectarea circuitelor electronice analogice, în 
care alegerea aproximărilor se bazează pe acelaşi compromis între complexitatea calculelor şi precizie. Se 
confirma astfel faptul că ingineria presupune un set comun de principii şi metode, care se aplică în mod 
similar în toate ramurile acesteia. 

l l . M J Cerinţe pentru programele de simulare folosite la evaluarea performanţelor modulaţiei 
PWM 

Calcularea celor mai mulţi dintre indicatorii de perfomianţă pentru modulaţia PWM (indicatori introduşi 
în capitolul 7) se bazează pe spectrele curenţilor prin motor. Conform considerentelor expuse în secţiunea 
11.1.1.2.2, determinarea formelor de undă ale curenţilor se realizează prin analiză de regim tranzitoriu la 
nivel de circuit. în concluzie, pentru a pennite calcularea indicatorilor de performanţă, programele de 
simulare trebuie să îndeplinească următoarele cerinţe specifice: 

• analiză: 
• analiză de regim tranzitoriu; 
• algoritm de analiză eficient: conform celor arătate în secţiunea 11.1.1.2.2, simularea 

sistemelor de acţionare presupune un volum mare de calcule; 
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• algoritm de analiză cu o convergenţă cât mai bună: utilizarea de modele simplificate 
pentru dispozitivele de putere din invertor (vezi mai jos) poate cauza probleme de 
convergenţă [MRA-»-97] (astfel de probleme apar, de exemplu, în condiţiile utilizării 
algoritmilor SPICE cu modele de tip comutator ideal [Issp98], p. 163); 

• modele: 
• modele exacte pentru: 

• modulatorul PWM: deoarece caracteristicile modulatorului influenţează în 
> 

mod esenţial performanţele modulaţiei, se impune modelarea cât mai precisă 
a modulatorului; de regulă, acesta este un sistem de comandă digital, caz în 
care este necesară modelarea precisă a cuantizării semnalelor în timp şi 
amplitudine; 

• invertor: atunci când se foloseşte decalarea comenzii pentru tranzistoarele din 
acelaşi braţ de punte, formele de undă ale curenţilor sunt determinate, pe 
lângă semnalele de comandă, şi de conducţia diodelor de recuperare; 
determinarea exactă a momentelor de comutaţie a diodelor impune utilizarea 
unui model exact pentru invertor (modelele simplificate, cum ar fi cele 
mediate {^'averaged models'") [AHB91] sau cele care utilizează funcţii de 
comutaţie [ZWS85], nu satisfac cerinţa de mai sus); 

• modele simplificate pentru: 
• dispozitivele de putere din invertor: deoarece comutaţia dispozitivelor de 

putere influenţează mai puţin performanţele modulaţiei, se pot accepta 
modele simplificate pentru dispozitivele de putere (ca principal mijloc de 
creştere a eficienţei algoritmilor de simulare); se pot utiliza modele de tip 
comutator ideal [Psim99] sau alte modele simplificate (cu rezistenţă variabilă, 
liniarizate pe porţiuni, etc. [Issp98] [MRA+97]); 

• motor, sarcină, sistemul de reglare automată a acţionării: dacă se urmăreşte 
determinarea prin simulare a regimului staţionar mecanic, sunt necesare 
modele simplificate pentru motor, sarcina mecanică şi sistemul de reglare a 
acţionării; dacă regimul staţionar se calculează analitic, este suficient un 
model electric simplificat al motorului, constând din circuitul echivalent R-L 
al fazelor. 

Se impune, de asemenea, ca programele de simulare folosite să îndeplinească într-un grad cât mai ridicat 
cerinţele generale pentru programele de simulare a circuitelor electrice [MRA+97]: posibilitatea 
modelării tuturor tipurilor de componente sau blocuri utilizate (dispozitive de putere, circuite analogice, 
sisteme de comandă şi reglare, analogice şi digitale); bibliotecă de modele predefmite; posibilitatea de a 
defini modele suplimentare; interfaţă grafică pentru descrierea sistemelor simulate şi prezentarea 
rezultatelor; posibilităţi de prelucrare a datelor obţinute prin simulare; import-export de date, etc. 

Observaţie: Pentru unii indicatori de performanţă ai modulaţiei PWM, cum ar fi puterea disipată pe 
dispozitivele de putere din invertor, se impune simularea invertorului la nivel de dispozitiv, combinată cu 
calculul analitic sau simularea la nivel de circuit şi sistem. Acest tip de indicatori de performanţă nu se 
încadrează însă în subiectul tratat pe parcursul acestui capitol (şi anume evaluarea indicatorilor de 
performanţă prin analiză spectrală). 

11.1.2 Soluţii existente pentru simularea sistemelor de acţionare electrică 
în această secţiune se realizează o analiză comparativă a soluţiilor existente pentru simularea sistemelor 
din domeniul electronicii de putere şi al acţionărilor electrice. 
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11.1.2.1 Programe de simulare s\ limhaie de simulare 

Simulatoarele utilizate în electronică şi teoria sistemelor pot fi clasificate în două categorii principale, 
după cum urmează: 

• programe de simulare (ex.: SPICE, PSIM): 
• sunt, de regulă, programe specializate pentru un anumit domeniu de aplicaţie (de ex. 

circuite electronice analogice sau sisteme de reglare automată); 
• utilizează descrierea structurală a sistemului simulat (prin dispozitive sau blocuri 

interconectate), într-un format de descriere propriu; au, de regulă, editoare grafice 
pentru introducerea descrierii sistemului; 

• simularea este realizată de către o "maşină de simulare'' {"simulation engine"), care 
implementează algoritmi de simulare specializaţi. 

• limbaje de simulare (ex.: MATLAB, VHDL): 
• sunt, de regulă, medii de dezvoltare complexe, asemănătoare celor folosite pentru 

limbajele de programare de uz general, incluzând: compilator, depanator 
(;'debuger \ editor de fişiere sursă, biblioteci, interfeţe de programare {""APf^ pentru 
comunicaţia cu module implementate în alte limbaje, etc.; 

• domeniul de aplicaţie este, de cele mai multe ori, mai larg decât în cazul programelor 
de simulare descrise anterior; 

• descrierea sistemului simulat se realizează prin intermediul unor fişiere sursa, 
conţinând instrucţiuni în limbajul respectiv; 

• simularea se realizează prin execuţia programului obţinut prin compilarea fişierelor 
sursă. 

Obser\'atie: în [MUR89] şi [MRA+97] programele de simulare sunt denumite "programe orientate pe 
circuit" {circuit-orientedprograms), iar abordările bazate pe limbaje de programare, "programe bazate pe 
rezolvarea de ecuaţii" {equarion solver programs). Această terminologie nu a fost adoptata în prezenta 
lucrare, deoarece, în opinia autorului, diferenţa esenţială între aceste abordări este utilizarea unui limbaj 
de programare (care oferă capabilităţi de modelare esenţial diferite, după cum st va demonstra în 
continuare). 

11>1.2.2 Metode de modelare a sistemelor simulate 

Programele utilizate pentru simularea circuitelor electrice şi a sistemelor de reglare automata utilizează 
următoarele metode pentru modelarea sistemelor simulate [DL94]: 

1. liste de conexiuni ("nerlists") 
• metodă de modelare specifică programelor de simulare a circuitelor electrice,, 
• modelează interconectarea dispozitivelor (reprezentate, la rândul lor, prin modele); 
• sunt disponibile biblioteci de modele pentru dispozitivele electronice şi, în unele 

cazuri, pentru alte componente (de exemplu, motoare electrice); 
• listele de conexiuni sunt furnizate, de regulă, în format text; unele programe de 

simulare oferă posibilitatea de editare grafică a schemelor electronice, care sunt apoi 
convertite automat în liste de conexiuni; 

2. scheme bloc 
• metodă de modelare specifică programelor de simulare a sistemelor de reglare 

auîomaîă\ 
• modelează interconectarea blocurilor (descrise, de regulă, prin ecuaţii sau funcţii de 

transfer, în timp continuu sau discret); 
• sunt disponibile biblioteci de blocuri, incluzând elementele tipice din componenţa 

sistemelor de reglare; 
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• programele de simulare oferă, de regulă, posibilitatea de editare grafică a schemelor 
bloc; 

3. limbaje 
• după cum s-a arătat anterior, mediile de dezvoltare pentru limbaje de simulare 

formează o clasă de sine stătătoare de programe; sunt folosite pentru simularea 
sistemelor de reglare, a sistemelor de prelucrare digitală a semnalelor, a circuitelor 
electronice digitale şi analogice; 

• modelează ecuaţii şi/sau algoritmi care descriu comportarea sistemelor simulate; 
• limbajele au caracteristici speciale, pentru a facilita modelarea sistemelor pentru care 

sunt dedicate; sunt disponibile, de regulă, biblioteci de funcţii specializate; 
• programele sunt furnizate în format text. 

11.1.2.2.1 Descriere stnicturală si funcţională 

Un alt mod de clasificare a metodelor de modelare se bazează pe distincţia între descrierea structurală 
{'^structural description") şi descrierea funcţională (sau comportamentală -"bchavioral description"). 
Pentru metodele de modelare de mai sus, se constată următoarele particularităţi: 

• listele de legături oferă o descriere structurală, iar dispozitivele interconectate conţin implicit 
o descriere funcţională; 

• schemele bloc oferă o descriere structurală, iar blocurile interconectate conţin implicit o 
descriere funcţională; 

• limbajele permit, de regulă, implementarea unei descrieri funcţionale; limbajele specializate, 
de tip "HDL analogic" (descrise mai jos) implementează atât o descriere structurală, cât şi 
una funcţională [Vach97]. 

11.1.2.2.2 Capabilităti de modelare 

Trebuie remarcat că, în ultimă instanţă, toate modelele se bazează pe ecuaţii şi algoritmi. Acestea apar 
însă la nivele diferite, pentru cele trei metode de modelare introduse anterior, după cum urmează: 

1. liste de conexiuni 
• fiecare terminal al dispozitivelor din model este caracterizat prin două mărimi; pentru 

circuitele electronice, acestea sunt tensiunea şi curentul (se pot însă modela şi sisteme 
mecanice, la care cele două mărimi sunt cuplul şi turaţia, etc.); 

• pentru fiecare nod al circuitului se modelează implicit un set ecuaţii^ derivate din 
Teoremele lui Kirchhoff, care descriu interdependenţa tensiunilor şi curenţilor, astfel: 

• suma curenţilor prin terminalele conectate este nulă; 
• potenţialelor tuturor terminalelor conectate într-un nod sunt egale (a2-1 ecuaţii, 

pentru n terminale); 
• modelul fiecărui dispozitiv descrie legătura între curenţii prin terminale acestuia şi 

tensiunile pe terminale, conform ecuaţiilor modelului dispozitivului) 
• sistemele de ecuaţii sunt rezolvate de către "maşina de simulare" a programului; 

2. scheme bloc 
• fiecare terminal al blocurilor din model este caracterizat printr-o unică mărime (care 

poate reprezenta orice mărim fizică, în timp continuu sau discret); această mărime 
reprezintă fie o intrare, fie o ieşire; 

• pentru fiecare interconexiune din schema bloc (în care o ieşire este conectată la una 
sau mai multe intrări) se modelează implicit un set ecuaţii, exprimând egalitatea 
fiecărei mărimi de intrare cu mărimea de ieşire; 
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• modelul fiecărui bloc descrie legătura între mărimile de intrare şi cele de ieşire 
conform ccuatiilor modelului blocului; 

• sistemele de ecuaţii sunt rezolvate de către ^maşina de simulare" a programului; 

3. limbaje 
• ecuaţiile sau algoritmii modelului se descriu explicit prin limbaj\ 
• dacă se folosesc funcţii de bibliotecă, acestea implementează la rândul lor ecuaţii sau 

algoritmi; 
• dacă se folosesc ecuaţii, rezolvarea acestora trebuie implementată de asemenea prin 

program; de regulă, sunt disponibile biblioteci care implementează metodele numerice 
necesare. 

Se obser^'ă că descrierea structurală presupune întotdeauna un set implicit de ecuaţii, pe când descrierea 
funcţională lasă definirea acestor ecuaţii la latitudinea utilizatorului. în consecinţă, se poate afirma că 
limbajele de simulare oferă întotdeauna capabilităţi de modelare mai extinse (în sensul că permit 
modelarea unei clase mai largi de sisteme), comparativ cu programele de simulare, bazate pe modele sub 
formă de listă de legături sau schemă bloc. 

Pe de altă parte, programele de simulare reduc semnificativ efortul utilizatorului (atunci când sunt 
folosite în domeniul pentru care sunt destinate), deoarece: 

• necesită un efort minim pentru descrierea modelului (datorită simplităţii descrierii şi a 
faptului că majoritatea programelor oferă o interfaţă grafică); 

• implementează rezolvarea sistemelor de ecuaţii, prin algoritmi optimizaţi ca precizie şi 
eficienţă; 

Obser^\atie: Unele programe de simulare (de ex. SPICE) prezintă formatul de descriere a sistemului 
simulat drept "limbaj"; această caracterizare este inexactă, deoarece: 

• "limbajele" respective implementează în realitate descrierea sistemului printr-o listă de 
legături snu o schemă bloc, nu prin ecuaţii sau algoritmi; 

• deşi uneori conţin un set de comenzi pentru afişarea rezultatelor, aceste "limbaje" nu oferă 
unele facilităţi de bază ale oricărui limbaje de programare - tipuri de date, variabile, 
instrucţiuni de control a execuţiei (cum ar fi FOR, WHILE, etc.); tocmai acest fapt împiedică 
descrierea sistemului simulat prin ecuaţii sau algoritmi; o consecinţă a acestei deficienţe este 
necesitatea de a folosi limbaje externe pentru a defini modele pentru noi dispozitive sau 
blocuri; 

11.1.2.3 Analiza comparativă a soluţiilor existente 

în această secţiune se va realiza o evaluare comparativă a soluţiilor existente pentru simularea sistemelor 
de acţionare cu invertonre trifazate, din punctul de vedere al aplicabilităţii la evaluarea performanţelor 
modulaţiei PWM, conform cerinţelor enumerate în secţiunea 11.1.1.3. 

11 .1 .2 .3 .1 Clasificarea soluţiilor analizate 

Soluţiile considerate în prezenta analiză pot fi clasificate după cum urmează: 
• programe de simulare: 

• pentru circuite electronice analogice: SPICE, ECAP, ASTAP; 
• pentru electronica de putere: ATOSEC5, CASPOC, PSIM, PETS; 
• pentru sisteme de reglare automată: SIMULINK; 

• limbaje de simulare: 
• limbaje de programare de uz general; 
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• pentru sisteme de reglare automată: MATLAB; 
• pentru circuite electronice digitale: VHDL; 

• pentru circuite electronice analogice: limbaje IIDL analogice (AHDL). 

în continuare se vor prezenta sintetic caracteristicile soluţiilor considerate în analiză. 

11.1.2.3.2 SPICE 

SPICE [QNPS93] [1VIUR89] [MRA+97], împreună cu diversele sale variante comerciale, [Micr91] 
[Anac94] [Issp98], reprezintă standardul "de facto" pentru simularea circuitelor electronice analogice. 
Programul implementează o gamă largă de metode de analiză (tranzitorie, de curent continuu, de semnal 
mic, de zgomot, de senzitivitate, de integritate electromagnetică, etc.), la nivel dispozitiv. 

SPICE include modele complexe pentru dispozitivele electronice; acestea presupun însă un volum mare 
de calcule, ceea ce constituie un impediment pentru simularea la nivel de circuit şi sistem. Conform 
constatărilor practice ale autorului, specificarea de valori extreme (de exemplu, nule), pentru unii 
parametri, în scopul simplificării modelului, reduce în mică măsură timpul de calcul şi poate conduce la 
probleme de convergenţă. Modelele existente sunt înglobate în simulator, neputând fi modificate de către 
utilizator; în unele implementări comerciale este posibilă dezvoltarea de noi modele, utilizând un limbaj 
de programare, dar această operaţie este relativ laborioasă. O abordare alternativă, mai simplă, constă în 
modelarea de noi dispozitive prin circuite echivalente, bazate pe modelele existente [Raja87] [FPRT91] 
[SJ94]. în acelaşi mod se pot dezvolta şi modelele simplificate necesare pentru analiza la de nivel circuit 
şi sistem [SJ94]. 

în varianta originală, SPICE oferă capabilităţi limitate de modelare pentru nivelul sistem (expresii 
matenjatice şi funcţii de transfer); blocuri cum ar fi motorul electric, sarcina mecanică şi sistemul de 
comandă şi reglare trebuie modelate prin circuite echivalente, a căror dezvoltare presupune un efort 
important [Just91] [FPRT91]; în plus, această abordare nu permite modelarea sistemelor de 
comandă/reglare complexe (de exemplu, modulatoare PWM digitale) [SJ94]. Unele variante comerciale, 
cum ar fi [Issp98], oferă modele predefinite pentru elementele menţionate anterior. 

Descrierea circuitelor se realizează prin liste de conexiuni. Unele variante comerciale oferă şi o interfaţă 
grafică. Programul include funcţionalitatea de bază necesar pentru analiza spectrală. 

Alte programe de simulare pentru circuitele electronice sunt: 
• ECAP - un program asemănător cu SPICE, dar cu capabilităţi mult mai limitate [Volp94] 

[SCJ93]; 
• ASTAP {Advanced Statistical Analysis Program)- versiune SPICE dezvoltată şi utilizată de 

IBM, cu algoritmi de convergenţă diferiţi şi incluzând funcţii de analiză statistică [KWH91]. 

11.1.2.3.3 PSIM 

PSIM [Psim99] este un program comercial, specializat pentru electronica de putere şi sistemele de 
acţionare electrică. Include algoritmi de simulare eficienţi, o bibliotecă de modele cuprinzătoare şi o 
interfaţă grafică uşor de utilizat. 

PSIM oferă modele simplificate pentru dispozitivele electronice de putere, motoare electrice şi sarcini 
mecanice, precum şi pentru blocurile frecvent utilizate în sistemele de comandă şi reglare analogice şi 
digitale. 

Descrierea circuitelor se realizează prin liste de conexiuni, cu ajutorul interfeţei grafice. 
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Programul include funcţionalitatea de bază necesar pentru analiza spectrală. Permite interfaţarea cu 
module externe (care implementează modele definite de utilizator) precum şi stocarea rezultatelor 
simulării în fişiere externe (care pot fi preluate în alte programe, pentru prelucran ultenoare ca, de 

exemplu, analiza spectrală). 

11.12.3.4 PETS 

PETS [PM98] este un program de simulare specializat pentru analiza de regim tranzitoriu a 
convertoarelor de putere în comutatje. Include algoritmi de simulare originali, cu eficienţă ridicata şi fară 
probleme de convergentă. Rezultatele simulării sunt vizualizate folosind procesorul grafic din programul 
PSpice. 

PETS oferă modele simplificate, liniare pe porţiuni, pentru dispozitivele electronice de putere. Nu 
contme însă modele pentru motoare electrice, nici pentru blocurile din componenţa sistemelor de 
comandă şi reglare. 

Descrierea circuitelor se realizează prin liste de conexiuni, cu ajutorul unei sintaxe asemănătoare cu cea 
din SPICE. 

Programul nu permite interfaîarea cu module externe. Rezultatele simulării pot fi stocate în fişiere externe 
de tip text (care pot fi preluate în alte programe, pentru prelucrări ulterioare). 

Alte programe de simulare pentru electronica de putere sunt: 
• ATOSEC5 - un program specializat pentru simularea circuitelor de putere, utilizând modele 

simplificate ale dispozitivelor, pentru a obţine o viteză sporită de simulare [Raja87] [SCJ93]; 
• EMTP {Electromagnetic Transient Program) - un program specializat pentru analiza 

regimurilor tranzitorii în electrotehnică; oferă şi modele pentru dispozitivele electronice de 
putere şi maşinile electrice [FPRT91] [SCJ93]; permite modelarea circuitelor de comandă 
analogice şi digitale [MUR89]; pasul de simulare constant şi metoda de integrare care poate 
conduce la oscilaţii numerice îl fac însă mai puţin adecvat pentru simularea circuitelor 
electronice de putere [MRA+97]; 

• CASPOC - un simulator dedicat pentru electronica de putere, cu algoritmii de simulare 
optimizaţi pentru circuitele în comutaţie; include modele simplificate pentru dispozitivele de 
putere, permiţând crearea unor noi modele, prin scheme bloc sau printr-un limbaj de 
programare, cu facilităţi pentru descrierea ecuaţiilor diferenţiale; circuitele sunt descrise prin 
liste de conexiuni, iar sistemele de comandă/reglare, prin scheme bloc sau cu ajutorul 
limbajului de modelare [Casp92] [DL94]. 

11.1.2.3.5 Limbaje de programare de uz general 

Această soluţie presupune dezvoltarea programelor de simulare utilizând un limbaj de programare de uz 
general (cele mai frecvent menţionate fiind C, Pascal şi FORTRAN [KBB91]). Fiind proiectate special 
pentru fiecare aplicaţie în parte, programele de simulare pot fi optimizate, oferind maximum de 
performanţă. Pe de altă parte, dezvoltarea lor presupune un efort important, fiind necesară implementarea 
prin program a următoarelor funcţii: generarea şi rezolvarea sistemelor de ecuaţii; algoritm eficient pentru 
simularea regimului tranzitoriu, cu pas variabil şi precizie ajustabilă; preluarea descrierii sistemului 
simulat din fişiere externe; afişarea grafică a rezultatelor. în plus, domeniul de aplicaţie al unui astfel de 
program este, inerent, limitat [FPRT91]. Având în vedere tendinţele actuale în proiectarea asistată, 
această abordare este puţin atractivă. 
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11.1.2.3.6 MATLAB/SIMULINK 

MATLAB [Math94] [MUR89] [MRA+97], un mediu de simulare bazat pe un limbaj propriu, reprezintă 
abordarea cea mai frecvent utilizată pentru simularea sistenielor de reglare automată (pe lângă alte 
domenii de utilizare consacrate, cum ar fi prelucrarea semnalelor). Caracteristicile limbajului în 
recomandă pentru modelarea sistemelor analogice şi digitale. Sunt disponibile biblioteci de funcţii 
specifice diferitelor domenii de aplicaţie. Pennite interfaţarea cu module externe, dezvoltate folosind un 
limbaj de programare de uz general. 

SIMULINK este o extensie mai recentă a mediului MATLAB, dedicată simulării sistemelor dinamice, 
modelate prin scheme bloc. Sunt disponibile biblioteci de blocuri specifice diferitelor domenii de 
aplicaţie. 

în domeniul acţionărilor electrice, atât MATLAB cât şi SIMULINK oferă posibilităţi excelente de 
modelare a sistemelor de comandă şi reglare, analogice sau digitale [LJRS91]. în plus, permit modelarea 
motoarelor electrice şi a sarcinilor mecanice, descrise prin limbajul MATLAB, prin scheme bloc 
SIMULINK sau prin cod C, scris de utilizator. 

Modelarea circuitelor electronice este însă dificilă (presupunând generarea şi rezolvarea explicită în 
MATLAB a unor sisteme de ecuaţii, ca şi în cazul folosirii unui limbaj de uz general). în consecinţă, 
convertoarele de putere trebuie descrise prin intermediul unor modele simplificate, ceea ce face dificilă 
analiza la nivel de dispozitiv. 

11.1.2.3.7 limbaje HDL analogice 

în ultimii ani, simulatoarele pentru sisteme digitale (bazate pe limbajele VHDL sau Verilog) au fost 
extins^ şi în domeniul sistemelor analogice. în acest scop, au fost dezvoltate limbaje de descriere 
hardware, derivate din VHDL [Perr91] sau Verilog, denumite, generic, limbajele de tip "HDL analogic" 
sau AHDL [Ohr95] [Chri97] [Ment99]. S-a realizat, de asemenea, includerea a acestui tip de limbaje şi în 
simulatoarele pentru circuite electronice, din categoria SPICE [Hymo94] [Ohr95] [Vach97] [Patt98] 
[Intu99]. Deoarece variantele de limbaje AHDL oferite de diverşi producători sunt incompatibile, IEEE 
cooredonează o activitate de standardizare, în cadrul grupului de lucru 1076.1 [Ieee95] [Ieee95a] 
[Vach97a] . 

Limbajele AHDL sunt limbaje de programare specializate pentru descrierea şi simularea sistemelor 
hardware care implementează o funcţionalitate în timp continuu (denumită, oarecum impropriu, şi 
analogică) [Vach97]. Principalul lor atribut este capacitatea de descriere a ecuaţiilor diferenţiale si 
algebrice cu timpul ca variabilă, de forma F{x, dr/d/, t) = O, unde x este vectorul necunoscutelor, F este 
un vectorul ecuaţiilor, iar t este timpul [Chri97] [Vach97]. Această clasă de ecuaţii reprezintă un 
instrument puternic şi general de modelare a sistemelor în timp continuu [Anal93] [Anac94a] [Ment99]. 
Sunt incluse în această categorie atât circuitele electronice, cât şi sistemele mecanice, termice, hidraulice, 
etc. [Vach97b]. 

Sunt disponibile biblioteci de modele, acoperind o gamă largă de aplicaţii: sisteme de comandă şi reglare 
analogice şi digitale, circuite integrate uzuale, motoare electrice, sisteme mecanice, hidraulice, termice, 
etc. [Anal94]. Simulatoarele integrează, de regulă, şi modelele SPICE, împreună cu algoritmi de 
simulare eficienţi. Este posibilă descrierea structurală ierarhică, la nivel de circuit şi sistem, unele medii 
de simulare oferind în acest scop şi o interfaţă grafică. Pe lângă analiza tranzitorie, sunt disponibile şi 
celelalte tipuri uzuale de analiză, precum şi facilităţi de optimizare şi de analiză a defectelor [Anac94a] 
[Vach97a]. Unele simulatoare AHDL suportă şi modele de tip "event-driven", specifice simulatoarelor 
digitale, sincronizate cu modelele analogice, făcând astfel posibilă simularea sistemelor mixte, analog-
digitale [Vach97b]. 
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în domeniul action.Vilor electrice, integrarea limbajelor VHDL, AHDL şi eventual SPICE face posibilă 
modelarea intn:gidui s^stew de acţionare, fiecare bloc fiind descris în modalitatea cea mai adecvată. In 
acest mod devine posibilă acoperirea tuturor nivelelor de simulare, utilizând un mediu unic şi o 
descriere, în principiu, unica (deşi creşterea eficienţei simulării presupune utilizarea unor modele 
simplificate la nivelele circuit şi sistem, conducând astfel la descrieri diferite). 

Experienţa proprie a autorului, utilizând limbajul HDL-A dezvoltat de ANACAD [Anac94a] [Anac94], 
actualmente parte a Mentor Graphics [Menî99], confirmă avantajele expuse mai sus, dar evidenţiază şi o 
serie de deficiente [Neag95]. în capitolul 15 este prezentată simularea unui sistem de acţionare complet, 
cu motor asincron, sarcină mecanică, invertor trifazat (model simplificat) şi circuit de comandă digital, 
implementând comanda cu undă dreptunghiulară. Descrierea tuturor blocurilor din componenţa 
sistemului de acţionare este realizată în mod unitar, în HDL-A. Pe de altă parte, simularea necesită un 
timp relativ lung, datorită eficienţei reduse a modelelor HDL-A şi a puterii de calcul modeste a 
calculatorului utilizat (pentru o durată de simulare de 800ms este necesar un timp de calcul de 26 min., 
folosind un calculator Sun IPC, cu procesor SPARC 4 la frecvenţa de tact de 40MHz). 

Utilizarea pe scară larga a limbajelor AHDL este deocamdată limitată de o serie de factori, printre care: 
• mediile de simulare cu extensii AHDL sunt programe de mare performanţă, cu preţuri 

ridicate; 
• diversele medii de simulare suportă dialecte AHDL diferite, aderarea la un standard unic 

fiind încâ un deziderat, ceea ce afectează portabilitatea proiectelor; 
• sinteza analogică bazată pe AHDL este actualmente în stadiul de proiect, neexistând 

implementări comerciale. 

11.1.2.3.8 Analiza comparativă 

în cele ce urmează se va realiza o evaluare a soluţiilor introduse anterior, din perspectiva modelării 
sistemelor de acţionare, reprezentate prin schema bloc din secţiunea I L L L L Pentru început se vor 
analiza posibilităţile de modelare pentru blocurile din schemă. 

Dispozitiwle de putere din convertor sunt reprezentate prin modele precise, atunci când se realizează 
simularea la nivel de dispozitiv şi prin modele simplificate, pentru simularea la nivel de circuit şi sistem. 
Modelele simplificate pot fi descrise prin ecuaţii, algoritmi sau circuite echivalente cu elemente ideale 
(comutatoare, rezistenţe, condensatoare). 

Convertoarele de putere sunt descrise în mod natural prin liste de conexiuni. Pentru simularea la nivel de 
sistem este posibilă utilizarea unor modele simplificate (de exemplu, modele cu funcţii de comutaţie sau 
modele mediate); aceste modele pot fi descrise prin circuite echivalente cu elemente ideale sau prin 
algoritmi. 

Motoarele electrice pot fi descrise prin ecuaţii [Leon85] [Raja87], prin circuite echivalente cu elemente 
ideale (descrise prin liste de conexiuni) [Just91] sau prin scheme bloc (incluzând sumatoare, 
multiplicatoare, elemente cu funcţii de transfer simple) [Leon85]. 

Sarcinile mecanice au, în multe cazuri, o comportare complicată, dependentă de timp [Youn91]. 
Modelele sarcinilor mecanice pot fi descrise similar cu modelele motoarelor. 

Sistemele de comanda si reglare automată conţin, de regulă, o parte analogică şi una digitală. Pentru 
partea analogică, cel mai natural mod de descriere este prin liste de conexiuni, conectând modele ale 
dispozitivelor din sistemul real; pot fi utilizate, de asemenea, modele simplificate, reprezentate prin 
scheme bloc sau ecuaţii. Pentru partea digitală, se pot utiliza algoritmi (implementaţi, de exemplu, în 
VHDL) sau scheme bloc (cu blocuri dedicate pentru sistemele în timp discret, cum sunt cele din 
SIMULINK). 
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Tabelul următor indică posibilităţile de modelare pentru blocurile din componenţa sistemelor de 
acţionare, precum şi gradul în care aceste posibilităţi satisfac cerinţele de precizie, eficienţă şi simplitate a 
descrierii; se folosesc următoarele simboluri: 

• cerinţele sunt satisfacute într-un grad ridicat; 
• 0: cerinţele sunt satisfacute într-un grad mediu; 
• cerinţele sunt satisfacute într-un grad scăzut. 

blocul 
modelat —> 

simulator i 

dispozitive 
de putere, 
model exact 

dispozitive 
de putere, 
model 
simplificat 

inveitor, 
model exact 

invertor, 
model 
simplificat 

motor si » 
sarcină 
mecanică 

sistem de 
comandă 
analogic 

sistem de 
comandă 
digital 

SPICE + 

modele 
prede finite 

circuite 
echivalente 
cu elemente 
ideale 

+ 

listă de 
conexiuni 

circuite 
echivalente 
cu elemente 
ideale 

0 
circuite 
echivalente 

0 
circuite 
echivalente 

PSIM + 

modele 
predefmite 

+ 

listă de 
conexiuni 

+ 

circuite 
echivalente 

-f-
modele 
predefmite 

+ 

modele 
predefmite 

modele 
predefmite 

PETS 
modele 
predefmite 

+ 

listă de 
conexiuni 

0 
circuite 
echivalente 

CASPOC + 

modele 
predefmite 

+ 

listă de 
conexiuni 

+ 

modele 
prede finite 

+ 

modele 
predefînite 

limbaje de 
programare ecuaţii ) 

0 
ecuaţii, 
algoritmi 

ecuaţii > 

+ 

algoritmi 
+ 

ecuaţii 
-h 
ecuatii 

i 

+ 

algoritmi 

MATLAB 
ecuaţii 

0 
ecuaţii, > 
algoritmi 

ecuaţii > 

-1-
algoritmi 

+ 

ecuaţii 
+ 

ecuaţii j algoritmi 

SIMULINK 
scheme bloc, 
algoritmi 
MATLAB 

+ 

scheme bloc 
+ 

scheme bloc 
+ 

scheme bloc 

AHDL + 
modele 
prede fini te 
SPICE 

+ 

circuite 
echivalente, 
ecuaţii, 1 
algoritmi 

+ 

listă de 
conexiuni 

+ 

algoritmi 
+ 

scheme bloc, 
ecuaţii 

+ 

scheme bloc, 
ecuaţii > 

+ 

VHDL 

(1) se consideră un mediu de simulare care integrează VHDL, SPICE şi AHDL 
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Tabelul următor oferă o analiză comparativă soluţiilor introduse anterior, din punctul de vedere al 
simulăm sistemelor de acţionare, la cele trei nivele introduse în secţiunea 11.1.1.2.3. Se indică 
principalele caracteristici ale soluţiei şi gradul în care aceasta satisface cerinţele de eficienţă şi precizie, 
folosind aceleaşi simboluri ca şi în tabelul anterior. 

ni\cî de 
simulare 
simulator • 

dispozitiv circuit sistem 

SPICE 
algoritmi eficienţi; modele 
exacte, cu precizie foarte 
ndicatâ 

timp de simulare lung timp de simulare foarte lung; nu 
permite simularea sistemelor digitale 

PSLM 
algontmi eficienţi; modele 
aproximative, cu piecizie 
redusa 

algoritmi eficienţi; pas de simulare 
constant 

-H-
algoritmi eficienţi; limitări la 
simularea sistemelor digitale 

PETS 
algontmi eficienţi; modele 
aproximative, cu precizie 
redusă 

algoritmi eficienţi; pas de simulare 
constant 

timp de simulare foarte lung; nu 
există modele predefinite 

CASPOC 
algontmi eficienţi; modele 
aproximative, cu precizie 
redusa 

algoritmi eficienţi timp de simulare lung; unele modele 
predefinite 

limbaje de 
programare implementarea unor modele 

precise n a unor algoritmi 
eficienţi e dificila 

-r 
implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă 

implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă 

MATLAB 
implementarea unor modele 
precise şi a unor algoritmi 
eficienţi e dificila 

implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă 

+ 
implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă 

SCMLTLVK 0 
implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă în MATLAB 

-HH-
algoritmi eficienţi; modele 
predefinite 

AHDL 
modele SPICE 

+ 

implementarea unor algoritmi 
eficienţi e posibilă 

-HH-
algoritmi eficienţi; modele 
predefinite; simularea sistemelor 
digitale în VHDL 

n 1 se consideră un mediu de simulare care integrează VHDL, SPICE şi AHDL 

11.2 Alegerea soluţiei utilizate pentru evaluarea performanţelor 
modulaţiei PWM 
Pe baza analizei comparative prezentate anterior şi a cerinţelor expuse în secţiunea 11.1.1.3, se va realiza 
alegerea soluţiei celei mai potrivite pentru evaluarea performanţelor modulaţiei PWM. 

Analiza comparativă de mai sus arată că majoritatea soluţiilor oferă performanţe ridicate pentru un singur 
nivel de simulare. Fac excepţie limbajele AHDL (aninci când sunt integrate cu VHDL şi SPICE) şi 
simulatorul PSIM (în special datorită extensiilor dedicate simulării sistemelor de comandă). MATLAB 
şi limbajele de programare de uz general permit simularea la nivel de circuit şi sistem cu perfonnanţe 
ridicate, dar punerea la punct a unor modelele eficiente necesită un efort important. Pe baza acestor 
concluzii, au fost investigate în detaliu soluţiile descrise în continuare. 

- 11.16-

BUPT



Simularea sistemelor de acţionare cu modulaţie PWM 

1. utilizarea unui limbai AHDL 

Folosirea unui mediu de simulare care integrează VHDL, SPICE şi un limbaj AHDL reprezintă, în 
principiu, alternativa optimă. Această soluţie a fost testată practic de autor, prin simularea efectivă a unui 
sistem de acţionare, descrisă în capitolul 15. Utilizarea acestei soluţii în prezenta lucrare a fost însă 
restricţionată, din cauza eficienţei de calcul reduse şi din motive de accesibilitate la software. 

O abordare interesantă, de asemenea explorată de autor, o reprezintă utilizarea unui simulator digital 
VHDL, Dacă este folosit ca limbaj de programare procedural, fară descrieri structurale, VHDL permite (e 
drept, cu oarecare dificultate) implementarea unor modele simplificate pentru convertor, motor şi sarcină. 
Reprezentările grafice se pot rezolva prin programe externe specializate. Această alternativă oferă, în 
schimb, avantaje importante la modelarea circuitelor digitale de comandă, putând fi utilizate atât descrieri 
funcţionale, cât şi descrieri structurale. Utilizând VHDL ca limbaj de programare procedurală se pot 
modela cu mare precizie algoritmii de comandă implementaţi prin logică programată. Folosind un model 
al procesorului de comandă, se pot utiliza chiar programele de comandă ale sistemului real, în cod obiect, 
în plus, modelele VHDL pot fi folosite direct pentru sinteza circuitelor de comandă digitale. Viteza de 
simulare este relativ ridicată. Această alternativă a fost de asemenea testată practic de autor, fiind folosită 
cu succes într-o aplicaţie asemănătoare (simularea unui sistem de reglare fuzzy). Utilizarea în prezenta 
lucrare a fost restricţionată, de asemenea, din motive de accesibilitate la software. 

2. utilizarea simulatorului PSIM 

Simulatorul PSIM permite modelarea simplă şi eficientă a tuturor blocurilor sistemului de acţionare, cu 
excepţia modulatorului PWM digital. Acesta poare fi modelat cu ajutorul unui program extern, 
implementat în MATLAB sau într-un limbaj de programare de uz general; transferul datelor între acest 
modul şi PSIM se poate realiza în următoarele moduri: 

^ • prin intermediul unui fişier de date, preluat în PSIM prin intermediul blocurilor P A T T C T R L 

sau G A T I N G l [Psim99] 
• prin implementarea modulului extern sub formă de DLL, cu transfer direct de date spre 

simulator 

în versiunea de evaluare a PSIM, singura avută la dispoziţie de autor, transferul de date este restricţionat, 
pentru ambele abordări de mai sus (maxim 20 de valori preluate din fişierul de date; maxim o ieşire 
pentru funcţiile din DLL). Aceste limitări au împiedicat utilizarea simulatorului PSIM în prezenta 
lucrare. 

A fost avută în vedere, de asemenea, utilizarea simulatorului CASPOC. Acesta nu oferă însă facilităţile 
necesare pentru modelarea sistemelor digitale. în plus, în ediţia "student", avută la dispoziţie de autor, 
numărul de blocuri pentru simularea sistemelor de comandă este restricţionat la o valoare insuficientă. 

3. dezvoltarea unor programe de simulare folosind un limbaj de programare de uz general 

Această abordare a fost avută iniţial în vedere de către autor. S-a constatat practic că această alternativă 
impune un efort de programare important, pierzându-se oarecum din vedere aplicaţia, în favoarea 
soluţionării problemelor de implementare. 

4. dezvoltarea unor programe de simulare în MATLAB 

Pe baza considerentelor expuse anterior, s-a optat în final pentru utilizarea limbajului MATLAB, care, cu 
preţul lipsei modelelor predefinite şi al unei eficienţe mai reduse, oferă facilităţi importante pentru 
operaţiile specifice aplicaţiei avute în vedere: simplificarea operaţiilor cu matrici, afişarea rezultatelor, 
analiză spectrală, etc. Problema eficienţei a fost rezolvată prin implementarea în C a funcţiilor critice din 
punct de vedere al timpului de calcul. 
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Deşi oferă unele caracteristici avantajoase (interfaţa grafică, modelare prin scheme bloc), utilizarea 
mediului SIMULINK nu este eficientă în contextul prezentei aplicaţii, deoarece algoritmii de simulare ai 
acestuia ar conduce ia timpi de calcul foarte mari. în plus, fiind dedicat simulării sistemelor dinamice (cu 
evoluţie în funcţie de timp), SIMULINK nu este adecvat pentru implementarea algoritmilor de simulare 
utilizaţi în prezenta lucrare (introduşi în capitolul următor), care prelucrează semnalele PWM în maniera 
•'puls cu puls". 

11.3 Concluzii 
în acest capitol s-a realizat deducerea cerinţelor pe care trebuie să le îndeplinească programele de 
simulare a sistemelor de acţionare, evidenţiindu-se importanţa stabilirii nivelului de simulare şi 
necesitatea calculării mărimilor de regim permanent. S-a introdus o abordare generalizatoare, denumită 
''simularea ierarhică multi-nivef, care presupune identificarea unei structuri ierarhice a sistemului de 
acţionare şi elaborarea de modele simplificate pentru componentele de pe nivelele superior şi inferior. 

în continuare s-au formulat cerinţele specifice pentru programele de simulare şi s-a prezentat o analiză 
comparativă originală a metodelor de modelare utilizabile şi a soluţiilor disponibile comercial. în urma 
analizei comparative, s-a ales metoda de simulare utilizată în lucrare, constând din dezvoltarea unor 
programe de simulare proprii în limbajul MATLAB. 
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Metoda de simulare îmbiinatatita pentni sistemele de acţionare 

Capitolul 12 - Metodă de simulare îmbunătăţită pentru 
sistemele de acţionare cu modulaţie PWM, în scopul 
evaluării performanţelor modulaţiei, prin analiză 
spectrală 

12.1 Introducere 
Evaluarea performanţelor modulaţiei PWM presupune calcularea unui set de indicatori de 
calitate (introduşi în capitolul 7), în funcţie de amplitudinile armonicilor curenţilor sau 
tensiunilor prin motor. Determinarea acestor amplitudini impune analiza spectrală a 
respectivelor semnale, subiect detaliat în capitolele 8-10. 

în cazul modulaţiei PWM digitale, calculul analitic al spectrelor curenţilor şi tensiunilor prin 
motor este practic imposibil, în primul rând datorită cuantizării în amplitudine şi fază a 
mărimilor din modulator; este de asemenea dificilă luarea în calcul a comutatiei ' 1 

dispozitivelor de putere din invertor (de exemplu, conducţia diodelor de recuperare, atunci 
când se foloseşte decalarea comenzilor tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte) [BS88]. în 
consecinţă, cea mai eficientă abordare o reprezintă simularea [MRA+97]. 

Conform celor prezentate în capitolul 11, simularea sistemelor de acţionare se realizează în 
mod uzual folosind programe de simulare pentru circuite electronice^ atât de uz general, cum 
ar fi SPICE [QNPS93], cât şi specializate pentru electronica de putere, ca, de exemplu, 
A tOSECS [Raja87], PSIM [Psim99] sau CASPOC [Casp92]. 

Algoritmii de simulare implementaţi în aceste programe operează cu semnale cuantizate în 
timp. în cele ce urmează se va demonstra că spectrele mărimilor obţinute cu aceste 
simulatoare sunt afectate de fenomenul de aliere [AAS89] [PM92]. în consecinţă, indicatorii 
de calitate calculaţi pe baza acestor spectre sunt afectaţi de erori importante. în continuare, se 
va propune o metodă de simulare îmbunătăţită, care realizează reducerea semnificativă a 
erorilor de aliere, permiţând astfel evaluarea precisă a indicatorilor de calitate. 

12.2 Modelul de bază al sistemului de acţionare 
în această secţiune se prezintă un model de bază pentru sistemul de acţionare simulat. Acest 
model va fi ulterior extins prin introducerea metodei de simulare îmbunătăţite. 

12.2.1 Sistemul modelat 
Sistemul modelat, reprezentat în Fig. 12.1, este derivat din schema bloc a unui sistem de 
acţionare, din Fig. 11.1. Din cadrul sistemului de comandă este considerat doar modulatorul 
PWM, deoarece pentru analiza performanţelor modulaţiei este suficientă simularea 
funcţionării sistemului în buclă deschisă, fară sistem de reglare. Modulatorul PWM generează 
cele 6 semnale de comandă pentru tranzistoarele invertorului trifazat în punte. Sistemul de 
achiziţie preia eşantioane ale tensiunilor şi/sau curenţilor de fază. 
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Fig. 12.1 - Sistemul ffiodclat 

12.2.2 Alegerea mărimilor calculate prin simulare 
în această secţiune se studiază posibilităţile de calcul prin simulare a tensiunilor, req>ectiv 
curenţilor de fază. V 

Deoarece curenţii de fază determină în mod direct efectele defavorabile ale modulaţiei PWM, 
nfiajoritatea indicatorilor de calitate a modulaţiei sunt definiţi pe baza annonicilor curenţilor. 
Calcularea prin simulare a curenţilor ridică însă unele probleme, deoarece impune, în 
principiu, utilizarea unui model de regim tranzitoriu al motorului. în acest sens, au fost avute 
în vedere alternativele descrise în continuare. 

Utilizarea modelului de regim tranzitoriu "standardexprimat prin 6 ecuaţii diferenţiale 
neliniare [Leon85], ar presupune un volum mare de calcule, datorită complexităţii modelului 
şi a necesităţii rezolvării sistemului de ecuaţii prin metode numerice iterative. Pe de alta 
parte, descrierea completă a regimului tranzitoriu, oferită de acest model, nu este utilă pentru 
simularea la nivel de circuit. 

Circuitele echi\*alente de regim tranzitoriu propuse în [Yama86] permit reducerea volumului 
de calcule, prin separarea regimului minzitoriu electromagnetic de cel mecanic şi prin 
separarea ecuaţiilor, pe cele trei faze. Una din ipotezele pe care se bazează metoda de 
deducere a acestor modele (mai exact, simetria comenzii, din care se deduce simetria 
condiţiilor iniţiale) nu este însă satisfacută, în cazul de faţă (deoarece analiza prin simulare îşi 
propune, printre altele, investigarea efectelor nesimetriei comenzii). 

Modelarea motorului cu un volum de calcule rezonabil este posibilă prin utilizarea unui 
circuit echivalent R-L al fazelor. Folosirea în acest scop a circuitului echivalent •'standard^ de 
regim i>ermanent. conţinând rezistenta statorică şi inductanţa de dispersie statorica [LeonSS], 
ar conduce însă la erori importante, deoarece în realitate impedanţele fazelor motorului, 
corespunzătoare diferitelor armonici, depind de frecventă într-un mod mai complicat, datorita 
efectelor curenţilor turbionari [AH93]. în consecinţă, armonicile obţinute prin analiza 
spectrală a curenţilor generaţi prin simulare ar fi afectate, de asemenea, de erori importante. 
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în [AH93] se propune compensarea acestor erori prin utilizarea unei formule de corecţie 
pentru armonicile de curent: 

7{k) 

CU următoarele notatii: 
fazorul armonicii de ordin k a curenţilor de fază, corectat; 
- fazorul armonicii de ordin k a curenţilor de fază, obţinut folosind circuitul 

echivalent R-L de regim permanent; 
ZjJ^^ - impedanţa unei faze, corespunzătoare armonicii de ordin k, calculată 
folosind circuitul echivalent R-L de regim permanent; 
Z ^̂^ - impedanţa unei faze, corespunzătoare armonicii de ordin k, calculată 
folosind un model exact de regim permanent, care ţine cont de efectele curenţilor 
turbionari. 

O metodă echivalentă^ mai directă, propusă de autor şi implementată în programul de analiză 
spectrală folosit în prezenta lucrare, constă în calcularea armonicilor de curent pe baza 
armonicilor de tensiune obţinute prin simulare, conform formulei: 

y i k ) 

(12.2) 

cu notatiile: 
Zrim̂ ^̂  - fazorul armonicii de ordin k a tensiunilor de fază, obţinut prin analiza 
spectrală a tensiunilor generate prin simulare; 
Ẑ ^̂  - impedanţa unei faze, corespunzătoare armonicii de ordin k, calculată folosind 
modelul exact de regim permanent, care ţine cont de efectele curenţilor turbionari; 

fazorul armonicii de ordin k a curenţilor de fază, corectat. 

în concluzie, algoritmul de simulare trebuie să calculeze eşantioane ale tensiunilor^ 
armonicile curenţilor fiind calculate ulterior, în cadrul algoritmilor de analiză spectrală, 

12.2.3 Modelul sistemului de acţionare 
Pe baza schemei bloc din Fig. 12.1 şi a consideraţiilor din secţiunea anterioară, rezultă 
modelul de bază al sistemului de acţionare reprezentat în Fig. 12.2. Se folosesc următoarele 
notatii: 

T̂ Hk - durata pusului de comandă cu ordinul pentru tranzistorul superior al fazei A 
a invertorului; 
T^u, - durata pusului de comandă cu ordinul k, pentru tranzistorul inferior al fazei A a 
invertorului; 

- eşantionul de ordin n al tensiunii pe faza 1 a motorului. 

Observaţie: Fazele invertorului se notează cu A, B şi C, iar cele ale motorului, cu 1, 2 şi 3, 
astfel încât notaţiile să fie independente de tipul conexiunii sarcinii (Y sau A). 
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Implementarea modelului modulatorului PWM depinde de tipul modulaţiei utilizate şi de 
pariiculantăţile programului de simulare. în varianta din figură, acest model furnizează 
duratele pulsurilor semnalelor de comanda (alternativ, poate furniza eşantioane ale 'acestor 
pulsuri; alegerea va fi justificata ulterior). 

f H f L 

1 
parametrii i 
modulaţiei j modulator 

PWM 

-r H f L 

Ţ M Ţ L 
invertor 

motor 

1 

1 v̂  v̂  
1 m* ^ mi m 
1 1 

algoritmi dc 
analiză 

spectrală 

mdicaton 
de calitate 

1 
1 

modulator 
PWM 

invertor 
motor 1 

1 
1 

algoritmi dc 
analiză 

spectrală 

sistem dc acţionare 

Fig. 12.2 ' Modelul dc bază al sistemului de acţionare 

Modelul subsistemului invertor-motor calculează tensiunile prin motor sub formă de semnale 
eşantionate. Acestea sunt apoi prelucrate cu ajutorul unor algoritmi de analiză spectrală 
[HarrTS] [Cand88] [AS90], incluzând multiplicarea cu o fereastră temporală, calcularea 
spectrului cu ajutorul Transformării Fourier Discrete, determinarea amplitudinii armonicilor 
tensiunilor de fază (operaţii prezentate în detaliu în capitolul 9) şi calcularea ulterioară 
armonicilor curenţilor de fază (cu formula introdusă în secţiunea anterioară). Amplitudinile 
armonicilor curenţilor sunt apoi folosite pentru calcularea indicatorilor de calitate ai 
modulaţiei PWM. 

12.3 Prezenţa erorilor de aliere în cazul folosirii simulatoarelor 
pentru circuite electronice 

12.3.1 Analiză teoretică 
Modul de calcul al indicatorilor de calitate utilizând un simulator pentru circuite electronice 
este ilustrat în Fig. 12.3, obţinută prin generalizare din Fig. 12.2. 

modulator 
PWM 

M ^ invertor + 
motor 

x[n] ̂  analiză 
spectrală 

X[m] indicatori de 
calitate 

modulator 
PWM 

invertor + 
motor 

analiză 
spectrală 

indicatori de 
calitate 

Fig. 12.3 Evaluarea indicatorilor dc calitate a modulaţiei, prin utilizarea unui 
simulator pentru circuite electronice 

Modelului modulatorului PWM furnizează duratele pulsurilor semnalelor de comandă, TIJt]. 
Modelul subsistemului invenor-motor calculează tensiunile de fază sub formă de semnale 
eşantionate, notate generic .v[«]. Algoritmii de analiză spectrală furnizează amplitudinile 
armonicilor acestor semnale, X[ml pe baza cărora se calculează indicatorii de calitate ai 
modulaţiei PWM. 

Din punctul de vedere al teoriei prelucrării digitale a semnalelor, blocul invertor-motor din 
figura anterioară constă dintr-un circuit de eşantionare ideal (care furnizează eşantioane ale 
semnalelor de comandă), urmat de un model în timp discret al subsistemului invertor-motor. 
Deoarece semnale de comandă (care conţin pulsuri dreptunghiulare) au un spectru nelimitat 
în frecvenţă, la eşantionare apar erori de aliere [PM92]. Aceste erori se propagă prin modelul 
în timp discret al subsistemului invertor-motor şi prin algoritmii de analiză spectrală. 
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conducând în final la valori inexacte ale indicatorilor de calitate. Acest fenomen va fi ilustrat, 
în cele ce urmează, prin câteva exemple. 

12.3.2 Comandă cu semnal dreptunghiular 
Algoritmul de analiză prezentat în secţiunea anterioară va fi aplicat, pentru început, în cazul 
comenzii cu semnal dreptunghiular a unui invertor monofazat. Deşi acest exemplu nu are 
aplicabilitate directă la comanda acţionărilor electrice de curent alternativ, el permite 
confirmarea rezultatelor analizei teoretice, prin obţinerea unui spectru caracteristic alierii. 
Deoarece spectrul poate fi calculat simplu printr-o formulă analitică, exemplul va fi utilizat şi 
pentru validarea metodei de analiză propuse ulterior. 

Semnalul de comandă dreptunghiular are următorii parametri: frecvenţa = 50 Hz; factorul de 
umplere = 0,5. Se consideră un invertor monofazat ideal, în care comutarea celor două 
tranzistoare este instantanee si simultană. Eşantionarea este sincronizată cu semnalul 

> y 

modulator, pentru a elimina fenomenul de împrăştiere spectrală {'"spectral leakage') 
[AAS89]. Analiza spectrală se realizează prin intermediul unui algoritm FFT cu 8192 de 
eşantioane. Fig. 12.4 prezintă densitatea spectrală de putere a tensiunii de la ieşirea 
invertorului, calculată cu metoda de simulare din Fig. 12.3. 

Pentru comparaţie, Fig. 12.5 prezintă densitatea spectrală de putere a aceluiaşi semnal, 
calculată analitic, folosind formula armonicilor unui semnal dreptunghiular [PM92]. 
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Fig. 12,4 Densitatea spectrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă cu 
semnal dreptunghiular, simulare 
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Fig. 12.5 Densitatea spectrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă cu 
semnal dreptunghiular, calcul analitic 

Prezenţa fenomenului de aliere este evidentă în spectrul din Fig. 12.4. Se observă că spectrul 
tipic al semnalului dreptunghiular (cu armonici descrescătoare în amplitudine) apare 
'"împăturat" în intervalul de frecvenţă analizat, ca o consecinţă a alierii. Această caracteristică 
validează analiza teoretică din secţiunea anterioară. 

y 

12.3.3 Comandă PWM 
Exemplul care urmează ilustrează prezenţa erorilor de aliere în cazul comenzii PWM, prin 
comparaţie cu rezultate obţinute experimental. 
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Se modelează un modulator PWM digital cu modulaţie uniformă sincronă, cu următorii 
parametri: modulaţia unui singur front al semnalului; frecvenţa purtătoare = 1562 Hz; factorul 
de modulaţie in frecventa = 256; factorul de modulaţie în amplitudme = 0,1; rezoluţia 
temporizatonilui digital = 7 biţi. Invertorul este identic cu cel descris în secţiunea anterioară. 
Frecventa de eşantionare este' de 8 KHz. Analiza spectrală constă din multiplicarea cu o 
fereastră temporală Hanning [Cand88], urmată de un algoritm FFT cu 8192 de eşantioane. 
Fig. 12.6 prezintă densitatea spectrală de putere a tensiunii de la ieşirea invertorului, calculată 
cu metoda de simulare din Fig. 12.3. 

• ioe2oeseo400Motoo7wtoetoc iooonooi3ooiMoi40oisooitoo 

Fig. 12 6' Densitatea spcctrală de puter e a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comanda 
PWM, simulare ' 

Fig. 12.7 ' Densitatea spcctrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă 
PWM, rezultat experimental 

Pentru comparaţie, Fig. 12.7 prezintă densitatea spectrală de putere a aceluiaşi semnal, 
determinată experimental. Sistemul experimental utilizat este descris în secţiunea 18.1. 
Parametrii modulaţiei PWM au aceleaşi valori ca si în cazul simulării. Sistemul de achiziţie a 
datelor foloseste o rezoluţie de 16 biti si o frecventă de eşantionare de 44100 Hz. Analiza » » » > > > 
spectrală este implementată cu ajutorul programului SpectraLab [Spec99], folosind o 
fereastră temporală Hanning şi un algoritm FFT cu 32768 eşantioane. 

Comparând Fig. 12.6 şi Fig. 12.7, se remarcă prezenţa unor erori semnificative în spectrul 
determinat prin simulare. Efectele acestor erori constau în modificarea amplitudinilor 
armonicilor şi introducerea unor componente spectrale suplimentare. Utilizarea acestui 
spectru pentru determinarea indicatorilor de calitate ar conduce la rezultate complet eronate. 

Observaţie: în exemplul anterior, parametrii modulaţiei PWM (în special valoarea mică a 
factorului de modulaţie în amplitudine) au fost special aleşi pentru a cauze erori importante. 
S-a constatat însă prezenţa unor erori semnificative şi în cazul unor parametri corespunzători 
regimurilor de funcţionare uzuale. 

12.3.4 Programe de simulare comerciale 
Prezenta erorilor de aliere este ilustrată în cele ce urmează prin rezultate obţinute cu ajutorul 
unor programe de simulare comerciale. 
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12.3.4.1 PSTM 

Fig. 12.8 prezintă spectrul unei tensiuni de fază, într-un sistem de acţionare trifazat compus 
dintr-un invertor cu comandă PWM cu eşantionare naturală [MUR89] şi o sarcină R-L. 
Simularea este realizată cu PSIM4, un simulator comercial specializat pentru electronică de 
putere şi acţionări electrice [Psim99]. Modulaţia are următorii parametri: frecvenţa 
modulatoare = 60 Hz, frecvenţa purtătoare = 1500 Hz, factorul de modulaţie în amplitudine = 
0,8. Eşantionarea este sincronizată cu semnalul modulator, pentru a elimina fenomenul de 
împrăştiere spectrală {^"Icakage') [AAS89]. Analiza spectrală se realizează cu ajutorul funcţiei 
FFT a simulatorului; valoarea 1.00 pe axa verticală corespunde unei atenuări de aproximativ -
45 dB în raport cu fundamentala. Conform analizei teoretice din secţiunea 2.3.3, spectrul ar 
trebui să fie format din armonici discrete. Cu toate acestea, în rezultatele obţinute prin 
simulare se observă prezenţa, între armonici, a unui nivel de aproximativ -45 dB, rezultat al 
fenomenului de aliere. 

i > 2 o i -

ii 

S i 

Fig. 12.S - Spectrul unei tensiunii de fază, 
invertor trifazat cu comandă PWM, simulator 
PSIM4 

Fig. 12.9 ' Spectrul tensiunii de la ieşirea 
invertorului, comandă PWM, simulator ICAP-4 

12.3.4.2 ICAP/4 

în Fig. 12.9 se prezintă spectrul tensiunii de ieşire a unui invertor monofazat ideal cu 
comandă PWM cu eşantionare naturală. Simularea este realizată cu ICAP/4, un simulator 
SPICE comercial [Issp98]. Modulaţia are aceiaşi parametri ca şi în exemplul precedent. 
Analiza spectrală se realizează de asemenea cu ajutorul funcţiei FFT a simulatorului. Se 
observă şi în acest caz prezenţa unor erori de aliere semnificative în spectru. 

12.3.5 Rezultate din literatura de specialitate 
Prezenţa erorilor de aliere se poate observa şi în unele rezultate din literatura de specialitate. 
De exemplu, în Fig. 12.10 se prezintă spectrele curenţilor de linie într-un sistem de acţionare 
trifazat cu modulaţie PWM, preluate din [DW92]. Modulaţia este asincronă, cu raportul între 
frecvenţa purtătoare şi cea modulatoare = 70,7. Pe axele orizontale este reprezentat ordinul 
armonicilor. 
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Fig. 12.10 ' Spccîrcle curcntilor dc linie, simulare (stânga) şi experimental (dreapta), conform 
[DW9:] 

Conform spectrului experimental, armonicile ^'adevărate" au ordinele 5 şi 7 (componentele 
spectrale dintre annonici au valori relativ mari datorită fenomenului de împrăstiere 
spectrala). în spectrul obţinut prin simulare se observă apariţia unor componente spectrale 
parazite, cu ordine neîntregi, cauzate de aliere. Una din explicaţiile oferite în [DW92], 
conform careia discrepanta între cele doua spectre se datorează preciziei limitate a raportului 
frecventelor, este incorecta, deoarece o valoare diferită a acestui raport ar trebui să conducă la 
amplitudini diferite ale armonicilor "adevărate", nu la apariţia unor componente spectrale 
suplimentare, cu ordine neîntregi. Cealaltă explicaţie, indicând multiplicarea cu ferestre 
temporale la analiza spectrală drept o posibilă cauză a discrepanţei, pare a fi de asemenea 
greşită; un astfel de fenomen nu este justificat teoretic şi nu s-a confirmat în nici una din 
simulările realizate de autor. 

12.4 Metoda de simulare îmbunătăţită 
In cele ce urmează se va introduce o metodă de simulare îmbunătăţită, cere reduce 
semnificativ erorile de aliere, permiţând calcularea cu precizie a indicatorilor de calitate a 
modulaţiei. 

12.4.1 Principiu 

12.4.1.1 Filtrarea antl-aliere 

Reducerea efectelor alierii se realizează în sistemele reale cu ajutorul unor filtre anti-aliere 
(F.AA), care atenuează componentele spectrale cu frecvente superioare frecvenţei Nyquist 
(egală cu jumătate din frecvenţa de eşantionare) [AAS89] [PM92]. O abordare asemănătoare 
se poate folosi şi în cazul simulării. 

Utilizarea unui FAA digital pentru a filtra semnalele eşantionate calculate de simulator (x[/j] 
în Fig. 12.3) nu conduce la rezultaml dorit, deoarece erorile de aliere sunt deja prezente în 
semnalul eşantionat. în consecinţă, filtrarea anti-aliere trebui realizată înainte de eşantionare; 
aceasta impune utilizarea modelului unui FAA analogic. 

Includerea unui astfel de model în schema bloc din Fig. 12.3 ar însemna filtrarea semnalelor 
de comandă a invertorului, ceea ce este inacceptabil, deoarece ar afecta principial 
funcţionarea acesUjia. Rezultă deci necesitatea de a utiliza un model analogic al subsistemului 
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invertor-înotor, pentru a permite filtrarea semnalelor de la ieşirea acestuia. Prin includerea 
elementelor de mai sus se obţine schema bloc de principiu din Fig. 12.11. 

invertor - FAA (model 
modulator m ^ motor analogic) analiză indicatori de 

P W M (model 
analogic) 

PM[k\ Şl spectrală calitate (model 
analogic) eşantionare 

Fig. 12.11 - Metoda de simulare îmbunătăţită, schemă de principiu 

Subsistemul invertor-motor este reprezentat printr-un model analogic (în timp continuu), care 
furnizează duratele pulsurilor din tensiunile de ieşire ale invertondui, PW[k\ şi amplitudinile 
acestor pulsuri, PM[k\ Duratele pulsurilor sunt calculate cu ajutorul unor formule analitice, 
pe baza duratelor pulsurilor din semnalele de comandă şi ţinând cont de comutaţia 
dispozitivelor de putere din invertor; aceasta impune utilizarea unui model analitic simplificat 
al motorului, care poate fi circuitul echivalent R-L al fazelor [Leon85]. Amplitudinile 
pulsurilor sunt egale cu tensiunea continuă de alimentare a invertorului, cu semn pozitiv sau 
negativ, în funcţie de dispozitivele de putere care sunt în conducţie. 

Observaţie: Utilizarea modelului analogic de mai sus pentru invertor implică modelarea 
simplificată a comutaţiei dispozitivelor de putere, presupunând modificarea instantanee a 
tensiunilor la comutaţie. Deoarece această aproximaţie afectează doar componentele spectrale 
cu frecvenţe ridicate, care, conform analizei din capitolul 7, au un efect redus asupra 
indicatorilor de calitate, ea poate fi acceptată la evaluarea performanţelor modulaţiei. 

Blocul "FAA (model analogic) şi eşantionare" calculează valoarea semnalului de la ieşirea 
FAA în momentele de eşantionare, prin evaluarea formulei analitice a răspunsului filtrului la 
semnal treaptă [PM92]. în consecinţă, x[n] conţine esantioanele tensiunii de ieşire a 
invertorului. Celelalte blocuri din schemă au aceeaşi flinctionalitate ca si cele din Fig. 12.3. 

Observaţie: Fiind modele în timp continuu, blocurile "invertor-motor (model analogic)" şi 
"FAA (model analogic) şi eşantionare" trebuie implementate într-un limbaj de programare, 
nu cu ajutorul unui simulator pentru circuite electronice. 

12.4.1.2 F i l t ra rea combinată analog-digitală 

12.4.1.2.1 Principiu 

O filtrare anti-aliere eficientă presupune utilizarea unui filtru cu o atenuare cât mai mare în 
banda de oprire. De asemenea, este de dorit ca filtrul să prezinte o caracteristică de frecvenţă 
cât mai abruptă în jurul frecvenţei de tăiere, pentru a evita atenuarea spectrului până la 
frecvenţe cât mai apropiate de frecvenţa Nyquist, ceea ce permite utilizarea unei frecvenţe de 
eşantionare mai mici la simulare, deci reducerea volumului de calcule. Condiţiile anterioare 
impun folosirea unui filtru de ordin cât mai mare. Pe de altă parte, complexitatea calculelor 
analitice necesare limitează ordinul filtrului analogic la 2, ordine mai mari putând fi obţinute 
numai cu filtre digitale. în cele ce urmează se propune o variantă de filtrare combinată, 
folosind un FAA analogic şi un FAA digital, care permite obţinerea performanţelor 
specificate mai sus. Schema bloc a acestei metode este prezentată în Fig. 12.12. 
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in\cnor - FAA (model 

modulator m ^ molor PHU'l analogic) Jdn] ^ FAA decimare 

PWM (model FAf\k] Şl digital 
analogic) eşantionare 

analiză Xlm]^ mdicatori de 
spectrală calitate 

Fig. 12 12 ' Metoda dc simulare uiibunătăţită, varianta combinată 

Varianta propusa presupune următoarele: 
• utilizarea în blocul 'TAA (model analogic) şi eşantionare'' a unei frecvenţe de 

eşantionare mai mari decât frecventa de tăiere a FAA analogic; aceasta asigură 
atenuarea suficienta a componentelor spectrale generate prin aliere în banda de 
frecventa de interes (de la zero până la frecvenţa de tăiere a FAA); 

• filtrarea suplimentara a semnalului eşantionat, cu un FAA digital de ordin mare^ 
pentru a atenua puternic componentele spectrale din afara benzii de interes; 

• decimarea semnalului eşantionat, pentru a obţine frecvenţa de eşantionare dorita 
(care determină numărul de eşantioane folosite în algoritmul ¥FT), 

in Fig. 12.13 se prezintă spectrele semnalelor din schema bloc anterioară (reprezentarea nu 
este exactă, servind doar la ilustrarea principiului). 

Se notează cu fs frecvenţa de eşantionare dorită pentru semnalul asupra căruia se aplică 
analiza spectrali Această frecvenţă se alege în funcţie de frecvenţa maximă de interes în 
spectru (aspect detaliat ulterior). Notând cu Kpys factorul de supraeşantionare, frecvenţa de 
eşantionare a semnalelor .vf;?] şi .r^;/] este: 

/s'^/s'^ois (12,3) 

Pentru simplificare, se presupune că semnalul analizat are spectrul cu densitate de 
putere constantă. Semnalul (neeşantionat) de la ieşirea FAA analogic are spectrul iar 
secvenţa generată prin eşantionarea acestui semnal are spectrul ^ (o ) , obţinut prin 
însumarea spectrului X,j{co) cu replica sa inversată şi deplasată în dreptul frecvenţei de 
eşantionare în spectrul X{co) componentele spectrale din porţiunea haşurată cauzează 
efecte de aliere în domeniul frecvenţelor de interes; aceste componente sunt însumate în 
graficul spectrului corespunzător secvenţei X;c{//]. Deoarece frecvenţa de tăiere a FAA 
analogic este mult mai mică decât frecvenţa Nyquist, erorile de aliere pot fi reduse 
semnificativ, chiar cu un filtru de ordin mic. 

FAA digital, cu caracteristică abruptă, atenuează puternic componentele spectrale din afara 
domeniului de interes. Prin decimare se obţine, în final, frecvenţa de eşantionare impusă 
(^'extinderea" domeniului de frecvenţă prin decimare se reflectă, în figură,' prin modificarea 
scării de reprezentare pe axa frecvenţelor). 

- 12.10-

BUPT



Metodă de simulare îmbunătăţită pentru sistemele de acţionare 

IX/I 
j 

j 

fs--m u 

J 
m 

Fig. 12.13 ' Spectrele semnalelor din schema bloc a metodei combinate 

12.4.1.2.2 Alegerea factorului de siipraesantionare 

în metoda de filtrare expusă anterior, reducerea erorilor de aliere impune, în principiu, 
utilizarea unor valori cât mai mari pentru factorul de supraeşantionare Kovs\ aceasta conduce 
însă la creşterea volumului de calcule. în cazul semnalelor generate prin modulaţie PWM, 
care au o compoziţie spectrală specifică, există posibilităţi suplimentare de alegere a 
factondui de supraesantionare, astfel încât să rezulte erori de aliere acceptabile, chiar pentru 
valori Kqvs niici. 

Deoarece semnalul x[n] este generat cu frecventa de eşantionare f^', iar FAA digital are limita 
inferioară a benzii de oprire rezultă că pot produce fenomene de aliere componentele 
spectrale din următoarele intervale de frecventă: 

k=\ 
(12.4) 

Intervalele din formula anterioară, reprezentate prin haşură în Fig. 12.14, trebuie să fie cât 
mai puternic atenuate de către FAA analogic. Datorită creşterii atenuării filtrului la frecvenţe 
mari, intervalele situate la frecvenţe mici sunt mai periculoase din punct de vedere al alierii. 
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componente 
utile aliere 

m^mm. 
aliere 

(1 un Ko\s-fs 
(Ko'.^]t2)-fs (Kois^HV-fs 

Fig. 12. J4 • Inicn-alcic dc frccvcntâ ale componentelor care pot produce aliere 

2-Kovs-fs 
(IKovs-HV-fs 2-(Kovs+ll2)-fs 

Pe de altă parte, conform celor arătate în capitolul 2, spectrele semnalelor generate prin 
modulaţie PWM conţin, în mod tipic, armonici ale modulatoarei şi produşi de modulaţie 
gmpaţi 'în jurul multiplilor frecvenţei purtătoare. în sistemele de acţionare modeme, cu 
frecvenţe purtătoare ridicate, aceste grupe de armonici sunt mult distanţate între ele, existând 
inter», ale de frecvenţă fâră componente spectrale semnificative. 

Presupunând că ordinul maxim al armonicilor modulatoarei care generează produşi de 
modulaţie semnificativi este A^, intervalele de frecvenţă în care există componente spectrale 
semnificative sunt următoarele: 

(12.5) 

unde s-au folosit notaţiile: 
f , - frecvenţa purtătoare; 
f^ ' frecventa modulatoare. 

Deoarece amplitudinile produşilor de modulaţie scad odată cu creşterea ordinului A, se va 
urmări ca grupele de produşi de modulaţie din jurul multiplilor cu ordine mici ai 
modulatoarei sa fie în afara intervalelor de frecvenţă din formula (12.4), corespunzătoare 
unor ordine k mici. 

în continuare, se va exemplifica alegerea factorului de supraeşantionare pentru simularea unui 
sistem de acţionare cu modulaţie PWM cu eşantionare uniformă, cu următorii parametri: 
frecventa p u r t ă t o a r e = 2-15111 Hz; frecvenţa modulatoare/;, = 20 Hz; ordinul maxim al 
armonicilor modulatoarei care generează produşi de modulaţie semnificativi N^ = 15. 
Frecventa de eşantionare utilizată este = 1000 Hz. în Fig. 12.15 s-au reprezentat intervalele 
de frecventă şi , pentru diferite valori ale factorului de supraeşantionare; intervalele 
sunt indicate prin haşuri, iar inîer\Mlele /̂ y, prin dreptunghiurile pline (precizia reprezentării 
este limitată, urmărindu-se doar ilustrarea calitativă a efectului). 

Ia. f^'oi's 
JÂ  AOIÎ = 5 

O 5000 10000 15000 20000 25000 30000 35000 40000 /[Hz] 

Fig. 12.15 - Alegerea factorului de supraesantionare (cxewplu) 

Pentru valoarea Kois = 5 se observă suprapunerea intervalelor cu primele două grupe de 
produşi de modulaţie din O situaţie mai bună se întâlneşte pentru Koys = 6, când 
suprapunerea are loc doar pentru a doua grupă de produşi de modulaţie, efectele alierii fiind 
deci mai reduse. Valoarea Kqis = 4 oferă rezultatele cele mai bune, deşi este mai mică. 
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ambele grupe de produşi de modulaţie fiind în afara intervalelor I^. Cazurile Kqvs = 2 şi Kqvs 

= 3, omise din figură, conduc la rezultate mai puţin bune. în concluzie, se va adopta valoarea 
^OVS ~ 

Observaţie: Amplitudinile produşilor de modulaţie scad odată cu depărtarea de frecvenţa 
centrală (corespunzătoare multiplului frecvenţei purtătoare). în consecinţă, reprezentarea prin 
benzi de frecvenţă strict delimitate şi cu amplitudine constantă, utilizată în figura anterioară, 
constituie o aproximaţie. în consecinţă, se recomandă testarea câtorva valori Kqvs diferite, 
dintre cele considerate favorabile ca unnare a analizei expuse anterior, şi alegerea valorii 
finale pe baza spectrelor densităţii de putere. Deoarece Kqvs determină aproximativ liniar 
volumul de calcule necesar, minimizarea acestuia va constitui criteriul de optimizare 
secundar. 

12.4.2 Proiectare şi implementare 
Implementarea modulatorului PWM, pentru diferite tipuri de modulaţie, este prezentată în 
capitolul 14. 

în exemplele introduse pe parcursul acestui capitol se utilizează modelul unui invertor 
monofazat ideal, pentru care duratele pulsurilor tensiunii de ieşire sunt egale cu duratele 
pulsurilor din semnalul de comandă, iar amplitudinile pulsurilor tensiunii de ieşire sunt egale 
cu tensiunea de alimentare a invertorului, cu semn pozitiv sau negativ, în funcţie de valoarea 
logică a semnalului de comandă. Pentru a permite simularea sistemelor de acţionare utilizate 
în practică, a fost elaborat un model de invertor trifazat, cu decalarea comenzii; acest model 
este prezentat în capitolul 13. 

Proiectarea şi implementarea filtrelor anti-aliere analogic si digital sunt prezentate în 
Anexa 2. Pentru simplificarea utilizării programului de simulare, proiectarea filtrelor a fost 
automatizată cu ajutorul unor funcţii care preiau un set de indicatori de performanţă, cum ar fi 
atenuarea dorită a componentelor spectrale care produc alierea, şi calculează parametrii 
filtrelor. Aceşti parametri sunt apoi utilizaţi de funcţiile care implementează filtrarea propriu-
zisă. 

Blocul de decimare se implementează cu ajutorul unei formule simple, care extrage 
eşantioanele cu ordin multiplu de Koys. 

Implementarea blocului de analiză spectrală este tratată în capitolul 10. Calcularea 
indicatorilor de calitate a modulaţiei face obiectul capitolului 7. 

12.4.3 Validare analitică şi experimentală 
în cele ce urmează se vor demonstra eficienţa şi precizia metodei de simulare introduse în 
acest capitol, prin comparare cu rezultate analitice şi experimentale. Se vor utiliza exemplele 
introduse în secţiunea 12.3. 
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12.4.3.1 Comanda cu semnal dreptunghiular 

in această secţiune se va considera exemplul introdus în secţiunea 12.3.2, în care un invertor 
monofazat ideal este comandat cu semnal dreptunghiular. în Fig. 12.16 se prezintă densitatea 
spectrală de putere a tensiunii de la ieşirea invertorului, calculată cu metoda de simulare 
imbunătStitâ- Comparaţia cu Fig. 12.4 ilustrează reducerea considerabilă a erorilor de aliere, 
componentele spectrale'cauzate de aliere fiind atenuate cu peste 55 dB. 
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Fig. 12,16 ' Densitatea spectrala de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă cu 
semnal dreptunghiular, metoda de simulare 
îmbunâtătită 

Fig, 12.17 ' Densitatea spectrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă cu 
semnal dreptunghiular: 

+ - calcul analitic 
X - metoda de simulare îmbunătăţită 

in Fig. 12.17 sunt reprezentate suprapus spectrele obţinute prin simulare şi prin calcul 
analitic, iar Tabelul 12.1 conţine amplitudinile relative ale câtorva armonici. Se remarcă 
precizia excelentă cu care algoritmului de simulare calculează amplitudinile componentelor 
spectrale ale semnalului real. 

ordinul Putere relativă. Putere relativă, calcul 
armonicii simulare [dB] analitic [dB] 
1 0.0000000 0.0000000 
3 -9.5424037 -9.5424251 
5 -13.979517 -13.979400 
7 -16.902279 -16.901961 
9 -19.085325 -19.084850 
11 -20.828887 -20.827854 
Tabelul 12.1' Puterile (relative la fundamentală) ale 
armonicilor tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă cu 
semnal dreptunghiular 

12.4.3.2 Comandă PWM 

în această secţiune se va considera exemplul introdus în secţiunea 12.3.3, referitor la un 
invertor monofazat ideal cu comandă PWM. în Fig. 12.18 se prezintă densitatea spectrală de 
putere a tensiunii de la ieşirea invertorului, calculată cu metoda de simulare îmbunătăţită. 
Prin comparaţie cu Fig. 12.6, se remarcă de asemenea reducerea semnificativă a erorilor de 
aliere. 
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Fig. 12. IS - Densitatea spectrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă 
PWM, metoda de simulare îmbunătătită 

Fig. 12.19 ' Densitatea spectrală de putere a 
tensiunii de la ieşirea invertorului, comandă PWM: 

+ - măsurări experimentale 
X - metoda de simulare îmbunătătită f 

în Fig. 12.19 sunt reprezentate suprapus spectrele obţinute prin simulare şi prin experiment. 
Se remarcă de asemenea precizia excelentă a algoritmului de simulare propus. 

12.5 Concluzii 
După stabilirea modelul sistemului simulat şi a mărimilor calculate prin simulare, s-a 
demonstrat prezenţa erorilor de aliere în cazul utilizării simulatoarelor de uz general pentru 
circuite electronice. Această demonstraţie se bazează pe o analiză teoretică, pe rezultate 
obţinute prin simulare, pe rezultate obţinute cu două simulatoare comerciale şi pe alte 
rezultate din literatura de specialitate. 

Se propune o metodă de simulare originală, care permite reducerea substanţială a erorilor de 
aliere, permiţând astfel evaluarea precisă a performanţelor modulaţiei. Metoda se bazează pe 
utilizarea unui model analogic al sub-sistemului invertor-motor, urmat de un model analogic 
al unui filtru anti-aliere. Performanţele filtrării sunt îmbunătăţite prin utilizarea unei metode 
de filtrare anti-aliere combinată, combinând un filtru analogic şi un filtru digital. Se prezintă 
de asemenea metodologia de proiectare a acestor filtre. Eficienţa şi precizia metodei propuse 
sunt confirmate analitic, prin comparaţie cu rezultate teoretice, şi experimental. 
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Capitolul 13 - Modelarea subsistemului invertor-motor 
în acest capitol se va prezenta modelul elaborat de autor pentru subsistemul invertor-motor, în scopul 
implementării metodei de simulare îmbunătăţite introduse în capitolul 12. Conform schemei bloc din Fig. 
12.12, modelul furnizează duratele şi amplitudinile pulsurilor din tensiunile de fază ale sarcinii, pe baza 
duratelor pulsurilor din semnalele de comandă generate de modulatorul PWM. 

Pentru a permite simularea unei clase cât mai largi de sisteme de acţionare, modelul implementează şi 
decalarea comenzii tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte (metodă descrisă în secţiunea 1.1.1 şi 
denumită pe scurt, în cele ce unnează, "decalarea comenzii"). 

Observaţie: Pentru a simplifica implementarea modelelor pentru modulatorul PWM, modelul propus 
pentru sub-sistemului invertor-motor include şi circuitul de decalare a comenzii (care din punct de vedere 
fizic face parte, de regulă, din blocul modulator PWM); în consecinţă, semnalele de intrare ale modelului, 
precizate mai jos, diferă de semnalele din schema bloc din Fig. 12.12. 

Pentru un sistem de acţionare trifazat, schema bloc a modelului este prezentată în Fig. 13.1. Se utilizează 
următoarele notatii: 

• Tffky T'/Zib Tfl̂ î  - duratele de conducţie pentru 
tranzistoarele superioare, în perioada purtătoare cu 

•j^ A i-p B iŢ> C i H k. 1H k. 1 H k •Ţ! A IŢI B nn C Îl k, i L k^ 1 L k mvertor 
+ motor 

Piv'^ PW'̂  ordinul k, pentru fazele A, B, C; 
^ ĵ Â ^ jB^^ j c ^ . duratele de conducţie pentru 

tranzistoarele inferioare, în perioada purtătoare cu 
ordinul k, pentru fazele A, B, C; 

Fig. 13,1. Schema bloc a modelului ' ^ ^ ^ ^^^ ' pulsurilor cu ordinul k din 
subsistemului invertor-motor. tensiunile de fază ale sarcinii, pentru fazele 1, 2, 3; 

• PM\ , PM^k - amplitudinile pulsurilor cu ordinul 
kdin tensiunile de fază ale sarcinii, pentru fazele 1, 2, 3. 

Observaţie: Duratele de conducţie de mai sus sunt calculate de către algoritmul de modulaţie PWM, în 
ipoteza unui invertor ideal. 

Modelarea subsistemului invertor-motor se va realiza în două etape: 
• modelarea invertorului: calcularea duratelor pulsurilor din tensiunile de ieşire ale 

invertorului: 
• modelarea motorului: calcularea duratelor pulsurilor din tensiunile de fază ale motorului 

(care depind de tensiunile de ieşire ale invertorului şi de conexiunea fazelor motorului). 

13.1 Modelarea invertorului 

13.1.1 Principiu 
Modelarea invertorului se bazează pe schema de principiu din Fig. 13.2, unde este reprezentat un singur 
braţ de punte. Se utilizează următoarele notaţii: 

• PWM_AH - semnalul de comandă pentru tranzistorul superior al fazei A; 
• PWM_AL - semnalul de comandă pentru tranzistorul inferior al fazei A; 
• Vp' tensiunea continuă de alimentare a invertorului; 
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• v̂Q - tensiunea de ieşire a fazei A a invertorului; 
• - curenml de ieşire al fazei A a invertorului. 

La elaborarea modelelor pentru invertor se adoptă următoarele aproximaţii: 

Vd 

PWM AH I — = — 

circuit dc 1 
comandă a ! 

tranzistorului j 

PWM AL 
circuit dc 

comandă a 
tranzistorului 

iA A Vao 

Vo/2 

O ^ 

T - Z X D' 

^ T 
Vo/2 

Fig. 13.2 • Schcma dc principiu a unui braţ de punte din invertor 

• tensiunea de alimentare a invertorului este constantă; modelarea unei tensiuni de alimentare cu 
ondulaţii nu se încadrează în contextul prezentei analize; 

• comutaţiile dispozitivelor se presupun ideale, astfel încât timpii de comutaţie sunt nuli, iar 
formele de undă ale tensiunilor de la ieşirile invertorului, perfect dreptunghiulare; această 
aproximare este justificată în capitolul 11. 

13.1.2 Modelarea invertorului, fără decalarea comenzii 
Dacă nu se utilizează decalarea comenzii, cele două semnale de comandă ale tranzistoarelor din acelaşi 
braţ de punte sunt perfect complementare, deci tensiunea de ieşire se poate calcula în funcţie de semnalul 
de comandă al unui singur tranzistor, cu formula: 

= 

F . 
dacă PWM AH = HIGH 

dacă PWM AH = LOW 
(13.1) 

13.1.3 Modelarea invertorului, cu metoda aproximativă de modelare a decalării 
comenzii 

13.1.3.1 Algoritmul de modelare 

Dacă se utilizează decalarea comenzii, algoritmul de calcul devine mai complicat, datorită interacţiunii 
invertor-sarcină. Astfel, pe durata "timpului mort" al comenzii (când ambele semnale de comandă au 
valoarea LOW) valoarea tensiunii de ieşire depinde de dioda aflată în conducţie, deci de sensul si evoluţia 
curennilui de la ieşirea invertorului. O simulare exactă ar presupune' calcule relativ complicate, 
nejustificate în contextul prezentei analize. De aceea, se va utiliza o inetodă aproximativă, derivată din 
[DW92] şi prezentată în cele ce urmează. 

Această metodă presupune următoarele aproximaţii: 
1. se neglijează ondulaţiile curenţilor, datorate comutaţiei; astfel, curenţii de fază se consideră 

perfect sinusoidali, calculându-se pe baza modelului de regim permanent, corespunzător 
sistemului trifazat fundamental; 

2. se ignoră blocarea diodelor de recuperare prin anularea curentului, dacă aceasta intervine pe 
durata "timpului mort"; în consecinţă, decizia asupra diodei care rămâne deschisă pe durata 
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"timpului mort" se ia exclusiv pe baza valorii curentului de ieşire al invertorului la începutul 
"timpului mort". 

Efectul aproximaţiilor de mai sus asupra spectrelor semnalelor analizate va fi evaluat în secţiunea 
următoare. 

Observaţie: Datorită neglijării fenomenelor specifice comutaţiei (prin considerarea unor forme de undă 
ideale pentru tensiuni, pe durata comutaţiilor), efectul includerii "timpului mort" în modelul invertorului 
este oricum aproximativ (acest timp avănd valori comparabile cu duratele de comutaţie ale dispozitivelor 
de putere). 

Algoritmul de modelare, ilustrat prin formele de undă din Fig. 13.3 (unde durata de decalare a comenzii 
s-a notat cu T ,̂), poate fi exprimat prin următoarele reguli: 

1. dacă la începutul "timpului mort", atunci pe durata acestuia V^q = 'VJ2\ 
2. dacă la începutul "timpului mort", atunci pe durata acestuia v̂ o = 

PWM_AH ^ 

PWM_AL ^ 

T < ^ • 
^A A 

PWM_AH ^ 

PWM__AL ^ 

fA 

t T 

f " / • 

Fig. 13.3 - Metoda aproximativă de modelare pentru decalarea comenzii 

în figură, săgeţile din graficul curentului de ieşire î  specifică momentele de eşantionare a acestuia, pentru 
a decide valoarea tensiunii pe durata "timpului mort". 

în consecinţă, tensiunea de ieşire a invertorului se calculează cu formula: 

v^o = 

-^dacăPWM AH = HIGHsiPWM AL = LOW 

V 
- -^dacăPWM AH = LOWsiPWM AL = HIGH 

2 - ' -

- ^ • sgn(/^)dacă PWM_AH = LOW ş i PWM_AL = LOW 

(13,2) 

cu î  eşantionat în momentele specificate anterior; în formula de mai sus, sgn(x) este funcţia "signum". 

Observaţie: Situaţia PWM_AH = HIGH şi PWM_AL = HIGH corespunde conducţiei simultane, indicând o 
eroare în algoritmul de modelare a modulatorului PWM; în acest caz, se afişează un mesaj de eroare şi se 
opreşte simularea. 
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Evaluarea efectului aproximaţ i i lor 

PWM_AH ^ 

PWM_AL A 

4 > 

Fig. 13.5 ' Pulsurile suplimentare din 
tensiunea de ieşire, datorate blocării diodei 
de recuperare pe durata "timpului mort" 

Fig. 13.4 - Efectul blocârii diodei de rccuperarc pe 
durata "timpului mort" 

în modelul prezentat anterior s-a presupus că una dintre diodele de recuperare conduce pe întreaga durată 
a ''timpului mort'\ determinând astfel valoarea tensiunii de ieşire. Atunci când curentul de ieşire al 
braţului de punte are valori apropiate de zero, se poate întâmpla însă ca acest curent să se anuleze pe 
durata conductiei diodei de recuperare', în această situaţie, dioda se blochează, iar tensiunea de ieşire a 
braţului de punte este determinată de sarcină si de tensiunile de ieşire ale celorlalte două braţe. Această » ' > > > 
situaţie este reprezentata în exemplul din Fig. 13.4. în consecinţă, blocarea diodelor de recuperare 
cauzează apariţia unor pulsuri suplimentare în tensiunile de ieşire ale invertorului, pulsuri care produc 
modificări în spectrelor acestor tensiuni şi, implicit, în valorile indicatorilor de calitate. 

Pentru a evalua importanta acestor modificări, se va calcula cu aproximaţie spectrul unui semnal format 
doar din pulsurile suplimentare, corespunzătoare uneia dintre tensiunile de ieşire ale invertorului. Acest 
semnal este notat cu Vp în Fig. 13.5 (unde pulsurile suplimentare sunt prezentate simbolic, amplitudinile 
şi duratele lor nefiind precis reprezentate). Când fundamentala curentului de ieşire, este negativă, se 
poate întâmpla să se blocheze dioda superioară, ceea ce face ca tensiunea de ieşire v̂ o să aibă valori mai 
mici decât VJl^ deci pulsurile suplimentare au amplitudini negative; similar, când fundamentala 
curentului de ieşire este pozitivă, pulsurile suplimentare au valori pozitive. 

în continuare se va estima numărul de pulsuri care pot să apară în vecinătatea fiecărei treceri prin zero a 
fundamentalei curentului de ieşire. în acest scop, se va calcula cu aproximaţie lărgimea benzii [-/^r, Is] din 
Fig. 13.5, pentru care poate avea loc blocarea unei diode de recuperare. se defineşte ca valoarea 
instantanee maximă a curentului de ieşire, la începutul "timpului mort", pentru care mai poate avea loc 
blocarea diodei. 

Pentru fazele motorului se va considera un circuit echivalent pur inductiv, cu inductanta egală cu 
inductanta de dispersie statoricâ, I^ j ; acest model este acoperitor, deoarece includerea unei rezistenţe, 
precum şi a celorlalte inductanţe care inter\'in în realitate, ar conduce la o viteză de variaţie mai redusă a 
curentului, deci, în fmal. Ia un număr mai mic de pulsuri şi la modificări mai mici în spectrul tensiunii de 
faza. Pe durata conductiei diodei de recuperare, viteza de variaţie a curentului de ieşire se aproximează 
prin \djc}f\ = Vyi^. 
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Se va presupune că fundamentala curentului are valori pozitive, deci pe durata ''timpului mort" intră în 
conducţie dioda de recuperare inferioară. Pentm ca blocarea diodei să poată interveni pe parcursul 
''timpului mort", care are durata T^, este necesar ca valoarea curentului de ieşire la începutul timpului 
mort să fie mai mică decât = • \djdt\ = {Ţd • V^yL^s- Considerând un exemplu tipic, caracterizat 
prin valorile: r£> = 1 |as, = 537 V, Las ~ 25 mH, rezultă |iA. 

Durata intervalului în care pot apărea pulsurile suplimentare, notată cu T^ în Fig. 13.5, se poate aproxima 
prin: = ((7^4) • Iţ^ / u n d e T^ este perioada semnalului modulator PWM; această aproximare este 
acoperitoare, deoarece un calcul exact ar conduce la valori T^ mai mici. Pentru valorile tipice T^ = 20 ms, 

= 1 A şi estimat mai sus, rezultă = 0,1 |is. 

Deoarece această valoare este mult mai mică decât perioada purtătoare PWM (care în majoritatea 
aplicaţiilor este mai mică decât T n̂ax = 50 |is), rezultă că fenomenul de blocare a diodei de recuperare pe 
durata "timpului mort" apare cu o frecvenţă relativ scăzută; deoarece există 4 intervale T^ în fiecare 
perioadă modulatoare, se poate aprecia că fenomenul apare în medie odată la T^^^ / (4-r^) = 125 perioade 
modulatoare. 

în continuare, pentru a permite un calcul estimativ simplu, se va presupune că blocarea diodei de 
recuperare apare, în fiecare perioadă modulatoare, pentru câte un puls PWM de fiecare parte a fiecărei 
treceri prin zero a curentului; această aproximare este, evident, acoperitoare. în consecinţă, se va calcula 
cu aproximaţie spectrul semnalului Vp din Fig. 13.5, unde în locul fiecărui tren de pulsuri se va considera 
un puls unic. 

în continuare se vor stabili valori aproximative pentru durata şi amplitudinea acestui puls. Durata 
pulsului poate lua valori între zero şi timpul de decalare a comenzii, To\ pentru calculul estimativ se va 

considera durata maximă, egală cu T^, Pe durata 
Pxx [dB] blocării diodei de recuperare, tensiunea de ieşire a 

braţului de punte este determinată de sarcină şi de 
tensiunile de ieşire ale celorialte braţe; pentru calculul 
estimativ se va considera o amplitudine maximă, egală 
cu Vq. Ambele aproximări de mai sus sunt 
acoperitoare, corespunzând cazului cel mai 
defavorabil. Poziţia pulsurilor în raport cu semnalul 
modulator depinde de sincronizarea între semnalul 
purtător şi cel modulator; pentru calculul estimativ se 

-10Q| .1111111111111111111111111111111111111111111111111111111 va considera că pulsurile sunt decalate faţă de 
momentele trecerii prin zero ale fundamentalei 
curentului cu ± TJ2, unde T̂  este perioada purtătoare a 
modulaţiei PWM. 

-50 

-150 
1000 2000 3000 4000 f [Hz] 

Fig. 13.6 - Spectrul pulsurilor suplimentare din 
tensiunea de ieşire 

Spectrul semnalului se calculează prin simulare, 
pentru un caz tipic, folosind pentru reducerea erorilor 
de aliere metoda îmbunătăţită introdusă în capitolul 
12. 

La simulare s-au folosit următorii parametri: 
• frecvenţa modulatoare: = 50 Hz; 
• frecvenţa purtătoare:/ = 20 kHz; 
• timpul de decalare a comenzii: T^ = 1 \xs. 
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Rezultatul simulării este prezentat în Fig. 13.6, care conţine spectrul densităţii de putere a semnalului, 
raportat Ia puterea fundamentalei, putere corespunzătoare unui factor de modulaţie în amplitudine unitar, 
se observă că puterile componentelor spectrale sunt neglijabile faţă de puterea fundamentalei. 

Observ\ntie: Pentru valori mai mici ale factorului de modulaţie în amplitudine, puterile relative ale 
componentelor spectrale cresc. Pe de altă parte, trebuie să se ţină cont că, în realitate, puterile relative ale 
componentelor spectrale sunt semnificativ mai mici decât cele calculate mai sus, datorită ipotezei 
folosite, conform căreia pulsurile apar regulat, de 4 ori în fiecare perioadă (comparativ cu evaluarea 
precedenta, conform căreia pulsurile apar, în medie, o dată la 128 de perioade). 

Observaţie: în simularea anterioară s-a considerat domeniul frecvenţelor de interes pentru evaluarea 
performanţelor modulaţiei; realizând aceeaşi simulare pentru un domeniu de frecvenţă extins între O şi 25 
kHz, se constată că puterea relativă a componentelor spectrale nu depăşeşte nivelul de -70 dB. 

în concluzie, blocarea diodelor de recuperare pe durata 'timpului mort'' al comenzii poate fi neglijată, 
fară a afecta semnificativ spectrele tensiunilor de ieşire ale invertorului şi, implicit, indicatorii de calitate. 

13.1.4 Calcularea sensului curenţilor de ieşire ai invertorului 
Aplicarea metodei de modelare introduse anterior presupune cunoaşterea sensului curenţilor de ieşire ai 
invertorului, corespunzătoare fiecărei tranziţii HIGH -> LOW a semnalelor de comandă. Deoarece curenţii 
de ieşire se considera a fi perfect sinusoidali, semnul acestora, utilizat în relaţia anterioară, se poate 
calcula cu formula: 

/ / w f+1 dacă rem(^ . ( / ) ,2 ; r )< ; r 
sgn(/,(/))= ^ Ţ ' ) ^ [ , (13,3) 

[ - 1 daca \ t \ 2 n ) > n 

unde este faza curentului la momentul t, iar rem(x, y^ este restul împărţirii lui jc la (cu x, y 
numere reale pozitive), în consecinţă, este necesară deducerea unor formule (cel puţin aproximative) 
pentru variaţia în timp a fazei curenţilor de ieşire ai invertorului. Pentru aceasta,- curenţii de ieşire, 
consideraţi sinusoidali, se vor calcula pornind de la componentele fundamentale ale tensiunilor de ieşire. 
Pentru faza A, fundamentala tensiunii de ieşire este dată de formula: 

+ (13 j ) 

cu următoarele notatii: » 
• V '̂J - amplitudinea fundamentalei tensiunii v ,̂,; 

• CD„ - pulsaţia modulatoare 
• ' faza iniţială a semnalului modulator, corespunzător fazei A. 

In cazul motoarelor de curent alternativ, circuitul echivalent de regim staţionar pentru o fază are un 
caracter rezistiv-inductiv, defazajul curentului în urnia tensiunii fiind dat de formula [Leon85]: 

;r 
= Y - a r c t g + arctg 

s 
(13.5) 

cu 
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1 cr = l-- / 
Ju 

1 + 

(13.6) 

R. 
(13.7) 

co^-co 

(O, 
(13.S) 

unde a>i este pulsaţia sistemului armonic fundamental al tensiunilor de fază, co„ este viteza unghiulară a 
rotorului, iar celelalte notaţii au semnificaţiile introduse în capitolul 7. Formulele de mai sus au fost 
obţinute în ipoteza Rs = O, care afectează neglijabil rezultatele prezentei analize. 

Dacă motorul este conectat în Y, cu punctul central flotant, potenţialul acestui punct este egal cu 
potenţialul puncUilui median al sursei de alimentare, notat cu "O" în Fig. 13.2 (presupunând atât sistemul 
trifazat al tensiunilor, cât şi motorul, perfect simetrice). în consecinţă, unghiul de fază al curentului fazei 
A, la un moment oarecare t, este: 

(13.9) 

cu 

(13.10) 

în cazul conexiunii A, prin aplicarea transformării Y-A se poate obţine un circuit echivalent în conexiune 
Y, ale cărui valori pentru inductanţă şi rezistenţă conduc la acelaşi defazaj între curentul şi tensiunea de 
ieşire ale invertorului. în consecinţă, unghiul de fază al curentului de ieşire al fazei A este dat tot de 
formulele (13.9) şi (13.10). . 

în concluzie, pentru ambele conexiuni semnul curentului de ieşire al fazei A se determină cu formula 
(13.3), cu (p̂  dat de (13.9), (13.10) şi (13.5) ^ (13.8). 

Pentru celelalte două faze, se pot utiliza formule similare cu (13.3). Datorită simetriei, fazele curenţilor 
se pot însă calcula mai simplu, cu formulele: 

<PBif) = (PA -

9cif) = (PA -

3 
AK 

(13.11) 

13.2 Modelarea motorului 
Modelul motorului furnizează duratele şi amplitudinile pulsurilor din tensiunile de fază ale motorului, pe 
baza duratelor pulsurilor din tensiunile de ieşire ale invertorului. 
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^AO 

vco ^bo 

(a) (b) 

Fig. 13. 7 - Conexiunile Ysi A ale înfăşurărilor motoarelor trifazate 

13.2.1 Calcularea amplitudinilor pulsurilor 
în această secţiune se vor deduce formulele pentru tensiunile pe fazele sarcinii, în funcţie de tensiunile de 
ieşire ale invertorului. » 

1. conexiune Y 

în cazul motorului asincron în conexiune Y cu punctul central flotant, reprezentata în Fig. 13.7(a), pe 
baza formulei (10.28) din [Leon85], valabilă pentru regimul tranzitoriu: 

rezultă tensiunile pe fazele sarcinii, în funcţie de tensiunile de ieşire ale invertorului: 

V = V — ^ BS' ^ * V n . BQ 'A'O (13.13) 
V — 'CA' 'CO 'A'O 

unde potenţialul punctului central se calculează cu formula: 

(13.14) 

2. conexiune A 

în această situaţie, reprezentată în Fig. 13.7(b), formulele tensiunilor pe fazele sarcinii sunt: 

(13.15) 

13.2.2 Calcularea duratelor pulsurilor 
în această secţiune se va deduce modul de calcul pentru duratele pulsurilor din tensiunile de fază ale 
motorului, în funcţie de duratele pulsurilor din tensiunile de ieşire ale invertorului. 
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în principiu, algoritmul de calcul determină care tranzistor va comuta primul, din momentul curent al 
simulării, după care generează, pentru toate cele trei tensiuni de fază, câte un puls de durată egală cu 
timpul până la această primă comutare (amplitudinile pulsurilor se calculează cu formulele deduse în 
secţiunea anterioară). în continuare, timpul curent se actualizează la momentul ultimei comutări, iar 
algoritmul se reia, până la epuizarea duratei de simulare. 

Faţă de varianta de principiu de mai sus, în algoritm vor fi incluse două îmbunătăţiri, care pot creşte 
substantial viteza simulării. 

13.2.2.1 Comasarea pulsur i lor adiacente cu ampl i tudini egale 

în multe cazuri, algoritmul descris anterior generează pulsuri adiacente cu amplitudini identice. Acest 
fenomen este exemplificat în Fig. 13.8, în cazul modulaţiei cu eşantionare uniformă şi ambele fronturi 
modulate, fară decalarea comenzii. 

PWM_AH ^ 

PWM_BH A 

Vab a 

I 8 

Fig. 13.8 - Generarea unor pulsuri adiacente cu amplitudini egale 

Pulsurile 3-4, 6-7, etc., pot fi comasate în câte un singur puls. Astfel, scade numărul total de pulsuri 
generate de modelul invertorului, reducându-se proporţional volumul de calcule necesare pentru 
modelarea FAA analogic din sistemului de achiziţie. Algoritmul de modelare detaliat, care include şi 
operaţia de comasare, va fi prezentat ulterior. 

13.2.2.2 El iminarea pulsur i lor generate pr in erori de cuant izare a t impului 

Pentru anumite metode de modulaţie, cele trei faze comută uneori simultan. Teoretic, aceste comutări nu 
conduc la modificarea tensiunilor pe fazele sarcinii. Totuşi, datorită acumulării erorilor de cuantizare a 
timpului pe parcursul simulării, se poate întâmpla ca momentele comutaţiilor pentru cele trei faze să fie 
puţin diferite, conducând la generarea unor pulsuri foarte scurte. Deşi nu afectează semnificativ formele 
tensiunilor filtrate, aceste pulsuri conduc la creşterea volumului de calcule, în algoritmul de modelare a 
FAA analogic. 

Fenomenul este exemplificat în Fig. 13.9, pentru modulaţia cu eşantionare uniformă şi un singur front 
modulat, fară decalarea comenzii, cu sarcină în conexiune A. 
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PWK AH A 

1 1 ^ I 1 1 I 1 

FWM_BH A 

1 i ~ i r n o 
puls 

ŝuplimentar 

^'ab 

Fig. 13.9 ' Generarea unor pulsuri suplimentare, datorită erorilor de cuantizare 

Algoritmul de generare a pulsurilor calculează momentele comutărilor, pentru fiecare tranzistor, prin 
operaţii de adunare/scădere succesive. în consecinţă, erorile de cuantizare a timpului se acumulează, 
crescând odată cu timpul de simulare. După un timp suficient de lung, la pulsul cu ordinul n, se poate 
întâmpla cz timpii până la următoare comutare, care sunt, teoretic, egali, să rezulte, prin calcul, diferiţi. 
Astfel, se generează pulsul suplimentar reprezentat în figură. 

Pentru a determina modul de eliminare a acestor pulsuri "false"", în cele ce urmează se va estima durata 
acestora, într-o aplicaţie de simulare uzuală, în condiţiile cele mai defavorabile. Calcularea duratei 
pulsului suplimentar din Fig. 13.9 este echivalentă, din punct de vedere al erorilor de cuantizare, cu 
calcularea formulei: 

(13.16) 

unde toate sumele sunt afectate de erorile de cuantizare. Operand cu numere în dublă precizie, eroarea 
relativă a reprezentării este 2 , 2 2 - [ M a t h 9 2 ] . Pentru o evaluare numerică a erorilor de cuantizare, 
se vor utiliza următoarele valori tipice: frecvenţa purtătoare f c = 20kHz; durata de simulare Tj = Is 
(durate cu acest ordin de mărime pot fi necesare pentru atingerea regimului permanent; în mod uzual, 
pentru analiza spectrală se simulează înjur de 5 perioade modulatoare, care acopera o durată de simulare 
de lOOms, cărei îi corespund erori de cuantizare mai mici). Considerând situaţia cea mai defavorabilă, 
vom presupune că erorile de cuantizare apar la fiecare adunare, cumulându-se, şi că toate erorile sunt 
egale cu e (în realitate, atunci când suma este mai mică, erorile relative, raportate la rezultatul fmal, sunt 
de asemenea mai mici). Rezultă eroarea de cuantizare maximă, care afectează una din sume: 

J j _ 
l^Tc 

•£:= 88,8ps. (13.17) 

în situaţia cea mai defavorabilă, această eroare intervine cu semn opus în cele două sume, deci pulsul 
suplimentar are durata l e. Se confirmă astfel aprecierea anterioară, conform căreia erorile de cuantizare 
sunt foarte mici şi nu produc erori semnificative în rezultatele simulării. 

Valoarea de prag pentru eliminarea pulsurilor se poate alege, conform calculelor estimative de mai sus: 

(13.18) 
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Modelarea subsistemului invertor-motor 

Toate pulsurile cu durate mai mici decât se elimină din tensiunile de sarcină. 

Observaţie: Această metodă poate conduce şi la eliminarea unor pulsuri "reale" (care se generează atunci 
când momentele comutaţiilor pentru două faze sunt foarte apropiate). Deoarece şi aceste pulsuri eliminate 
sunt foarte scurte, operaţia nu influenţează semnificativ rezultatele simulării. 

în cazul modulatoarelor PWM digitale, care introduc o cuantizare suplimentară a duratelor, comutările 
simultane ale tranzistoarelor apar mult mai frecvent. Acest lucru rămâne valabil şi atunci când se include 
în model decalarea comenzii, deoarece "timpii morţi" sunt identici, pentru toate fazele. Valoarea de prag 
se poate alege, în acest caz, egală cu jumătate din cuanta de timp Tq (perioada circuitului digital de 
temporizare), fară pericolul eliminării unor pulsuri "reale": 

T 

Algoritmul de modelare detaliat, care include şi operaţia de eliminare a pulsurilor scurte, va fi prezentat 
în continuare. 

13.3 Algoritmul de modelare 
în această secţiune se va prezenta algoritmul de modelare a sistemului invertor-motor, elaborat pe baza 
formulelor prezentate în secţiunile anterioare. 

Conform schemei bloc din Fig. 13.1, modelul are următoarele mărimi de intrare: 
• Tffk, Tffk - duratele de conducţie pentru tranzistoarele superioare, în perioada purtătoare 

cu ordinul A:, pentru fazele A, B, C; 
^ • Tii^ Tii, - duratele de conducţie pentru tranzistoarele inferioare, în perioada purtătoare 

cu ordinul pentru fazele A, B, C; 
si următoarele mărimi de ieşire: 
9 t 

• PW^, PW\ PW^ - duratele pulsurilor cu ordinul p din tensiunile de fază ale sarcinii, pentru 
fazele 1, 2, 3; 

• PA/', PM\ Pfi/f - amplitudinile pulsurilor cu ordinul p din tensiunile de fază ale sarcinii, 
pentru fazele 1, 2, 3. 

Pentru parametrii algoritmului, se utilizează următoarele notaţii: 
• T̂ in - durata limită pentru eliminarea pulsurilor foarte scurte; 
• T̂ t - timpul după care se generează pulsuri de ieşire; 
• Tţ - timpul total de simulare; 
• T • perioada purtătoare; 
• (pi' "unghiul de fază" al sarcinii, dat de (13.5). 

Pentru variabilele interne se folosesc notatiile: 
) 

• t ' timpul curent al simulării; 
• k^.k^ykF' indicii perioadei purtătoare curente, fazele A, B, C; 
• p '^P'yP^' indicii pulsului curent din tensiunilor de fază la ieşire, fazele 1, 2, 3; 
• tns^, tns^, tns^ - timpii până la următoarea comutare, fazele A, B, C; 
• sf^, sî^, sf - starea de conducţie pe durata ultimului puls, fazele A, B, C; 
• (Pî ^ Vî y ' fazele curenţilor de ieşire ai invertorului, fazele A, B, C; 
• "̂ 'ao, "̂BOy ĉo - tensiunile de ieşire ale invertorului, în pulsul curent; 
• ^ij - tensiunile de fază ale motorului, în pulsul curent; 
• Tp - durata pulsului curent. 
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Modelarea subsistemului invertor-motor 

Stările de conducţie ale fazelor {st̂ , sr^, s f ^ pot avea următoarele valori: 
• ST_C - conducţie 
• ST_B - blocare 
• ST_CD - conducţie, prelungită cu T^ 
• ST^BD - blocare, prelungită cu T^ 

Pe durata timpului T^ se realizează execuţia algoritmului fară generarea pulsurilor de ieşire, ceea ce 
permite o execuţie mai rapidă. Acest interval se poate utiliza pentru a atinge regimul permanent al 
curenţilor de sarcină, înainte de generarea semnalelor folosite în analiza spectrală. 

Figurile următoare detaliază schema logică de principiu a algoritmului, implementat în funcţia: 
i n v _ l d 3 d - modelarea ansamblului invertor trifazat-motor, cu decalarea comenzii 

Datorită specificului algoritmului, cu multe bucle şi blocuri de decizie, implementarea în MATLAB a 
funcţiei de mai sus ar fi foarte ineficientă din punct de vedere al timpului de calcul. în consecinţa, funcţia 
a fost implementată în C, codul sursă al acesteia fiind inclus în Anexa 3. Operarea corectă a fiinctiei a 
fost verificată pe mai multe exemple. 

- 13.12-

BUPT



Modelarea subsistemului invertor-motor 

calculare (pf, (p!̂  

/< -0 

• z 
^ 0 ; k ' 0 \ kf= o 

1 
p' 0; / r 0; <- O 

I 

1 
I 

st^ <r- ST C; st^ ST C; j/^ ST C 

Tp tns^, Ins^ 

D A 

calculare v^, v^, v^ 

I 
generare pulsuri 

fazele 1 , 2 , 3 

t<-l+Tp 

I 
(Pi^ <r- (Pi"" -^CO^ Tp] (p^ 4r- (p^ (pf^ 

calculare tns^ 
actualizare v^^ 

1 

calculare tns^ 
actualizare v. BO 

tns^ tns^ - Tp 
tns^ <r- tns^ - Tp 

I 

calculare tns^ 
actualizare v, co 

tns^ tns^ - Tp 
tns^ tns^ - Tp 

I 
/«ŷ  - Tp 

tns^ ir- tns^ - Tp 

Fig. 13.10 ' Algoritmul dc implementare a modelului invertor-sarcină cu 
decalarea comenzii - schema logică principală 
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Modelarea subsisteniului invertor-motor 

Fig. n il ' Blocul "calculare (p,"^, (p^. (p^' 

V/ VM - Vbo 
V/ v̂ o - VM> V̂  J - Vq, 

Vso ' Vno Vj Vq, - V̂ , 
Vj Vq, - V;̂  

OUT 

Fig. 13.12 ' Blocul ^'calculare V;, v^, v^' 

Fig. 13.13 ' Blocul "generarepulsuri", pentj-u faza 1 
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prelungirea 
pulsului 

scurtarea 
pulsului 
următor D A 

DA 
puls nou, 

blocare 

tns^ <r-r m 

tns^ <- To tns.^Tm 

1 i 
Ti'lk^] 4- 0 ST B 

scurtarea 
pulsului 

prelungirea 
pulsului ^ 

eliminarea 
pubului 

(p* e \2k7t. {2k+\)7^ 

puls nou, 
conductie 

tns^ <- To 

I 
T h ^ ^ T ^ - T O 

I 

tns^ <r-

1 
- -v̂ o 

i 
ST_C 

st* ST BD 

© 

tns" 

1 

I 
St" ST B 

Q 

tns^ 

I 

St" ir- ST C 

tns^ tns^ - Tp 
tns^ //li-̂  . 7V 

I 
OUT 

Fig. 13.14 - Blocul "calculare tns^, actualizare v^g 

13.4 Concluzii 
S-a prezentat un model original elaborat de autor pentru sub-sistemul invertor-motor. 
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Modelarea subsistemului invertor-motor 

Modelul invertorului include o metodă aproximativa de modelare a efectelor decalării comenzilor 
tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte; evaluarea aproximativă a efectului aproximaţiilor indică faptul că 
acestea nu afectează semnificativ spectrele obţinute pentru tensiunile generate de invertor. ^ 

in cadrul modelului motorului se introduc două îmbunătăţiri originale, care permit reducerea timpului de 
calcul prin comasarea pulsurilor adiacente cu amplitudini egale, respectiv eliminarea pulsurilor generate 
prin erori de cuantizare a timpului. 

în fmal s-a prezentai în detaliu algoritmul de modelare elaborat 
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Modelarea modulatorului PWM 

Capitolul 14 - Modelarea modulatorului PWM 
în acest capitol se vor prezenta modelele elaborate de autor pentru blocul modulatorul PWM, modele 
corespunzătoare mai multor algoritmi de modulaţie, folosiţi în cadrul lucrării. 

Schema bloc a modelului modulatorului PWM este 
prezentată în Fig. 14.1. Se utilizează următoarele notaţii: 
• Tţfi^ Tffi, - duratele de conducţie pentru 

tranzistoarele superioare, în perioada purtătoare cu 
ordinul k, pentru fazele A, B, C; 

• Ti"̂ ^ r/ j t , Tî i, - duratele de conducţie pentru 
tranzistoarele inferioare, în perioada purtătoare cu 
ordinul k, pentru fazele A, B, C; 

paramctni Th TH k. TH\ 
modulaţiei modulator 

P W M 

Fig. 14.1 ' Schema bloc a modelului 
modulatorului PWM. 

Observaţie: Modelul modulatorului PWM nu conţine T î 

circuitele de decalare a comenzii, acestea fiind incluse în modelul invertorului (vezi capitolul 13), 

14.1 Modulator PWM ideal cu eşantionare uniformă asincronă î 
Algoritmul modelat, modulaţie PW]\/t cu eşantionare uniformă asincronă, este prezentat în capitolele 2 
(principiul), 3 (sincronismul) şi 4 (forma de undă a semnalului modulator). Se modelează o implementare 
ideală, în care duratele pulsurilor se calculează şi se generează cu precizie ridicată. 

Modelul preia următorii parametri ai modulaţiei: 
fc ' frecvenţa purtătoare; 

^ - frecvenţa modulatoare; 
(p̂  - faza iniţială a semnalului modulator; 
m^ - factorul de modulaţie în amplitudine; 
s y n c - modul de sincronizare a pulsurilor (poate fi SE, DE-S sau DE-A); 
smod - forma de undă a semnalului modulator (poate fi sinusoidală sau una din formele de undă 
descrise în capitolul 4). 

Mărimile de ieşire ale modelului sunt duratele pulsurilor. Pentru modul de sincronizare a pulsurilor SE, 
acestea sunt calculate cu formulele: 

T 
^Hk inod(2;T + smod)) 

'ţA __ T' __ Ţ"^ 
^ L k ~ ^ c ^H k 

-ţB _ ^c 
^Hk " o 1 + mod In -m .^k^-cp^ - — , ^a^ s m o d 

y J. 
= r , - Ti 

rpC _ 
~ 2 

1 + mod 

rrC _ y __ 'V^ 
^ L k ~ ^ c hî k 

In -m.-k -^(p^^ , m^, smod 

(14 A) 
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cu următoarele notau i: . • 
- durata pulsului de comanda în conducţie a tranzistorului supenor al fazei A, pentni pulsul 

PWM cu ordinul k, 
- durata pulsului de comandă în conducţie a tranzistorului inferior al fazei A, pentru pulsul 

PWM cu ordinul k-
T, = lifc - perioada semnalului purtător; 
nxĵ ^ f j f ^ - factorul de modulaţie în frecvenţă. 

Pentru celelalte moduri de sincronizare a pulsurilor se utilizează algoritmi de calcul puţin mai complicaţi, 
care comasează duratele pulsurilor din perioadele purtătoare adiacente. 

Funcţia mod (tp, m ,̂ smod) utilizată în formulele (14.1) implementează generarea semnalului modulator, 
cu ajutorul unei formule dependente de parametrul smod (care indică forma semnalului modulator). 
Pentru semnal modulator sinusoidal, formula utilizată este: 

Pentru celelalte forme de undă ale semnalului modulator se folosesc formulele specificate în capitolul 4. 

Algoritmul de modulaţie de mai sus a fost implementat cu ajutorul funcţiilor MATLAB: 

pv.7n3_ram.m - modulator PWM trifazat cu eşantionare uniformă, asincronă, cu semnal 
modulator selectabil 

mod . m - generarea semnalului modulator 

al căror cod sursă este inclus în Anexa 3. 

14.2 Modulator PWM digital cu eşantionare uniformă asincronă şi tabel 
de eşantioane I 
Modelul prezentat în această secţiune este folosit în lucrare pentru investigarea efectelor erorilor de 
cuantizare din implementările digitale asupra performanţelor modulaţiei PWM. Modelul este utilizat de 
asemenea pentru simularea unui modulator PWM trifazat digital, implementat prin software într-un 
sistem cu un microcontroler 8051 şi circuit integrat modulator PWM SLE 4520 [Siem92] [Siem92a] 
[GN94], sistem descris în secţiunea 18.1. 

Schema bloc a modulatorului modelat este prezentată în Fig. 14.2. Modelul algoritmului de modulaţie 
software simulează preluarea eşantioanelor semnalului modulator sinusoidal dintr-un tabel stocat în 
memorie şi calcularea constantelor de timp corespunzătoare celor trei faze, A^y/, A^/, NTC^. Aceste 
constante de timp sunt preluate de modelul circuitului de temporizare digital, care generează duratele de 
conducţie ale tranzistoarelor din invertor. 

.C/r. <Pm. ni^ algoritm dc 
modulaţie 

AVf'^*. AVr'i. ^Tc^k circuit dc 
temporizare 

Th a. TH k. TH k 
TL k. TL k* TL k 

soft\\'are digital 

Fig. 14.2 ' Sclictna dc principiu modulatorului PWM cu tabel de eşantioane. 
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Modelul utilizează următorii parametri ai modulaţiei: 
f^ - frecventa modulatoare; 
fc - frecvenţa purtătoare; 
(p̂  - faza iniţială a semnalului modulator pentru faza A; 
nia - factor de modulaţie în amplitudine. 

14.2.1 Modelarea algoritmului de modulaţie software 
Algoritmul de modulaţie modelat se bazează pe metoda de implementare cu tabel de eşantioane descrisă 
în secţiunea 3.3 şi reprezentată schematic în Fig. 14.3. 

Poziţia eşantionului care trebuie preluat din tabel se calculează, pentru pulsul de ordin k al fazei A, cu 
formula: 

iK J c 

\\ 

^ J 
(14.3) 

unde Ns este numărul total de eşantioane din tabel, iar funcţia f l o o r () furnizează valoarea întreagă a 
argumentului calculată prin trunchiere. Pentru fazele B şi C se scade 27r/3, respectiv 47r/3 din unghiul de 
fază. Formula modelează cuantizarea fazei la preluarea eşantioanelor din tabel. 

Valoarea eşantionului cu ordinul n se calculează cu formula: 

S^ = r o u n d 
f 

( « - l ) . 
N, 

\\ 

(14.4) 

unde Nb este numărul de biţi utilizat pentru reprezentarea eşantioanelor în memorie iar funcţia r o u n d () 
furnizează valoarea întreagă a argumentului calculată prin rotunjire. Formula modelează cuantizarea 
valorii eşantioanelor din tabel, t 

Observaţie: în implementările practice formula anterioară se calculează "off-line", eşantioanele stocându-
se în memoria procesorului. 

TABEL 

Fig. 14.3 Modelul algoritmului de modulaţie software cu tabel 
de eşantioane 

Constanta de timp pentru pulsul de ordin k al fazei A se calculează cu formula: 

^Tck ~ ^ o u n d 
T,. 1 

2 
I+/77 

yy 
(14.5) 
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unde T, = Mf, este perionda semnalului purtător iar este perioada semnalului de tact a temporizatorului 
digitni. este eşantionul cu ordinul ;; = AV'* (cu A^/* dat de (14.3)), eantion calculat cu (14.4). Fomrula 
de mai sus modelează cuanhzarca duratelor pulsurilor. 

Modelul descris mai sus a fost implementat cu ajutorul funcţiei MATLAB: 

rpvTO3_t • m - algoritm de modulaţie PWM trifazată cu eşantionare uniformă, asincronă, cu 
tabel de eşantioane 

> 

al cărei cod sursă este inclus în Anexa 3. 

14.2.2 Modelarea circuitului de temporizare digital 
Modelul circuitului de temporizare digital furnizează duratele pulsurilor PWM. Pentru modul de 
sincronizare a pulsurilor SE, acestea sunt calculate cu formulele: 

^ H k ^ck ^^Tck 
ţ a ^Ţ _ JA 
U k ^ ^c ^ H k 
ŢB Ţ ^xrB 
^Hk ^dc ^Tck 
ţB Ţ _ŢB ' ^ 

ţC ^Ţ ^ fjC 
^ H k " ^ck ^Tck 

^ L k ^ c ^H k 

Pentru celelalte moduri de sincronizare a pulsurilor se utilizează algoritmi de calcul puţin mai complicaţi, 
care comasează duratele pulsurilor din perioadele purtătoare adiacente. 

Algoritmul prezentat mai sus a fost implementat cu ajutorul funcţiei MATLAB: 

dpwTn3 . m - modulator PWM trifazat digital 

al cărei cod sursă este inclus în Anexa 3. 
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Capitolul 15 - Simularea sistemelor de acţionare în HDL-A 
în acest capitol sunt prezentate modelele dezvoltate de autor în cadrul unei investigaţii referitoare la 
posibilitatea utilizării unui limbaj de tip '̂ HDL analogic" (AHDL) pentru modelarea sistemelor de 
acţionare electrică [Neag94], [Neag95]. Avantajele şi problemele unei astfel de abordări sunt prezentate 
în capitolul 13. S-a utilizat simulatorul HDL-A dezvoltat de ANACAD [Anac94a] [Anac94], actualmente 
parte a Mentor Graphics [Ment99]. 

15.1 Modelarea în HDL-A 
în această secţiune se va descrie pe scurt principiul de modelare folosit în simulatoarele AHDL, precum 
şi unele particularităţi ale simulatorul ANACAD HDL-A. 

15.1.1 Modelarea cu ajutorul limbajelor AHDL 
Modelele AHDL se pot interfaţa cu alte modele prin următoarele tipuri de mărimi [BCV97]: 

• mărimi de tip ''terminal", caracterizate prin două valori de tip analogic, denumite through 
(reprezentând mărimea de tip "efort") şi across (reprezentând mărimea de tip "flux"); 

• mărimi de tip "cantitate", caracterizate printr-o valoare unică, de tip analogic. 

Interfeţele de tip "terminal" reprezintă conexiunile (bidirecţionale) între blocuri analogice interconectate 
prin liste de conexiuni; astfel de conexiuni sunt întotdeauna caracterizate prin două mărimi 
complementare, după cum se observă în umătoarele exemple: 

• în cazul circuitelor electrice, un conductor este caracterizat prin potenţial electric {across) şi 
curent {through)\ 

' • în cazul sistemelor mecanice, un arbore este caracterizat prin cuplu mecanic {across) şi 
turaţie {through)\ 

• în cazul sistemelor hidraulice, o conexiune este caracterizată prin presiune hidraulică {across) 
şi debit {through). 

Interfeţele de tip "cantitate" reprezintă conexiunile (unidirecţionale) între blocurile analogice 
interconectate în scheme bloc, prin intermediul unor semnale (care au inerent un caracter unidirecţional); 
în consecinţă, o astfel de interfaţă modelează fie o intrare, fie o ieşire. 

Pe lângă mărimile de interfaţare de mai sus, se folosesc şi mărimi de tip "generic", utilizate pentru a 
specifica parametrii modelului. Deoarece limbajele AHDL sunt definite ca extensii ale limbajului 
VHDL, ele permit şi modelarea interfeţelor digitale, de tip "port". 

Modelele AHDL sunt descrise prin intermediul sistemelor de ecuaţii diferenţiale având timpul ca 
variabilă, ecuaţii care leagă mărimile de interfaţare şi eventuale variabile interne ale modelului. Ecuaţiile 
diferenţiale sunt specificate în limbajul AHDL prin formule, care pot conţine, pe lângă operatorii uzuali 
reprezentând operaţii şi funcţii matematice, un operator special, reprezentând derivarea în raport cu 
timpul. 

15.1.2 Elemente specifice în HDL-A 
Simulatorul HDL-A funcţionează împreună cu Eldo (un simulator SPICE) [Anac94]. Sistemele simulate 
sunt descrise prin circuite electronice, modelate prin liste de conexiuni SPICE. în aceste circuite se pot 
folosi modelele predefinite din SPICE şi modele adiţionale, descrise în limbajul HDL-A [Anac94a]. 
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în HDL-A, mărimile de interfaţare sunt defmile în secţiunea ENTITY a modelului, fiind descrise prin 
următoarele tipuri de date: 

• PIN, pentru mărimile de tip "terminai; 
• COUPLING, pentru mărimile de tip ''cantitate"; 
• GENERIC, pentru mărimile de tip "generic''; 
• PORT, pentru mărimile de tip *'port". 

HDL-A conţine o serie de tipuri predefmite pentru mărimile de tip PIN, printre care se numără: 
• e l e c t r i c a l , pentru conexiuni electrice (conductoare); 
• r o t a t i o n a l , pentru conexiuni mecanice de rotaţie (arbori). 

Operatorul de derivare este modelat prin funcţia d d t ( ) . 

15.2 Modelarea sistemului de acţionare 

15.2,1 Sistemul simulat 
Schema bloc de ansamblu a sistemului simulat este prezentată în Fig. 15.1. Sistemul conţine o sarcină 
mecanică, un motor electric asincron trifazat, un invertor în punte şi un circuit de comandă digital care 
implementează comanda cu undă dreptunghiulară. 

Fig 15.1- Schcma bloc a sistemului dc acţionaro clcctrică simulat 

Obser\-ntie: Comanda PWM a invertorului nu a fost implementată, deoarece ar fi necesitat un timp de 
simulare extrem de lung, în condiţiile în care performanţele de viteză ale simulatorului HDL-A şi ale 
calculatorului folosit au fost relativ modeste. 

Ansamblul sistemului de acţionare este modelat printr-un circuit electronic, descris în fişierul SPICE 
m o t 3 . c i r , inclus în Anexa 4. în secţiunile care urmează se vor descrie modelele HDL-A utilizate în 
cadrul acestui circuit. în schemele bloc ale modelelor se folosesc următoarele notatii: 

• interfeţele de tip PIN sunt reprezentate prin line continuă groasă; 
• interfeţele de tip COUPLING sunt reprezentate prin line continuă subţire; 
• interfeţele de tip PORT sunt reprezentate prin line întreruptă subţire; 
• mărimile de tip GENERIC nu sunt reprezentate grafic. 

Elementele limbajului HDL-A şi variabilele din programele de simulare în sunt reprezentate cu corp de 
literă C o u r i e r . 
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15.2.2 Modelul sarcinii mecanice 

Modelul sarcinii mecanice include efectul inerţiei, al frecării vâscoase şi un cuplu adiţional controlabil. 
Schema bloc a modelului este prezentată în Fig. 15.2. 

load control 

speed torque 

Fig. 15.2' Modelul sarcinii mecanica 

Modelul are următoarele mărimi de interfatare: 

• de tip P I N : 

• s h a f t - axul de cuplare cu motorul; mărime de tip r o t a t i o n a l , cu următoarele 
componente: 

• s h a f t . r v - viteza unghiulară Q 

• s h a f t . t - cuplul mecanic rrij 

• l o a d _ c o n t r o l - semnalul de comandă pentru componenta adiţională a cuplului; 
mărime de tip a n y (generică), având următoarele componente: 

• l o a d _ _ c o n t r o l . a - componenta adiţională a cuplului, mg 

• l o a d _ _ c o n t r o l . t - nefolosită 

• d e t i p C O U P L I N G : 

• s p e e d - "punct de măsură" pentru viteza unghiulară, O 

• t o r q u e - "punct de măsură" pentru cuplul mecanic, m^ 

• de tip GENERIC (parametrii modelului): 

• j - momentul de inerţie al sarcinii J 

• b - coeficientul de frecare vâscoasă b 

Modelul implementează următoarea ecuaţie pentru regimul tranzitoriu: 

dQ, 
m. = - 7 6 • Q -h 777. 

' dt 

Modelul este implementat în fişierul l o a d . h d l , inclus în Anexa 4. 

(15,1) 

15.2.3 Modelul motorului electric 

Se modelează un motor electric trifazat cu rotorul în scurtcircuit. Schema bloc a modelului este 
prezentată în Fig. 15.3. 

is3 

speed torque 

Fig. 15.3' Modelul motorului electric 
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Modelul arc următoarele mărimi de interfaţare: 
• de tip FIN: 

• p s t - conexiunile electrice ale înfăşurării statorice; vector cu 3 e lement mărimi de 
tip e l e c t r i c a l , cu următoarele componente: 

• p s t (k} . i - curentul de fază pentru faza*, cu 1 ... 3 
• p s t ( k ) .V-tensiunea de fază pentru faza cu Jt= 1 . . .3 

• s h a f t - axul de cuplare cu motocul; mărime de tip r o t a t i o n a l , cu următoarele 
componente: 

• s h a f t . r v - viteza unghiulară O 
• s h a f t . t - cuplul mecanic m^ 

• de tip COUPLING: 
• i s 1 - **punct de măsură"" pentru curentul prin faza 1, isi 
• i s 2 - "punct de măsură*" pentru curentul prin faza 2, is2 
• i s 3 - '̂ punct de măsură"" pentru curentul prin faza 3, î j 
• s p e e d - ••punct de măsură"' pentru viteza unghiulară, O 
• t o r q u e - "̂ punct de măsură"" pentru cuplul mecanic, m^ 

• de tip GENERIC (parametrii modelului): 
• r s - rezistenţa statorică Rĵ  
• r r - rezistenţa rotorică R^ 
• lin - inductanţa de magnetizare L. 
• I s s - inductanţa de dispersie statorică Las 
• I s r - inductanţa de di^ersie rotorică LOM 
• j - momentul de inerţie al rotorului J 
• zp - numărul de poli ẑ  

Modelul implementează ecuaţiile modelului de regim tranzitoriu al motorului asincron, exprimate în 
sistemul de coordonate statoric [Leon85]: 

«ml dt 

unde sumele (t+1) şi de la indici sunt modulo 3. 

Modelul este implementat în fjşienil a c _ m o t o r . h d l , inclus în Anexa 4. 

15.2.4 Modelul invertorului 
Se modelează un invertor trifazat în punte, în care tranzistoarele de putere se aproximează prin 
comutatoare ideale, cu comutaţie instantanee şi rezistentă nulă în conducţie. Se presupune că 
tranzistoarele din acelaşi braţ de punte comută î i contratimp, invertonil fiind l»mandat cu doar Irei 
semnale digitale. Schema bloc a modelului este prezentată în Fig. 15.4. 
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p^plus p minus 

R p_out_ a i x p_out_ a 
S inv3p p out _b 
T 

inv3p 
p_out_ c 

Fig. 15.4- Modelul invertorului 

Modelul are următoarele mărimi de interfatare: 
» 

• de tip PIN: 
• p__out__a - ieşirea pentru faza A, cu două componente (v - tensiune, i - curent) 
• p__out__b - ieşirea pentru faza B, cu două componente (v - tensiune, i - curent) 
• p _ o u t _ c - ieşirea pentru faza C, cu două componente (v - tensiune, i - curent) 
• p _ p l u s - polul pozitiv al sursei de alimentare, cu două componente (v - tensiune, i 

- curent) 
• p _ m i n u s - polul negativ al sursei de alimentare, cu două componente (v - tensiune, 

i - curent) 
• de tip PORT: 

• R - semnalul digital de comandă pentru faza A 
• S - semnalul digital de comandă pentru faza B 
• T - semnalul digital de comandă pentru faza C 

Modelul implementează un algoritm simplu, descris, pentru faza A, prin formula: 

V^ daca R ='1' 

V~ daca R ='0'' 
(15.3) 

unde s-au folosit următoarele notatii: 
• v̂  - potenţialul ieşirii A 
• K - potenţialul polului pozitiv al sursei de alimentare 
• V ' potenţialul polului negativ al sursei de alimentare 

Modelul este implementat în fişierul i n v 3 p . h d l , inclus în Anexa 4. 

Pe lângă modelul de invertor prezentat mai sus, au fost elaborate de asemenea şi modele simplificate 
pentru dispozitivele electronice de putere (tranzistor MOSFET şi diodă). Prezentarea acestora nu se 
încadrează însă în contextul prezentei lucrări. 

15.2.5 Modelul circuitului de comandă 
Se modelează un circuit de comandă digital, implementând comanda cu undă dreptunghiulară. Schema 
bloc a modelului este prezentată în Fig. 15.5. 

s w g e n 

R 
' s ' 
"T" 

Fig. 15.5' Modelul circuitului de comandă 

Modelul are următoarele mărimi de interfatare: 
• de tip PORT: 

• R - semnalul de comandă pentru faza A 
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• S - semnalul de comanda pentru faza B 
• T - semnalul de comanda pentru faza C 

Deoarece descrie un circuit pur digital, modelul este scris în întregime VHDL. Se defineşte o memorie de 
6 x 3 biti, care stochează valorile celor 3 semnale de comandă, pentru cele 6 sectoare ale unghiului de 
fazi, corespunzătoare celor 6 pulsuri ale unei perioade. Se foloseşte un registru care adresează memoria, 
registru incrementat circular (în succesiunea 0-1-2-3-4-5-0-1-...); după fiecare incrementare, biţii citiţi din 
memorie sunt asignaţi semnalelor de comandă. 

Modelul este implementat în fişierul s w g e n . h d l , inclus în Anexa 4. 

15.3 Rezultatele simulării sistemului de acţionare 
Simularea realizată presupune accelerarea motorului din repaos, urmată de aplicarea unei trepte 
suplimentare de cuplu prin intermediul sarcinii mecanice. Se folosesc următorii parametri: 

• sarcină: y = 0.01 kg m^ b = 0.0 kg mVs 
• motor: Rs = 12.4 O; Rj, = 12.4 Q; = 0.8 H; Las = 0.06 H; L^ji = 0.06J; J = 0.0 kg-m^ z^ = 1 

Se obsen ă că sarcina mecanică nu are frecare vâscoasă, iar inerţia motorului se neglijează, în raport cu 
inerţia sarcinii. 

în urma simulării, se obţin formele de undă din Fig. 15.6, unde sunt reprezentate următoarele grafice (de 
sus în jos): 

• tensiunile de faza ale motorului 
• curenţii de fază ai motorului 

f 

• turatia motorului 
• cuplul activ al motorului si cuplul rezistent al sarcinii 

Se evidenţiază pulsaţiile de cuplu pe durata regimului tranzitoriu la accelerare, care se traduc în oscilaţii 
ale turaţiei. Se observă de asemenea reducerea turaţiei şi creşterea amplitudinii curenţilor de fază, la 
creşterea cuplului rezistent al sarcinii. 

In Fig. 15.7 se detaliază pulsaţiile cuplului şi turaţiei, cauzate de alimentarea motorului cu pulsuri 
drepnjnghiulare de tensiune. 

Simularea acoperă un timp de funcţionare de 0,8 s şi a necesitat un timp procesor de 436" , pe un 
procesor SPARC4/40. 
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I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I 11 I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I 

l A A / w ^ ' 

I I I I i I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I 

Fig. 15.6 - Simularea sistemului de acţionare, alimentare de la un invertor comandat cu undă dreptunghiulară 

Fig. 15.7 - Simularea sistemului de acţionare, alimentare de la un invertor 
comandat cu undă dreptunghiulară, pulsaţiile de cuplu şi turaţie 

15.4 Concluzii 
Simularea sistemului de acţionare a presupus elaborarea de modele în SPICE, HDL-A şi VHDL. 
Deoarece fiecare bloc poate modelat în limbajul cel mai potrivit, modelele sunt foarte simple (a se 
compara, de exemplu cu modelele MATLAB descrise în capitolele anterioare). Limbajul HDL-A 
permite modelarea simplă şi precisă a sarcinii mecanice şi a motorului. Circuitele de comandă digitale se 
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pot modela relaiv simplu şi cu foarte mare fidelitate în VHDL; aceste modele pot fi dezvoltate ulterior 
pentru sinteza unor circuite integrate şi/sau programe de comandă. Pentru invertor se pot folosi fie 
modele exacte SPICE, fie modele simplificate descrise în HDL-A. 

Abordarea prezentata se caracterizează printr-o mare flexibilitate. De exemplu, atunci când se doreşte 
verificarea modelelor pentru motor şi sarcină, invertorul se poate înlocui direct cu surse de tensiune 
sinusoidale, în circuitul SPICE. Dacă se doreşte determinarea precisă a pierderilor de putere în invertor, 
modelul ideal al acestuia se poate înlocui cu modelele SPICE ale dispozitivelor electronice de putere şi 
ale circuitelor de comandă folosite ăn sistemul real. 

Datorita performanţele de viteză relativ modeste ale simulatorului HDL-A şi ale calculatorului folosit, 
precum şi datorită accesului limitat la softw are, abordarea descrisă mai sus nu a putut fi utilizată extensiv 
pe parcursul lucrării. Rezultatele obţinute pentru exemplul simplu prezentat în acest capitol sunt însă 
încurajatoare, din punct de vedere al facilităţilor de modelare. Este de aşteptat ca, odată cu finalizarea 
procesului de standardizare a limbajului AHDL, să crească şi numărul simulatoarelor disponibile, ceea ce 
va conduce la optimizarea performanţelor şi la reducerea preţurilor. în aceste condiţii, este probabil ca 
utilizarea simulatoarelor AHDL să se extindă si în domeniul acţionărilor electrice. 
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Capitolul 16 - Studiul efectelor cuantizării în modulatoarele 
PWM digitale 

16.1 Introducere 

16.1.1 Factorii care cauzează degradarea performanţelor modulaţiei 
în implementările practice, performantele modulaţiei PWM pot fi afectate negativ de următorii factori 
[PiteSl]: 

• ondulaţii ale tensiunii de alimentare a invertorului; 
• comutaţia neideală a dispozitivelor de putere din invertor şi necesitatea utilizării decalării 

comenzii; 
• erori la generarea duratelor pulsurilor. 

în acest capitol se analizează efectele erorilor de generare a duratelor pulsurilor, în implementarea 
digitală cu tabel de eşantioane descrisă în secţiunea 3.3. Aceste erori sunt cauzate de cuantizarea 
diferitelor mărimi ale algoritmului de modulaţie, după cum urmează [GSH85]: 

• cuantizarea amplitudinii semnalului modulator de referinţă, datorată cuantizării eşantioanelor 
din tabel; 

• cuantizarea fazei semnalului modulator de referinţă, datorată numărului fmit de eşantioane 
din tabel; 

• cuantizarea mărimii numerice care reprezintă factorul de modulaţie în amplitudine^ 
• cuantizarea duratelor de conductie, datorită utilizării unor circuite de temporizare digitale. 

Observaţie: Cuantizarea factorului de modulaţie în amplitudine conduce la erori de neliniaritate la 
controlul amplitudinii componentelor fundamentale ale sistemelor trifazate, dar nu afectează direct 
funcţionarea motorului. Reducerea acestui tip de cuantizare presupune doar utilizarea unei lungimi de 
reprezentare suficiente, fiind deci o problemă de implementare, fară legătură cu metoda de modulaţie 
propriu-zisă. în consecinţă, efectele cuantizării factorului de modulaţie în amplitudine nu vor fi analizate 
în prezentul capitol. 

16.1.2 Rezultate din literatură 
în continuare se vor trece în revistă metodele de analiză a efectelor cuantizării, mentionate în literatura de 
specialitate. 

în [PiteSl] efectele erorilor de generare a duratelor pulsurilor sunt determinate prin calcul analitic. 
Deoarece se consideră erori identice la toate momentele de comutare, metoda respectivă nu poate fi 
aplicată pentru analiza erorilor de cuantizare. 

Studiul din [GSH85], realizat tot prin calcul analitic, conduce la concluzia că obţinerea unor distorsiuni 
armonice acceptabile impune utilizarea unei rezoluţii minime de 6 biţi pentru circuitele de temporizare 
digitale şi a unei rezoluţii de 8 biţi pentru eşantioanele din tabel şi pentru adresarea tabelului. Pe de altă 
parte, o analiză similară prezentată în [HB92] concluzionează că este necesară o rezoluţie de el puţin 10 
biţi pentru eşantioanele din tabel şi pentru adresarea tabelului. Nici una din analizele anterioare nu se 
bazează pe indicatori de calitate care să exprime sintetic performanţele modulaţiei. 

în [VS95] se afirmă că efectele cuantizării includ generarea unor componente continue şi a unor 
componente spectrale cu frecvente mai mici decât fundamentala. 
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Nu a fost gâsita nici o analiza a influentei numărului de eşantioane din tabel asupra simetriei sistemului 
trifazat generat de invertor (se poate presupune că această simetrie este deteriorată în condiţiile în care 
acest număr nu este multiplu de 3). 

Deoarece rezultatele prezentate mai sus sunt incomplete şi uneori inconsistente, s-a impus realizarea unei 
noi analize comparative, bazată pe un set coerent de indicatori de calitate, incluzând toate cauzele şi 
efectele semnificative. Această analiză, realizată prin simulare, este prezentată în cele ce urmează. 

16.2 Analiza efectelor cuantizării 

16.2.1 Corelaţia cu alţi factori care cauzează degradarea performanţelor 
modulaţiei 
în analiza efectelor cuantizării se va presupune că se folosesc metode de compensare adecvate pentru 
ceilaltj factori care afectează performantele modulaţiei. Deoarece aceste metode realizează în mod 
inevitabil compensări imperfecte, ar fi de dorit să se cunoască gradul în care sunt afectate performanţele 
modulaţiei. Astfel, proiectarea modulatoarelor digitale ar putea urmări reducerea erorilor de cuantizare 
într-o astfel de măsură, încât să nu introducă o degradare suplimentară semnificativă a performanţelor. 

Metodele de compensare pentru ondulaîiile tensiunii de alimentare sunt descrise în [LS88] şi [ES92]. 
Rezultatele numerice prezentate în [ES92] indică posibilitatea unei compensări foarte bune. Pentru 
dccalarea comenzii sunt prezentate diverse metode de compensare în [MWI87], [SKMM91], [SL94] şi 
[CS95]. în [CS95] se realizează şi compensarea aproximativă a efectelor comutaţiei dispozitivelor de 
putere. Din păcate, nici unul din articolele menţionate nu conţine date cantitative care să indice calitatea 
compensării. Nici metoda de simulare dezvoltată în prezenta lucrare nu poate fi utilizată în acest scop, 
deoarece, pe de o parte, presupune o comutaţie ideală, iar pe de altă parte modelează doar aproximativ 
efectele decalării comenzii. 

Comutaţia imperfectă a dispozitivelor de putere, cauzată de capacităţile acestora, determină reducerea 
vitezei de variaţie a tensiunilor de ieşire în momentele de comutaţie [CS95]. Este de aşteptat ca acest 
fenomen să cauzeze apariţia unor componente spectrale cu frecvenţe ridicate, care nu influenţează 
semnificativ funcţionarea motorului din punct de vedere al pierderilor de putere si al oscilaţiilor de cuplu. 
Pe de altă parte, efectul decalării comenzii depinde de sensul curenţilor de ieşire în momentele 
comutărilor, cauzând deci apariţia unor armonici ale fundamentalei, cu frecvenţe relativ joase, care pot 
afecta semnificativ funcţionarea motorului [CS95]. în concluzie, se impune în primul rând analiza 
efectelor decalării comenzii asupra indicatorilor de calitate a modulaţiei. 

Rezultatele acestei analize sunt prezentate în Fig. 16.1. S-au utilizat metoda de simulare descrisă în 
capitolele 11 - 14 cu modelul de modulator PWM digital din secţiunea 14.2. şi algoritmii de analiză 
spectrală prezentaţi în capitolul 11. Indicatorii de calitate s-au calculat cu formulele introduse în capitolul 
7. Parametrii modulaţiei au unnătoarele v a l o r i : = 50Hz, / ,= 15,6kHz, m^ = 0,8, modul de sincronizare 
a pulsurilor DE-S. Parametrii modulatorului PWM digital s-au ales astfel încât efectele cuantizărilor să 
fie foarte reduse: număml de eşantioane din tabel N s ^ 4096, numărul de biţi al eşantioanelor din tabel 
Ni,^ 16, numărul de biţi al circuitului de temporizare Â , = 16. 

Pentru a păstra concizia prezentării s-a ales un subset reprezentativ de indicatori de calitate, care acoperă 
însă toate efectele avute în vedere: 

• ^DF:, reprezentând pierderile de putere în circuitul rotoric, cu considerarea efectului 
pelicular; 

• ^DF^, reprezentând pierderile de putere în miezul magnetic, pentru un motor cu rotor cu bare 
înclinate; 

• VDFe, reprezentând cu aproximaţie pierderile totale de putere; 
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• TPF, reprezentând pulsaţia de cuplu cu amplitudine maximă; 
• VUD, reprezentând asimetria sistemului trifazat; 
• VDC, reprezentând componentele continue ale sistemului trifazat. 

Observaţie: Ceilalţi indicatori de calitate definiţi în capitolul 7 au forme de variaţie asemănătoare {VDFj 
şi VDF, cu VDF2, ^VDFs cu TPF). 

1 15 rD[M3l 

1.5 TdIms] 1 . 5 T d [ ^ ] 1 1-5 r£)[Hs] 

Fig. 16.1 ' Variaţia indicatorilor de calitate cu durata decalării comenzii 

Graficele din Fig. 16.1 furnizează valorile tipice ale indicatorilor de calitate, în condiţiile decalării 
comenzii, fară utilizarea unor metode de compensare. Considerând o eficienţă rezonabilă a metodei de 
compensare, se va presupune că valorile indicatorilor de calitate pot fi reduse cu un factor de 10. în aceste 
condiţii şi în cazul utilizării unor dispozitive de putere rapide, când timpul de decalare a comenzii are 
valoarea tipică T^^ l^s, indicatorii de calitate ar avea următoarele valori aproximative: VDF2 - MO" ;̂ 

= VDFe = 2\'\Q-^\ TPF = MQ-^ VUD = 1 ,3 .10 ' ; VDC = l ,5mV. Valorile de mai sus vor 
fi utilizate ca referinţă la evaluarea efectelor cuantizării. y 

16.2.2 Pierderi de putere în motor şi pulsaţii de cuplu 

16.2.2.1 C u a n t i z a r e a d u r a t e l o r pu l su r i l o r 

Efectele cuantizării duratelor pulsurilor sunt determinate de numărul de biţi al circuitelor de temporizare 
digitale, N ,̂ Aceste efecte sunt mult mai pronunţate la valori mici ale factorului de modulaţie în 
amplitudine m ,̂ deoarece în aceste condiţii constantele de timp variază într-un interval de valori mai 
restrâns, erorile de cuantizare relative fiind mai mari. în consecinţă, variaţia indicatorilor de calitate în 
funcţie de N, va fi analizată pentru o valoare mică a m .̂ 
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în Fig. 16.2 se prezintă variaţia indicatorilor de calitate în fiincţie de N,. Ceilalţi parametri ai 
modulatorului digital s-au ales astfel încât efectele cuantizârilor să fie foarte reduse: numărul de 
eşantioane din tabel Ns = 4096, numărul de biţi al eşantioanelor din tabel N^ = 16. Parametrii modulaţiei 
a i umiâtoarele valori: = 50Hz, m, = 0,1, modul de sincronizare a pulsurilor DE-S. Pentru fiecare 
valoare X,. perioada de tact a circuitelor de temporizare s-a ales astfel încât să conducă la obţinerea unei 
frecvente purtătoare f^ în jur de 15kHz. 

X'alorile de referinţă introduse în secţiunea 16.2, reprezentând valorile indicatorilor de calitate în 
condiţiile utilizării decalării comenzii împreună cu o metodă de compensare a efectelor acesteia, sunt 
reprezentate în grafice printr-o linie groasă orizontală. 

IDFrIO* 

TPFld' 

0 
A', 10 11 12 N. 

Fig. 16 2 - Variaţia indicatorilor de calitatc cu numărul de biţi ai circuitelor de temporizare 

infl 6ntn fonrts mare a rezoluţiei circuitelor de temporizare asupra pierderilor de putere, 
indicate de VDF:, VDF, şi VDFt, şi a pulsaţiilor de cuplu, indicate de TPF. Reducerea pierderilor de 
putere sub nivelurile de referinţă impune utilizarea unei rezoluţii de cel puţin 9 biţi, în timp ce reducerea 
pulsaţiilor de cuplu sub nivelul de referinţă necesită o rezoluţie de minim 10 biţi. Creşterea rezoluţiei 

până ia 12 biţi conduce la îmbunătăţirea suplimentară a indicatorilor de calitate. 
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16.2.2.2 Cuantizarea amplitudinii semnalului modulator de referinţă 

Efectele cuantizarii amplitudinii semnalului modulator de referinţă sunt determinate de numărul de biţi al 
eşantioanelor din tabel, N^. Deoarece s-a constatat că aceste efecte sunt mai pronunţate la valori mici ale 
factorului de modulaţie în amplitudine în analiza care urmează s-a utilizat valoarea = 0,1. 

în Fig. 16.3 se prezintă variaţia indicatorilor de calitate în funcţie de N .̂ Numărul de eşantioane din tabel 
s-a ales astfel încât efectele cuantizărilor să fie foarte reduse: Ns= 4096. Numărul de biţi ai 
modulatoarelor digitale are valoarea minim acceptabilă determinată în secţiunea anterioară: N̂  = 10. 

Observaţie: Se va arăta ulterior că utilizarea unor valori mari pentru N, este restricţionată de perioada de 
tact a circuitelor de temporizare. în consecinţă, analizele care urmează se vor realiza pentru o valoare 
Ns = 10, obtenabilă practic cu componente uzuale. 
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Fig. 16.3 - Variaţia indicatorilor de calitate cu numărul de biţi ai eşantioanelor din tabel 

Parametrii modulaţiei au valorile specificate pentru analiza din secţiunea precedentă. Valorile de referinţă 
introduse în secţiunea 16.2 sunt reprezentate în grafice printr-o linie groasă orizontală; acolo unde 
valoarea de referinţă depăşeşte domeniul de valori al axei ordonatelor, linia s-a reprezentat deasupra 
graficului, fară a ţine cont de scară, cu valoarea numerică indicată printr-o săgeată. 
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Se observă că influenta rezoluţiei eşantioanelor din tabel asupra pierderilor de putere este relativ redusă, 
pentru A', > 10. Toţi indicatori'i de calitate reprezentând pierderi de putere au valori mult mai mici decât 
cele de referinţă, pentru valori Nt, > 8. 

Pe de altă parte, reducerea indicatorului TPF (care indică pulsaţiile de cuplu) sub valoarea de referinţă 
,n>pune utilizarea unei rezoluţii de cel puţin 9 biţi. Creşterea rezoluţiei până la 10 biţi conduce la 
îmbunătăţiri semnificative. Peste această valoare, pulsaţiile de cuplu sunt determinate în principal de 
erorile de cuantizare a duratelor pulsurilor. 

16.2.2.3 Cuantizarea fazei semnalului modulator de referinţă 

Efectele cuantizării fazei semnalului modulator de referinţă sunt determinate de numărul de eşantioane 
din tabel. ,Vj Deoarece s-a constatat că aceste efecte sunt mai pronunţate la valori mici ale factorului de 
modulaţie în amplitudine în analiza care urmează s-a utilizat valoarea m^ = 0,1. 
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Fig. 16.4 - Variaţia indicatorilor dc calitatc cu numărul de eşantioane din tabel 

in Fig. 16.4 se prezintă variaUa indicatorilor de calitate în funcţie de Ns. Conform considerentelor expuse 
în secţiunea precedentă, numărul de biţi ai modulatoarelor digitale are valoarea minim acceptabilă: 
.V; = 10. Pentru lungimea de reprezentare a eşantioanelor din tabel se utilizează valoarea 10, peste 
care nu se mai constată îmbunătăţiri semnificative ale indicatorilor de calitate. Pentru Ns s-au folosit 
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valori reprezentând puteri ale lui 2, care simplifică implementarea parcurgerii circulare a tabelului. 
Parametrii modulaţiei au valorile specificate pentru analiza din secţiunea precedentă. 

Se observă influenţa semnificativă a lungimii tabelului asupra pierderilor de putere, indicate de VDF2, 
VDF4 şi VDF^. Deşi în condiţiile analizei aceşti indicatori au valori mult sub cele de referinţă, creşterea 
valorii Ns până la 2048 poate conduce totuşi la reducerea pierderilor de putere. 

Lungimea tabelului de eşantioane influenţează semnificativ şi pulsaţiile de cuplu, indicate de TPF. 
Reducerea acestora sub nivelul de referinţă impune utilizarea unei lungimi de cel puţin 2048. 

Utilizarea unor valori Ns mai mari decât 2048 nu conduce la îmbunătăţiri semnificative ale indicatorilor 
de calitate. Prin simulări adiţionale s-a constatat că această concluzie este valabilă si în cazul folosirii î > 
unor eşantioane de 16 biţi. în consecinţă, limitarea valorii indicatorilor de calitate se datorează cuantizării 
duratelor de conductie. 

16.2.3 Simetria sistemului trifazat 
Toate simulările dedicate studiului efectelor cuantizării au furnizat pentru gradul de nesimetrie VUD 
valori foarte mici, indicând absenta unor efecte negative semnificative asupra motorului. De exemplu, 
pentru valorile parametrilor N, = 10, N^, = 10 şi Ns = 2048 se obţine VUD = 0,003%. Valori de acelaşi 

ordin de mărime au fost înregistrate în toată gama de 
VUD-\& variaţie a parametrilor iV̂  şi Ns. Nu s-a înregistrat o 

dependenţă sistematică a VUD în funcţie de aceşti 
parametri. 
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Fig. 16.5 - Variaţia indicatotmlui de calitate VUD 
cu numărul de eşantioane din tabel 

16.2.3.1 Influenta lungimii tabelului de eşantioane , hi—1: > 

Analizând principiul de funcţionare al modulatorului 
PWM trifazat, prezentat în secţiunea 3.3, se poate 
formula ipoteza că utilizarea unei lungimi a tabelului de 
eşantioane care nu este multiplu de 3 cauzează o 
nesimetrie suplimentară a sistemului trifazat. Pentru a 
verifica această ipoteză, s-a repetat simularea anterioară 
pentru valori Ns succesive, în jur de 2048. Variaţia 
indicatorului de calitate VUD, reprezentând nesimetria 
sistemului trifazat generat, este prezentată în Fig. 16.5. 
Se observă că utilizarea unei valori Ns multiplu de 3 
(2046, 2049) nu conduce la o simetrie mai bună. Un 
rezultat similar s-a obţinut prin simularea unor valori 
succesive în jur de 1024. 

16.2.4 Componentele continue ale tensiunilor de fază 
Simulările anterioare au furnizat pentru indicatorul de calitate VDC (reprezentând efectele componentelor 
continue ale tensiunilor generate de invertor) valori foarte mici, indicând absenţa unor efecte negative 
semnificative asupra motorului. De exemplu, pentru N̂  = 10, N^ = 10 şi Ns = 2048 se obţine VDC = 
0,62mV. Valori de acelaşi ordin de mărime au fost înregistrate în toată gama de variaţie a parametrilor 
iV/, şi Ns, neînregistrându-se o dependenţă sistematică a VDCm funcţie de aceşti parametri. 
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16.2.5 Componente spectrale cu frecvenţe mal micl decât fundamentala 
în [\'S95] se afirma că erorile de cuantizare conduc la apariţia unor componente spectrale cu frccvcntc 
foarte joase, mai mici decât frecvenţa fundamentală, cu efecte nefavorabile pronunţate asupra motorului. 
Această afirmaţie a fost verificată de autor prin simulare. 
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Fig 16.6 ' Densitatea spcctralâ dc putere a unei tensiuni de Unic, pentru N,= 6 (stânga) şi 6 
(dreapta) 

în graficul din partea stânga a Fig. 16.6 este reprezentată densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de 
linie, pentru următoarele valori ale parametrilor care determină erorile de cuantizare: N, = 8, TVi, = 8, Ns = 
1024. Deşi aceste valori sunt mai mici decât cele minim acceptabile pentru a limita pierderile de putere şi 
pulsaţiile de cuplu, nu se constată prezenţa unor componente spectrale la stânga fundamentalei. Pentru a 
obţine o astfel de componentă spectrală, este necesară reducerea rezoluţiei circuitelor de temporizare la/ / , 
= 6, obţinându-se graficul reprezentat în partea dreaptă a Fig. 16.6. 

în concluzie, pentru nivelurile erorilor de cuantizare acceptabile din punctul de vedere al celorlalte efecte 
asupra motorului, nu se înregistrează apariţia unor componente spectrale cu amplitudini semnificative la 
frecvente mai mici decât frecventa fundamentală. » » 

16.3 Concluzii 
Pierderile de putere in motor şi pulsaţiile de cuplu sunt influenţate semnificativ de erorile de cuantizare 
din modulatoarele PWM digitale. 

Rezoluţia circuitelor de temporizare digitale are cea mai mare influenţă, în special la valori mici ale 
factomiui de modulaţie în amplitudine. Reducerea pierderilor de putere şi a pulsaţiilor de cuplu cauzate 
de cuantizare sub valorile de referinţă, calculate în condiţiile utilizării decalării comenzii împreună cu un 
algoritm eficient de compensare, impune utilizarea unei rezoluţii de cel puţin 10 biţi. O rezoluţie de 9 biţi 
conduce la pierderi de putere mai mici decât cele de referinţă, dar la pulsaţii de cuplu mai mari. în 
condiţiile unei compensări foarte bune a efectelor decalării comenzii, creşterea rezoluţiei până la 12 biţi 
poate conduce la îmbunătăţiri sesizabile ale calitătii modulaţiei 

' » » • 

Rezoluţia eşantioanelor din tabel influenţează semnificativ doar pulsaţiile de cuplu. Reducerea acestora 
sub valoarea de referinţă impune utilizarea unei rezoluţii de cel puţin 9'biţi. Creşterea rezoluţiei peste 10 
biţi nu aduce un câştig semnificativ, în condiţiile utilizării unor circuite de temporizare cu 10 biţi. 
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Lungimea tabelului de eşantioane influenţează semnificativ atât pierderile de putere, cât şi pulsaţiile de 
cuplu. Reducerea acestora sub nivelurile de referinţa impune utilizarea unei lungimi de cel puţin 2048. 
Creşterea suplimentara a acestei lungimi nu conduce la îmbunătăţirea suplimentară a calităţii modulaţiei, 
în condiţiile utilizării unor circuite de temporizare cu 10 biţi. 

Erorile de cuantizare nu cauzează o nesimetrie semnificativă a sistemului trifazat, nici componente 
continue importante. Utilizarea unei lungimi a tabelului de eşantioane care nu este multiplu de 3 nu 
afectează semnificativ simetria sistemului trifazat generat. 

Pentru nivelurile erorilor de cuantizare care furnizează performanţe acceptabile din punctul de vedere al 
pierderilor de putere şi pulsaţiilor de cuplu, nu se înregistrează apariţia unor componente spectrale cu 
amplitudini semnificative la frecvente mai mici decât frecx^enta fundamentală. 

Pentru ca erorile de cuantizare să nu cauzeze efecte semnificative în motor, comparativ cu decalarea 
comenzii (compensată adecvat), modulatoarele PWM digitale trebuie să utilizeze circuite de temporizare 
cu cel puţin 10 biţi şi un tabel de eşantioane cu o lungime de minim 2048, cu rezoluţia eşantioanelor de 
minim 9 biti. Creşterea rezoluţiei circuitelor de temporizare până la 12 biti si a rezoluţiei eşantioanelor 
din tabel până la 10 biţi conduce la îmbunătăţirea suplimentară a calităţii modulaţiei. 

Consecinţele referitoare la implementare, decurgând din cerinţele de mai sus, vor fi analizate în detaliu în 
capitolul următor. 

- 16.9-

BUPT



Corecţia erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor în modulatoarele P W M digitale 

Capitolul 17 - Corecţia erorilor de cuantizare a duratelor 
pulsurilor în modulatoarele PWM digitale 

17.1 introducere 

17.1.1 Problema erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor 
Conform analizei din capitolul anterior, cuantizarea duratelor pulsurilor poate cauza pierderi suplimentare 
de putere în motor şi pulsaţii de cuplu. Pentru a limita aceste efecte nefavorabile la valori comparabile cu 
cele cauzate de decalarea comenzii se impune utilizarea unor circuite de temporizare digitale cu o 
rezoluţie de cel puţin 10 biţi, fiind de dorit creşterea acesteia până la 12 biţi. 

între rezoluţia circuitelor de temporizare (exprimată prin numărul de biţi N̂  al numărătoarelor), frecvenţa 
de tact fcK a acestora şi frecvenţa purtătoare J] există relaţia: 

^ = (17.1) 
fc 

obţinută din condiţia ca o incrementare sau decrementare completă a unui numărător să se realizeze exact 
pe durata unei perioade purtătoare (astfel încât să se folosească efectiv întreaga gamă de valori a 
acestuia). 

Frecvenţa purtătoare f^ este un parametru esenţial al modulaţiei, utilizarea unor valori cât mai ridicate (în 
limita impusă de dispozitivele de putere din invertor) reprezentând principala condiţie pentru reducerea 
efectetor nefavorabile. Invertoarele modeme de puteri mici şi medii, analizate în prezenta lucrare, 
operează cu frecvenţe f^ între 15kHz şi 20kHz. 

în consecinţă, valorile pentru f^ şi N̂  sunt impuse exclusiv din condiţiile 
de proiectare a algoritmului de modulaţie; sistemul digital folosit la 
implementare trebuie să asigure frecvenţa de tact fc^ dată de (17.1). 
Tabelul alăturat prezintă valorile fcK necesare pentru diverse rezoluţii N,, 
în condiţiile unei frecvenţe purtătoare f^ = 20KHz. Dacă frecvenţa de tact 
disponibilă este mai mică decât cea necesară, decrementarea/in-
crementarea numărătoarelor se va face într-un domeniu de valori mai 
restrâns, rezoluţia obţinută efectiv fiind corespunzător mai mică. 

în concluzie, în condiţiile unei frecvenţe purtătoare impuse, rezoluţia efectivă a circuitelor de temporizare 
este determinată atât de lungimea numărătoarelor cât şi de frecvenţa de tact. în tabelul următor sunt 
prezentate valorile acestor parametri, pentru un număr de circuite integrate utilizabile pentru 
implementarea ale modulaţiei PWM. 

N, fcK [MHz] 

1 2,54 
8 5,1 
10 20,46 
12 81,9 
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circuit descriere lungimea 
numărătorului 

frecvenţa de 
tact maximă 

Intel 80C55: microcontroler de 8 biţi, include circuite de 
comparare care permit implementarea modulaţiei 
PWM 

16 biţi l,5MHz 

Intc! 80C196XX microcontroler de 16 biţi, include un modul 
specializat pentru temporizări (EPA) 

16 biti > 4... 12,5MHz 

Intel 80C196MC microcontroler specializat pentru comanda 
acţionărilor electrice, include un modul PWM 
trifazat integrat (WFG) 

16 biti > 4... 8MHz 

Motorola 
68HC705MC4 

microcontroler specializat pentru comanda 
acţionărilor trifazate cu motoare de curent « 
continuu cu magnet permanent 

8 biti » 6MHz 

Motorola 
MC68HC16Y1, 
MC68332G 

microcontrolere, includ un "coprocesor semi-
autonom" cu funcţii de temporizare (TPU) 
adecvat pentru implementarea modulaţiei PWM 

16 biti > 4MHz 

Motorola 
6SHC70SMP16 

microcontroler specializat pentru comanda în 
buclă deschisă a motoarelor asincrone, include 
un modulator PWM trifazat integrat 
(PWMMC08) 

12 biti > 8MHz 

Siemens 80C515 microcontroler de 8 biţi, include circuite de 
comparare care permit implementarea modulaţiei 
PWM 

16 biti > l,5MHz 

Siemens SOC 167 microcontroler de 16 biti, include un modulator 
PWM integrat 

16 biti > 20MHz 

Siemens 
SEC51C803N 

microcontroler de 8 biţi specializat pentru 
comanda acţionărilor electrice, include un 
modulator PWM trifazat integrat 

16 biti > 20MHz 

Siemens SLE45:0 modulator PŴ M trifazat integrat [Siem92] 8 biti » 3MHz 
Texas Instruments 
TMS320E14 

procesor de semnal din familia 320C10, cu 
periferice integrate 

16 bit 6,25MHz 

Texas Instruments 
TMS320E240 

procesor de semnal din familia 320C20 
specializat pentru comanda acţionărilor trifazate 

16 bit 20 MHz 

Se constată că majoritatea circuitelor de temporizare nu satisfac nici măcar cerinţele minime de rezoluţie 
pentru implementarea modulaţiei PWM. în consecinţă, se impune investigarea unor metode de corecţie 
prin software, care să reducă distorsiunile armonice la un nivel acceptabil, chiar în condiţiile utilizării 
unor circuite de temporizare cu rezoluţie scăzută. 

17.1.2 Metode de corecţie descrise în literatură 
în [HB92] se propune o metodă de corecţie denumită "resolution corrected modulationaplicată pentru 
îmbunătăţirea modulaţiei vectorului spaţial. Metoda presupune calcularea, în fiecare perioadă purtătoare, 
a erorilor de trunchiere a duratelor T, şi T", (vezi Fig. 6.4) şi acumularea acestor erori de la o perioadă 
purtătoare la alta; atunci când eroarea acumulată pentru una din durate depăşeşte durata unei cuante de 
timp (egală cu perioada de tact a circuitului de temporizare), constanta de timp respectivă se 
incrementează cu o unitate, iar eroarea acumulată se decrementează cu valoarea unei cuante de timp. La 
trecerea vectorului spaţial dintr-un inter\'al de fază de 60® în altul, erorile acumulate curente trebuie 
"ajustate" corespunzător; aceasta presupune interschimbarea valorilor celor două erori şi schimbări de 
semn, în funcţie de unghiul de fază Ia care are loc "ajustarea". 
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O altă metodă de corecţie, descrisă în [VS95], include un algoritm de rotunjire optimizat pentru 
modulaţia trifazată, care asigură minimizarea efectelor rotunjirii asupra vectorului spaţial al tensiunilor de 
ieşire şi asupra tensiunilor de linie. Metoda presupune de asemenea utilizarea unei metode de corecţie a 
erorilor de rotunjire, asemănătoare cu cea din [HB92], dar aplicată asupra duratelor pulsurilor de 
comandă ale celor trei faze. 

Conform [HB92], erorile de cuantizare pot fi de asemenea corectate prin utilizarea unor sisteme cu 
reacţie, care măsoară valorile tensiunilor sau curenţilor la ieşirea invertorului şi ajustează comanda, 
pentru a obţine formele de undă dorite. Astfel de sisteme, propuse pentru compensarea efectelor decalării 
comenzii dar realizănd implicit şi corecţia erorilor de cuantizare, sunt descrise în [MWI87] şi [SL94]. 
Datorită implementării relativ complicate, metodele de corecţie cu reacţie nu vor fi considerate în analiza 
care urmează. 

17.2 Metoda de corecţie propusă 

17.2.1 Principiu 
Un studiu realizat în colaborare de autor, descris în [NG94], conduce la la concluzia că metoda propusă în 
[HB92] pentru îmbunătăţirea modulaţiei vectorului spaţial reprezintă o particularizare a unui principiu de 
corecţie mai general, cu aplicabilitate mai largă, denumit "corecţia erorilor de cuantizare prin 
acumularea erorii". Acest principiu poate fi aplicat direct asupra mărimilor de fază, eliminând 
complicaţiile legate de utilizarea vectorului spaţial. Metoda de corecţie obţinută astfel este descrisă în 
cele ce urmează. 

Observaţie: Aplicabilitatea mai generală a metodei de corecţie prin acumularea erorii este demonstrată în 
[HB92J prin utilizare la comanda digitală a chopperelor, unde permite îmbunătăţirea preciziei cu care se 
controlează valoarea medie a tensiunii generate. 

Observaţie: Posibilitatea de aplicare a metodei de corecţie asupra mărimilor de fază confirmă concluzia 
formulată în capitolul 6, conform căreia "modulaţia vectorului spaţial" reprezintă doar o metodă 
alternativă de analiză a modulaţiei PWM. 

» 

în algoritmul de modulaţie digital descris în secţiunea 3.3, durata de conducţie a unei faze pentru pulsul 
k, n, se calculează în funcţie de valoarea unui eşantion din tabel si de factorul de modulaţie în 
amplitudine cu formula (3.1). în sistemele digitale, acest calcul poate fi realizat cu o precizie foarte 
ridicată. Constanta de timp NŢ^^ (valoarea întreagă care se transmite circuitului de temporizare) se 

calculează prin împărţirea duratei de conducţie r̂  la perioada de tact a circuitului de temporizare TCK, 
urmată de trunchiere la valoarea întreagă imediat inferioară, conform formulei: 

N,^^ = f l o o r 
/ \ r . 

> T , 

Trunchierea cauzează o eroare de temporizare dată de formula: 

(17.2) 

^ = (17.3) 

Metoda propusă presupune acumularea erorilor de trunchiere pentru pulsurile PWM succesive. De 
fiecare dată când eroarea acumulată depăşeşte durata unei perioadă de tact TCK^ această durată se 
''transferă" din eroarea acumulată în pulsul curent, prin incrementarea cu o unitate a constatei de timp şi 
decrementarea cu TCK a erorii acumulate [NG94]. Principiul expus mai sus este ilustrat prin schema logică 
din partea stângă a Fig. 17.1, unde cu \e s-a notat eroarea acumulată. 
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Observaţie: în metoda prezentată anterior, în locul trunchierii din (17.2) se poate utiliza rotunjirea, 
imbunâtâtindu-se astfel calitatea corectai. Această variantă conduce însă la o implementare mai puţin 
eficientă. în plus. după cum se afirmă în [HB92], îmbunătăţirea obţinută este relativ redusă; acest fapt a 
fost verificat şi de către autor, prin simulare, rezultate numerice în acest sens fiind prezentate în tabelul 
din secţiunea 17.4. 

Obsenntie: Conform [HB92], metoda de corecţie descrisă mai sus poate fi utilizată şi pentru 
compensarea eliminării pulsurilor scurte din semnalele de comandă, prin includerea duratelor pulsurilor 
eliminate în eroarea acumulată. 

17.2.2 Implementare 
Metoda de corecţie descrisă în secţiunea anterioară permite o implementare digitală foarte eficientă, 
necesitând doar două operaţii de adunare pentru fiecare fază. Această implementare este descrisă în 
principiu prin schema din partea dreaptă a Fig. 17.1. 

ri 
algoritm de 
modulaţie 

trunchiere 
(#122) 

calcularea 
erorii (#12.3) 

\e = \e-TcK 

algoritm de 
modulaţie 

CT HI CT LO 
— Nn, 

© 
COR 

transmitere 
CT HI 

A = Â + 1 

Fig. 17.1 - Metoda dc corcctie cu acuitiularca erorii: principiu (stânga) şi implementare digitală 
<drcapta) 

Blocul algoritmului de modulaţie se modifică, faţă de schema logică din partea stângă a figurii, pentru a 
include divizarea cu TCK din (17.2), fară a include însă şi trunchierea. Constanta de timpiV r̂t̂  se calculează 
deci ca fracţie zecimală, conţinând o parte întreagă, stocată în partea superioară a variabilei CT, notată 
C T _ H I , Şl o parte fracţionară, stocată în partea inferioară a variabilei CT, CT_LO. Numărul de biţi pe 
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care se reprezintă partea întreagă este egal cu rezoluţia circuitului de temporizare (numărul de biţi ai 
numărătorului sau rezoluţia efectivă, atunci cănd aceasta este limitată de perioada de tact - vezi secţiunea 
17.1.1). Numărul de biţi ai părţii zecimale se alege suficient de mare pentru a permite calculul precis al 
erorii acumulate (vezi mai jos), dar nu prea mare, pentru a păstra eficienţa calculelor numerice; se 
apreciază că o lungime de 8 biţi este suficientă. Calcularea constantei de timp sub forma (parte întreagă + 
parte fracţionară) şi transmiterea părţii întregi la circuitul de temporizare modelează trunchierea din 
formula (17.2). 

Eroarea acumulată fe, stocată în variabila COR, se actualizează în fiecare perioadă purtătoare prin 
însumarea la valoarea ei curentă a părţii fincţionare a constantei de timp, CT_LO. Operaţia de mai sus 
corespunde formulei (17.3), toţi termenii tlind însă scalaţi cu Tex-

Atunci cănd rezultatul adunării CT_LO la COR depăşeşte lungimea de reprezentare, apare o depăşire, 
bitul de transport CY fiind poziţionat pe 1. Această situaţie corespunde, în schema logică din partea 
stângă a Fig. 17.1, ramurii afirmative a blocului de decizie. în această situaţie, incrementarea constantei 
de timp transmise la circuitul de temporizare se realizează prin adunarea la CT__HI a bitului de transport 
generat de operaţia de însumare de mai sus. Deoarece atunci cănd nu se înregistrează depăşire la însumare 
bitul de transport are valoarea O, rezultă că acesta poate fi adunat la CT_HI în fiecare perioadă purtătoare, 
indiferent de prezenţa transportului, evităndu-se astfel o operaţie suplimentară de comparare. 

Observaţie: în implementările digitale ale modulaţiei PWM se urmăreşte minimizarea duratei maxime de 
execuţie a algoritmului, corespunzătoare cazului celui mai defavorabil (durată care trebuie să fie mai mică 
decât perioada purtătoare, pentru a asigura terminarea calculelor). în acest context, însumarea bitului de 
transport în fiecare perioadă purtătoare este preferabilă unei comparaţii, efectuate în fiecare perioadă, 
urmate de incrementarea constantei de timp, efectuate numai în cazul unui rezultat pozitiv al comparaţiei. 
Deşi ultima variantă poate conduce la reducerea duratei medii de execuţie (deoarece incrementarea nu se 
face în fiecare perioadă purtătoare), ea cauzează creşterea duratei maxime (necesitând o comparare şi o 
incrementare, comparativ cu adunarea bitului de transport). 

Operaţia de ajustare a erorii acumulate în cazul unei depăşiri se realizează implicit de către instrucţiunea 
de adunare, prin păstrarea în variabila COR a părţii fracţionare a rezultatului adunării. 

Exemplu: în cazul unui modulator PWM digital cu microcontroler din familia 8051, algoritmul descris 
mai sus se implementează, pentru una din faze, prin următoarea secvenţă de instrucţiuni: 

CT: DS 2 ; constanta de timp (HI, LO) 
COR: DS 1 ; corecţie 

MOV A, COR ;COR <- COR 4- CT_LO 
ADD A, CT + 1 
MOV COR, A 
MOV A, CT ;PWMO <- CT_HI + CY 
ADDC A, #0 
MOV PWMO, A 

17.3 Analiza performanţelor 

17.3.1 Analiză prin simulare 
Performanţele metodei de corecţie propuse anterior au fost examinate prin simulare, utilizând metoda 
descrisă în capitolele 11 - 14 şi algoritmii de analiză spectrală prezentaţi în capitolul 10. în modelul de 
modulator PWM digital descris în secţiunea 14.2, rotunjirea din formula (14.5) a fost înlocuită prin 
trunchiere, urmată de aplicarea metodei de corecţie descrise în secţiunea 17.2.1. 
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17.3.1.1 Spectrele tens iuni lor 

In Fig. 17.2 se prezintă comparativ densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie abţinută, fără, 
respectiv cu utilizarea metodei de corecţie. S-a simulat un modulator PWM digital cu următorii 
parametri: numărul de biţi ai circuitelor de temporizare: N, = 7; numărul de eşantioane din tabel: Ns = 
4096; numărul de biţi ai acestor eşantioane: Â^ = 16. Modulaţia PWM are următorii parametri:/;, = 50Hz; 

= 0 ,1; / ,= 15,75kHz. 

m 
\J 

— l i 1 ,11.1 ih 

II'" fjW^ 

liiliuJ i / l 
1000 2000 3000 4000 /[Hz) 1000 2000 3000 4000 / [ H z ] 

Fig. 17.2 ' Densitatea spectrala de putere a unei tensiuni de linie, fară (stânga) si cu (dreapta) 
utilizarea metodei de corecţie a erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor 

Rezultatele obţinute sunt similare cu cele prezentat în [HB92], demonstrând corectitudinea abordării 
propuse de autor, în care corecţia se aplică direct asupra mărimilor de fază. Se observă că utilizarea 
metodei de corecţie conduce la reducerea semnificativă a amplitudinii componentelor spectrale cu 
frecvenţe joase, care cauzează efectele cele mai importante asupra motorului. Se remarcă de asemenea o 
distribuţie spectrală continuă a puterii, indicând reducerea zgomotului acustic "armonic" generat de 
motor [HB92]. 

Obser\'aţie: Distribuţie spectrală continuă a puterii este cauzată de distribuţia cvasi-aleatoare în timp a 
momentelor în care se realizează aplicarea corecţiei, datorită acumulării unei erori supraunitare. 
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Fig. 17.3 - Densitatea spectrală de putere a 
unei tensiuni de linie, cu utilizarea metodei de 
corecţie 

Analiza metodei de corecţie propuse sugerează 
posibilitatea ca momentele corecţiilor să prezinte o 
periodicitate, cu o perioadă foarte joasă, care ar conduce la 
apariţia unor componente spectrale cu frecvente mai mici 
decât frecventa fundamentală, cu efecte nefavorabile 
pronunţate asupra motorului. Pentru a investiga această 
posibilitate a fost realizată o analiză spectrală detaliată a 
domeniului frecvenţelor joase. Pentru parametrii utilizaţi 
anterior, graficul densităţii spectrale de putere a unei 
tensiuni de linie are forma din Fig. 17.3. Se observă 
absenta componentelor spectrale cu frecvente mai mici 
decăt fundamentala. Un rezultat identic a fost obtinut si 

» > 

pentru alte valori ale parametrilor modulaţiei. 

Observaţie: Acest rezultat este în concordantă cu y » 

concluzia precedentă conform căreia momentele 
corecţiilor au o distribuţie cvasi-aleatoare în timp. 

17.3.1.2 Ind ica to r i i de cal i tate 

Eficienţa metodei de corecţie propuse va fi evaluată cu ajutorul indicatorii de calitate introduşi în 
capitolul 7. Pentru a permite o analiză comparativă, se va repeta în condiţii identice simularea din 
secţiunea 16.2.2. a capitolului anterior, folosind de această dată metoda de corecţie a erorilor de 
cuantizare a duratelor pulsurilor. 

Observaţie: Indicatorii de calitate referitori la distorsiunile armonice se calculează pe baza amplitudinilor 
armonicilor, determinate cu metoda expusă în capitolul 9. Conform graficului din partea dreaptă a Fig. 
17.2, în cazul utilizării metodei de corecţie spectrele tensiunilor de linie nu mai sunt formate din armonici 
discrete, ele având o distribuţie de putere continuă. Din această cauză, evaluarea efectelor modulaţiei prin 
intermediul indicatorilor de calitate poate conduce la erori. Pe de altă parte, tot graficul din partea dreaptă 
a Fig. 17.2 arată că în zona frecvenţelor joase, apropiate de frecvenţa fundamentală, predomină 
componentele spectrale discrete. Deoarece componentele spectrale din acest interval de frecvenţe sunt 
cele care determină în mod esenţial efectele asupra motorului, este de aşteptat ca erorile de evaluare 
cauzate de utilizarea indicatorilor de calitate să nu fie foarte mari. în consecinţă, în cele ce urmează se va 
realiza o astfel de analiză, cu observaţia că rezultatele numerice trebuie utilizate doar orientativ. 

în Fig. 17.4 se prezintă variaţia indicatorilor de calitate în funcţie de numărul de biţi ai circuitelor de 
temporizare N,. Pentru parametrii modulatorului digital şi parametrii modulaţiei s-au utilizat aceleaşi 
valori ca şi în cazul simulării din secţiunea 16.2.2, pentru a permite compararea directă a Fig. 17.4 cu 
Fig. 16.2.' 

Se observă că utilizarea metodei de corecţie conduce la reducerea de câteva ori a pierderilor de putere 
(reprezentate prin KDF,, FDF^ şiFDF^) şi a pulsaţiilor de cuplu (reprezentate prin TPF). O îmbunătăţire 
similară se observă şi pentru indicatorii de calitate J^DF/, VDF^ şi VDFs, nereprezentaţi grafic. 

Observaţie: Conform unei observaţii anterioare, valorile numerice obţinute pentru indicatorii de mai sus 
trebuie utilizate doar orientativ, ele nereprezentând exact distorsiunile armonice din spectru. Chiar şi în 
aceste condiţii, reducerea pronunţată a valorilor indicatorilor de calitate demonstrează eficienţa corecţiei. 
De exemplu, pentru N, = 8 se observă o reducere de aproximativ 10 ori pentru VDF2 şi VDF^ şi de 6 ori 
pentru VDF^ şi TPF. 
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Fig. 17.4 ' Variaţia indicatorilor dc calitatc cu numărul de biţi ai circuitelor de temporizare, în 
cazul utilizării metodei dc corecţie a erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor 

Indicatorul W D , reprezentând nesimetria sistemului trifazat generat, are valori foarte mici, sub 0,001%, 
pentru toarte valorile N̂  simulate. Metoda de corecţie propusă conduce la o uşoară reducere a gradului de 
nesimetrie. 

Indicatorul VDC, care reprezintă componentele continue ale tensiunilor, are valori sub l,5mV pentru 
toate valorile N, simulate. Utilizarea metodei de corecţie conduce de asemenea la o reducere a acestui 
indicator. 

Observaţie: Deoarece indicatorii WD şi VDC au valori foarte mici, obţinute prin simularea unor condiţii 
de implementare ideale, rezultatele referitoare la aceşti indicatori sunt mai puţin relevante. 

Spre deosebire de rezultatele din [HB92], nu se observă o degradare a performanţelor corecţiei pentru 
valori apropiate de 1 ale factorului de modulaţie în amplitudine. 

17.3.2 Analiză experimentală 
In [NG94] se descrie implementarea experimentală a metodei de corecţie propuse de autor, cu ajutorul 
unui sistem cu microcontroler 80C552. Modulaţia PWM are următorii parametri: / = 23,3KHz, 

- 17.8-

BUPT



Corecţia erorilor de cunntiznre a duratelor pulsurilor în modulatoarele PWM digitale 

/„ = 6,13Hz; se implementează algoritmul de modulaţie digital cu tabel de eşantioane, cu următorii 
parametri; Ns = 3840, N̂ , = 16, Â , = 8. în cele ce urmează se vor prezenta câteva dintre rezultatele 
obtinute. 

în Fig. 17.5 se prezintă valoarea medie pe puls a unei tensiuni de ieşire, obţinută prin filtrarea acestei 
tensiuni cu un filtru trece-jos de ordinul I cu constanta de timp de 0,5ms. Formele de undă din partea de 
jos corespund algoritmului fară corecţie, iar cele din partea de sus corespund utilizării metodei de corecţie 
prezentate anterior. Măsurările au fost realizate pentru valori mici ale factorului de modulaţie în 
amplitudine m ,̂ cănd efectele cuantizării sunt mai pronunţate. 

Am IlaiV fliav AVa:«J' Am ItaV llaV AVO: l 

A \ / A f\ V 
A 

f \ 
1 / \ / \ \ . i ' \ / / v / jt 

/ \ / 

f 
/ \ \ / \ l r f f u V- V, / n 

Fig. 17.5 ' Valoarea medie pe puls a unei tensiunii de ieşire, pentru m^ =0,1 (stânga) si 
rn^ = 0,05 (dreapta): formele de undă din partea de sus corespund aplicării metodei de 

' corecţie, iar cele din partea de jos, absentei corecţiei 

Se remarcă eficienţa deosebit de bună a metodei de corecţie, chiar la valori foarte mici ale m .̂ Astfel, 
pentru formele de undă din partea dreaptă rezoluţia echivalentă a temporizatorului este de un singur bit 
(constanta de timp luând doar două valori întregi). în aceste condiţii, metoda de corecţie a erorilor de 
cuantizare operează ca o modulaţie de tip delta, permiţând obţinerea unor valori medii pe puls care 
aproximează satisfăcător semnalul de referinţă sinusoidal şi, implicit, a unor curenţi de fază cu distorsiuni 
mult reduse. 

în Fig. 17.6 sunt prezentate spectrele curenţilor de fază printr-o sarcină cu constanta de timp de 5ms, 
pentru o valoare m^ = 0,01. Achiziţia şi analiza spectrală au fost realizate cu ajutorul unui sistem 
dezvoltat în colaborare de autor şi descris în [NGSG94]. Afişarea utilizează o scară de amplitudine 
liniară, iar domeniul frecvenţelor afişate este cuprins între O şi 5000Hz. 
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spectrale cu frecvenţe joase, însoţită de apariţia la frecvenţe mai ridicate a unei distributii spectrale 
continue a puterii. Calcularea indicatorilor de calitate, deşi potenţial afectată de erori datorită structurii 
continue a spectrelor, indică reducerea substafWală a efectelor nefavorabile asupra motorului. S-a 
verificat că pentru o rezoluţie circuitelor de temporizare mai mare sau egală cu 7 metoda de corecţie 
propusă nu cauzează nesimetrii ale sistemului trifazat, nici apariţia unor componente continue sau a unor 
componente spectrale cu frecvenţe mai mici decât fundamentala. 

Comparativ cu celelalte variante descrise în bibliografie, metoda propusă permite o implementare mai 
simplă, conducând la performante similare. 
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Capitolul 18 - Proiectarea unor modulatoare PWM digitale 
în acest capitol vor fi descrise două aplicaţii proiectate de autor: 
• un modulator PWM software, optimizat pentru implementare pe microcontrolere de cost redus din 

familia 8051; 
• un modul modulator PWM hardware pentru magistrala STEbus, cu îmbunătăţirea performanţelor 

circuitului integrat modulator PWM SLE4520. 

18.1 Modulator PWM software pentru microcontrolere de cost redus 
Odată cu reducerea costurilor dispozitivelor de putere, utilizarea invertoarelor cu comandă PWM s-a 
extins din domeniul acţionărilor electrice cu performanţe dinamice ridicate în cel al acţionărilor cu turaţie 
variabilă, de uz general. în acest context, optimizarea implementării digitale a modulatarelor PWM 
pentru a permite utilizarea unor sisteme de comandă cu cost redus poate conduce la o scădere 
suplimentară a costului total al sistemelor de acţionare. 

în continuare se va prezenta o astfel de implementare digitală, utilizând un microcontroler de 8 biţi de uz 
general din familia 8051 şi un circuit integrat modulator PWM specializat de tip Siemens SLE4520. 
Implementarea a fost dezvoltată în colaborare de autor, o primă variantă fiind descrisă în [GN94]. 
Proiectarea a urmărit menţinerea in limite acceptabile a performantelor modulaţiei, conform concluziilor 
formulate în analiza din capitolele anterioare, în condiţiile optimizării utilizării resurselor hardware ale 
sistemului digital de comandă. 

18.1.1 Proiectarea sistemului digital de comandă 
Comanda PWM a invertoarelor cu frecvenţă mare de comutaţie presupune generarea cu precizie ridicată a 
duratelor pulsurilor. Deoarece aceste durate au valori relativ reduse comparativ cu perioada de tact a 
microcontrolerelor uzuale, folosirea unor circuite de temporizare care generează întreruperi software ar 
conduce la erori importante, datorate intervalelor de timp necesare pentru tratarea întreruperilor. în 
consecinţă, se impune utilizarea unor circuite de temporizare care controlează direct, prin hardware, 
semnalele de comandă. în urma analizei componentelor disponibile comercial au fost identificate 
următoarele posibilităţi: 

• utilizarea unor microcontrolere de uz general şi a unor circuite integrate modulatoare PWM 
(Siemens SLE4520); 

• utilizarea unor microcontrolere cu modulator PWM trifazat integrat (Intel 80C196MC, 
Motorola MC68HC708MP16, Siemens 80C167, Siemens SEC51C803N); 

• utilizarea unor microcontrolere cu circuite de temporizare evoluate, adecvate implementării 
modulaţiei PWM (Intel 80C196xx, Motorola MC68HC16YI, Motorola MC68332G, 
Siemens 80C515). 

în momentul proiectării iniţiale a aplicaţiei prezentate (1994), prima variantă prezenta cele mai mari 
avantaje, din punctul de vedere al costului şi al disponibilităţii componentelor. 

Sistemul de comandă utilizat constă dintr-un sistem cu microcontroler 8051, dezvoltat în colaborare de 
autor [GN93], extins prin conectarea ca periferic a unui circuit integrat modulator PWM de tip SLE4520 
[Siem92] [Siem92a]. Acest circuit realizează implementarea hardware a următoarelor funcţii: 

• generarea duratelor pulsurilor, folosind numărătoare de 8 biţi cu o frecvenţă de tact de maxim 
3 MHz; 

• decalarea comenz i i , cu durată de decalare p rogramabi lă ; 
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• generarea semnalelor de comanda pentru un invertor trifazat în punte, folosind modul de 
smcronizare a pulsurilor cu un singur front modulat; 

• blocarea dispozitivelor de putere, cu comandă software şi hardware (în scopul protecţiei 
inverlorului). 

Structura sistemului digital şi modul de conectare a circuitului integrat SLE4520 sunt prezentate în 
Anexa 5. 

18.1.2 Proiectarea algoritmului de modulaţie 

18.1.2.1 Selectta algori tmului de modulaţ ie 

Optimizarea algoritmilor de modulaţie PWM în scopul facilitării implementării lor digitale constituie un 
subiect frecvent abordat în literatura de specialitate din anii 1985 ... 1990, perioadă în care s-a extins 
utilizarea microprocesoarelor de uz general şi cost redus [Bogd89]. 

Observaţie: Deşi actualmente sunt disponibile procesoare mult mai puternice, optimizarea costului 
implementărilor presupune utilizarea unor microcontrolere de cost redus, similare în multe privinţe cu 
microprocesoarele din perioada amintită (principalele deosebiri constau în includerea unor instrucţiuni de 
multiplicare, integrarea unor circuite periferice şi creşterea frecvenţei de tact). în consecinţă, analiza 
variantelor de implementare digitală descrise în literatură, chiar în articole mai puţin recente, prezintă în 
continuare o anumită relevantă. 

în literatura consultată au fost întâlnite următoarele variante de algoritmi de modulaţie cu implementare 
digitală: 

1. calcularea ' ofT-line'' a duratelor de conducţie în funcţie de parametrii modulaţiei şi memorarea 
lor în tabele; parcurgerea tabelelor este controlată de regulă prin întreruperile generate de un 
circuit de temporizare [RXHG86] [Bowe88] [ASM89] [VBR91]; 

2. calcularea "on-line'' a duratelor de conducţie: 
2.1. calcularea "on-line" a semnalului modulator: 

2.1.1. semnal modulator simplificat (trapezoidal, în trepte, etc.), pentru reducerea 
volumului de calcule [S0D91]; 

2.1.2. semnal modulator sinusoidal şi evaluarea funcţiilor trigonometrice cu ajutorul 
unor formule aproximative [JWD83]; 

2.2. utilizarea unui tabel de eşantioane ale semnalului modulator: 
2.2.1. modulaţie sincronă: parcurgerea tabelului de eşantioane se face sincron cu 

frecvenţa purtătoare, de regulă sub controlul aceluiaşi circuit de temporizare 
[TA85][AH89][RK91]; 

2.2.2. modulaţie asincronă: 
2.2.2.1. parcurgerea tabelului este controlată de întreruperile generate asincron 

faţă de frecventa purtătoare, cu un circuit de temporizare distinct [BS83]; 
2.2.2.2. parcurgerea tabelului este controlată de un numărător hardware, 

incrementat asincron faţă de frecvenţa purtătoare, de către semnalul de 
tact generat de un circuit de temporizare distinct [KWOK85] sau un 
convertor tensiune-frecvenţă [HG84]. 

în varianta 1 de mai sus, calcularea ''off-line" a duratelor de conducţie în funcţie de parametrii modulaţiei 
împiedică modificarea acestor parametri în timpul funcţionării; chiar'dacă această calculare s-ar 

realiza pe durata funcţionării (multiplexat în timp), ar rezulta o'întârziere semnificativă între momentul 
recepţionării noilor parametri ai modulaţiei şi momentul utilizării efective a acestora (datorită timpului 
necesar pentru calcularea tuniror duratelor de conducţie din noul tabel). 
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Varianta 2.1 conduce la distorsiuni armonice ridicate, datorita aproximării relativ imprecise a formei de 
undă a semnalului modulator. 

Conform celor arătate în capitolul 3, în cazul variantei 2.2.1. (modulaţie sincronă), utilizarea unui raport 
f j f ^ fix cauzează limitarea gamei dinamice a frecvenţei modulatoare, iar utilizarea unui raport variabil în 
trepte conduce la complicaţii de implementare. 

In concluzie, varianta 2.2.2., modulaţie asincronă cu tabel de eşantioane ale semnalului purtător, este 
cea mai indicată pentru implementările digitale software, fiind adoptată pentru modulatorul PWM a 
cărui proiectare este prezentată în acest capitol. Principiul algoritmului de modulaţie corespunzător a fost 
descris anterior, în secţiunea 3.3.2. 

Observaţie: Conform concluziilor capitolului 3, în cazul utilizării invertoarelor cu frecvenţă de comutaţie 
ridicată şi în condiţii normale de funcţionare modulaţia asincronă nu are efecte negative mai pronunţate 
asupra funcţionării motorului, comparativ cu modulaţia sincronă,. 

18.1.2.2 F o r m a de undă a semnalului modula to r 

Conform celor arătate în capitolul 4, folosirea unor semnale modulatoare formate din segmente de 
sinusoidă permite creşterea gradului de utilizare a tensiunii de alimentare a invertorului. Dintre formele 
de undă utilizabile, cele descrise în secţiunile 4.2.2.2. şi 4.3.5. nu cauzează o creştere semnificativă a 
distorsiunilor armonice. 

Semnalul modulator descris în secţiunea 4.3.5. conduce la o putere disipată mai mică în invertor, dar, 
conform analizei din capitolul 5, cauzează distorsiuni armonice mai pronunţate în regim de 
supramodulaţie şi în situaţia eliminării pulsurilor scurte din semnalele de comandă. 

Deoarece reducerea distorsiunilor armonice a constituit criteriul prioritar de optimizare la proiectare, au 
fost selectate semnalul modulator sinusoidal şi semnalul modulator descris în secţiunea 4.2.2.2., semnal 
generat prin ^'modulaţia vectorului spaţial 

Observaţie: Deoarece în implementarea propusă forma de undă a semnalului modulator este calculată 
''off-line" şi transferată în memoria microcontrolerului, schimbarea acesteia (pentru a satisface alte criterii 
de optimizare) se poate realiza foarte simplu. 

18.1.2.3 Sup ramodu la ţ i e 

Conform analizei din capitolul 5, metoda de supramodulaţie prin creşterea amplitudinii semnalului 
modulator ^Qvmiit implementarea software cea mai simplă, fiind deci selectată pentru modulatorul PWM 
descris în acest capitol. Realizarea unui control liniar al amplitudinii componentelor fundamentale ale 
tensiunilor generate impune o compensare prin software a caracteristicii neliniare din Fig. 5.4. 

18.1.3 Proiectarea implementării software 

18.1.3.1 Tahelu l de eşant ioane ale semnalului modula to r 

Conform analizei din capitolul 16, pentru a limita efectele nefavorabile asupra motorului cauzate de 
cuantizarea fazei şi amplitudinii semnalului modulator de referinţă, lungimea tabelului de eşantioane 
trebuie să fie de minim 2048, iar lungimea de reprezentare a eşantioanelor, de cel puţin 9 biţi. 

Datorită simetriei semnalelor modulatoare considerate, este suficientă stocarea în tabel a eşantioanelor 
corespunzătoare unei semiperioade, esantioanele corespunzătoare celeilalte semiperioade fiind obţinute 
printr-un calcul relativ simplu. în aceste condiţii, este suficientă utilizarea a 1024 eşantioane, 
reducăndu-se astfel volumul de memorie necesar. Mai mult, prin considerarea unei semiperioade în care 
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esantioanele au acelaşi semn, această abordare permite obţinerea unei rezoluţii efective de 9 biţi pentru 
eşantioanele semnalului modulator, în condiţiile utilizării unei lungimi de reprezentare de 8 biţi pentru 
valorile din tabel (deoarece cei 8 biţi trebui să acopere numai jumătate din gama dinamică a semnalului 
modulator); acest fapt reduce semnificativ timpul de calcul necesar pentru procesoarele cu instrucţiuni de 
adunare şi înmulţire pe 8 biţi. 

Obser\'atie: Simetria semnalelor modulatoare ar permite stocarea eşantioanelor corespunzătoare unui sfert 
de perioadă, reducându-se suplimentar volumul de memorie necesar. Această abordare ar presupune însă 
calcule suplimentare, iar reducerea de la 1024 la 512 octeţi a lungimii tabelului ar fi puţin importantă, în 
condiţiile în care circuitele de memorie utilizate au capacităţi peste 2K. 

în concluzie, se va utiliza un tabel de 1024 de eşantioane a câte un octet, reprezentând semiperioada 
pozitivă a semnalului modulator din Fig. 4.1, eşantioane calculate cu formula (4.2), pentru (O^t e [0,7c). 
Eşantioanele sunt calculate off-line cu ajutorul unui program simplu, care generează un fişier în limbajul 
de asamblare al microcontrolerului, fişier inclus apoi în programul de modulaţie. Codul sursă al 
programului de generare a eşantioanelor semnalului modulator, g e n ^ t a b .m, este prezentat în Anexa 5. 

18.1.3.2 Controlul parcurgerii tabelului de eşantioane 

Pentru a implementa modulaţia PWM cu eşantionare uniformă asincronă, parcurgerea tabelului de 
eşantioane trebuie realizată asincron faţă de semnalul purtător. 

în implementările menţionate anterior [BS83] [KWOK85] parcurgerea tabelului este controlată cu 
ajutorul unui circuit de temporizare distinct de cel folosit pentru generarea perioadei purtătoare. Fiecare 
întrerupere generată de acest circuit conduce la incrementarea unui pointer care stochează adresa curentă 
din tabel. Când se atinge sfârşitul tabelului, valoarea pointerului este resetată prin software la adresa de 
început a tabelului. Constanta de timp a circuitului de temporizare se calculează în funcţie de frecvenţa 
modulatoare, astfel încât să asigure parcurgerea completă a tabelului într-o perioadă modulatoare. Această 
abordare este ilustrată în Fig. 3.5. 

în sistemul digital de comandă utilizat de autor unul din cele două circuite de temporizare ale 
microcontrolerului este utilizat pentru generarea frecvenţei de tact a portului serial. în consecinţă, a fost 
necesară punerea la punct a unei variante de implementare a algoritmului de modulaţie care să utilizeze 
un singur circuit de temporizare, atât pentru generarea perioadei purtătoare, cât şi pentru controlul 
parcurgerii tabelului de eşantioane. Principiul acestei variante este descris în Fig. 18.1, unde unele notaţii 
sunt comune cu Fig. 3.5. 
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ITMER 1 

FREQ 

PTR_HI PTR_LO 

Nf 
TABEL 

-»| ESANT. 

Fig. IS.l - Implementarea modulaţiei asincrone cu ajutorul unui singur circuit de temporizare 

Controlul parcurgerii tabelului cu ajutorul circuitului de temporizare folosit pentru generarea perioadei 
purtătoare impune ca modificarea pointerului tabelului sa se realizeze în fiecare perioadă purtătoare. 
Pentru a realiza parcurgerea completă a celor Ns eşantioane din tabel pe durata unei perioade modulatoare 
Tm = /̂fmy valoarea cu care ar trebui incrementat pointerul este dată de formula: 

^ ' ' fc 

unde Ns este numărul de eşantioane din tabel, iar^^ frecvenţa purtătoare. 

(ISA) 

Deoarece valoarea A^ dată de formula anterioară este în general neîntreagă, ea nu poate fi utilizată direct. 
Simpla trunchiere sau rotunjire ar conduce la erori importante, care s-ar acumula în timp şi ar avea efecte 
semnificative asupra cuplului şi turatiei motorului. 

în cadrul soluţiei propuse de autor, se utilizează o valoare neîntreagă a pointerului, în care partea întreagă, 
folosită pentru adresarea tabelului (notată PTR_HI în Fig. 18.1) este reprezentată pe 2 octeţi, iar partea 
fracţionară (PTR__LO) este reprezentată pe un octet (lungime considerată suficientă pentru reprezentarea 
erorilor de cuantizare). Valoarea TV̂  calculată cu (18.1) este stocată în variabila FREQ şi reprezentată tot 
pe 3 octeţi, în acelaşi format ca şi (PTR__HI, PTR_LO). La fiecare întrerupere generată de circuitul de 
temporizare, FREQ se adună la (PTR_HI, PTR__LO), după care PTR_HI se utilizează pentru adresarea 
tabelului de eşantioane. > 

Observaţie: Utilizarea PTR_HI pentru adresare implementează trunchierea, iar prin păstrarea părţii 
zecimale în PTR__LO se realizează acumularea erorilor de trunchiere şi transmiterea lor în perioada de 
eşantionare următoare. Cele arătate mai sus demonstrează că varianta de implementare propusă constituie 
o aplicaţie a metodei de corecţie prin acumularea erorii, utilizată în capitolul 17 pentru corecţia erorilor 
de cuantizare la generarea duratelor pulsurilor. 

Atunci când, în urma unei adunări, pointerul depăşeşte sfârşitul tabelului, parcurgerea acestuia trebuie 
reluată de la început; în principiu, ajustarea valorii pointerului ar trebui realizată prin scăderea din acesta 
a numărului de eşantioane din tabel, Ns. Deoarece această abordare ar necesita o operaţie de comparare şi 
una de scădere, ambele pe doi octeţi, a fost pusă la punct o metodă mai eficientă, care necesită doar două 
operaţii logice pe 1 octet. 
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Astfel, lungimea tabelului de eşantioane se alege egală cu o putere a lui 2 (în acest caz, 1024). în 
consecinţă, incrementarea'decrementarea continuă a pointerului şi utilizarea pentru adresare doar a celor 
mai puţin semnificativi 10 biţi din PTR^HI realizează reluarea automată a parcurgerii tabelului în cazul 
depăşirii limitelor acestuia. în varianta de mai sus, adresa de început a tabelului ar trebui să fie 0; în cazul 
micrwontrolerului 8051, adresele din apropierea valorii O sunt rezervate pentru alte utilizări. în 
consecinţă, s-a utilizat o variantă modificată, în care tabelul începe la adresa 400H, iar calcularea adresei 
de la care se preia eşantionul include o translatare suplimentară. în consecinţă, preluarea eşantionului se 
realizează cu ajutorul următoarei secvenţe de instrucţiuni: 

MOV A, PTR_HIGH_HI ; octetul superior al PTR_HIGH 
ANL A, #03H ; extragerea a 10 biti din PTR^HIGH 
ORL A, #04H ; decalarea adresei de baza 
MOV DPH, A 
MOV DPL, PHI_HIGH_LO ; octetul inferior al PTR_HIGH 
CLR A MOVC A, eA+DPTR ; preluarea eşantionului din tabel 

Pentru comanda invertoarelor trifazate se utilizează trei pointeri, incrementaţi sincron şi cu aceeaşi 
cantitate. Valorile iniţiale ale acestor trei pointeri sunt decalate cu aproximativ o treime din lungimea 
tabelului, pentru a asigura o simetrie satisfăcătoare a sistemului trifazat generat. Deoarece valoarea aleasă 
în prealabil pentru lungimea tabelului nu este multiplu de 3, decalajul de mai sus trebuie calculat prin 
romnjire. Conform analizei din secţiunea 16.2.3.1, acest fapt nu afectează semnificativ simetria 
sistemului trifazat generat. 

Schimbarea succesiunii fazelor se realizează prin decrementarea pointerilor, deci prin scăderea cantităţii 
Aydin valoarea pointerului, în locul adunării. 

18.1.3.3 Ca lcu la rea cons tan te lor de t imp 

Calcularea constantelor de timp se realizează cu o formulă derivată din (3.1), care ia în considerare faptul 
ca eşantioanele din tabel corespund semiperioadei pozitive a semnalului modulator: 

(J8.2) 

cu următoarele nolatii: » 
Nt • constanta de timp pentru pulsul cu ordinul k (7 biti); 
St - eşantionul preluat din tabel (8 biţi); 
m, - factor de modulaţie în amplitudine (8 biţi). 

Semnul + se foloseşte pentru semiperioada pozitivă a semnalului modulator, iar semnul pentru 
semiperioada negativă. Valoarea 128 este constanta de timp corespunzătoare unei jumătăţi a perioadei 
purtătoare (în cazul unei rezoluţii de 8 biţi), iar multiplicarea cu 1/2 este necesară pentru obţinerea unei 
rezoluţii de 7 biţi a constantei de timp (vezi secţiunea 18.1.3.4). Implementarea formulei de mai sus în 
limbaj de asamblare ponte fi examinată în programul p w m l l _ c m . asm din Anexa 5. 

Deoarece viteza de calcul a microcontrolerului utilizat (80C51, la o frecvenţă de tact de 12MHz) nu 
permite efectuarea tuturor calculelor pe durata unei singure perioade purtătoare, a fost necesară 
distribuirea acestora în câte 4 perioade purtătoare adiacente. în consecinţă, atât preluarea eşantioanelor 
din tabel cât şi actualizarea constantelor de timp ale modulatonilui PWM se realizează din 4 în 4 perioade 
purtătoare. Efectele acestei particularităţi de implementare asupra performanţelor modulaţiei sunt relativ 
reduse, după cum se va arăta în secţiunea 18.1.3.7. 
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Actualizarea constantelor de timp în fiecare perioadă purtătoare devine posibilă dacă se foloseşte o 
versiune mai rapidă a microcontrolerului 8051 (de exemplu, în familia Intel MCS-51 sunt disponibile 
versiuni cu frecvente de tact pană la 33 MHz, precum şi modele derivate, care execută instructjunile într-
un număr mai mic de perioade de tact: SOC 151, 80C251). 

18.1.3.4 Gene ra rea intervalelor de t imp 

Generarea intervalelor de timp corespunzătoare duratelor pulsurilor este realizată prin hardware, cu 
ajutorul circuitului integrat modulator PWM SLE4520. Utilizarea acestuia presupune o programare 
iniţială (prin setarea valorilor pentru factorul de prescalare a frecventei de tact si pentru durata decalării 
comenzii) şi transferarea periodică a constantelor de timp. 

Generarea unei frecvenţe purtătoare de peste 15kHz impune utilizarea unei rezoluţii de 7 biţi pentru 
constantele de timp [Siem92]. în aceste condiţii, pentru o frecvenţă de tact de 12 MHz şi un factor de 
prescalare de 1:6 se obţine o frecvenţă purtătoare de 15,625kHz [Siem92]. 

18.1.3.5 Corecţia eror i lor de cuant izare a dura te lo r pu lsur i lo r 

Conform analizei din capitolul 16, pentru a limita efectele nefavorabile asupra motorului cauzate de 
cuantizarea duratelor pulsurilor, rezoluţia circuitelor de temporizare trebuie să fie de minim 9... 10 biţi. 
Deoarece limitările modulatorului PWM utilizat impun adoptarea unei rezoluţii de numai 7 biţi, este 
necesară utilizarea metodei de corecţie a erorilor de cuantizare descrise în secţiunea 17.2. Implementarea 
metodei este asemănătoare celei descrise în secţiunea 18.1.3.2, putând fi examinată în fişierul sursă 
p w m l l _ c m . asm din Anexa 5. 

Observaţie: Viteza de calcul a microcontrolerului utilizat nu permite efectuarea tuturor calculelor 
algoritmului de modulaţie, incluzând corecţia erorilor de cuantizare, pe durata a 4 perioade purtătoare 
succesive, la frecvenţa purtătoare de 15,625kHz. în consecinţă, testarea eficienţei metodei de corecţie a 
fost realizată cu o variantă modificată a programului de modulaţie, care utilizează o frecvenţe purtătoare 
de 7,8125kHz; în acest condiţii, rezoluţia echivalentă a circuitelor de temporizare ale modulatorului 
SLE4520 este de 8 biţi [Siem92]. Implementarea algoritmului de corecţie la frecvenţa purtătoare de 
15,625kHz devine posibilă dacă se foloseşte o versiune mai rapidă a microcontrolerului 8051. 

18.1.3.6 Sup ramodu la ţ i e 

18.1.3.6.1 Implementarea supramodulatiei 

Implementarea metodei de supramodulaţie prin creşterea amplitudinii semnalului modulator se 
realizează, în principiu, prin extinderea la 16 de biţi a lungimii de reprezentare pentru rezultatul înmulţirii 

din (18.2) şi limitarea în intervalul [O, 255] a valorii constantei de timp N .̂ în condiţiile utilizării 
metodei de corecţie a erorilor de cuantizare descrise anterior, liniarizarea se aplică asupra părţii întregi a 
constantei de timp. Implementarea metodei de mai sus în limbaj de asamblare poate fi examinată în 
fişierul sursă p w m l l ^ c m . asm din Anexa 5. 

18.1.3.6.2 Liniarizarea caracteristicii 

Conform analizei din capitolul 5, utilizarea regimului de supramodulaţie conduce la o dependenţă 
neliniară între valoarea prescrisă pentru nî  şi amplitudinea componentelor fundamentale din tensiunile 
generate de invertor, cu consecinţe nefavorabile asupra algoritmilor de reglare a sistemului de acţionare, 
în consecinţă, s-a implementat liniarizarea prin software a dependenţei respective în cadrul programului 
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de modulaţie (operaţie denumită în cele ce urmează "liniarizarea caracteristicii'^ Principiul metodei de 
liniarizare este ilustrat în Fig. 18.2. 

\ modulator A 
invcrtor 

1 

S corecţie A' modulator A corecţie mvertor w 

'^max 

Al 

A, 

/ • 

A • 

N, 

J 

Nj Nc 

N 

N 

Fig. 1S.2 ' Principiul liniarizării caractcristicii în regim de supramodulaţic 

în partea de sus a figurii s-a reprezentat sistemul modulator-invertor fară liniarizarea caracteristicii, 
precum şi dependenta neliniară între valoarea numerică prescrisă pentru m^, notată cu N^ şi amplitudinea 
componentelor fundamentale ale tensiunilor de ieşire ale invertorului, notată cu A, Se mai utilizează 
următoarele notatii: > 

Nj - valoarea N corespunzătoare pentru jn^ = 1; deoarece programul de modulaţie utilizează o 
rezoluţie de 8 biţi pentru valorile m^ < 1, rezultă Â ; = 255; 

Al • valoarea A corespunzătoare pentru m^ = 1 (depinde de tensiunea de alimentare a 
invertorului); 

^max - valoarea maxim obtenabilă pentru A\ conform analizei din secţiunea 5.2.1, = (4/^M/î 

în partea de jos a Fig. 18.2 este reprezentat modul de aplicare a corecţiei. Blocul de corecţie calculează 
valoarea corectată A ,̂ care, aplicată sistemului modulator-invertor, conduce la obţinerea unei dependenţe 
A{N) liniare. Amplitudinile componentelor fundamentale ale tensiunilor de ieşire ale invertorului sunt 
limitate de tensiunea de alimentare a acestuia Ia valoarea în consecinţă dependenţa liniară A{N) 
poate fi obţinută numai pentru valori N < unde = NrA,„jAj = 324. Pentru valori mai mari ale 
lui N se implementează o caracteristică de saturaţie. 

Caracteristica de corecţie A (̂AO se calculează ^'off-line", cu ajutorul programului MATLAB 
comp^sm.m, inclus în Anexa ncest program foloseste interpolarea cu funcţii "spline", pornind de la o 
serie de eşantioane ale caracteristicii neliniare A reprezentate în partea de sus a Fig. 18.2, 
corespunzătoare ansamblului modulator-invertor fară liniarizare. Eşantioanele caracteristicii f , s-au 
determinat prin simulare, cu ajutorul programului MATLAB e x p . m , inclus în Anexa 5; acest program 
foloseşte algoritmii de simulare descrişi în capitolele 11 - 14 şi algoritmii de analiză spectrală prezentaţi 
în capitolul 10, reproducând cu aproximaţie funcţionarea programului de modulaţie descris în acest 
capitol. Forma obţinută pentru caracteristica de corecţie este reprezentată în Fig. 18.3. 
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Fig. IS.3 - Caracteristica de corect ic N*{N) 

P r o i e c t a r e a u n o r m o d u l a t o a r e P W M d ig i t a l e 

Implementarea în limbaj de asamblare a algoritmului 
de corecţie poate fi examinată în fişierul sursă 
pwmll^^cm. asm din Anexa 5. Eşantioanele 
caracteristicii de corecţie A (̂AO, pentru valori 
iVE[iVy+l, N^ sunt stocate în fişierul 
s m _ c o r . i n c (generat cu ajutorul programului 
comp__sm.m), fişier inclus în programul de 
modulaţie pwinll__sm. asm. în acest mod, 
eşantioanele sunt transferate în memoria 
microcontrolerului odată cu programul de modulaţie. 
La fiecare modificare a valorii prescrise pentru N se 
implementează următoarele operaţii: 
• dacăA^<iV„ 
• dacă N, < N < N, N' se preia din tabelul de 

eşantioane ale caracteristicii de corecţie, folosind 
valoarea N - {Nj + 1) ca ofset; 

• dacă N > N^ N* = 1682 (valoarea corectată 
corespunzătoare lui N r̂nax)-

Observaţie: Ca si în cazul corecţiei erorilor de >— » ? 
cuantizare, testarea eficienţei algoritmului de supramodulaţie a impus utilizarea unei variante 
modificate a programului de modulaţie, cu o frecvenţă purtătoare mai joasă. 

18.1.3.7 Programele de modulaţie 

Implementarea software a modulatorului proiectat anterior s-a realizat în limbaj de asamblare; deoarece 
implementarea algoritmilor de corecţie a erorilor de cuantizare şi de supramodulaţie necesită reducerea 
frecvenţei purtătoare, pentru experimentare s-au utilizat două variante ale programului de modulaţie: 

• p w m l l _ c . asm - fară corecţia erorilor de cuantizare şi supramodulaţie, frecvenţă purtătoare 
de 15,625kHz; 

• p w m l l _ c m . asm - cu corecţia erorilor de cuantizare şi supramodulaţie, frecvenţă purtătoare 
de 7,8125kHz. 

în Anexa 5 sunt prezentate fişierele sursă corespunzătoare celei de-a doua variante. în Anexă s-a inclus 
doar fişierul de date corespunzător semnalului modulator generat prin ''modulaţia vectorului spaţial" 
( t a b _ s v m . i n c ) , cel corespunzător semnalului modulator sinusoidal ( t a b _ s i n . i n c ) având o formă 
similară, dar cu valori diferite. 

18.1.4 Rezultate experimentale 
Rezultatele prezentate în cele ce urmează au fost obţinute utilizând sistemul de comandă descris în 
secţiunea 18.1.1, un model experimental de joasă tensiune al invertorului şi o sarcină rezistivă. Achiziţia 
datelor s-a realizat cu ajutorul unei plăci de sunet pentru calculatoare PC, de tip SoundBlaster PCI128, 
şi a programului SpectraLab [Spec99]. S-a folosit o frecvenţă de achiziţie de 44100Hz şi o rezoluţie de 
16 biţi. Analiza spectrală a eşantioanelor achiziţionare a fost implementată cu ajutorul programelor 
descrise în capitolul 10. 

Observaţie: Prin utilizarea unui model de joasă tensiune al invertorului se neglijează efectele comutaţiilor 
dispozitivelor de putere asupra compoziţiei spectrale a tensiunilor generate. Această aproximare este 
acceptabilă, în condiţiile în care se unnăreşte în special evaluarea performanţelor implementării digitale a 
algoritmului de modulaţie. 
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Observaţie: Implementarea unei metode de compensare a efectelor decalării comenzii este în afara 
domeniului de studiu al prezentei lucrări. Utilizarea decalării comenzii fară o metodă de compensare 
adecvată ar cauza distorsiuni armonice ridicate, împiedicând evaluarea performanţelor implementării 
proiectate. Din această cauză, în varianta utilizată pentru măsurări experimentale nu se utilizează 
decalarea comenzii; această particularitate permite folosirea unei sarcini rezistive. 

18.1.4.1 Efectul dis t r ibuir i i calculelor în mau multe pe r ioade p u r t ă t o a r e 

în partea stângă a Fig. 18.4 se prezintă densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de ieşire a 
invertorului, atunci când se utilizează implementarea descrisă în secţiunea 18.1.3.3. Modulaţia are 
următorii parametri: f^ = 15,625KHz, ^ = 38,15Hz, m^ = 0,96, semnal modulator sinusoidal; nu se 
utilizează corecţia erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor. Se observă prezenţa unor componente 
spectrale cu amplitudini semnificative la frecvenţe multiplu de fJA. Aceste componente sunt cauzate de 
acmalizarea constantelor de timp ale circuitelor de temporizare din 4 în 4 perioade purtătoare. Afirmaţia 
precedentă este confirmată de graficul din partea dreaptă a Fig. 18.4, care conţine se aceeaşi densitate 
spectrală de putere, în condiţiile în care actualizarea constantelor de timp se realizează din 2 în 2 perioade 
purtătoare, de data aceasta, se remarcă prezenţa componentelor spectrale la frecvenţe multiplu de f j l , 
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Fig. 1S.4 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de ieşire a invertorului; actualizarea 
constantelor dc timp la fiecare 4 (stânga), respectiv 2 perioade purtătoare (dreapta) 

Obser\'ane: Pentru a permite actualizarea constantelor de timp din 2 în 2 perioade purtătoare s-a utilizat o 
variantă programului a algoritmului de modulaţie, implementând modulaţia monofazată. 

Deoarece componentele spectrale cauzate de actualizarea mai puţin frecventă a constantelor de timp 
intervin la frecvenţe relativ ridicate, efectul lor asupra performanţelor modulaţiei este redus. De exemplu, 
pentru parametrii specificaţi mai sus indicatorii de calitate au valori mai mari în cazul în care actualizarea 
constantelor de timp se realizează din 2 în 2 perioade purtătoare, decât în cazul în care actualizarea se 
face din 4 în 4 perioade. Acest rezultat nu poate fi generalizat, dar el indică faptul că actualizarea mai 
puţin frecventă a constantelor de timp nu cauzează o degradare sistematică a performanţele modulaţiei. 

18.1.4.2 Influenta formei de undă a semnalului modulator 

In umia analizei spectrale, s-au obţinut următoarele valori pentru amplitudinea componentelor 
fundamentale ale tensiunilor de linie (unitatea de măsură este valoarea unei cuante utilizate la achiziţie): 

• cu semnal modulator sinusoidal: ^^^ = 37131 
nt 

• cu semnal modulator generat prin "modulaţia vectorului spaţial": V^ = 42917 
Raportul celor două valori de mai sus este 1,156, egală cu valoarea dedusă teoretic în secţiunea 4.2.2.1. 
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în Fig. 18.5 se prezintă densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie, pentru cele două semnale 
modulatoare menţionate mai sus. Modulaţia are următorii parametri: = 15,625KHz, 50Hz, 
m^ = 0,95; nu se utilizează corecţia erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor. 
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Fig. 1S.5 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de linie; semnal modulator sinusoidal (stânga), 
respectiv semnal modulator generat prin "modulaţia vectorului spaţial" (dreapta) 

Se observă că în condiţiile specifice de implementare (afectate în primul rând de cuantizare) cele două 
forme de undă conduc la distorsiunile armonice asemănătoare. Indicatorii de calitate au valori uşor mai 

> 

ridicate în cazul semnalului modulator sinusoidal, datorită amplitudinii mai mici a fundamentalei. 

Observaţie: în graficele din figură valorile eşantioanelor spectrale sunt raportate la eşantionul cu valoare 
maxima; în consecinţă, nu se poate observa diferenţa între amplitudinile fundamentalelor pentru cele 
două semnale modulatoare. 

18,1.4.3 Efec tu l corecţiei e ror i lor de cuan t i z a r e a d u r a t e l o r pu l su r i l o r 

în Fig. 18.6 se prezintă valorile câtorva indicatori de calitate, calculate pe baza compoziţiei spectrale a 
tensiunilor de ieşire ale invertorului, pentru diferite valori ale factorului de modulaţie în amplitudine m ,̂ 
fară, respectiv cu utilizarea metodei de corecţie a erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor descrise în 
secţiunea 18.1.3.5). Modulaţia are următorii parametri: / = 7 , 8 1 2 5 K H z , = 50Hz, semnal modulator 
sinusoidal. 

Observaţie: Experimentarea s-a realizat cu semnal modulator sinusoidal datorită imposibilităţii 
echilibrării precise a câştigului canalelor sistemului de achiziţie; aceasta face imposibilă calcularea 
precisă a tensiunilor de linie ca diferenţe ale tensiunilor de ieşire ale invertorului; utilizarea semnalului 
modulator generat prin "modulaţia vectorului spaţial" impune însă analiza spectrală a tensiunilor de linie. 
Modificarea de mai sus este acceptabilă, deoarece eficienţa metodei de corecţie analizate nu este 
condiţionată de forma de undă a semnalului modulator. 

Examinând graficele din Fig. 18.6, se observă că utilizarea metodei de corecţie a erorilor de cuantizare 
conduce la îmbunătăţirea semnificativă a performanţelor modulaţiei, în special pentru valori mici ale m ;̂ 
această constatare este în acord cu rezultatele obţinute prin simulare şi prezentate în secţiunea 17.3.1.2. 
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Fig. 1S.6 ' Dependenta indicatorilor de calitate în funcţie de m^Jară (simbol "o'V . 
respectiv cu corecţia erorilor de cuantizare (simbol "x") 

în toate condiţiile utilizate la experimentare valorile obţinute pentru indicatorul VDQ reprezentând 
componentele continue ale tensiunilor, au valori extrem de mici (sub valoarea unei cuante a sistemului de 
achiziţie). în consecinţă, acest indicator nu a fost reprezentat grafic. Pentru indicatorul VUD, reprezentând 
asimetria sistemului trifazat, nu a fost posibila obţinerea unor rezultate concludente, datorită dificultăţii 
calibrării precise a câştigului canalelor sistemului de achiziţie. Această limitare nu este critică deoarece, 
conform rezultatelor obţinute prin simulare şi prezentate în secţiunile 16.2.2, 16.2.4 şi 16.2.3, 
implementarea digitală a modulaţiei PWM nu afectează semnificativ simetria sistemului trifazat generat. 

Observ^atie: Valorile obţinute pentru indicatorii de calitate sunt în general mai mari decât valorile de 
referinţă introduse în secţiunea 16.2.1 şi utilizate în capitolul 16 pentru determinarea parametrilor 
recomendaţi pentru implementările digitale, parametri folosiţi pentru proiectare în acest capitol. Aceasta 
se explică prin faptul că analiza din capitolul 16 s-a realizat pentru modul de sincronizare a pulsurilor 
DE-S, în timp ce implementarea din acest capitol utilizează modul de sincronizare SE, care produce 
distorsiuni armonice mai ridicate. Utilizarea la proiectare a unor parametri determinaţi pentru modul de 
sincronizare SE ar impune utilizarea unui microcontroler şi a unui circuit modulator PWM cu 
performanţe superioare, deci cu cost mai ridicat, în contradicţie cu obiectivul principal al proiectării, 
îmbunătăţirea performanţelor modulaţiei, astfel încât indicatorii de calitate să coboare sub valorile de 
referinţă, poate fi însă obţinută prin intermediul unei soluţii hardware, care permite implementarea 
modului de sincronizare DE-S prin modificarea semnalelor de comandă generate de circuitul SLE4520. 
Această soluţie este descrisă mai jos, în secţiunea 0. 
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18.1.4.4 Efectele supramodiilatiei 

în Fig. 18.7 se prezintă densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de ieşire a invertorului, pentru 
diverse valori ale factorului de modulaţie în amplitudine m ,̂ acoperind şi regimul de supramodulaţie. 
Modulaţia PWM are următorii parametri: = 7 , 8 1 2 5 K H z , = 50Hz, semnal modulator sinusoidal. Se 
observă creşterea amplitudinii armonicilor cu ordine mici, odată cu creşterea pentru valori mari ale 
m ,̂ spectRil tinde spre cel al unui semnal dreptunghiular. 

Observaţie: Componentele spectrale din jurul frecventei de 2kHz se datorează actualizării constantelor de 
timp din 4 în 4 perioade purtătoare, în condiţiile în care frecvenţa purtătoare este de aproximativ SlcHz 
(vezi secţiunea 18.1.4.1). 
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Fig. 18.7 - Densitatea spectrală de putere a unei tensiuni de ieşire a invertorului: m^ = 0,95 (stânga), m^ 
(mijloc), m^ = IA (dreapta) 

1,2 

în partea stângă Fig. 18.8 s-a reprezentat dependenţa amplitudinii componentei fundamentale a unei 
tensiuni de ieşire a invertorului în funcţie de factorul de modulaţie în amplitudine, în absenţa liniarizării 
caracteristicii. Se remarcă dependenţa liniară pentru m^ < 1 şi dependenţa neliniară în regim de 
supramodulaţie, în acord cu rezultatele analizei teoretice din capitolul 5. 

în partea dreaptă a figurii s-a reprezentat aceeaşi caracteristică, obţinută în condiţiile utilizării metodei de 
liniarizare a caracteristicii descrise în secţiunea 18.1.3.6.2. Se constată obţinerea unei liniarităti foarte 
bune, care permite utilizarea modulatorului în cadrul sistemelor de reglare automată, confirmând în 
acelaşi timp precizia algoritmilor de simulare şi analiză spectrală utilizaţi ia determinarea caracteristicii 
de corecţie. 

Observaţie: Valoarea maxim obtenabilă a amplitudinii este puţin diferită în cele două grafice din Fig. 
18.8, datorită unei limitări a sistemului de achiziţie utilizat, care nu permite etalonarea precisă a 
amplificării canalelor. 
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Fig. JS.S ' Amplitudinea componcntci fundamentale a unei tensiuni de ieşire a invertorului, în 
funcţie de m^, în regim de supramodulatie. fară (stânga) si cu liniarizarea caracteristicii (dreapta) 

18.2 Modul modulator PWM pentru magistrala STE 
Conform analizei din secţiunea 2.3.3.3, modurile de sincronizare a pulsurilor cu ambele fronturi modulate 
(DE-S şi DE-A) cauzează distorsiuni armonice mai reduse decăt modul de sincronizare cu un singur front 
modulat (SE). După cum se demonstrează în secţiunea 4.5.2.1, diferenţele între cele două tipuri de 
sincronizare sunt şi mai pronunţate în cazul semnalelor modulatoare nesinusoidale. Acelaşi lucru este 
valabil şi în regimul de supramodulaţie, asa cum se arată în secţiunea 5.2.2.1. 

Circuitul integrat modulator PWM SLE4520 [Siem92] implementează modul de sincronizare a pulsurilor 
cu un singur front modulat. în acest capitol este descrisă o soluţie hardware care modifică semnalele de 
comandă generate de circuit, în scopul implementării modurilor de sincronizare Cu ambele fronturi 
modulate. 

Soluţia a fost implementată în cadrul proiectării unui modul modulator PWM pentru magistrala STEbus, 
integrat în cadrul unui sistem de comandă digitală produs de firma Arcom. Schema electronică a 
modulului modulator PWM este prezentată în Anexa 6. 

18.2.1 Interfaţarea circuitului integrate SLE4520 cu magistrala STE 
Pentru implementarea modulatorului hardware s-a utilizat un modul de dezvoltare produs de firma 
Arcom, modul care conţine o parte a logicii de adresare. Secţiunea din schemă încercuită cu linie 
întreruptă reprezintă simplificat circuitele existente în modulul de dezvoltare. Semnalele SHFTl ... 
SHFT8 se generează în fiecare ciclu al magistralei, sincron cu semnalul de sincronizare STB, dar sunt 
decalate succesiv faţă de acesta în incremente de cate 60ns. 

Circuitele 1C3 şi 1C4 împreună cu o parte din circuitul programabil IC2 realizează interfaţarea circuitului 
SLE4520 (IC5) cu magistrala STEbus. Se realizează simularea semnalelor nWR şi ALE ale magistralei 
microcontrolerului 8051, confonn ecuaţiilor logice ale circuitului programabil, prezentate în fişierul 
s l e _ d c d . d c b din Anexa 6. Circuitele IC6 şi IC8 implementează un port de ieşire şi unul de intrare, 
utilizate pentru generarea şi preluarea diverselor semnale digitale din schemă. 
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18.2.2 Generarea semnalelor de comandă modificate 
Circuitele integrate ICIO ... IC15 realizeazâ modificarea semnalelor de comandă generate de IC5, în 
scopul implementării modurilor de sincronizare cu ambele fronturi modulate. Semnalul de tact al IC5, 
disponibil la pinul CLK OUT, este divizat de către IC 13 ... IC 15 cu un factor de 128 sau 256, selectabil 
cu ajutorul comutatorului SW2. Frecventa acestui semnal determină frecvenţa purtătoare a modulaţiei 
PWM; în consecinţă, factorul de divizare se va selecta în funcţie de rezoluţia dorită pentru generarea 
pulsurilor (128 pentru 7 biţi, 256 pentru 8 biţi). Bistabilul IC12A generează semnalul de sincronizare 
SYNC, sincron cu DIV dar format din pulsuri scurte, semnal necesar circuitului IC5 pentru sincronizarea 
pulsurilor de ieşire cu frecvenţa purtătoare. Semnalul SYNC este de asemenea conectat la linia ATNRQ a 
magistralei STEbus, generând întreruperi pentru microprocesorul de comandă. 

Observaţie: în implementarea cu microcontroler 8051 descrisă anterior, semnalul SYNC este generat prin 
software, în rutina de tratare a întreruperii de la circuitul de temporizare care generează frecvenţa 
purtătoare. în varianta propusă, acest semnal se generează prin hardware, pornind de la tactul circuitului 
SLE4520, eliminăndu-se astfel necesitatea utilizării unui circuit de temporizare pentru generarea 
frecvenţei purtătoare. 
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Fig. 18.9 ' Generarea semnalelor de comandă modificate 

Circuitul programabil IC 10 
realizează generarea propriu-zisă a 
pulsurilor de comandă, prin 
inversarea comandată a semnalelor 
de comandă generate de modulatorul 
PWM IC5, conform formelor de 
undă din Fig. 18.9 (corespunzătoare 
semnalelor de comandă pentru un 
singur braţ de punte). în figură, 
PH1_1 şi PH1__2 sunt semnalele 
generate de circuitlul SLE4520, iar 
nHINlA si nHINlL sunt semnalele » 
modificate generate de ICIO. 
Semnalul SEL îsi schimbă valoarea 

logică în fiecare perioadă purtătoare; în principiu, când SEL are valoarea 1, nHINlA şi nHINlL sunt 
identice cu PH1__1 şi PH1__2, iar cănd SEL are valoarea 1, sunt obţinute prin inversarea acestor semnale. 
Se observă că, dacă circuitul SLE4520 este programat să genereze duratele de conducţie r̂  în perioadele 
purtătoare cănd SEL = 1 şi duratele T̂  - Tf, (unde T̂  este perioada purtătoare) în perioadele când SEL = O, 
atunci nHINlA şi nHINlL au formele de undă specifice modurilor de sincronizare cu ambele fronturi 
modulate. Dacă valoarea tk se calculează în fiecare perioadă se obţine modul de sincronizare DE-A, 
iar dacă r̂  se calculează doar în perioadele T̂  impare (reprezentate prin prima perioadă, în formele de 
undă din Fig. 18.9), valoarea calculată utilizându-se şi în perioada T̂  pară care urmează, se obţine modul 
de sincronizare DE-S. 
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Deoarece circuitul SLE4520 
implementează decalarea comenzii, 
semnalele de comandă pântru cele două 
tranzistoare ale unui braţ de punte nu 
îşi schimbă valoarea simultan, la 
începutul unei perioade purtătoare 
(marcată în Fig. 18.9 de fronturile 
crescătoare ale semnalului SYNC). în 
consecinţă, metoda de principiu 
descrisă mai sus trebuie modificată, 
prin "forţarea" pe O sau 1 semnalelor 
de comandă nHINlA şi nHINlL pe 
durata decalării comenzii, cu ajutorul 

_ semnalelor RESH si RESL. Porţiunile 
din semnalele de comandă unde 

± valoarea este "forţată'' sunt reprezentate 
în figură cu linie îngroşată. 

Fig IS 10 ' Generarea semnalelor RESH şi RESL 
Semnalele RESH si RESL sunt 

generate cu ajutorul circuitelor bistabile IC14A şi IC12B şi a circuitului programabil IClO, conform 
formelor de unda din Fig. 18.10 şi a ecuaţiilor logice din fişierul s l e _ a s . d c b , inclus în Anexa 6. 

Ob$er\'atie: Deoarece pulsurile din RESH şi RESL se extind şi înaintea fronturilor crescătoare ale 
PH1_2, se evită generarea unor impulsuri scurte datorită nesincronizării perfecte a fronturilor semnalelor 
PH1_2 şi SEL. 

Comutatorul SWl permite selecţia semnalelor de comandă cu un singur front modulat sau cu ambele 
fronturi modulate. Circuitele buffer 1C9 realizează comanda directă a optocuploarelor din invertor. 

18.2.3 Logica de protecţie 
Logica de protecţie este implementată cu ajutorul circuitului programabil IC7, care realizează activarea 
semnalului de protecţie SET STA al circuitului IC5 la primirea unui semnale de avarie nFAULT de la 
circuitele de protecţie ale invertorului, precum şi la resetarea microprocesorului care controlează 
magistrala STEbus. în aceste condiţii, IC5 comandă blocarea Uituror tranzistoarelor din invertor. Starea 
protecţiei poate fi detectata de microprocesor prin citirea semnalului STATUS de la portul de intrare 
implementat cu IC8. Microprocesorul poate reseta protecţia cu ajutorul semnalului CLRSTA generat la 
pomii de ieşire implementat cu IC6. 

18.2.4 Implementarea logicii programabile 
Circuitele logice programabile utilizate sunt de tip GAL. Fişierele sursă conţinând ecuaţiile logice 
implementate sunt prezentate în Anexa 6. Compilarea acestora s-a realizat cii ajutorul programului 
ISDATA LOG/iC [Isda94] 

18.2.5 Programul de comandă 

Testarea modulului modulator PWM prezentat mai sus s-a realizat cu ajutorul unui program de comandă 
asemănător celui pentru microcontrolerul 8051, dar destinat execuţiei pe un modul STEbus cu 
microprocesor 80C188, de tip Arcom SCIM88 [Arco94]. Programul a fost scris în C, cu rutina de tratare 
a întreruperii generate de semnalul SYNC în limbaj de asamblare. Codul sursă al programului de comandă 
este prezentat în fişierul pwm3 . c, inclus în Anexa 6. 
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Programarea în C permite calcularea "on-line'' a tabelei de eşantioane, cu ajutorul microprocesorului de 
comandă, înainte de execuţia programului de modulaţie propriu-zis. 

Spre deosebire de implementarea cu microcontroler 8051, puterea de calcul mai mare a 
microprocesorului folosit permite efectuarea calculelor în două perioade purtătoare adiacente. Datorită 
modificării formelor de undă ale semnalelor de comandă generate de modulatorul SLE4520, cele două 
perioade purtătoare corespund unui unic puls PWM, evitându-se astfel apariţia componentelor armonice 
suplimentare menţionate în secţiunea 18.1.4.1. Conform precizărilor din secţiunea 18.2.2, în acest mod 
rezultă modul de sincronizare a pulsurilor DE-S. 

18.3 Concluzii 
în acest capitol s-a prezentat proiectarea şi implementarea unui modulator PWM software folosind un 
microcontroler 8051 şi un circuit modulator PWM specializat de tip SLE4520. S-a urmărit menţinerea în 
limite acceptabile a performantelor modulaţiei, în condiţiile optimizării utilizării resurselor hardware. 
Rezultatele obţinute demonstrează eficienţa soluţiilor propuse, precum şi posibilitatea obţinerii unui 
modulator PWM cu performanţe acceptabile, folosind un microcontroler de cost redus. Alternativ, 
implementarea soluţiilor propuse cu ajutorul unui microcontroler mai performant sau a unor circuite 
logice programabile poate conduce Ia obţinerea unor performanţe ridicate. 

La proiectarea modulatorului s-au folosit extensiv rezultatele analizelor teoretice şi prin simulare din 
părţile I şi a IV-a ale lucrării, precum şi algoritmii de simulare şi analiză spectrală din părţile a Il-a şi a 
IlI-a. în acest mod, este ilustrată aplicabilitatea practică a rezultatelor din lucrare. în plus, rezultatele 
experimentale obţinute reconfirmă următoarele: 
• caractend general al metodei de corecţie a erorilor de cuantizare prin acumularea erorii^ metodă 

intfodusăîn capitolul 17; 
• eficienta algoritmului de corecţie a erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor propus în capitolul 

17; 
• precizia algoritmilor de simulare si analiză spectrală din părţile a Il-a şi a IlI-a ale lucrării. 

A fost prezentată de asemenea proiectarea unui modul modulator PWM pentru magistrala STEbus, 
utilizând o soluţie hardware pentru modificarea semnalelor de comandă generate de circuitul SLE4520, 
în scopul obţinerii modurilor de sincronizare a pulsurilor cu ambele fronturi modulate. Utilizarea acestei 
soluţii hardware împreună cu implementarea software menţionată mai sus poate conduce la îmbunătăţirea 
semnificativă a performanţelor modulaţiei. 
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Concluzii 
Lucrarea tratează comanda cu modulaţie PWM a invertoarelor trifazate de tensiune, în particular 
modulaţia PWM cu eşantionare uniformă implementată în sisteme digitale de comandă. Se prezintă o 
analiză a diferitelor aspecte ale modulaţiei, un set de algoritmi de analiză spectrală şi simulare pentru 
analiza perfomanţelor modulaţiei, precum şi unele optimizări ale implementării digitale a modulaţiei. 

Comanda cu modulaţie PWM a invertoarelor din sistemele de acţionare 
electrică trifazate. 
în prima parte a lucrării se analizează teoretic şi prin simulare diverse aspecte ale modulaţiei PWM cu 
eşantionare uniformă, prin prisma unor criterii de performanţă referitoare la efectele nefavorabile ale 
modulaţiei asupra motoarelor electrice. 

Criterii de performanţă 
în urma analizei efectelor nefavorabile ale modulaţiei asupra motoarelor electrice, se stabileşte un set de 
criterii de performanţă, referitoare la: controlul componentelor fundamentale din tensiunile generate; 
distorsiunile armonice cauzate de produşii de modulaţie; valorile componentelor continue din tensiunile 
generate. 

Sincronizarea pulsurilor din tensiunile de ieşire 
După specificarea cadrului de analiză şi prezentarea unei clasificări cuprinzătoare a metodelor de 
modulaţie PWM, se realizează o analiză detaliată a modulaţiei PWM cu eşantionare uniformă, incluzând 
problema sincronizării pulsurilor din tensiunile de ieşire; se definesc modurile de sincronizare SE, DE-S 
şi DE-A (vezi secţiunea 2.2.1). 

Analiza teoretică a performanţelor corespunzătoare celor trei moduri de sincronizare a pulsurilor conduce 
la concluzia că modul DE-A produce distorsiunile armonice cele mai mici, urmat de DE-S şi SE. Analiza 
cantitativă prin simulare confirmă diferenţele între modurile DE-S şi SE, dar nu evidenţiază diferenţe 
semnificative între modurile DE-S si DE-A. 

» 

Sincronismul între semnalele modulatoare şi semnalul purtător 
Se prezintă o analiză comparativă originală a celor două tipuri de modulaţie, sincronă şi asincronă, din 
perspectiva implementării digitale, evidenţiindu-se faptul că modulaţia asincronă permite implementări 
mai simple. 

Conform informaţiilor din literatura de specialitate, modulaţia asincronă cauzează, de regulă, efecte 
negative importante la valori mici ale factorului de modulaţie în frecvenţă. Analiza cantitativă prin 
simulare realizată de autor demonstrează însă că efectele negative cauzate direct de modulaţia asincronă 
nu apar în condiţiile normale de funcţionare ale sistemele de acţionare modeme, cu frecvenţe de 
comutaţie ridicate. Aceasta reprezintă o concluzie originală, cu aplicabilitate practică. 

în concluzie, utilizarea modulaţiei asincrone este mai avantajoasă, în sistemele de comandă digitale şi în 
condiţii normale de funcţionare, deoarece permite implementări mai simple, fară a afecta negativ 
performanţele modulaţiei. 
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Semnale modulatoare 
Se realizează o prezentare sintetică a formelor de undă utilizabile pentru semnalul modulator, care permit 
creşterea gradului de utilizare a tensiunii de alimentare şi reducerea numărului de comutări ale 
dispozitivelor de putere din invertor. 

Analiză comparativă a acestor forme de undă, din punctul de vedere al reducerii puterii totale disipate în 
invertor, extinde analizele similare din bibliografie şi oferă un criteriu de selecţie a formei de undă 
optime, în funcţie de factorul de putere al sarcinii. 

Analiză comparativă a formelor de undă din punctul de vedere al distorsiunilor armonice ale tensiunilor 
generate evidenţiază faptul că aceste distorsiuni sunt cauzate de discontinuităţi în poziţia pulsurilor PWM 
din tensiunile de linie generate de invertor; aceasta concluzie originală este confirmată prin simulare. Pe 
baza concluziei de mai sus, se realizează o clasificare a formelor de undă, confirmată de asemenea prin 
simulare. 

Se deduce teoretic şi se confirmă prin simulare faptul că distorsiunile armonice cauzate de forma de undă 
a semnalului modulator pot fi reduse în mod semnificativ prin utilizarea modurilor de sincronizare a 
pulsurilor cu ambele fronturi modulate. Aceasta reprezintă de asemenea o concluzie originală, cu valoare 
practică. 

O altă concluzie originală, obţinută cu ajutorul simulării, este aceea că decalarea comenzii tmzistoarelor 
din acelaşi brat de punte nu influenţează semnificativ distorsiunile cauzate de forma de undă a semnalului 
modulator şi că, în condiţii de ftincţionare tipice, aceste distorsiuni sunt neglijabile, în raport cu cele 
cauzate de decalarea comenzii. ^ 

Regimul de supramodulaţie 
în urma unei analize comparative, se concluzionează că metoda de supramodulaţie cea mai avantajoasă în 
implementările digitale este cea bazată pe creşterea amplitudinii semnalului modulator. 

In urma unei analize realizate prin calcul analitic şi simulare, se confirmă faptul că regimul de 
supramodulaţie cauzează distorsiuni armonice importante ale tensiunilor generate de invertor. Se obţine o 
concluzie originală, conform căreia distorsiunile armonice în regim de supramodulaţie depind puternic de 
forma de undă a semnalului modulator, fiind minime pentru semnalul sinusoidal. 

Eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de comandă, necesară în condiţiile decalării comenzii 
tranzistoarelor din acelaşi braţ de punte, cauzează distorsiuni armonice suplimentare în regim de 
supramodulaţie. Se formulează o concluzie originală, obţinută prin simulare, conform căreia aceste 
distorsiuni suplimentare sunt neglijabile, în raport cu distorsiunile introduse de regimul de 
supramodulaţie în sine. în schimb, se constată că eliminarea pulsurilor scurte introduce distorsiuni 
semnificative la valori subunitare, dar apropiate de 1 ale factorului de modulaţie în amplitudine; mai 
mult, în cazul unor semnale modulatoare nesinusoidale, eliminarea pulsurilor scurte introduce distorsiuni 
armonice la orice valoare a factorului de modulaţie în amplitudine. 

Eliminarea pulsurilor scurte din semnalele de comandă modifică forma dependenţei între valoarea 
prescrisă a factorului de modulaţie în amplitudine şi amplitudinile componentelor fundamentale din 
tensiunile generate de invertor. Se prezintă o concluzie originală, conform căreia, în condiţiile de 
funcţionare normale, această modificare este relativ redusă, nefiind necesară considerarea ei la liniarizarea 
softu'are a dependenţei de mai sus. Concluzia anterioară este valabilă şi pentru semnalele modulatoare 
nesinusoidale. 
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Modulaţia vectorului spaţial 
După o prezentare sistematică a principiului modulaţiei vectorului spaţial, se demonstrează echivalenţa 
între aceasta şi modulaţia PWM cu eşantionare uniformă şi semnale modulatoare formate din segmente 
de sinusoidă. Echivalenţe se referă la principiile pe baza cărora se obţin metodele de modulaţie, la 
formele de undă generate la ieşirea invertorului şi la variantele de implementare. Demonstraţia 
echivalenţei de mai sus reprezintă o contribuţie originală a autorului. 

Pe baza echivalenţei demonstrate, se susţine punctul de vedere original conform căruia modulaţia 
vectorului spaţial nu ar trebui considerată o metodă de modulaţie distinctă, ci doar o metodă alternativă 
de sinteză si analiză a modulaţiei PWM trifazate. > 1 

Indicatori de calitate pentru modulaţia PWM 
în urma analizei cantitative a efectele distorsiunilor şi nesimetriei sistemelor de tensiuni generate de 
invertoarele PWM asupra motoarelor asincrone, se propune un set de formule pentru evaluarea cantitativă 
a performanţelor modulaţiei PWM, independent de regimul de funcţionare şi de parametrii motorului 
alimentat. Pe baza formulelor de mai sus se introduce un set coerent de indicatori de calitate, utilizabili 
pentru optimizarea performanţelor modulaţiei. 

Analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele trifazate cu 
comandă PWM 

Analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele PWM 
Pornind de la observaţia că tensiunile şi curenţii din fazele motorului formează, în cazul general, sisteme 
trifazate periodice, distorsionate şi nesimetrice, se demonstrează că, în cazul modulaţiei PWM cu 
eşantionare uniformă asincronă şi în regim normal de funcţionare, aceste mărimi pot fi prelucrate cu 
algoritmii de analiză spectrală specifici semnalelor periodice. Se demonstrează de asemenea că analiza 
spectrală trebuie să furnizeze următoarele mărimi: frecvenţa fundamentală, amplitudinea sistemului 
fundamental direct, amplitudinile sistemelor armonice directe, amplitudinea sistemului fundamental 
invers, componentele continue ale mărimilor de fază. 

în urma unei analize comparative a echipamentelor de analiză spectrală disponibile comercial, se 
concluzionează că o abordare eficientă pentru analiza spectrală a semnalelor din electronica de putere o 
constituie utilizarea unui calculator personal, prevăzut cu un modul de achiziţie a datelor şi un program 
de analiză specializat. 

Algoritmii de analiză spectrală 
Pentru a realiza analiza spectrală a tensiunilor şi curenţilor din invertoarele trifazate cu comandă PWM, 
autorul a realizat selecţia, adaptarea şi generalizarea unor algoritmi din literatura de specialitate. 

Specificul semnalelor analizate impune utilizarea unor anumite tipuri de ferestre temporale, în funcţie de 
scopul analizei spectrale; în acest sens, a fost elaborat un set de criterii de selecţie. în diverse lucrări de 
specialitate apar formule diferite pentru unele ferestre temporale în timp discret. Pentru a determina 
formulele corecte, autorul a realizat o verificare independentă prin simulare, reprezentând o contribuţie 
originală. 

Pentru determinarea amplitudinilor armonicilor şi a frecventei fundamentale în cazul semnalelor 
eşantionate asincron au fost elaboraţi doi algoritmi originali, care generalizează metode din literatura de 
specialitate. Algoritmii au fost validaţi prin analiza unor semnale generate prin software. 
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Se prezintn de asemenea o metoda alternativa de analiză a sistemelor trifazate, dezvoltată de autor pe unei 
abordări din literatură, permiţând reducerea volumului de calcule. 

Implementarea algoritmilor de analiză spectrală 
Se prezintă o bibliotecă software pentru analiza spectrală a semnalelor din electronica de putere şi 
acţionările electrice, elaborată de autor prin implementarea algoritmilor menţionaţi anterior. Aceasta 
bibliotecă a fost utilizată pe parcursul lucrării, permiţând obţinerea unor rezultate originale, cu valoare 
practică. 

Se descrie de asemenea un program original de analiză spectrală a sistemelor trifazate, proiectat şi 
implementat de autor. 

Simularea sistemelor de acţionare trifazate cu invertoare comandate 
PWM, în scopul determinării performanţelor modulaţiei 

Simularea sistemelor de acţionare cu modulaţie PWM 
Se realizează deducerea sistematică a cerinţelor pe care trebuie să le îndeplinească programele de 
simulare a sistemelor de acţionare electrică. în acest context, se evidenţiază importanţa stabilirii nivelului 
de simulare şi necesitatea calculării mărimilor de regim permanent. Se introduce o abordare 
generalizatoare, denumită ^'simularea ierarhică multi-nivel", care presupune identificarea unei structuri 
ierarhice a sistemului de acţionare şi elaborarea de modele simplificate pentru componentele de pe 
nivelele superior şi inferior. 

în continuare se formulează cerinţele specifice pentru programele de simulare utilizabile în domeniul 
acţionărilor electrice şi se prezintă o analiză comparativă originală a metodelor de modelare utilizabile şi 
a programelor disponibile comercial. în unna analizei comparative, se alege metoda de simulare utilizată 
în lucrare, constând din dez\'oltarea unor programe de simulare proprii în limbajul MATLAB. 

Metoda de simulare îmbunătăţită 
După stabilirea modelul sistemului simulat şi a mărimilor calculate prin simulare, se demonstrează 
prezenţa erorilor de aliere în cazul utilizării simulatoarelor de uz general pentru circuite electronice. 
Această demonstraţie originală se bazează pe o analiză teoretică, pe rezultate obţinute prin simulare, pe 
rezultate obţinute cu două simulatoare comerciale şi pe alte date din literatura de specialitate. 

Se propune o metodă de simulare originală, care conduce la reducerea substanţială a erorilor de aliere, 
permiţând astfel evaluarea precisă a performanţelor modulaţiei. Metoda se bazează pe utilizarea unui 
model analogic al sub-sistemului invertor-motor, urmat de un model analogic al unui filtru anti-aliere în 
timp continuu. Performanţele filtrării sunt îmbunătăţite prin utilizarea unei metode de filtrare anti-aliere 
combinată, combinând un filtru analogic şi un filtru digital. Se prezintă de asemenea metodologia de 
proiectare a acestor filtre. Eficienţa şi precizia metodei propuse sunt confirmate atât analitic, prin 
comparaţie cu rezultate teoretice, cât şi experimental. 

Se descrie un model original în timp continuu pentru sub-sistemul invertor-motor. Modelul invertorului 
include o metodă aproximativă de modelare a efectelor decalării comenzilor tranzistoarelor din acelaşi 
braţ de punte; evaluarea efectului aproximaţiilor indică faptul că acestea nu afectează semnificativ 
spectrele obţinute pentru tensiunile generate de invertor. în cadrul modelului motorului se introduc două 
optimizări originale, care pennit reducerea timpului de calcul prin comasarea pulsurilor adiacente cu 
amplitudini egale, respectiv eliminarea pulsurilor generate prin erori de cuantizare a timpului. Se prezintă 
în detaliu algoritmul de modelare elaborat. 
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Se prezintă de asemenea algoritmii de modelare pentru două variante de modulator utilizate în lucrare: un 
modulator PWM cu eşantionare unifonnă asincronă ideal, respectiv un modulator PWM digital cu 
eşantionare uniformă asincronă si tabel de eşantioane. 

Simularea sistemelor de acţionare în HDL-A y 
Se prezintă o serie de rezultate originale obţinute de autor în urma investigării posibilităţilor de utilizare a 
unui limbaj de tip "HDL analogic" pentru simularea sistemelor de acţionare cu invertoare trifazate. 

Se demonstrează că folosirea unui astfel de limbaj, împreună cu SPICE şi VHDL permite utilizarea de 
modele foarte simple, fiecare bloc al sistemului de acţionare putând fi simulat în limbajul cel mai 
adecvat. Pentru ilustrare, se prezintă modelele elaborate de autor pentru circuitul de comandă, invertor, 
motor si sarcina mecanică. » 

Această abordare nu a fost utilizată pe larg în cadrul lucrării, datorită performanţelor modeste ale 
simulatorului disponibil. Se concluzionează însă că utilizarea limbajelor "HDL analogic" pentru 
simularea sistemelor de acţionare prezintă perspective favorabile, care vor putea valorificate odată cu 
creşterea performantelor si accesibilităţii simulatoarelor comerciale. 

y ^ y t y 

Optimizarea performanţelor unor metode de modulaţie PWM 

Efectele erorilor de cuantizare 
Pierderile de putere în motor şi pulsaţiile de cuplu sunt influenţate semnificativ de erorile de cuantizare 
din modulatoarele PWM digitale. Dependenţa între aceste efecte şi parametrii modulatorului este relativ 
complicată, neputând fi modelată prin formule matematice simple. în acest context, prin utilizarea 
programelor de analiză spectrală şi simulare descrise anterior au fost obţinute o serie de rezultate 
originale, cu aplicabilitate practică la proiectarea implementărilor digitale ale modulatoarelor PWM 

Astfel, reducerea pierderilor de putere şi a pulsaţiilor de cuplu cauzate de cuantizare sub valorile de 
referinţă (calculate în condiţiile utilizării decalării comenzii împreună cu un algoritm eficient de 
compensare) impune utilizarea unei rezoluţii de cel puţin 10 biţi pentru circuitele de temporizare, a unei 
rezoluţii de cel puţin 9 biţi pentru eşantioanele din tabel, şi a unei lungimi a tabelului de eşantioane de 
minim 2048. Creşterea rezoluţiei circuitelor de temporizare până la 12 biti si a rezoluţiei esantioanelor > » r r 9 ) ) > 

din tabel până la 10 biţi conduce la îmbunătăţirea suplimentară a performanţelor modulaţiei. Se constată 
că erorile de cuantizare nu cauzează o nesimetrie semnificativă a sistemului trifazat, nici componente 
continue importante. 

Corecţia erorilor de cuantizare 
Se demonstrează că rezoluţia efectivă a circuitelor de temporizare digitale utilizate pentru generarea 
duratelor pulsurilor este determinată atât de numărul de biţi al numărătoarelor, cât şi de frecvenţa de tact. 
în urma unei analize comparative originale, se constată că majoritatea circuitelor de temporizare 
disponibile comercial nu satisfac cerinţele de rezoluţie pentru implementarea modulaţiei PWM, la 
frecventele de comutatie ale invertoarelor modeme. 

y y 

Se prezintă o metodă de corecţie a erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor bazată pe acumularea 
erorilor de cuantizare, metodă care permite obţinerea unor distorsiuni armonice acceptabile chiar în 
condiţiile utilizării unor circuite de temporizare cu rezoluţie scăzută. Calcularea indicatorilor de calitate, 
deşi potenţial afectată de erori datorită structurii continue a spectrelor, indică reducerea substanţială a 
efectelor nefavorabile asupra motorului. 
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Metoda propusă permite o implementare digitală foarte eficientă, bazată pe proprietăţile operaţiei de 
adunare în virgulă fixă. Comparativ cu celelalte variante descrise în bibliografie, implementarea este mai 
simplă, conducând însă la performanţe similare. 

Metoda propusă reprezintă o generalizare originală a unei metode descrise în literatura de specialitate. O 
variantă asemănătoare celei propuse, cu funcţionalitate echivalentă, a fost publicată ulterior. 

Proiectarea unor modulatoare PWM digitale 
Se prezintă proiectarea şi implementarea unui modulator PWM software folosind un microcontroler 8051 
şi un circuit modulator PWM specializat de tip SLE4520. La proiectare s-au folosit extensiv rezultatele 
analizelor teoretice şi prin simulare, precum şi algoritmii de simulare şi analiză spectrală prezentaţi în 
lucrare, ilustrându-se în acest mod aplicabilitatea practică a acestora. Rezultatele obţinute demonstrează 
eficienta soluţiilor propuse, precum şi posibilitatea obţinerii unui modulator PWM cu performanţe 
acceptabile, folosind un microcontroler de cost redus. 

Se descrie de asemenea proiectarea unui modul modulator PWM hardware pentru magistrala STEbus, 
utilizând o soluţie originală pentru modificarea semnalelor de comandă generate de circuitul SLE4520, în 
scopul obţinerii modurilor de sincronizare a pulsurilor cu ambele fronturi modulate. Utilizarea acestei 
soluţii hardware împreună cu implementarea software menţionată mai sus pot conduce la îmbunătăţirea 
semnificativă a performantelor modulaţiei. 
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Sisteme trifazate distorsionate si nesimetrice 

Anexa 1 - Sisteme trifazate distorsionate si nesimetrice 
în această Anexă se va prezenta caracterizarea compoziţiei spectrale a sistemelor trifazate distorsionate şi 
nesimetrice. 

A1.1 Reprezentări pentru sistemele trifazate sinusoidale simetrice 
Sistemele trifazate sinusoidale simetrice sunt formate din 3 mărimi sinusoidale, cu aceeaşi pulsaţie, cu 
amplitudini egale şi cu defazaje relative egale cu 2n/3. 

Fie sistemul trifazat sinusoidal simetric (v^, v^, v^), ale cărui mărimi de fază sunt date de formulele: 

^^ = ^n. oos{cDt) 

V, = V^ cos cot-

^r = ^n . cos L m cot-

3 , 

3 J 
(Al.l) 

unde s-au folosit următoarele notatii: 
V̂  - amplitudinea sistemului trifazat; 
(O - pulsaţia sistemului trifazat. 

Reprezentarea fazorială a sistemului trifazat sinusoidal simetric de mai sus este definită prin următoarele 
mărimi: 

V = F 

(AL2) 

Vectorul spaţial al unui sistem trifazat oarecare (v^, v^, v^) este definit prin formula [P0II86] [FIH90]: 

V = ^ (v^ -f a • v^ + a' • v^ ). (AL3) 
3 

Reprezentarea prin vector spaţial a sistemului trifazat sinusoidal simetric de mai sus este dată de relaţia: 

v = (Al.4) 

Cunoscând vectorul spaţial, valorile instantanee ale mărimilor sistemului trifazat se pot calcula cu 
formulele: 

V, = R e M 

v^ = R e ^ v } 

(A1.5) 
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A1.2 Descompunerea sistemelor trifazate sinusoidale nesimetrice 
Sistemele trifazate sinusoidale nesimetrice sunt formate din 3 mărimi sinusoidale, cu aceeaşi pulsaţie; 
amplitudinile acestora sunt, în general, diferite între ele, iar defazajele relative, diferite de 27c/3. Conform 
Teoremei lui Fortescue, un astfel de sistem poate fi exprimat ca sumă a trei sisteme trifazate sinusoidale 
simetrice: 

• un sistem cu succesiune directă; 
• un sistem cu succesiune inversă; 
• un sistem omopolar. 

Astfel, sistemul trifazat sinusoidal nesimetric 

^ ^V^ycosicot'^y^) 

005(0;/+ra). (AL6) 

cu reprezentarea fazorială 

(A1.7J 

admite descompunerea: 

Kff =Kdb +KO0' (A1.8) 

unde s/sremu/ direct , sistemul invers şi sistemul omopolar sunt definite, în această ordine prin 
formulele: ' 

KO.=KO 

Koc=^-Ko Koc=KO 

în care f i o r i i componentelor directă, inversă si omopoiară se calculează pe baza fazorilor mărimilor de 
faza, cu formulele: 

(AUO, 
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A1.3 Descompunerea sistemelor trifazate distorsionate şi nesimetrice 
Sistemele de mărimi trifazate distorsionate si nesimetrice sunt formate din 3 mărimi nesinusoidale, dar 
periodice, cu perioade identice. Cele trei mărimi nesinusoidale pot fi descompuse în serii Fourier, 
conform formulelor: 

00 

k=\ " 

k=\ 

cu următoarele notatii: 
- amplitudinea componentei armonice de ordin k a fazei A; 

m 

(p̂ ^̂  - defazajul componentei armonice de ordin k a fazei B; 
co - pulsaţia celor trei mărimi de fază. 

Armonicile de acelaşi ordin ale celor trei mărimi de fază formează un sistem trifazat sinusoidal (şi, în 
general, nesimetric), care, conform analizei din secţiunea anterioară, se descompune în trei sisteme 
sinusoidale simetrice (direct, invers, omopolar). în consecinţă, un sistem trifazat distorsionat şi nesimetric 
se descompune în următoarele sisteme sinusoidale simetrice: 

• sisteme fundamentale: 
• direct; 
• invers; 
• omopolar; 

• sisteme armonice (de ordin k> 1): 
• directe; 
• inverse; 
• omopolare. 

A1.4 Proprietăţi ale sistemelor trifazate distorsionate şi simetrice 
Sistemele de mărimi trifazate distorsionate si simetiice sunt formate din trei mărimi de fază identice şi 
identic decalate în timp una faţă de alta. 

Proprietatea 1: în cazul unui sistem distorsionat şi simetric, defazajul între armonicile de ordin k a două 
mărimi de fază este dat de formula; 

= k ' (Al.12) 

unde este defazajul între componentele fundamentale ale mărimilor de fază respective. 

Demonstraţie: Unui defazaj A^'^ între componentele fundamentale îi corespunde un decalaj temporal 
co. Deoarece mărimile de fază au forme de undă identice si sunt identic decalate, acelaşi 

decalaj temporal Ar corespunde şi armonicilor de ordin k. Pulsaţia acestor armonici fiind k co, decalajul 
temporal At corespunde unui defazaj A^'^' = At - k - co = k - A^^'^. 
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Proprietatea 2: în cazul unui sistem distorsionat şi simetric sunt valabile următoarele proprietăţi: 
• armonicile de ordin 3m formează un sistem omopolar; 
• armonicile de ordin 1 formează un sistem direct; 
• armonicile de ordin Jm-^J formează un sistem invers. 

Demonstraţie: Conform proprietăţii enunţate anterior, defazajele între armonicile de ordin k ale 
mărimilor de fază sunt date de formulele: 

- i r f i = 120- = = = 
Apl'^ = 240- ^ Arfe' = •240-. 

Particularizând pentru ordinele 3m, 3m+l şi 3/n+2 rezultă defazajele: 

= O î '̂PAC^ = O' corespunzând unui sistem omopolar; 

^Pab*'^ = 120°; = 240% corespunzând unui sistem direct; 

^^ab'^ - 240'; A ĵ/"*^^ = 120°, corespunzând unui sistem invers. 
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Anexa 2 - Proiectarea şi implementarea filtrelor 
anti-aliere folosite în cadrul metodei îmbunătătite de 
analiză spectrală 

în această secţiune se vor prezenta formulele utilizate de autor la implementarea filtrelor 
anti-aliere din cadrul metodei îmbunătăţite de analiză spectrală, metodă descrise în principiu 
în Capitolul 12, împreună cu unele detalii de implementare. 

A2.1 FAA analogic 

A2.1.1 Proiectare 
Conform schemei bloc din Fig. 12.12, modelul FAA analogic preia duratele PW[k\ şi 
amplitudinile PM[k] ale pulsurilor tensiunilor de ieşire ale invertorului, calculând valorile 
tensiunilor filtrate, la momentele de eşantionare, prin evaluarea formulei analitice a 
răspunsului tranzitoriu al filtrului; deoarece tensiunile pe fazele motorului sunt formate din 
pulsuri cu durate şi ampliuidini cunoscute, se utiizază formula răspunsului FAA la semnal 
treaptă. Aceasta poate fi calculată analitic relativ simplu şi evaluată numeric cu un volum 
rezonabil de calcule, dacă ordinul filtrului este cel mult egal cu 2. în consecinţă, pentru 
filtrarea tensiunilor se va utiliza un FTJ de ordinul 2. 

Se alege un filtru de tip Butterworth [PM92], deoarece nu prezintă riplu în banda de trecere, 
iar'funcţia de transfer are numărul minim de poli si zerouri. 

A2.1.1.1 Specificarea pe r fo rman ţe lo r 

Specificarea performanţelor filtrului se referă la următorii parametri de gabarit [Mate84]: 
Ap ' atenuarea maximă în banda de trecere; 
As - atenuarea minimă în banda de oprire; 
(Op = iTi'fp - limita superioară a benzii de trecere; 
^5/ = - limita inferioară a benzii de oprire. 

Datorită caracteristicii neideale a FAA, eşantioanele spectrale din apropierea frecvenţei 
Nyquist sunt, inevitabil, atenuate. Notând cu fracţiunea din eşantioanele spectrale, calculate 
prin aplicarea DFT asupra semnalului Xp[)[n] (Fig. 12.12), care să nu fie afectate semnificativ 
de atenuarea filtrelor în banda de trecere, limita superioară a benzii de trecere a FAA 
analogic, cOp, este: 

COp=r'^\COs = 27r'f,. (A2A) 

Atenuarea maximă în banda de trecere, Ap, se va specifica prin eroarea relativă maximă care 
afectează amplitudinile componentelor spectrale din banda de trecere, Sp, conform formulei: 

Ap = — f A 2 . 2 ) 
l-Sp 

unde pentru Sp se alege o valoare convenabilă, de exemplu Sp = 0,01. 

- A2.1 -

BUPT



Proiectarea si implementarea filtrelor nnti-aliere 

Deoarece FAA trebuie să realizeze atenuarea componentelor spectrale din intervalele de 
pulsaţie [k (Os - cu A- 1, 2, ... şi co^'= 2n-fs\ rezultă că limita inferioară 

a benzii de oprire, fOs„ se poate aproxima prin: 

COs, = COs 

Conform formulei (12.3). rezultă: 

(A2.3) 

(A2.4) 

Atenuarea minimă în banda de oprire, As, nu poate fi specificată independent (deoarece 
ordinul filtrului este impus), ea rezultând din £> şi KQVS- Această dependenţă va fi analizată 
ulterior. 

în concluzie, specificarea performantelor filtrului se bazează pe următorii parametri: cOs, y, Sp 
si Kots-

A2.1.1.2 Calcularea formulei de filtrare 

Conform formulelor introduse anterior, rezultă valoarea pulsaţiei de tăiere a filtrului [PM92]: 

(O, 
2 

pe baza câreia se poate calcula funcţia de transfer [PM92]: 

(A2,5) 

COr 
5" ^^Î-CO^'S-^COI 

(A2.6) 

Fonfi u Ia de filtrare reprezintă expresia analitică a semnalului de ieşire, în condiţiile aplicării 
la intrare a unui puls dreptunghiular cu amplitudinea PM^ şi durata PWi, (indicele k specifică 
ordinul pulsului). Se presupune că la momentul f = O, care coincide cu sfârşitul pulsului 
anterior, semnalul jc (r) de la ieşirea filtrului are valoarea x̂ .y şi derivata xV;. 

Pentru determinarea formulei analitice a ieşirii, se scrie ecuaţia diferenţială corespunzătoare 
funcţiei de transfer, se determină soluţia generală a ecuaţiei, apoi se calculează constantele de 
integrare din condiţiile iniţiale: 

obtinnndu-se formula: 

COr n 

.V2 4 ; 

. yf2 . 
sin 

COr 
(Or 

l V 2 ' v 

(A2.7) 
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Pentru calculele aferente pulsului următor, se calculează de asemenea semnalul de ieşire şi 
derivata acestuia la sfârşitul pulsului curent: 

x,=x(PfV,).-

x\=x\PW,).. 

unde X '(O se obţine prin derivarea (A2.7). 

(A2.S) 

(A2.9) 

Pentru primul puls, condiţiile iniţiale trebuie alese astfel încât să reducă durata regimului 
tranzitoriu al filtrului. De exemplu, se pot utiliza valorile: 

= PM, 

X o = 0 
(A2.10) 

care specifică regimul staţionar, pentru pulsul cu ordinul 1. 

Observaţie: Deoarece FAA analogic are constante de timp mai mici decât FAA digital, 
regimul său tranzitoriu durează mai puţin, deci eşantioanele eliminate la filtrarea digitală 
(vezi mai jos) asigură şi depăşirea regimului tranzitoriu al filtrului analogic. 

A2.1.1.3 Estimarea factorului de supraesantionare necesar 

^ = 0.05 

Fig. A2.1 - Dependenţa As(Koysy £p) FAA analogic de 
ordinul 2 

Atenuarea minimă în banda de 
oprire, Asy determină gradul în 
care filtrul reduce erorile de aliere, 
fiind deci un parametru esenţial în 
proiectare. Aşa cum s-a arătat mai 
sus, această atenuare nu poate fi 
specificată ca parametru 
independent, ea depinzând de 
ceilalţi parametri de proiectare. în 
consecinţă, valoarea atenuării As 
va fi controlată prin intermediul 
factorului de supraeşantionare 
KQVS' Deoarece calcularea 
analitică a acestei dependenţe este 
dificilă, în cele ce urmează se va 
introduce o metodă de 
determinare grafică. 

Conform relaţiei (8.2.50) din 
[PM92] şi folosind notaţiile definite anterior, rezultă formula: 

1 + 
co^ 

oys OJcJ 
(A2.I1) 
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Pe baza ecuaţiilor de mai sus, se poate calcula modul în care As depinde de Sj> şi Kovs' 

1 
Fig. A2.1 conţine reprezentarea grafică a acestei formule, pentru 0,8. Se observă că 
pentru > 5 atenuarea creste aproximativ liniar cu Koys- Pe de alta parte, atenuarea este 
mai mare dacă se acceptă pentru £> valori mai mari. De exemplu, pentru Sp = 0,01, obţinerea 
unei atenuări mai bune de 100 în banda de oprire impune utilizarea unui factor de 
supraesantionare Koiy > 9. Această valoare este acceptabilă în practică, din punct de vedere al 
volumului de calcule necesar. 

Observaţie: Concluziile analizei de mai sus sunt aplicabile în cazul general, când structura 
spectrului nu este cunoscuţi Pentru modulaţia PWM cu eşantionare uniformă se pot utiliza 
criteriile de alegere a Koys deduse în Capitolul 12, rezultând astfel un volum mai mic de 
calcule si/sau o reducere mai accentuată a efectelor alierii. 

1 

A2.1.2 Implementare în program 
în această secţiune se va descrie modul de transpunere a algoritmilor de mai sus în programul 
de simulare implementat în MATLAB. Fişierele sursă ale acestui program sunt incluse în 
Anexa 3. 

A2A.2.\ Proiectarea automată a filtrului 

Pentru simplificarea utilizării programului de simulare, proiectarea FAA analogic a fost 
automatizată cu ajutorul funcţiei MATLAB a f 2 _ d e s .m, prezentate în Anexa 3, care 
implementează calcularea pulsaţiei de tăiere, pe baza specificaţiilor introduse în secţiunea 
anterioară şi a formulei (A2.5). 

A2.1.2.2 Filtrare 

Schema logică a algoritmului de filtrare este prezentată în Fig. A2.2. Se utilizează 
următoarele simboluri: 

• mărimi de intrare: 
PM[] - vectorul amplitudinilor pulsurilor; 
PW[\ - vectorul duratelor pulsurilor; 
Np - numărul de pulsuri din vectorii de mai sus; 

• numărul de eşantioane care trebuie calculate de către FAA; 
(Oc - pulsaţia de tăiere a FAA; 
Ts*' perioada de eşantionare a semnalului de ieşire al FAA; 

• mărimi de ieşire: 
x[] - vectorul eşantioanelor mărimii de ieşire a FAA; 

• variabile interne: 
x f ' valoarea mărimii de ieşire a FAA la sfârşitul pulsului anterior; 
xf - derivata mărimii de ieşire a FAA la sfârşitul pulsului anterior, 
t - momentul eşantionului curent (măsurat de la începutul simulării); 
tip - momentul sfârşitului pulsului anterior (măsurat de la începutul 
simulării); 
p - indicele pulsurilor; 
s - indicele eşantioanelor. 
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(START) 

x[l l PA/II] 

x / < - 0 

tlp<r-0 
p^l 
si-2 

NU X t> llp\^DA 

<-f,ixf,xf\PIiI\plt-tlp,coc) xf<^Mxf,xr,PM\p\,PlV\plcOc) 
t<r-t+Ts' 
S <r- 5+1 tlp<- tlp+PW\p] 

p p+l 

( END ) (ERROR) 

Fig. A2.2- Schema logică de implementare a modelului FAA analogic 

Funcţia f,Q corespunde formulei analitice a răspunsului FAA la un puls dreptunghiular, iar 
f u n c ţ i a d e r i v a t e i răspunsului; parametrii ambelor funcţii sunt, în ordinea din schema 
logică şi cu notaţiile din (A2.7), următorii: 

• valoarea ieşirii la sfârşitul pulsului anterior, x*.,; 
• derivata ieşirii la sfârşitul pulsului anterior, x Vi; 
• amplitudinea pulsului curent, PM*; 
• momentul de timp pentru care se calculează ieşirea, f, 
• pulsaţia de tăiere, cOc-

Numărul de pulsuri necesare la intrare este calculat cu formula: 

+ N, .Koys\ (A2.13) 

unde f c este frecvenţa purtătoare a modulaţiei PWM, celelalte notaţii fiind introduse anterior. 

Ramura deciziei afirmative pentru inegalitatea t > tip se parcurge atunci când se 
trece la pulsul următor, iar ramura deciziei negative, atunci când se calculează un eşantion din 
pulsul curent. Mesajul de eroare generat prin îndeplinirea inegalităţii p > Np semnifică 
inexistenta unui număr suficient de pulsuri în vectorii PM[] şi PW[]. 

Implementarea algoritmului de filtrare este realizată prin funcţia a f 2 _ r u n , prezentate în 
Anexa 3. Pentru reducerea timpului de execuţie, funcţia de implementare a fost scrisă în C, 
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fiind apelată din mediul MATLAB sub forma unui fişier binar executabil. Operarea corectă a 
modelului FAA analogic a fost verificata atât cu ajutorul unor semnale de test, cât şi în cadrul 
algoritmului de simulare. 

A2.2 FAA digital 

A2.2.1 Proiectare 
Pentru FAJi digital se utilizează un FTJ Cebîşev, de tip n [PM92] [Mate84], deoarece 
prezintă următoarele caracteristici favorabile: absenţa riplului în banda de trecere; atenuarea 
minimă garantată în banda de oprire; banda de tranziţie mai îngustă, comparativ cu filtrele 
Buttcru'orth de acelaşi ordin; algoritmul de proiectare este relativ simplu, putând fi uşor 
automatizat. 

A2.2.1.1 Specificarea performanţelor 

Specificarea performantelor filtrului se referă la aceiaşi parametrii de gabarit ca şi în cazul 
FAA analogic analizat în secţiunea A2.1.1.1. 

Atenuarea maximă în banda de trecere, Ap, se va specifica tot prin eroarea relativă maximă 
care afectează amplitudinile componentelor spectrale din banda de trecere, Sp, conform 
formulei (A2.2). 

Notând cu / fracţiunea din eşantioanele spectrale, calculate prin aplicarea DPT asupra 
semnalului care să nu fie afectate semnificativ de atenuarea filtrelor în banda de 
trecere, limita superioară a benzii de trecere a FAA digital, cOp, se alege conform formulei: 

(^P^r- — ' (A114) 

Atenuarea 
minimă în banda de oprire, Â ^ determină gradul în care sunt eliminate 

componentele spectrale nedorite, care cauzează erorile de aliere; se alege o valoare 
convenabilă, de exemplu As= 1000, corespunzătoare unei atenuări de 60dB în banda de 
oprire. 
Limita inferioară a benzii de oprire, a)s,y se alege conform principiului metodei de filtrare 
introduse în Capitolul 12: 

Frec enţa de taiere a filtrului se aproximează prin limita superioară a benzii de trecere: 

f^^lTtCOs,. (A2.16) 

La proiectarea FTJ digital se utilizează frecventa de tăiere normată [Math92a]: 

(A2.,7> 

pentru care, pe baza formulelor anterioare, rezultă valoarea: 
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Proiectarea si implementarea filtrelor nnti-nliere 

(A2.1S) 
^OVS 

In concluzie, specificarea performanţelor se bazeaza pe următorii parametri: KQVS^ Sp, As. 

A2.2.1.2 Calcularea formulei de filtrare 

Conform formulelor introduse anterior, rezulta ordinul filtrului digital (unde valoarea 
fracţionară obţinută se rotunjeşte superior) [PM92]: 

/ 

ig 

^F = s . (A2.19) 

Ig 
\ 

Calcularea coeficienţilor filtrului se va specifica în secţiunea A2.2.2.1. 

A2.2,1.3 Determinarea domeniului de variaţie acceptahil pentru parametrii de 
proiectare 

în această secţiune se va analiza modul în care ordinul filtrului depinde de parametrii de 
proiectare y, Sp, As şi Koysy astfel încât să se evite ordinele foarte mari, care necesită un volum 
mare de calcul şi pot conduce la instabilitate numerică. Deoarece determinarea analitică a 
dependenţelor este dificilă, se va folosi o metodă grafică aproximativă. 

Conform (A2.19), ordinul filtrului nu depinde de KQ^S-

în Fig. A2.3 este reprezentată caracteristica liniarizată ceilalţi parametri având valorile: 
As = 1000; Sp = 0,01. Se observă că ordinul filtrului creşte rapid pentru valori / apropiate de 
1; pentru a rezulta filtre cu ordine rezonabile, se va utiliza valoarea y= 0,8. 

în Fig. A2.4 este reprezentată caracteristica liniarizată Nf(As)y ceilalţi parametri având 
valorile: / = 0,8; Sp = 0,01. Deoarece As nu influenţează foarte puternic ordinul filtrului, se 
vor utiliza valori înjur de 1000, corespunzătoare unei atenuări de 60dB în banda de oprire. 
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Proigctnrea si implementarea filtrelor anti>nliere 

în Fig. A2-5 este reprezentată caracteristica liniarizată Ni{€p\ ceilalţi parametri având 
valorile: As = 1000; 0,8. Parametrul Sp nu influenţează foarte puternic ordinul filtrului, 
putându-se utiliza valori între 0,001 şi 0,01; valoarea Sp = 0,01 oferă o precizie suficienta 
pentru scopul urmărit. 

N, 30 p 

26; 

24. 

20. 

16. 

14̂  

12̂— 
075 0.8 085 0.9 0.95 

7 

Fig. A2.3 - FAA digital, dependenta Nf{}) Fig. A2.4 'FAA digital, dependenţa Nj^A^ 

155. 

14 5 

1351 

Fig. A2.5 - FAA digital, dcpcndctUa NpiSp) 

A2.2.1.4 Eliminarea esantioanelor iniţiale 

Pentru depăşirea regimul tranzitoriu al filtrului, se impune eliminarea unui număr de 
eşantioane iniţiale din semnalului de la ieşirea acestuia. Deoarece semnalele generate prin 
simulare sunt utilizate pentru analiza spectrală, se va considera că numărul de eşantioane 
eliminate este suficient otunci cnnd smplitudinile ormonicilor semnslului 3n3liz<it, cslculatc 
pe baza secvenţei de ieşire trunchiate, nu diferă semnificativ fază de amplitudinile aceloraşi 
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Proigctnrea si implementarea filtrelor anti>nliere 

armonici, corespunzătoare regimului permanent al filtrului. în continuare se prezintă o 
metodă de calcul pentru numărul eşantioanelor care trebuie eliminate. 

Regimul tranzitoriu al filtrului depinde de parametrii variabili fVf, Nf şi As, definiţi anterior. 
Pentru simplificarea analizei, se va determina mai întâi modul în care aceşti parametri 
influenţează durata regimului tranzitoriu. Concluziile obţinute permit ca erorile care afectează 
armonicile să fie studiate ulterior pentru un filtru particular, urmând ca rezultatele să fie 
generalizate pentru un filtru cu parametri oarecare. 

A2.2.1.4.1 Influenta parametrilor FAA digital asupra duratei regimului tranzitoriu 

în această secţiune se analizează influenţa parametrilor FTJ digital Cebîşev de tipul II asupra 
duratei regimului tranzitoriu al filtrului. Deoarece în literatura consultată [Mate84] [PM92] 
nu se prezintă în legătură acest subiect decât exemple şi consideraţii generale, a fost necesar 
un studiu prin simulare. 

Scopul analizei este determinarea duratei regimului nepermanent, pentru un semnal de intrare 
sinusoidal. Se propune înlocuirea duratei de mai sus cu durata regimului tranzitoriu al 
răspunsului la semnal treaptă, mărime care se poate determina mai riguros la simulare. 
Egalitatea aproximativă a celor două durate, presupusă empiric şi apoi verificată prin 
simulare pentru diverse combinaţii ale parametrilor filtrului, este ilustrată prin exemplul din 
Fig. #1.6, pentru care parametrii au valorile: = 1/5, iV -̂= 40dB, Â r̂ = 12. 

0.04 

0.02 

-0.02 

Fig. UI. 6 - Răspunsul la semnal sinusoidal (sus) si la semnal 
treaptă Qos) al unui FTJ Cebisev digital de tip II 

Durata regimului tranzitoriu al 
răspunsului la semnal treaptă se 
măsoară de la începutul treptei 
până la ultima intrare a semnalului 
de ieşire în banda de eroare din 
jurul valorii de regim staţionar, 
definită prin intervalul [l-^i, 
Pentru analiza următoare, se va 
utiliza valoarea 6i = 0,01 (alegerea 
nu este foarte importantă, în 
contextul prezentei analize). 

1. frecventa de tăiere » 

Conform [RT77], durata regimului 
tranzitoriu al unui FTJ analogic 
este invers proporţională cu 
frecventa de tăiere, fp. Pentru un 
filtru digital cu frecvenţa de 
eşantionare fs" = \ITs\ proporţio-
nalitatea se rescrie sub forma: 

Nso-Ts- (A2.20) 

Pentru FTJ digital proiectat, înlocuind din (12.3) s\ f p din (A2.16) şi (A2.15), rezultă 
relaţia: 

^s» ^ ' ^oys • (A2.21) 
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Conform (A2.18), KQVS ^ste inversa frecvenţei de tăiere normate W ,̂ deci reprezintă 
'•constanta de timp" a FTJ; se introduce mărimea 

^U. = 
N so 
K 

(A2.22) 
ois 

reprezentând numânil de "constante de timp" ale FTJ după care se atinge regimul staţionar. 

Din cele două formule anterioare se observă că Nn nu depinde de Kovs, deci nici de frecvenţa 
de tăiere normată a filtrului, W .̂ Această proprietate a fost verificată pentru parametrii N^ = 
12 şi As = 40dB, rezultaşi fiind prezentat în Fig. A2.7. 

în concluzie, este necesară determinarea numărului de eşantioane Nso* pentru o valoare 
particulară Koys*ş pentru celelalte valori Kors, numărul de eşantioane Nso se calculează cu 
formula: 

-f^r' ^^^ 
^^ SC " ^ 50 T̂ * (A2.23) 

Deoarece depinde neglijabil de KQVS', numărul de "constante de timp^Z/jY, se va folosi în locul 
numărului de eşantioane Nso în cele ce urmează. 

18. 

I 
I 

12. 

io; 

81 

6 

4 

2 

10 

Fig. A2.7 ' Dependenta Njt^iKoys) 

2. ordinul filtrului 

Fig, A2.S - Dependenţa N^iNf) 

în Fig. A2.8 se prezintă dependenţa NroiN^X pentru parametrii 1/5 şi As = 40dB. Se 
obser\'a că durata regimului tranzitoriu creşte cu ordinul filtrului. Pentru simplificare, această 
dependenţă va fi liniarizată. în consecinţă, este necesară determinarea numărului de 
"constante de timp" Nro* pentru o valoare particulară N^*; pentru celelalte valori Np, 
"constante de timp''jV^^^ se calculează cu formula: 

(A2,24J 
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Observaţie: Pentru Np între 6 şi 24, liniarizarea de mai sus conduce la valori Nţq mai mari 
decât cele reprezentate în grafic, astfel încât nu este afectată negativ precizia analizei 
spectrale. 

3. atenuarea în banda de oprire 

în Fig. A2.9 se prezintă dependenta NŢO{ASX pentru parametrii 1/5 şi Nf = 12. Se 
observă că durata regimului tranzitoriu depinde foarte puţin de A^ în domeniul [40dB ... 
80dB]. Deoarece NŢQ scade la creşterea A ,̂ determinarea JVŢQ se va face pentru A^ ~~ 40dB, 
astfel încât pentru valori mai mari ale A^ să nu fie afectată negativ precizia analizei spectrale. 

A/, 35 

Fig. A2.9 ' Dependenţa Nro(As) Fig. A2.10 ' Dependenţa 

în concluzie, cunoscând numărul de "constante de timp" corespunzătoare regimului 
tranzitoriu, Nţq*, pentru un filtru particular cu parametrii Np* = 12, W/" = 1/5 şi /l^* = 40dB, 
numărul eşantioanelor corespunzătoare regimului tranzitoriu, Nso, al unui filtru cu parametri 
diferiţi se calculează cu formula: 

M - N^ ' K ^^ TO ^^OVS 12 
(A2.25) 

valabilă pentru parametri în limitele: 
As 6 [40dB ... 80dB]; 
N, e [6 ... 24]; 
Kovs e [5 ... 10]. 

A2.2.1.4.2 Influenta numărului de eşantioane eliminate asupra erorilor care afectează 
amplitudinile armonicilor 

Deoarece stabilirea unei relaţii analitice între numărul de eşantioane eliminate, Nso, şi erorile 
care afectează amplitudinile armonicilor este practic imposibilă, se va recurge tot la studiul 
prin simulare. Concluziile analizei din secţiunea anterioare fac posibilă desf^urarea acestui 
studiu pentru un singur filtru, cu parametrii particulari Nf/^ = 12, FF̂ * = 1/5 şi As^ = 40dB. 
Conform considerentelor din secţiunea anterioară, în locul numărului de eşantioane se va 
utiliza numărul de "constante de timp'' Njo^. 
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Analiza care urmeazâ presupune filtrarea unui semnal dreptunghiular cu ajutorul modelului 
FAA digital, analiza spectrala a rezultatelor şi compararea acestora cu valorile calculate 
analitic, în scopul evaluării erorilor introduse de filtru. 

Pentru simulare, se implementează generarea unui semnal dreptunghiular monofazat, conform 
schemei bloc din Fig. 12.12, dar fară blocurile de FAA analogic şi decimare. Semnalul 
eşantionat are următorii parametri: numărul de eşantioane: Ns = 256; frecvenţa de 
eşantionare:/i = IkHz: amplitudinea = 1; frecventa fundamentală:/, = rirfs/Ns, cu «r = 5 
(eşantionarea sincronă asigură evitarea erorilor de împrăştiere spectrală). Analiza spectrală se 
realizează prin DFT, utilizând fereastra temporală dreptunghiulară, conform algoritmului 
descris în Capitolul 9. Amplitudini armonicilor, determinate cu metoda prezentată în 
Capitolul 9, se notează cu /ij**(unde k este ordinul armonicii).; se vor considera amplitudinile 
armonicilor cu ordinele 1, 7 şi 15. 

Amplitudinile aceloraşi armonici se calculează şi analitic, cu formula: 

Erorile care afectează amplitudinile armonicilor sunt evaluate cu formula: 

= ^ = 1 , 7 , 1 5 . 

Modul în care aceste erori depind de numărul de "constante de timp" eliminate, A^jt?*, este 
prezentat în Fig. A2.11. Se observă că pentru valori mari ale Nţq erorile tind spre valori 
nenule, fapt explicabil prin absenţa FAA analogic. Erorile cresc pentru ordine mai mari ale 
filtrului, fiind situate totuşi în limite acceptabile (mai mici decât 10^, pentru ordinul k = 15). 
Pe baza graficelor din figură, se alege pentru numărul "constantelor de timp" eliminate 
valoarea: 

iV^o =40. (A2.28) 

Obsen\ntie: Valoarea de mai sus asigură, de asemenea, eliminarea componentelor spectrale cu 
frecvente ridicate, datorate răspunsului tranzitoriu al filtrelor. Acest aspect a fost verificat pe 
mai multe exemple, printre care şi cele prezentate în Capitolul 12. 
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Fig. A2.11 ' Erorile dc determinare a amplitudinilor 
armonicilor, în funcţie de numărul dc ^'constante de timp" 
eliminate 

A2.2.1.4.3 Formula numărului de eşantioane eliminate 

Din (A2.25) şi (A2.28) rezultă formula pentru numărul eşantioanelor care trebuie eliminate 
din'secvenţa de la ieşirea FAA digital, pentru depăşirea regimului tranzitoriu: 

CVS (A2.29) 

A2.2.2 Implementare în program 
în această secţiune se descrie modul de transpunere a algoritmilor de mai sus în programul de 
simulare implementat în MATLAB. 

A2.2.2>1 Proiectarea automată a filtrului 

Pentru simplificarea utilizării programului de simulare, proiectarea FAA digital a fost 
automatizată cu ajutorul funcţiei MATLAB d f _ d e s . m , prezentate în Anexa 3, care 
implementează calcularea coeficienţilor filtrului şi a numărului de eşantioane care trebuie 
eliminate. Coeficienţii se calculează cu ajutorul formulei (A2.19) şi al funcţiei c h e b y 2 . m 
din MATLAB Signal Processing Toolhox [Math92a]. Pentru numărul eşantioanelor eliminate, 
se utilizează (A2.23). 

A2.2.2.2 Filtrare 

FAA digitală se realizează cu ajutoail funcţiei f i l t e r .m din MATLAB Signal Processing 
Toolhox [Math92a]. 
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Fişierele sursiî pentru simularea sistemului de acţionare cu modulaţie PWM 

Anexa 3 - Fişierele sursă pentru simularea sistemului de 
acţionare cu modulaţie PWM , în scopul evaluării calităţii 
spectrale a modulaţiei 

A3.1 Metoda de simulare îmbunătăţită - proiectarea şi implementarea 
filtrelor anti-aliere 
a f2__des .m - proiectarea automată a FAA analogic de ordinul 2 

function oinc = a f 2_de;i; ( gamin.^, ts, eps_p); 

% af2_des - proiectarea FAA analogic de ordinul II % 

% o m c = a f 2 _ d e s ( g a m m a , ts, e p s _ p ) ; 
% 

% omc - pulsaţia de taiere a FAA 
% gamma - fracţiune de eşantioane cu valori neafectate 
% de caracteristica filtrului anti-aliere 
% fs - frecventa de eşantionare 
% eps_p - eroarea relativa maxima caiizata de atenuarea in banda de trecere 

omc = gamma^pi* fs'^sqrt((l -eps_p) / ( sqrt ( eps_p* ( 2-eps_p) ) ) ) ; 

end; 

a f 2 _ r u n . c - implementarea algoritmului FAA analogic de ordinul 2 

// af2_run - FAA analogic de ordinLil II (calcularea esantioanelor tensiunii) 
/ / 
// X = af2_run(PW, PM, Ts, Ns, omc) ; 
// 

/ / X - v e c t o r u l e s a n t i o a n e l o r 
// PW - duratele pusurilor 
// PM - amplitudinile pulsurilor 
// Ts - perioada de eşantionare 
// Ns - numărul de eşantioane 
// omc - pulsaţia de taiere a FAAi analogic 

#include <math.h-^ 

/ 

Z/*"*̂  implementarea algoritmului FAA 

void af2 run( 

double huge / / pointer la vectorul esantioanelor, , X 
double huge *PW, / / duratele pulsurilor 
double huge / / amplitudinile pulsurilor 
long p_ _max, / / numărul de pulsuri din PM si PW 
long Ns i, / / numărul de eşantioane alocate 
double Ts, / / perioada de eşantionare 
double omc) { / / pulsaţia de taiere a FAA analogic 

double xf ; / / ieşirea FTJ la sfirsitul pulsului anterior 
double xf o ; / / xf pentru pasul aiiterior (necesar la calcularea xfl 
double xfl; / / derivata ieşirii FTJ la sfirsitul pulsului anterior 
long p; / / index pLiisuri 
l o n g s ; / / index esaiit i Odi i-
double r ; / / timpul eşantionului curent 
double tip; / / timpul la sfirşirul pulsului anterior 
double Ak; / / Ak 
d o u b l e ph; / / f a z a 
double eph; / / exp(-ph) 
const double sqrt_2 = sqrt( (double)2 . O ) ; 
c o n s t double pi = 3 . 1 4 1 59265358 9; 
jLMisr aouble = pi/(dout>le ) 4 . u; 

X f = E M ( <J 1 ; 
xfl = (PM[11-PM(01)/PW(0]; 
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.iirs^ penip. .imnlnrea sisîemnlni de acţionare cn modulaţie PWM 

P « J; 
t » ' : 

i 
while(r • tlp-̂ PWÎpl ) 

AK « Ff^lpl; 
ph - omc^ rw i p ] / s q r t _ 2 ; 
eph « e x p ( - p h ) ; 
X ^ o " X ' ; 
xT- Ak-sqrt_2^eph- l {xf-Ak) •sin (ph-̂ pi_4 ) ( x f 1/omc) •sin (ph) ) ; 
xfl - sqrt_2^eph* {-(xf_o-Ak)"omc^sin(ph]-»'xfl*cos(ph+pi__4) ); 
t i p p w ; p : ; 
p- • ; : f (p p^rr.ax) 

p r i n t f { " a f p u l s u r i i n s u f i c i e n t e \ n " ) ; 
: € t u r r i ; 

} i 
AK « P M Î p ) ; 
ph. » omc* i t - t : p / / s q r t _ 2 ; 
eph «= e x c ( - p h ) ; 
vp.; s ; « + i ) • s i n (ph+pi__4 ) + { x f 1 / o m c ) * s i n ( p h ) ) ; 
t T s ; 

d f _ d e s .m - proiectarea automată a FAA digital 

f u n c t i o n ( b , a , NsO] « at_des {qan^ms, K o v s , A s , e p s _ p ) ; 

I t 3 f _ a e s - p r o i e c t a r e a FAA d i g i t a i 
% 

% a , HsO] « cs f_des (gaminâ, K o v s , A s , e p s _ p ) ; 
I 
% b , a - v e c t o r i i c o e f i c i e n ţ i l o r FAA d i g i t a l ( v e z i f i l t e r . m ) 
\ NsC - n u m ă r u l de e ş a n t i o a n e e l i m i n a t e 
t gamrna - f r a c ţ i u n e de e ş a n t i o a n e c u v a l o r i n e a f e c t a t e 
I d e c a r a c t e r i s t i c a f i l t r u l u i a n t i - a l i e r e 
\ Kcvs - f a c t o r de s u p r a e s a n t i o n a r e 
% A.s - a t e n u a r e a PA^ d i g i t a l i n t a n d a d e o p r i r e 
\ - e r o a r e a r e l a t i v a maxirr.a c a u z a t a d e a t e n u a r e a i n b a n d a d e t r e c e r e 
> 
i r . t c e F i t a i ^ i g n a i t ' r o c e s s i n g T o o l b o x ; s - a u t i l i z a t V 2 . OB 

WF « 1 / K o v s ; % f r e c v e n t a ae t a i e r e ( n o r m a l i z a t a l a f s / 2 ) a FAA 
Wp « gamjr.a^WF; % l i m i t a s u p . a b e n z i i d e t r e c e r e 
Ap l / ; l - e p s _ p ) ; I a t e n u a r e a max ima i n b a n d a d e t r e c e r e 

= c e i l ; l o g l O i ( s q r t (A-s' 2 - 1 ) + s q r t ( A s " 2 + A p " 2 - 2 ) ) / s q r t ( A p ' ^ 2 - 1 ) ) / . . . 
l o g l O d / g a m m a + s q r t ( ( l / g a m m â ) ' ^ 2 - l ) ) ) ; % o r d i n u l FAA d i g i t a l 

i b , a ] « c h e b y 2 ( N _ F , 2 0 * l o g l O ( A s ) , W F ) ; % c o e f i c i e n ţ i i FAA d i g i t a l 

NsO » c e i l ( ( 6 / 6 ) • K o v s ^ N _ F ) ; % n u m ă r u l d e e ş a n t i o a n e e l i m i n a t e 

e n d ; 

A3.2 Modelarea subsistemului invertor-motor 
i n v _ l d 3 d . c - modelul ansamblului invertor trifazat-motor, incluzând decalarea comenzii 

/ i n v _ : d 3 d - m o d e l a r e a a n s a m t ) l u l u i i n v e r t o r - s a r c i n a t r i f a z a t a 
/ f a r a d e c a l a r e a c o m e n z i i 
/ 
/ i r w _ l , £'M__l, E'M_31 = . . . 
^ i n v _ l d 3 d ( T H _ _ A , TL__A, T L _ b / T H _ _ C , . . . 
' V__D, p h _ L , Y_D, f m , p h _ 0 , T m i n , T s t ) ; 
/ 
/ - o u r a t e l e p u l s u r i l o r , f a z a 1 
/ PM_1 - a m p l i t u d i n i l e p u l s u r i l o r , f a z a 1 
/ rw_2 - d u r a t e l e p u l s u r i l o r , f a z a 2 
/ ?M_2 - a r r . p l i t u d i n i l e p u l s u r i l o r , f a z a 2 
/ r'W_3 - d u r a t e l e p u l s u r i l o r , f a z a 3 
/ F'M_3 - a m p l i t u d i n i l e p u l s u r i l o r , f a z a 3 
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Fişierele surs«n pentai simulnren sistemului de actionnre cu modulaţie PWM 

/ / 
/ / T H A - duratele de conduct ie a t r..̂ |•1Zi.st:orului superior, faza A 

/ / t l ' " a - duratele de conduct ie a t L" a n z i s t o l" ului inferior, faza A 

/ / t h " " b - duratele de conduct ie a t ranzistorului superior, faza b 

/ / t l " " b - duratele de conduct ie a t ranzistorului inferior. faza B 

/ / T H "c - duratele de conductie a t ranzistorului superior. faza C 
/ / t l " "c - duratele de conductie a t ranzistorului inferior, faza C 

/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / / / 

/ / 
/ / 
/ / 
/ / 

V_D - tensiunea de alimentare a invertorului 
ph_L - unghiul de faza al sarcinii: ph_L = atan ( f m ^ ' L / R ) 
Y__D - tipul conexiunii sarcinii (1:Y; 0:D) 
fm - frecventa modulatoare 
ph__0 - faza iniţiala a modulatoarei pt. faza A 
T_D - timpul de decalare a comenzii 
Tmin - durata minima a pulsurilor (limita sub care se elimina) 
Tst - timpul dupa care se genereaza pulsuri 

ATENTIE: modifica TH A, TL A, TH B, TL B, TH C, TL C 

#include <stdlib.h> 
«include <math.h> 

/ n 
/ n 
/ r 
/ h 

modelarea invertorului 

void inv_ld3d( 
double huge 
double huge 
long p_max_l, 
double huge 
double huge 
long p__max_2, 
double huge 
double huge 
long p_max__3, 
douJ:>le huge 
double huge 
long p__A, 
double huge 
double huge 
long p_B, 
double huge 
double huge 
long p_C, 
double V_D, 
double ph_L, 
double Y_D, 
double fm, 
double ph__0, 
double T_D, 
double Tmin, 
double Tst){ 

-PW Ip, / / 
-PM_lp, / / 

/ / 
*PW 2p, / / 

/ / 
/ / 

*PW 3p, / / 
*PM_3p, / / 

/ / 
*TH A, / / 

/ / 
/ / 

*TH B, / / 
*TL__B, / / 

/ / 
*TH C, / / 
*TL_C, / / 

/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 

pointer la vect. elem. PW_1 
pointer Id vect. elem. PM_1 
numărul de pulsuri alocate, 
pointer ia vect. elem. PW__2 
poii-iter ia vect. elem. PM_2 
numărul de pulsuri alocate, 
pointer la vect. elem. PW_3 
pointer la vect. elem. PM_3 
numărul de pulsuri alocate, 
duratele de conductie a trz. 

-> duratele pulsurilor, faza 1 
-> ampl. pulsurilor, faza 1 
f aza 1 
-> duratele pulsurilor, faza 2 
-> ampl. pulsurilor, faza 2 
faza 2 
-> duratele pulsurilor, faza 3 
-> ampl. pulsurilor, faza 3 
faza 3 
superior, faza A 

numărul de perioade de comutatie, faza A 
duratele de conductie a trz. superior, faza B 
duratele de de conductie a trz. inferior, faza B 
numărul de perioade de comutatie, faza B 
duratele de conductie a trz. superior, faza C 
duratele de de conductie a trz. inferior, faza C 
numărul de perioade de comutatie, faza C 

/ tensiunea de alimentare a invertorului 
unghiul de faza al sarcinii: ph_L = atan (2*pi-*^fm*L/R) 
tipul conexiunii sarcinii (1:Y; 0:D) 
frecveiita modulatoare 
faza iniţiala a modulatoarei pt. faza A 
timpul de decalare a comenzii 
dur..4t.ii minima a pulsurilor (limita sub care se elimina) 
timpul dupa care se genereaza pulsuri 

// constante 
«define PI 3.1415926535897 9 

#define ST C 1 / / conduct ie 
#define ST B 2 / / blocare 
#define ST CD 3 / / conduct ie. prelungita 
M e f i n e ST_BD 4 / / prelungita 1 cu T D 

«define SW A 1 / / a comutat faza A 
f^def ine SW B 2 / / a comutat faza B 
f^def ine SW C 3 / / a comutat faza C 

// variabile 
double wm = 2.0*PI*fm; // 
double ph__i_A, ph_i_B, ph_ij:; // 
long k_A, k_B, k_C; li 
long P_l/ // 
double tns_A, tns_B, tns_C; // 
double v_AO, v_BO, v_CO; // 
double v__l, v_2, v_3; // 
double v_NO; // 
char Ps; // 
double Tp; // 

pulsaţia modulatoare 
fazele curenţilor 
indicii perioadelor purtatoare 
indicii pulsurilor 
timpii pina la urmatoarea comutare 
ten.>. la ies. inv. in pulsul curent 
tens. pe fazele sare. in pulsul curent 
tens. in punctul central al sare. 
indicele fazei care va comuta prima 
durata pina la prima comutare 

- A3.3 -

BUPT



Fişierele sursiî pentru simularea sistemului de acţionare cu modulaţie PWM 

douMţ- r; // timpul total de simulare 
chAr s^^A. // stătea fazei pe durata ultimului puls 
c^ar „f-'-'-"""' ::.enir.ui cr. ia sf. pulsului anter. (1 -> poz.) 

// caicuiate^ ole curenţilor 

• pi-i^i^A-^* r i / 3 ; 

// initializari 
t - (double)O.O; 

- 0; k_B - 0; k_C - 0; 
p_l - 0; pJZ - 0; p_3 - 0; 

tns_A - TH^AIO); 
tns^B - TH_B10]; 
tns_C - TH_CIOJ; 

v_AO - V D/2.0; 
v ^ B O » V 3 D / 2 . 0 ; 

v^CO - V~D/2.0; 

st_A - ST_C; 
s t _ _ B -

st_C « ST_C; 

while(l) { 
// determina care faza va comuta prima 
"TP " min(tns_A, min(tns_B, tns C)); 
if(Tp — tns_A) 

Ps - SW^A; 
eise 

if(Tp «« tns_B) 
Ps a 

eise 
Ps « oW_C; 

if . (Tp >. TminlMt .. Tst) ) { // secvenţa se executa doar daca pulsul 
// . / / n u trebuie eliminat si daca s-a depăşit Tst 
// calculeaza tensiunile de faza ale sarcinii pt. pulsul curent 

if (Y_D ~ l.C) // conexiune Y 

v_NO « (v^AO-t-v^BO+v^CO)/3. 0; 
v_l = v_AO-v_NO; // este v AN 
v_2 = v^BO-v^NO; // v_2 este v~BN 

^ - v_CO-v_NO; // v__3 este v~CN 

// conexiune D 

v^l « v _ _ A O - v _ _ B O ; // v_l este v A B 

v _ _ 2 « v _ ^ B O - v ^ C O ; / / v ^ 2 este v " b C 

^ v^3 - v^CO-v__AO; // v__3 este v'CA 

// genereaza pulsul curent, faza 1 
if {p_l «• 0) 
( 

PMiîpîSi = //initializeaza, cu un puls nou 

P 
I 
eise 
( 

if ( y == fM_lplp_l-l), 
fW_lplp_l-l| Tp ; 

els<? ( 

^ t l p i y i ' ' puls nou 
p_î++; if(p_l ^ p max 1) { ~ ~ 

pulsuri alocate, faza l\n-); 
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Fişierele surs* pentru simutorea sistemului de acţionare cu modulaţie PWM 

// genereaza pulsul curent, faza 2 
if (p_2 == 0) 
( 

PW_2p(0) = Tp; //initializeaza, cu un puls nou 
PM_2p(0] = v_2; 
p__2-i- + ; 

I 
eise 
{ 

if (v_2 == PM_2p(p_2-l1) // comasare 
PW__2p(p_2-ll Tp; 

else 
{ 

PM__2p(p_2] = // adaugare puls nou 
PW_2p(p__2] = Tp; 
p_2++; 
if(p__2 > p_max_2) 
( 

prinţf("depasirea numărului de pulsuri alocate, faza 2\n"); 
return; 

} 
} 

} 

// genereaza pulsul curent, faza 3 
if (p_3 == 0) 
{ 

PW_3p[0] = Tp; //initializeaza, cu un puls nou 
PM_3p(01 = v_3; 
p_3++; 

} 
else 
{ 

if (v_3 == PM_3p(p_3-l1) // comasare 
PW__3p(p__3-l] += Tp; 

else 
{ 

PM_3p[p_3] = v_3; // adaugare puls nou 
PW_3p(p_3] = Tp; 
p_3++; 
if(p_3 > p_max_3) 
{ 

prinţf("depasirea numărului de pulsuri alocate, faza 3\n"); 
return; 

I 
} 

) 
} 
// secvenţa urmatoare se executa si daca pulsul a fost eliminat 

// actualiteaza timpul total de simulare 
t += Tp; 

// actualiteaza fazele curenţilor 
ph_i__A += wm*Tp; 
ph__i_B += wm*Tp; 
ph_i_C += wm*Tp; 

// calculeaza timpii pina la urmatoarea comutare 
sv/itch(Ps) 
{ 

case 3W_A: // a comutat faza A 
i__A__pos = (ph_i_A-(2"*^PI) ̂ floor {ph_i_A/(2*PI) ) < PI); 

// semnul i__A la sf. pulsului anter. 
switch(st_A) 
{ 

case ST_C: // pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (!i_A_pos) // cr. negativ -> prelung, pulsului anterior cu T_D 
( 

if (TL_A(k_A) > T_D) // T_D < Tb din perioada curenta 
{ 

tn.s_A = T_D; // gen. un puls de durata T__D, acceasi tens. 
TL_A(K_A] -= T_D; // reduce durata pulsului Tb din per.curenta 

I 
eloe // T_D - Tb din perioada curenta 
( 

rns_A = TL_A(k_AJ;// gei^. un puls de durata Tb, acceasi tens. 
TL_A(k_A] = (douc.le) 0.0; // anuleaza pulsul Tb 

} 
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Fişierele surs* pentru simutorea sistemului de acţionare cu modulaţie PWM 

r.t A « ST_CD; / / "conductie prelungita cu T__D-

// curent pozitiv -> un nou puls 

tns A = TL_A|k_A); // se preia Tb din perioada curenta 
V AO « -V AO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st^A » ST~B; // "blocare" 

} 
DreaK; 

rase oT B: // pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
A^-f; / / s e trece la o noua perioada 

if (!<; A «« p_A) / / s e testeaza daca mai exista perioade disponibile 
return; // daca nu, se incheie execuţia funcţiei 

if u_A_pcs) // curent pozitiv -> prelung, pulsului anter. cu T_D 
( 

if (TH_AIk_A] > T_D) // T_D < Tc din perioada curenta 
( 

tns_A T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tens. 
TH_A{k_Al T_D; // reduce durata pulsului Tc din per. curenta 

) 
else // T_D > Tc din perioada curenta 
( 

tn5:_A = TH_AIk_A];// gen. un puls de durata Tc, acceasi tens. 
TH__A[k_Al = (double)O.O; // anuleaza pulsul Tc 

= oT^BD; // "blocare prelungita cu T_D" 
I 

// curent negativ -> un nou puls 
/ 

tns_A « TH_A(k_A]; // se preia Tc din perioada curenta 
v__AO « -v_AO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st A - ST C; // "conductie" 

// se preia Tb din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "blocare" 

// se preia Tc din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "conductie" 

break; 

case SW_B: // a comutat faza B 
i_B__pos = ( p h _ i _ B - J ' ^ f l o o r (ph_i_B/(2*PI) ) < PI) ; 

// semnul i__B la sf. pulsului anter. 
r.w: tch 
( 

ca5:e ST__C: // pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (!i_B_po5:) // curent negativ -> prelung, pulsului anter. cu T_D 

if 'TL_BIk__B] T^D) // T_D < Tb din perioada curenta 

tr.s_B = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tensiune 
^ TL_B(k__B] T_D; // reduce durata pulsului Tb din per. curenta 

^^^^ // T__D > Tb din perioada curenta 

tns__B = TL_B(k_Bl;// gen. un puls de durata Tb, acceasi tensiune 
^ TL_B(k_B] = (double)O.O; // anuleaza pulsul Tb 

^ st__B = ST_^CD; // "conductie prelungita cu T_D" 

// curent pozitiv -> un nou puls 

tns__B = TL__BIk__B]; // se preia Tb din perioada curenta 
v_BO = -v_BO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_B = ST__B; // "blocare" 

} 
break; 

break; 

tns A = = TL A( k__A] ; 
V AO - V AO; 
st A - ST_B; 
break; 

case oT BD: 
tns: A « ̂ TH A( k_A] ; 
V AO « - V AC; 
-t^A = ST C; 
t^reak; 

B Tp; 
C — Tp; 
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Fişierele surs* pentru simutorea sistemului de acţionare cu modulaţie PWM 

case ST_B: // pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
k__B++; // se trece la o noua perioada 
if (k_B == p_B) // se testeaza daca mai exista perioade disponibile 

return; // daca nu, se Încheie execuţia funcţiei 
if (i_B_pc»s) // curent pozitiv prelung, pulsului anter. cu T_D 
i 

if (TH_B(k_B) T_D) // T_D < Tc din perioada curenta 
{ 

tns_B = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tensiune 
TH__B(k_Bl -= T_D; // reduce durata pulsului Tc din per. curenta 

} 
else // T_D > Tc din perioada curenta 
{ 

tns_B = TH_B(k_B];// gen. un puls de durata Tc, acceasi tensiune 
TH_B(k__B) = (double)O.O; // anuleaza pulsul Tc 

I 
st_B = ST__BD; // "blocare prelungita cu T_D" 

} 
else // curent negativ -> un nou puls 
{ 

tns__B = TH_B[k_B]; // se preia Tc din perioada curenta 
v_BO = -v_BO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_B = ST_C; // "conductie" 

} 

break; 

case ST_CD: 
tns_B = TL_B(k_B]; // se preia Tb din perioada curenta 
v__BO = -v_BO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_B = ST__B; // "blocare" 
break; 

case ST_BD: 
tns_B = TH__B(k_B]; // se preia Tc din perioada curenta 
v_BO = -v_BO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_B = ST_C; // "conductie" 
break; 

} 
tns_A -= Tp; 
tns_C -= Tp; 
break; 

case SW_C: // a comutat faza C 
i__C_pos = (ph_i__C-(2-^PI)*floor(ph__i__C/(2*PI) ) < PI); 

// semnul i_C la sf. pulsului anter. 
switch(st_C) 
{ 

case ST__C: // pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (!i__C_pos) // curent negativ -> prelungirea pulsului anterior cu T_D 
{ 

if (TL_C(k_C] > T__D) // T_D < Tb din perioada curenta 
{ 

tns_C = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tensiune 
TL_C[k_C] -= T_D; // reduce durata pulsului Tb din per. curenta 

} 
else // T_D > Tb din perioada curenta 
{ 

tns_C = TL_C(k_C];// gen. un puls de durata Tb, acceasi tensiune 
TL__C(k_C] = (double)O.O; // anuleaza pulsul Tb 

} 
st_C = oT_CD; // "conductie prelungita cu T_D" 

} 
else // curent pozitiv -> un nou puls 
{ 

tns_C = TL_C[k_C); // se preia Tb din perioada curenta 
v_CO = -v_CO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_C = 3T_B; // "blocare" 

} 
break; 

case ST_B: II pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
k_C++; // se trece la o noua perioada 
if (k_C == pj") // se testeaza daca mai exista perioade disponibile 

return; // daca nu, se Încheie execuţia funcţiei 
if {i_C_pos) // curent pozitiv prelung, pulsului anter. cu T__D 
{ 

if (THj:[kjJ) • T__D) // T_D Tc din perioada curenta { 

tns_C = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tensiune 
TH_C(k_C] -= T_D; // reduce durata pulsului Tc din per. curenta 
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// T_D > Tc din perioada curenta 

tp.s C * TH Clk C];// gen. un puls de durata Tc, acceasi tensiune 
TH C^k C) « (double)O.O; // anuleaza pulsul Tc 

else 
( 

) 
st C « 5T BD; 

else 
/ 

tns^C « TH__C|k_C]; 
V CO = -v_CO; 
st C - ST C; 

) 
break; 

// -blocare prelungita cu T_D" 

// curent negativ -> un nou puls 

// se preia Tc din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "conductie" 

case ST_CD: 
tns_C - TL^CIk^CJ; 
v_CO - -v_CO; 
ST^C - STJB: 
break; 

// se preia Tb din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "blocare" 

case ST BD: 
tns^C -
v_CO « -V CO; 
<-.t_C = ST^C; 
break; 

} 
tns^A Tp; 
tns_B Tp; 
break; 

// se preia Tc din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "conductie" 

njir.ararea pulsurilor din tensiunile pe fazele sarcinii 

vold cnt_p3d( 
iong ^p^l, 
ior.g 
icng 
JOJble huge 
douDle huge 
long p_A, 
doubie hjge 
cJouDie huge 
long p_B, 

iong p C, 
double~V_D, 
doubie ph_L, 
doubie 
doubie frr, 
doubie ph_0, 
doubie T_D, 
doubie Tmin, 
doubie Tst){ 

/ / 
/ / 
/ / 

•TH A, / / 
-TL^A, / / 

/ / 
•TH B, / / 

ii 
ii 

•TH C, / / 
ii 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
/ / 
ii 
ii 

numarui de pulsuri alocate, faza 1 
numărul de pulsuri alocate, faza 2 
numarui de pulsuri alocate, faza 3 
duratele de conductie a tranzistorului 
duratele de conductie a tranzistorului 
numarui de perioade de comutatie, faza 

superior, 
inferior, 
A 

faza A 
faza A 

faza B 
faza B d'jratele de conductie a tranzistorului inferior, 

numarui de perioade de comutatie, faza B 
duratele de conductie a tranzistorului superior, faza C 

// duratele de conductie a tranzistorului inferior, faza C 
numărul de perioade de comutatie, faza C 

// tensiunea de alimentare a invertorului 
unghiul de faza al sarcinii: ph__L = atan(2*pi*fm*L/R) 
tipul conexiunii sarcinii (1:Y; 0:D) 
frecventa modulatoare 
faza iniţiala a modulatoarei pt. faza A 

timpul dupa care se genereaza pulsuri 

// constante 
#define E'I 3.1415926535897 9 

idefine ST C 1 / / conductie 
Idefine ST B 2 ii blocare 
#define ST CD 3 ii conductie, prelungita cu T_D 
fdefine ST_BD 4 ii prelungita cu T D 

#define SW A 1 ii a comutat faza A 
Idefine SW B 2 ii a comutat faza B 
Idefine SW c 3 / i a comutat faza C 

/ / v a r i a b i l e 
doubie wm = 2.0TI*fm; 
doubie ph_i__A, ph_i_B, ph_i_C; 
long k_A, k_B, k_C; 
doubie tns_A, tns_B, tns_C; 

// pulsaţia modulatoare 
// fazele curenţilor 
// indicii perioadelor purtatoare 
// timpii pina la urmatoarea comutare 
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// tens. ia ies. inv. in puisui curent 
// tens. pe fazele sare. in puisui curent 
// tens. pe fazele sare. in puisui anterior 
// tens. in punctul centrai al sare. 
// indicele fazei care va comuta prima 
// durata pina ia prima comutare 
// timpul total de simulare 
// starea fazei pe durata ultimului puls 

double v__AO, v__BO, v__CO; 
double v_l, v_2, v_3; 
double v_ll, v_21, v_31; 
double v_NO; 
char Ps; 
double Tp; 
double t; 
char st_A, st_B, st_C; 
char i_A_pos, i_B_pos, i__C_pos; // semnul cr. la sf. pulsului anter. (1 -> poz. 

// calcularea fazelor iniţiale ale curenţilor 
ph_i_A = ph_0-ph_L; 
ph_i_B = ph_i_A-2*ri/3; 
ph_i_C = ph_i_A-4^PI/3; 

// initiaiizari 
t = (double)O.O; 

k__A = 0; k_B = 0; k_C = 0; 
*p__l = 0; *p_2 = 0; *p_3 = 0; 

tns_A = TH_A(0]; 
tns_B = TH_B(01; 
tns C = TH C(0); 

v_AO = V_D/2.0 
v_BO = V__D/2.0 
V CO = V D/2.O 

st__A = ST__C; 
st_B = ST_C; 
st_C = 3T_C; 

while(l) { 
// determina care faza va comuta prima 
Tp = min(tns__A, min(tns__B, tns_C) ) ; 
if(Tp == tns_A) 

Ps = SW_A; 
else 

if(Tp == tns_B) 
Ps = SW_B; 

eise 
Ps = SW_C; 

if { (Tp >= Tmin)i(t Tst) ) { // secvenţa se executa doar daca pulsul 
// nu trebuie eliminat si daca s-a depăşit Tst 

// caiculeaza tensiunile de faza ale sarcinii pt. pulsul curent 

if (Y__D == 1.0) // conexiune Y 
{ 

v__NO = {v_A0+v_B0+v__C0)/3.0; 
v_l = v__AO-v__NO; // v__l este v__AN 
v_2 = v_BO-v__NO; // v__2 este v_BN 
v_3 = v_CO-v_NO; // v__3 este v_CN 

} 
eise // conexiune D 

v__l = v_AO-v_BO; 
v_2 = v_BO-v_CO; 
V 3 = V CO-v AO; 

// v_l este v_AB 
// v_2 este v__BC 
// v 3 este v CA 

} 

// genereaza puisui curent, faza 1 
if (-p_l == 0) 
{ 

v_li = v_l; 

) 
else 
{ 

if ( v i != V 11) 
{ 

v_li = v_l; 

//initiaiizeaza, cu un puls nou 

// adaucjare puls nou 

// genereaza p u l s u l c u r e n t , tazH 2 
i f ( " p J = = u ) 
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//initiâlizeaza, cu un puls nou 1 ; 

/ adaugare puls nou 

I 

// ger.eredza ^uisul Curent, faza 3 
if C p ^ J " 0 ) 

V 3i - V 3; //initializeaza^ cu un puls nou 

) ^ 
else 
f 

if (v_3 î= v_31) 
I 

v_31 » ^^ adaugare puls nou 

secvenţa urnatoare se executa si daca pulsul a fost eliminat 

// dct ual i teazrf timpul total ae sirr.'jiare 
t Tp; 

// d<rt Ud I i t ea fazele cuLeritiicr 

wrTTp; 
// caicuieaza tir^pii pina ia urmatoarea comutare 
switch(Ps) 
{ 

case SW_A: // a comutat faza A 
i_A_pos = (ph_i_A-{2*PI)-floor(ph_i_A/(2^PI)) < PI); 

// semnul i__A la sf. pulsului anter. 
switcr.: sr_A'; 

rase JTT^C: // pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (!i_A_po5) // curent negativ -> prelung, pulsului anterior cu T_D 
\ 

if (TL_A[k_A] > T_D) // T__D < Tb din perioada curenta 
< 

tns_A = T_D; // gen. un puls de durata aceeaşi tensiune 
7L_A[K_A) T_D; // reduce durata pulsului Tb din per. curenta 

} 
else // T D > Tb din perioada curenta 
{ 

tns_A = TL_A(k_A];// gen. un puls de durata Tb, acceasi tensiune 
TL_AIk_A] = {double)0.0; // anuleaza pulsul Tb 

) 
5t_A « ST^CD; // "conductie prelungita cu T D" 

} 
^ise II curent pozitiv -> un nou puls 

trî -_A = TL_AiK_Al; // se preia Td din perioada curenta 
v_AO = -v_AO; / / s e schimba polarit. tens. la ies. inv. 

- // "Dlocare" 
; 
C'Lecik; 

JT_B: // pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
k̂ A-j-̂ ; // se trece la o noua perioada 
if {k_A == p_A) // se testeaza daca mai exista perioade disponibile 

return; // daca nu, se incheie execuţia funcţiei 
(i_A__pos) // curent pozitiv -> prelung, pulsului anter. cu T_D 

if (TH_A|k_AJ > T_D) // T D < Tc din perioada curenta 
{ 

tns_A = T_D; // gen. un puls de durata acceasi tens. 
TH_AIk_A] T_D; // reduce durata pulsului Tc din per. curenta 

) 
^ise fi t_D > Tc din perioada curenta 
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tns_A = TH__A[k_A]; // gen. iin puls de durata Tc, acceasi tens. 
TH__A(k_A] = {doubie)0.0; // anuieaza pulsul Tc 

st A = ST BD; 

else 

tns_A = TH_A(k_A] 
v_AO = -v_AO; 
st A = 3T C; 

// "blocare prelungita cu T_D" 

// curent negativ -> un nou puls 

// se preia Tc din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "conductie" 

break; 

case 3T_CD: 
tns_A = TL_A(k_A) 
v_AO = -v_AO; 
st_A = ST_B; 
break; 

// se preia Tb din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "blocare" 

case ST__BD: 
tns_A = TH__A(k_Al, 
v_AO = -v_AO; 
st_A = ST__C; 
break; 

II se preia Tc din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 

// "conductie" 

} 
tns__B Tp; 
tns_C -= Tp; 
break; 

case SW_B: // a comutat faza B 
i_B_pos = (ph_i_B-(2^B'I)*floor(ph_i_B/(2^PI) ) < PI); 

// semnul i_B la sf. pulsului anter. 
switch (st__B) { 

case ST_C: // pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (!i__B_pos) // curent negativ -> prelungirea pulsului anterior cu T_D 
( 

if (TL_Blk_B] > T_D) // T__D < Tb din perioada curenta 
{ 

tns_B = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tens. 
TL_B(k_B] -= T_D; // reduce durata pulsului Tb din per. curenta 

} 
else // T_D > Tb din perioada curenta 
{ 

tns_B = TL_B(k_Bl; // gen. un puls de durata Tb, acceasi tensiune 
TL B[k B) = (double)O.O; /-/ anuieaza pulsul Tb 

} 
st B = ST CD; 

else { 

tns__B = TL_B(k_B]. 
v_BO = -v_BO; 
st B = ST B; 

// "conductie prelungita cu T_D" 

// curent pozitiv -> un nou puls 

// se preia Tb din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
// "blocare" 

} 
break; 

case ST_B: 
k_B++; 
if (k_B == p_B) 

return; 
if (i_B_pos) 
{ 

// pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
// se trece la o noua perioada 
// se testeaza daca mai exista perioade disponibile 
// daca nu, se incheie execuţia funcţiei 
// curent pozitiv -> prelung, pulsului anter. cu T_D 

if (TH B(k B] T D) // T_D < Tc din perioada curenta 

tns_B = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tens. 
TH_B(k_B] -= T_D; // reduce durata pulsului Tc din per. curenta 

} 
else // T_D > Tc din perioada curenta 
{ 

tns_B = TH_B(k_B]; // gen. un puls de durata Tc, acceasi tensiune 
TH_B(k_B] = (double)O.O; // anuieaza pulsul Tc 

st B = ST BD; 

els-

tns_B = TH_B(k_&]; 
v BO = - V 80; 

// "blocare prelungita cu T_D" 

// CLir^nr negativ un nou puls 

// se preia Tc «din perioada curenta 
// se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
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5 t b « oT C; / / "conductie" 

t I 'r- K» : ; 

case 3TjZD: 
tns B « TL_BiV._BJ; // se preia Tb din perioada curenta 
V BO « -V BO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
sT B » ST^B; ^^ "blocare" 
Dreak; 

case ST_BD: 
tns B TH_B[k_B]; // se preia Tc din perioada curenta 
V BO « -V BC; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st B « ^T^C; // "conductie" 
breaK; 

i 
tr.s^A — Tp; 
rns_C Tp; 
Dreak; 

case / / a comutat faza C 
- (ph_:_C-(2TI)^floor (ph_i_C/(2*PI) ) < PI) ; 

// semnul i_C la sf. pulsului anter. 
switch(st_C) 

rd.-e 'f pe durata ultimului puls, faza a fost in conductie 
if (': C__pC'S) // curent negativ -> prelungirea pulsului anterior cu T_D 
i 

if (TL__C(K_Ci • T_D) ii T_D < Tb din perioada curenta 
{ 

tns_C = T_D; // gen. un puls de durata T_D, acceasi tens. 
T L _ C I k _ C ] T _ D ; ii reduce durata pulsului Tb din per.curenta 

} 
else ii T_D > Tb din perioada curenta 
i 

tns_C = TL_Clk_C]; ii gen. un puls de durata Tb, acceasi tens. 
TL__C[k__C] = (double)O.O; // anuleaza pulsul Tb 

} 
st_C = ST__CD; ii "conductie prelungita cu T_D'' 

} 
else ii curent pozitiv -> un nou puls 
{ 

tns_C « TL_C[k__C]; ii se preia Tb din perioada curenta 
v_CO « -v__CO; ii se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_C = ST_B; ii "blocare" 

/ 

tredK; 

CHse oT_B: ii pe durata ultimului puls, faza a fost in blocare 
// 5:e trece la o noua perioada 

if (KjC == p_C) ii se testeaza daca mai exista perioade disponibile 
return; // daca nu, se incheie execuţia funcţiei 

if (i_C_pos) // curent pozitiv -> prelung, pulsului anter. cu T_D 
{ 

if {THj:\V._C] • T_D) // T D < Tc din perioada curenta 
{ 

tns_C = T_D; ii gen. un puls de durata T__D, acceasi tensiune 
T H _ C I k _ C ] - = T _ _ D ; ii reduce durata pulsului Tc din per.curenta 

} 
c?lse ii T_D > Tc din perioada curenta 

tns_C = TH_CIk_C];// gen. un puls de durata Tc, acceasi tensiune 
= idoublelO.O; ii anuleaza pulsul Tc 

) 
st_C = oT_Br>; ii "blocare prelungita cu T_D" 

li curent negativ -> un nou puls 

tns^C = TH_C(K_C]; ii se preia Tc din perioada curenta 
v_CO = -vj:0; ii se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
stj: = '37j:.; II "conductie" 

) 

break; 

case oT__CD: 
tns_C = TL_Clk_C]; ii se preia Tb din perioada curenta 
v_CO = -v_CO; // se schimba polarit. tens. la ies. inv. 
st_C = ST__B; ii "blocare" 
break; 
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case ST_BD: 
tn.s_f:: = TH_>;[! 
vj:o = -v_(:o; 
st_C = 3Tj:; 
break; 

} 
tns_A -= Tp; 
tns_B -= Tp; 
break; 

n preia ?<: din perioada curenta 
// iîe schimba polarit . tens. ia ies. inv. 
!/ "conductie" 

^ duplicarea unui vector 

void vect_dup( 
doubie huge *Tb, 
double huge •*^TL__Cpy, 
iong N){ 

long k; 

for(k = 0; k < N; k++) 
{ 

TL__Cpy(k] = Tb[k); 

// pointer la original 
// pointer la copie 
// numărul de elemente 

A3.3 Modelarea modulatorului PWM 
p w m 3 _ r a s .m - modulator PWM trifazat cu eşantionare uniformă, asincronă, cu un singur front modulat 

function [TH_A, TL_A, TH_B, TL_B, TH_C, TL_C] = pvm3_ras(fc, fm, phm, ma, Np); 

pwTn3'ras - modulaţie PWM 3ph cu eşantionare uniforma, SE, asincrona 
(varianta provizorie, de test) 

[TH_A, TL_A, TH_B, TL_B, TH__C, TL_C] = pv/m3_ras (f c, fm, phm, ma, Np), 

TH_A - duratele de conductie a 
TL_A - duratele de conductie a 
TH_B - duratele de conductie a 
TL_B - duratele de conductie a 
TH_C - duratele de conductie a 
TL C - duratele de conductie a 

tranzistorului superior, faza A 
tranzistorului inferior, faza A 
tranzistorului superior, faza B 
tranzistorului inferior, faza B 
tranzistorului superior, faza C 
tranzistorului inferior, faza C 

fc - frecventa purtatoare 
fm - frecventa modulatoare 
phm - faza modulatoare 
ma - factor de modulaţie in amplitudine 
Np - numărul de pulsuri 

% "factor de modulaţie in frecventa" 
% perioada purtatoare 

mf = fc/fm; 
T = 1/fc; 
T_2 = T/2; 
mf_2_pi = 2*pi/mf; 
TH__A = zeros(l,Np) ; 
TL_A = zeros(l,Np); 
TH_B = zeros(l,Np); 
TL_B = zeros{l,Np); 
TH_C = zeros(1,Np); 
TL_C = zeros(l,Np); 
for k = 1rceil(Np) 

TH_A(k) = T_2^ (1+ma^sin (mf_2_pi^k + phni) ) ; 
TL_A{k) = T-TH_A(k); 
TH_B(k) = T__2* (l + ma*sin(mf_2_pi^k + phm-2-'pi/3) ) , 
TL_B(k) = T-TH_B(k); 
TH_C(k) = T_2* (l+ma^sin(mf_2_pi"k-»-phin-'l'pi/j) ) , 
TL__C(k) = T-THj:(k) ; 

end; 

\> indicele pulsurilor PWM 

end; 
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rptfm3_t. m - algoritm de modulaţie PWM trifazată cu eşantionare uniformă, asincronă, cu un tabel de 
eşantioane 

lunction :kTc_A, nTc_B, NTc_Cj « rpwmj^t (Ns, Nb, Tck, tc, tm, phm, ma, Np); 

I rpyTr.3_t - Aiqoritrr modulaţie PWM 3ph cu eşantionare uniforma^ 
% Cu psantioanţ-
I 
% !NTc_A, NTc_B, NTc_Ci - rpwTn3_t(Ns, Nb, Tck, fc, fm, phm, ma, Np); 
I 
I NTc_A - cor.stdntele de timp pentru faza A 
I NTc_B - constantele de timp pentru faza B 
I KTc C - constantele de timp pentru faza C 
I 
% Ns - iu'^igimea tabelului de eşantioane 
I Nb • rezoluţia esantioanelor din tabel (biţi) 
I Tck - perioada de tact a n>odulatcrului PWM digital 
% fc - frecventa purtatoare 
% fi»« - frecventa modulatoare 
% phm - faza modulatoare intiala, pentru faza A 
I »a - factor de modulaţie in amplitudine 
I Np - numărul de pulsuri 

f̂ f - fc/fm; t "factor de mo.:Julatie in frecventa" 
- 2*pi/rrf; 

K - 1/ {Tck*2*fc \ : 
Offs - Z'^CNb-l); I offset-ul tabelului 
Ampl - Offs-I; I amplitudinea tabelului 
K1 - 2*pi/Ns; 
Kl' - Ks/{^*pi); 
I calculare NTc 
NTc_A « zeros(l,ceil(Np)); 
NTĉ B « zerosîl,ceil(Np)); 
NTc^C « zeros{l,ceil{Np)J; 

ns,; * 
S_A « rounafOffs Anţpl^sin( (Nph A-1)^K1)); 
NTc_A(ic) - roundlK-^l-^ma-(S_A-Offs)/Ampl) ); 

Nph^B - remiceil {K2^(2*pi-(k-l)/mf^phm-^4*pi/3) Ns); 
S_B « round(Offs + Ampl^sin((Nph_B-l ) •K i ) ) ; 
NTc_B{k) . roundiK^(l-»-ma»(S_B-Offs)/Ampl)); 

Npĥ C = i:err(ceil(K:-{2*pi-(k-l)/mf^phm+2-pi/3)), Ns); 
5_C « round(Off£ ^ Anţpl-sin ( (Nph_C- l ) ) ) ; 
NTc__C,'K] - rouna(K-(l-^ma-{S__C-Offs}/Anipl) ); 

end; 

% limitare NTc 

n Î c l * eşantioane egale cu NT e min{roax(Nic_A, zerosd, Np)), NTv); 
NTc^B » minimax(NTc_B, zerosd, Np)), NTv)-
NTc_^C - min(max(NTc_C, zeros(l, Np)), NTv); 

end; 
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dpwms3 .m - modulator PWM trifazat digital cu un singur front modulat 

function (TH_A, TL_A, TH__B, TL_B, TH_C, TLj:) = dpwmsi (NTc_A, NTc_B, NTcj:, Tck, NT), 

% dpwms3.m - modulator PWM trifaz.Ht di«jit.Hi cu un sigur front modulat % 

% (TH A, TL A, TH B, TL B, TH C, TL C) = dpv>rms3(NTc A, NTc B, NTc C, Tck, NT); 

TH_A 
TL_A 
TH_B 
TL_B 
TH_C 
TL C 

- duratele de conductie a 
- duratele de conductie a 
- duratele de conductie a 
- duratele de conductie a 
- duratele de conductie a 

tranzistorului superior, faza A 
tranzistorului inferior, faza A 
tranzistorului superior, faza B 
tranzistorului inferior, faza B 
tranzistorului superior, faza C 

- duratele de conductie a tranzistorului inferior, faza C 

NTc_A - constantele de timp pentru faza A (calculate de Rpwm3_t.m) 
NTc_B - constantele de timp pentru faza B (calculate de Rpwm3_t.m) 
NTc__C - constantele de timp pentru faza C (calculate de Rpwm3_t.m) 

Tck - perioada tactului nurna ra toa re 1 o r digitale 
NT = constanta de timp corespunzatOdre perioadei T 

T = NT*Tck; 
Np = size(NTc_A, 2); 
Tv = T*ones(1, Np); 

% numărul de pulsuri 
% vector de Np eşantioane egale cu T 

% limitare NTc 
NTv = NT*ones(l,Np); 
NTc_A = min(max(NTc_A, 
NTc_B = min(max(NTc_B, 
NTc C = min(max(NTc C, 

% vector «ile Np eşantioane egale cu NT 
zeros(1, 
zeros(1, 
zeros(1, 

Np) ), 
Np) ), 
Np) ), 

NTv) ; 
NTv) ; 
NTv) ; 

% calculare Tc, Tb 
TH_A 
TL_A 
TH_B 
TL_B 
TH_C 
TL C 

= Tck*NTc_A; 
= Tv-TH_A; 
= Tck*NTc_B; 
= Tv-TH_3; 
= Tck*NTc_C; 
= jrv-TH C; 

end; 
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Anexa 4 - Fişierele sursă pentru simularea unui sistem de 
acţionare în HDL-A 

m o t 3 . c i r - modelul SPICE al sistemului de acţionare 
IM Ă LOAD, IDEAL INVERTER, S.W. GENERATOR 

.hdlalib /home/tempus/elect ronics/in/Anacad/drives/drives.lib 

.modei inv3p(a) macro lang=hdia 

. m o i j e i a c _ _ m o t O L - ( a ) m a c r o l a n c j = h « j l 3 

.modei ioad(a) macro iang=hdia 

.modei swgen(a) macro iang=hdia 

VDD vpl O DC 269V 
VSS O vp2 DC 269V 

Y3 inv3p{a) 
+ pin: vpl vp2 vsl v;-:2 vsJ 
-i- port: ci c2 c3 

Y4 swgen(a) 
+ port: ci c2 c3 

Yi ac_motor(a) 
+ generic: rs=i2.4 rr=i2.4 im=0.8 iss=0.06 isr=0.06 
+ j=0.0 zp=i 
+ coupiing: yi->i_sl yi->i_.s2 yl-^i_s3 
+ yi->speed yi->torque 
+ pin: vsl vs2 vs3 sha 

Y2 ioad{a) 
+ generic: j=O.Oi b=0.0 
+ coupiing: y2->speed y2->torque 

^ p i n : sha ioad_controi 

VLOAD_CON ioad_controi O pui.se (O -iOV 500m iu) 

.TRAN Im 800ms 

.PLOT TRAN V(vsl) V(vs2) V(vs3) 

.PLOT TRAN i(yi->i__sl) i(yi->i_s2) i(yi->i_s3) 

.PLOT TRAN i(yi->speed) 

.PLOT TRAN i(yI->torque) i(y2->torque) 

.OPTION eps=ie-i vntol = l itoi = le-j L-eirol = 10e-2 noascii 

.END 

l o a d . h d l - modelul HDL-A al sarcinii mecanice 
-- mechanicai ioad modei 
-- Rev i.O 
— lon-Aiexandru Neag, Nov. A, 1994 

ENTITY ioad 13 
GENERIC (j, b: anaiog); 
COUPLING (speed, torque: anaiog); 
PIN (shaft: rotationai; ioad_contro1: any) ; 

END; 

ARCHITECTURE a OF ioad 13 
STATE ii, fiux, moment : anaiog; 

BEGIN 
RELATION 
PROCEDURAL FOR dc => 

shaft.t %= 0.0; 
PROCEDURAL FOR ac, transieiir = • 

shaft.t %= - j ^ ddt (shaft.rv) - b " 
shaft.rv + ioad_controi.a; 

speed := shaft.rv; 
torque := sliaft.t; 

END RELATION; 
END; 
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i c j m o t o r . h d l - modelul HDL-A al motorului asincron trifazat cu rotorul în scurtcircuit 
- - A C m o t o r r r ^ ' i ^ i , s t a t o r i c f i . ^ m * : ' 

— Rev 1.0 
— Jon-Aiexdndru Ne^g, Nov. 4, 

ENTITY âc^motor ZS 
G E N E R I C i i s , L r , In,, I s s , I s c , j , z p : r e a l ) ; 

COUPLING i_s2, i_s3, speed, torque: analog); 
PIN (pst: electrical^vectord TO 3); shaft: rotational); 

E N D ; 

ARCHITECTURE a OF ac_inotoi: IS 
STATE i_r: analog_vector(1 TO 3); 
STATE l_s: analog_vector(1 TO 3); 
STATE f_s: analog_vector(1 TO 3); 
STATE f_r: analog_vector(1 TO 3); 

VARIABLE Is, Ir: real; 

BEGIN 
RELATION 
PROCEDURAL FOR INIT «> 

Is Im 4 Iss; 
I r i m -f I r r ; 

PROCEOURAL FOR dc «=> 
shaft.t 1= 0.0; 
pst{!).i %« 0.0; 
pst(2).1 0.0; 
pst(3).i I» 0.0; 

PROCEDURAL FOR ac, transient => 

f_s{2) ls^i_s(2) Im^i_r(2); 
f_s(3) lm^i__r(3); 

f_r(l) im^i^sd) + lr*i_r{l); 
f_r(2) :« + lr^i_r(2); 
f_r{3) lm^i_s(3) lr-i_r(3); 

shaft.t %= 1.30^zp* 
r(2) r(3) 

+ i_s(2)-i__r(l) - i__s{2)-i~r(3) 
-i_s(3)^i_^r(i) + i_s{3)^i r(2)) 

- (shaft. rv) ; ~ 

pst(1) .i %= i_s(l); 
pst(2).i 1= i_s(2); 
pst(3).i i_s(3); 

i_s(l); 
i_s2 i s(2); 
i.s3 :« i"s(3); 
speed shaft.rv; 
torque shaft.t; 

EQUATION li^s, i__r) FOR dc, ac, transient => 
pst(l).v rs^i s(l) + ddt(f s(l)) 
pst(2).v == rsM^s(2) ddt(f"'s(2)) 
pst(3).v «= rs^i^s(3) ddt(f"s(3)). 

0.0 " rr-i_r{l) + ddt(f_r(l)) 
- 0.577-zp.c;haft.rvM-f_r(2) + f r(3)); 

0.0 == rr»i_r(2) ddt(f^r(2)T 
- 0.577^zp-shaft.rvM*f_r(l)-f r(3)); 

0.0 ddt(f_r(3)) 
- 0.577-zp-shaft .rvM-f_r(i)^f__r{2) ); 

END RELATION; 
END; 
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i n v 3 p . h d l - modelul HDL-A al invertoailui trifazat ideal 
-- 3-phase ideal invertet" w i t h digital c o n t L - o l 
-- Rev 1.0 
— lon-Alexandru Neag, Dec. 1h, 

ENTITY inv3p 13 
PORT (R, S, T: IN bit); 
PIN (p_plus, p__minu.s, p_our_a, p_out_b, p_out_c : eiectrical) 

END; 

ARCHITECTURE a OF inv3p 13 
BEGIN 

RELATION 
PROCEDURAL FOR dc => 

p__out_a.v %= 0.0; 
p_out_b.v %= 0.0; 
p_out_c.v %= 0.0; 

PROCEDURAL FOR ac, transient =• 
IF R = THEN 

p_out_a.v p_plus.v; 
ELSE 

p_out_a.v p^minus.v; 
END IF; 

IF 3 = '1' THEN 
p__OLit_b.v 1= p_plus.v; 

ELSE 
p_out__b.v %= p_minus.v'; 

END IF; 

IF T = THEN 
p_out_c.v %= p_plus.v; 

ELSE 
p_out__c.v p_minus.v; 

END IF; 

END RELATION; 
'END; 
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Fişierele sursă pentru simularea unui sistem de acţionare în HDL-A 

sirgen. h d l - modelul HDL-A al circuitului de comandă cu undă dreptungiulară 
-- 3-pria5e sqjfi*!-!' w v̂e g ^ n f i - a z O L ' 

-- Rev 1.C 
-- Jon-Alexâi.^ru Oec. 18, 1^94 

l.ST:TY swq<?:, 
fORTi'R, j:, T: INOL'T bit); 

£ND; 

^f CHITECT'JRE a swgen I? 
VARIABLE 

table_cnt, tIme^cnt:integer; 
VMIABLE 

sw t d D i e : bit matrix (O to 2, O t o 5); 
BEGIN 

PROCESS 
B E G I N 

R < - • 1 • ; 
S <» ; 
T < - • 

sw^rable : « •1 •; 
sw^tdb^e (0, I ) : m • 2 • ; 

âbi f- ; c , . 1 : = ' 1 '; 
sw^table (0,3) • O ' ; 
sw^table ( 0 , 4 ) : = •0* ; 
sw^tabie (0,5) 
sw_tdbie (1,0) : = • 0 • ; 
sw^tabie ( I r l ) ; » 
sw^table (1,2) 
sw^tabie (1,3) 
sw_table (1,4) 
sw^table (1,5) • C ; 
sw^table (2,0) ; ac 
sw^taDle (2,1) ; s 
sw table (2,2) •0»; 
sw^table (2,3) 
sw^table (2,4) 
sw^table (2,5) 

tâDle_cr.t 0; 
rime rnt 33; 

L c o r 

END If; 
END LOOF'; 

END PROCESS; 
END; 

K A : T f o r 10Ou5: ; 
time_cnt t irr.e__cnt-l; 
:r time_cnt = O THEN 

time_cnt := 33; 
table^cnt table^cnt^l; 
IF table_cnt > 5 THEN 

table__cnt := 0 ; 
END IF; 
R sw^tablelO, table^cnt); 
S • = sw^tabied, tabie_cnt); 
T sw_table(2, table__cnt); 
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Fişierele sursa pentni modiilatonil PWM software cu microcontroler 8051 

Anexa 5 - Fişierele sursă pentru modulatorul PWM software 
cu microcontroler 8051 

A5.1 structura microsistemului 
Microsistemul are o schemă specifică utilizării microcontrolerului 8051 într-o configuraţie cu memorie 
externă [Phil92]. O memorie EPROM conţine un program "monitor", care permite comunicaţia cu un 
calculator PC pe interfaţa serială RS-232. în acest mod se realizează transferul programelor într-o 
memorie RAM, accesată de microcontroler atât ca memorie de program, cât şi ca memorie externă de 
date. Programul ^'monitor" conţine de asemenea un set de rutine pentru comunicaţie pe interfaţa serială, 
apelabile din programul de aplicaţie. Circuitul integrat SLE4520 este interconectat pe magistrala 
microcontrolerului conform schemei tipice de aplicaţie din [Siem92], celelalte semnalele de comandă 
fiind conectate conform tabelului de mai jos. 

SLE4520 8051 
SYNC PI. 0 
INHIB PI. 1 
STATUS PI.3 
CS PI. 4 

A5.2 Programul de modulaţie 
p w m l l _ c m . a sm - modulator PWM trifazat cu prescrierea de la tastatură a frecvenţei modulatoare şi a 
factorului de modulaţie în aplitudine; corecţia erorilor de cuantizare si supramodulaţie 

PWM11_CM.A3M - modulator PWM trifazat VI.1 
(C) 1994-1999 Ştefan Gal, lon-Alexandru Neag 

- prescrierea de la tastatura a frecventei modulatoare si a factorului 
de modulaţie In aplitudine 

- distribiiirea calculelor in A perioade purtatoare succesive 
- frecventa purtatoare = 15,625kHz/2; 
- sincronizarea pulsurilor: SE 
- timpul de decalare a comenzii = O 
- corecţia erorilor de cunatizare a duratelor pulsurilor 
- supramodulatia si liniarizarea caracteristcii 

NAME 
USING 

PWM11_CM 
O 

EXTRN CODE(CSTART,TXSTR,TXCH,TXHEX2,TXHEX4,CRLF,SPACE) 
EXTRN CODE(RXCH,RXHEX2,RXHEX4) 
; rutinele din monitor utilizate: 
; CSTART - punctul de intrare in monitor 

TXSTR - transmisie string 
; TXCH - transmisie caracter 

TXHEX2 - transmisie număr hex (1 octet) 
TXHEX4 - transmisie număr kex (2 octeti) 

; CRLF - transmisie <CR.-
SPACE - transmisie blanc 
RXCH - recepţie caracter 
RXHEX2 - recepţie număr hex 
RXHEX4 - recepţie luimar hex 

(maxim 1 octet = 2 caractere) 
(maxim 2 octeti = 4 caractere) 

; simboluri aditioiiale referitoare la CI SLE4520 
$INCLUDE(SLE ADD.INC) 

; c o i i s t a n t e 

M_DIV 

rĴ DT 
M_AN1E'L_HIGH_ 
M AMPL LOW ^ 

EQU DIV_500n^ 
EQIJ 127 
EQU O 
EQ'-i OOH 
EQI.J 0F2H 

factorul de prescalare 
con;-:r :^nta de timp pentru Tc ( fc - 15,625kHz/2 !!!) 
constanta de timp pentru decalarea comenzii (1 = 500ns) 
valoare iniţiala pentru ma (ma = 0 . 9 5 ) 
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Fişierele sursa pentru modulatorul PWM software cu microcontroler 8051 

; /driiicil^ 
ECH-' 34H ; fâloâre iniţiala pentru fm {fm = 50 Hz) 

PHI LOW 
FHT^MIDDLE 
rnî HIGH 
.'̂MPL̂HIGH 
AMPL̂LOK 
rR£CV_LOW 
FRECV^MIDDLE 
FRECv'̂ HIGH 
T R 

TC^CKT 

COR_R 
COR_S 
COR̂T 
COR BIT 

E'w>t' 60H ; 
ZQ^J fclH ; 
EO'J ern 
EQU 64H ; 
EÔ  65H 
EQU 66H ; 
EQU 6-̂ H ; 
EQU 6eH 

EQU 69H ; 
EQU 6AH ; 
EQU 6BH ; 

EQU O 

; p u n c t u l d e s t a r t 

CSEG 
JMP 

AT O 
INIT 

TAZCT {Z o c t e t i p a r t e î n t r e a g a , 

1 o c t e t p a r t e f r a c t i o n a r a ) 

a m p l i t u d i n e { 2 o c t e t i ) 

frecventa (2 octeti parte Întreaga^ 
1 octet parte fractionara) 

constanta de timp pentru faza R 
constanta de timp pentru faza S 
constanta de timp pentru faza T 

EQU 6CH ; contorul perioadelor purtatoare 

EQU 6DH ; 
EQU 6EH ; 
EQ»J ePH ; 

corecţie, faza R 
corecţie, faza S 
corecţie, faza T 

fanion corecţie 

; s a l t 

r u t i n a d e t r a t a r e a i n t r ^ 

peste zona rutinei de tratare a Întreruperii 

ruperilor de la TIMERO 

uRG OBH 

PUSH ACC 
PUSH PSW 
PUSH DPL 
PUSH DPH 

; generarea pulsului SYNC 
SETB SYNC 
CLR SYNC 

; decizia referitoare la c 
MOV A, TC__CNT 
INC TC CNT 
JB ACC.1,TC 3 4 
JB ACC.O,TC 2 
JMP TC^l 

TC 3 4: 
JNB ACC.O,TC 3S 
JMP TC 4 

TC 3S: 
JMP TC_3 

; calcule pentru prima per 
; de timp 

pentru prima per 

TC 1: 
MOV A, PHI LOW 
ADD A,FRECV LOW 
MOV PHI LOW,A 
MOV A, PHI^MIDDLE 
ADDC A,FRECV MIDDLE 
MOV PHI MIDDLE, A 
MOV A, PHI__HIGH 
ADDC A, FRECV HIGH 
MOV F'HI HIGH, A 

; contorul perioadei purtatoare 
; incrementarea controlului 

; perioada a 2-a 
; prima perioada 

; a 3-a perioada (short jump!) 
; a 4-a perioada 

; long jump 

faza = faza + frecventa (3 octeti) 

; actualizarea constantelor de timp SLE4520 
salvare temporara RO 

^^ ; selecţie SLE 4520 

R 0 , ? L PHASE R '' constantei de timp pentru faza R 
eRO,A " 

' actualizarea constantei de timp pentru faza S 

SETB 
MOV 
MOV 
MOVX 
MOV 
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Fişierele sursa pentru modulatorul PWM software cu microcontroler 8051 

INC RO 
MOVX @RO,A 
MOV A,T T ; actualizarea constantei de timp 
INC RO 
MOVX 0RO, A 
CLR CS ; deselectare 3LE 4520 
MOV RO,B ; restaurare RO 
JMP ITO END ; terminarea rutinei de tratare a 

; calcule pentru a 2-a perioada purtatoare: faza R 
TC__2 : 

MOV A, PHI__HIGH ; determina rea alternantei 
JBC ACC.2,TC2__N ; alternanta negativa 

; faza R, alternanta pozitiva 
ANL A, ; ca leu 1 d red adresei in tabel 
ORL A,»04H 
MOV DPH,A 
MOV DPL, PHI__MIDDLE 
CLR A 

MOVC A,@A+DPTR ; preluarea eşantionului 
; calcularea constantei de timp 
MOV B,AMPL LOW ; multiplicare m_a 3_k (2 octeti ^ 1 octet) 
MUL AB 
MOV RO,B 
MOV Rl, A 
CLR A ; reincarcarea eşantionului 
MOVC A,@A+DPTR 
MOV B,AMPL HIGH 
MUL AB 
XCH A,B ; testare B != 0 (=> regim de supramodulatie) 
JNZ RP O W 
XCH A,B 
ADD A,RO 
JNC RP_NO_OVM 

RP OVM: / regim de supramodulatie 
MOV T R,#255 f valoarea maxima a constantei de timp 
JMP ITO_END f terminarea rutinei de tratare a Întreruperii 

RP NO OVM: § nu e regim de supramodulatie 
MOV B, Rl ; constanta de timp: A = MSB, B = LSB 

; algoritm de corecţie 
CLR C 
RRC A 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A,B 

divizare cu 2 a constantei de timp (2 octeti) 

XCH 
ADD 
XCH 

JB 
CLR 

W_COR__RP: 
ADDC 

MOV 
JMP 

A,COR_R 
A,B 
A,COR R 

COR V- COR + B 

COR_BIT,W_COR_RP; testarea fanionului de corecţie 
C ; neglijarea corecţiei 

A,#128 

ITO END 

; adunare la N_Tc/2 (pentru semiperioada pozitiva) 

; stocarea constantei de timp 
; terminarea rutinei de tratare a Întreruperii 

; faza R, alternanta negativa 
TC2_N: 

ANL A, <^03H ; calcularea adresei in tabel 
ORL A,#04H 
MOV DPH,A 
MOV DPL,PHI_MIDDLE 
CLR A 
MOVC A,(§A+DPTR ; preluarea eşantionului 

; calcularea constantei de timp 
; multiplicare m_a MOV B,AMPL LOW 

MUL AB 
MOV RO,B 
MOV R1,A 
CLR A 
MOVC A, L^A+DE'TR 
MOV B,AMPL HIGH 
MUL AB 
XCH A, B 

S k (2 octeti * 1 octet) 

reincarca rea esant ionului 

- A5.3 -

BUPT



Fişierele sursa pentru modulatorul PWM software cu microcontroler 8051 

JN: RN 
XCH 
AO:. A, RL 
JNC 

RN OVM: ; 
MR)V T K,fO ; 
JMP ÎTÔ END ; 

RK̂ NO OVM : ; 
MOV E, R1 f 

CLR C i 
RRC A 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A,B 

XCH A, COR R i 
ADD A,B 
XCH A,COR R 

JB COR BÎT.W COR RN; 
CLR C S 

W COR RN: 
XCH A,B 
MOV A,1129 
SUPE A,B 

MOV T R,A 
JMF' ITO_END 

; calcule pentru a 3-a perioad 
TC 3: 

MOV A,PHI MIDDLE f 
ADD A,#171 * MOV DPL,A 
MOV A,PHI HIGH 
ADDC A, «2 
JBC ACC.2,TC3__N f 

; faza S, alternanta pozit 
ANL A,#03H ş 
ORL A,•04H 
MOV DPH,A 
CLR A 
MOVC A, GA-T-DPTR : 1 

regim de supramodulatie 
vdloarea minima a constantei de timp 
terminarea rutinei de tratare a intreruperii 
nu e regim de supramodulatie 
constanta de timp: A = MSB^ B = LSB 

divizare cu 2 a constantei de timp (2 octeti) 

COR COR + B 

MOV B,AMPL LOW 
MUL AB 
MOV 
MOV R1,A 
CLR A 
MOVC A,eA+DPTR 
MOV B,AMPL HIGH 
MUL AB 
XCH A,B 
sJNZ SP OVM 
XCH A,B 
ADD A,RO 
JNC SP NO OVM 

;P OVM: -

MOV T S,#255 
JMP ITO END 

P NO OVM: 
MOV B, R1 

; multiplicare m_a * (2 octeti • 1 octet) 

; reincarcarea eşantionului 

; testare B != O (=> regim de supramodulatie) 

; regim de supramodulatie 
; valoarea maxima a constantei de timp 
; terminarea rutinei de tratare a intreruperii 
; nu e regim de supramodulatie 
; constanta de timp: A = MSB, B = LSB 

; algoritm d- corecţie 
CLR C 
RRC A ' divizare cu a constantei de timp (2 octeti) 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A, B 

XCH 

XCH A,COR_S 

JB COR_ B I T,W_COR_ s r ; t e s t a r e a f a n i o n u l u i d e c o r e c ţ i e 
W COR SP: ' " ^ ^ i i J ^ r e a c o r e c ţ i e i 
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ADDC 

MOV 
JMP 

A,#128 

T_S, A 
ITO END 

Fişierele sursa pentni modiilatonil PWM software cu microcontroler 8051 

; adunare ia N_Tc/2 (pentru semiperioada pozitiva) 

; stocarea constantei de timp 
; terminarea rutinei de tratare a intreruperii 

; faza S, alternanta negativa 
TC3_N: 

ANL A,<^03H ; calcui.ir^a .n.ilresei in tabel 
ORL A, 
MOV DPH,A 
CLR A 

MOVC A,0A+DPTR ; preluarea eşantionului 
; calcularea constantei de timp 
MOV B,AMPL LOW ; multiplicare m a 3_k (2 octeti * 1 octet) 
MUL AB 
MOV R0,B 
MOV R1,A 
CLR A ; reinca rea rea esant ionului 
MOVC A,@A+DPTR 
MOV B,AMPL HIGH 
MUL AB 
XCH A,B 
JNZ SN OVM 
XCH A,B 
ADD A,R0 
JNC SN_NO_OVM 

3N OVM: ; regim «Je supramodulat ie 
MOV T S,#0 ; valoarea minima a constantei de timp 
JMP IT0_END ; terminarea rutinei de tratare a intreruperii 

SN NO OVM: ; nu e regim de supramodulatie 
MOV B, R1 constanta de timp: A = MSB, B = L3B 

CLR C ; divizare cu 2 a constantei de timp (2 octeti) 
RRC A 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A,B 

XCH' A,COR 3 ; COR COR + B 
ADD A,B 
XCH A,C0R_3 

JB COR BIT,W COR _SN; testarea fanionului de corecţie 
CLR C ; neglijarea corecţiei 

W COR SN: 
XCH A,B ; scădere din N__Tc/2 (pentru semiperioada negativa 
MOV A, #128 
SUBB A,B 

MOV T S,A } stocarea constantei de timp 
JMP ITO_END f terminarea rutinei de tratare a intreruperii 

; calcule pentru a 4-a perioada purtatoare: faza T 
TC_4 : 

MOV A, PHI__MIDDLE ; calcularea adresei in tabel 
ADD A,#85 ; adunare 2*round{2048/3) pentru un defazaj de 240 grade 
MOV DPL,A 
MOV A,PHI_HIGH 
ADDC A,#5 

JBC ACC.2,TC4_N ; deteminarea alternantei - alternanta negativa 

; faza T, alternanta pozitiva 
ANL A,#03H ; calcularea adresei in tabel 
ORL A,#04H 
MOV DPH,A 
CLR A 
MOVC A,@A+DPTR ; preiuarea eşantionului 
; calcularea constantei de timp 

; rnuit ipl icare m_a ^ 3_k (2 octet i 1 octet) 

reinca rcarea esant ionului 

MOV B,AMPL LOW 
MUL AB 
MOV RO, B 
MOV R1,A 
CLR A 
MOVC A,QA+DPTR 
M(jV &,AME'L HIGH 
MUL AB 
XCH A,3 
JNZ TP OVM 

testare B (=.' regim de supramodulat ie) 
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risicrcic surea pemm moguiaiorui rwivi soirware cu niicrocomroicr GUDI 

XCH 
ADD 
J N C 

MOV 
JMF 
M0\' 

A,B 
A. RO 
TF̂NÔC'VM 

$2bi 
ITĈ END 

; a l g o r i t m d e c o r e c ţ i e 

CLR C 
RRC A 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A,6 

; regim oe supramcdulatie 
; valoarea maxima a constantei de timp 
; terminarea rutinei de tratare a întreruperii 
; nu e regim de supramodulatie 
; constanta de timp: A = MSB, B = LSB 

divizare cu 2 a constantei de timp (2 octeti) 

XCH 
ADD 
XCH 

JB 
CLR 

W COR_^TP: 
ADDC 

MOV 
JMF 

A,COR_T 
A,B 
A, COR T 

COR <- COR B 

COR_BIT,W_COR_TP; testarea fanionului de corecţie 
C ; neglijarea corecţiei 

A, #128 

ITO END 

; adunare la N_Tc/2 (pentru semiperioada pozitiva) 

; stocarea constantei de timp 
; terminarea rutinei de tratare a întreruperii 

; calcularea adresei in tabel 

; faza T, alternanta negativa 
TC4_N: 

ANL A,I03H 
ORL A,i04H 
MOV DPH,A 
CLR A 

MOVC A.eA^DPTR ; preluarea eşantionului 
; calcularea constantei de timp 
MOV B,AMPL LOW 
MUL AB 
MOV RO,B 
MOV R1,A 
CLR A 
MOVC A, eA-t-DPTR 
MOV B,AMPL HIGH 
MUL AB 
XCH A,E 
JN2 TN OVM 
XCH A,B 
ADD A,RO 
JNC T N ^ N O ^ O W 

TN^OVM: 
MOV T T,IO 
JMP ITO END 

TN NO OVM: 
MOV B, R1 ; 

CLR C 
RRC A 
XCH A,B 
RRC A 
XCH A,B 

XCH A,COR T 
ADD A,B 
XCH A, COR^T 

JB COR BIT,W COR 
CLR C 

W COR TN: 
XCH A,B 
MOV A,1128 
SUBB A,B 

MOV T T,A 
JMP ITO^END f 

; multiplicare m__a • S_k (2 octeti * 1 octet) 

; reincarcarea eşantionului 

regim de supramodulatie 
valoarea minima a constantei de timp 
terminarea rutinei de tratare a întreruperii 
nu e regim de supramodulatie 
constanta de timp: A = MSB, B = LSB 

divizare cu 2 a constantei de timp (2 octeti) 

; COR COR -f B 

; partea finala a ruti 
; purtatoare 
ITO END: 

nei da tratare a Întreruperii - pentru toate perioadele 
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Fişierele sursa pentni modiilatonil PWM software cu microcontroler 8051 

POP DPH 
POP DPL 
POP PSW 
POP ACC 
RETI 

refacerea registriior 

; initializarea programului 

relocarea stivei 
afişare mesaj 

INIT: 
MOV 3P,#2FH 
MOV DPTR,»MSG_INIT 
CALL TXSTR 
;iniţializarea variabilelor cu O 
MOV RO,#PHI_LOW 

CLEAR: 
MOV @RO,#OOH 
INC RO 
CJNE RO,«COR_T,CLEAR 
CLR COR BIT ; iniţial, fara corecţie 

; intializarea perifericelor 
MOV IP,#02H ; Întreruperea de la 1 TIMERO prioritara 
MOV IE,tt82H ; validarea Întreruperii de la TIMERO 

CLR TRO ; stop TIMERO 
MOV A,TMOD ; programare TIMERO in modul cu reincarcare 
ANL A,#OFOH 
ORL A,#02H 
MOV TMOD,A 
MOV THO,#N TC ; constanta de timp pentru prima temporizare 
MOV TLO, IfN TC ; constanta de timp pentru reincacare 
SETB TRO ; start TIMERO 

intializare 3LE4520 
SETB INHIB r dezactivarea ieşirilor SLE4520 
SETB CS ; selecţie SLE4520 
MOV P2,#SLE PAGE ; selectarea paginii de memorie pentru SLE4520 
MOV RO,#SLE DIVIDER ; factorul de prescalare 
MOV- A,#N DIV 
Mov:< @RO,A 
MOV RO,#SLE DEAD TIME. ; constanta de timp pentru decalarea comenzii 
MOV A, #N DT 
MOVX @RO,A 
MOV RO,#SLE PHASE R ; constantele de timp ale fazelor 
MOV A, #64 ; N_Tc/2 
MOVX @RO,A 
INC RO 
MOVX @RO,A 
INC RO 
MOVX @RO,A 
CLR CS 
CLR INHIB ; activarea ieşirilor SLE4520 

; initializarea variabilelor 
MOV FRECV_MIDDLE,«N_FREQ_MED_0 
MOV AMPL_HIGH, ffN_AMPL_HIGH_0 
MOV AMPL LOW,«N AMPL LOW O 

bucla programului principal 
MOV 
CALL 

DPTR,»MSG_LOOP 
TXSTR 

LOOP: 
MOV 
CLR 
CALL 
MOV 
CALL 
MOV 
MOV 
CALL 
MOV 
CALL 
MOV 
CALL 
MOV 
MCJV 
CALL 

DPTR,#M3G_MENU 
EA 
TXSTR 
DPTR,#MSG_AMPL 
TXSTR 
RO,AMPL_LOW 
R1,AMPL__HIGH 
TXHEX4 
DPTR, flMSG_BLANC 
TXSTR 
DPTR,#MSG_FRECV 
TXSTR 
RO,FRECV_LOW 
Rl,FRECV_MIDDLE 
TXHEX4 

; afişare "meniu" 

; afişarea valorilor curente 
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Fişierele sursa pentni modiilatonil PWM software cu microcontroler 8051 

J B C O R ^ B I T , W ^ C O R 
M O V DPTR, IM^ÎG'NOCOR 

KXT^COh 
W C O R : 

M O V D F T R , # M S G _ C O R 
N X T C O R : 

" C A L L T X ? T R 
MTJV A, »13 
C A L L T X C H 
C A L L T X C H 
3 E T B E A 
C A L L R X C H ; 
A N L A, I I I O I I I I I B i 
CJSL A , F Q \ N O T Q ; 
J M F 8 0 0 0 H 

scrr Q: 
C J N E A , # ' A \ N O T A 0 

J M F H N D L _ A 
N O T A: 

C J N E A, # ' F \ N O T F 0 

J M F H N D L ^ F 
N O T F: 

" C J N E A, F C \ L O O P 0 

J M F H N D L C 

^fîteptdrea unui caracter 
conversie in majuscula 
testare Q (Quit) 

testare A (Amplitudine) 

testare F (Frecventa) 

testare C (Corecţie) 

; prelucrare amplitudine 
H N O L A: 

M O V D ? T R , # M S G A M P L 
C L R EA 
C A L L T X S T R 
C A L L R X H E X 4 
M O V A M P L L O W , R C 
M O V A M P L H I G K , R 1 
M O V A , # 1 3 
C A L L T X C H 
C A L L T X C H 
C A L L T X C H 
C A L L T X C H 

; afişare mesaj 
; preluare valoare 

L I N : 
liniarizarea caracteristicii 

M O V 
J2 
C L R 
SUBB 
J N C 
M O V 
C L R 
S U B B 
J N C 

M O V 
M O V 
R L 
M O V 

M O V C 
M O V 
M O V 
I N C 
M O V C 
M O V 
J M P 

LîN̂ r̂ AT: 
^MOV 
M O V 

L I N ^ E N D : 
S E T B 
JMF' 

A,AMPL HIGH 
LIN^END 

A, 0O2H 
LIN SAT 
A,AMrL_LOW 
C 
A, i45H 
LIN^SAT 

DPTR,«LIN_TAB 
A,AMPL__LOW 
A 
RO,A 

AMPL HIGH,A 
A,RO" 
A 

AMPL__L0W,A 
LIN END 

AMPL^HIGH, i(3H 
AMPL_L0W, <I92H 

EA 
LOOP 

AMPL__HIGH = O, nu e necesara liniarizare 

testare daca AMPL__HIGH > 1 
îTid in zona de saturatie 

; AMPL^HIGH = 1; testare daca AMPL__LOW > 44H 
; ma in zona de saturatie 

; baza = LIN__TAB 
; offset = AMPL_LOW * 2 
; inainte de rotire, bitul 7 = O! 
; stocare temporara 

; preluarea valorii corectate din tabel 

; prelucrare frecventa 
HNDL F: MOV DPTR,«MSG FRECV 

EA 

; afişare mesaj 
^ ^ ^ ^ ^ preluare valoare 
FRECV^LOW,RO 
FRECV__MIDDLE,R1 
A, #13 

; vcilortreci corectata pentru zona de saturatie 

; Întoarcere in bucla programului principal 

C L R 
C A L L 
C A L L 
M O V 
M O V 
M O V 
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CALL TXCH 
CALL TXCH 
CALL TXCH 
CALL TXCH 
SETB EA 
JMP LOOP intoarcere in bucla programului principal 

; prelucrare corecţie 
HNDL_C: 

MOV DPTR,»MSG_AMPL 
CPL COR_BIT 
JMP LOOP 

cotnplementa rea bitului de corecţie 
Întoarcere in bucla programului principal 

MSG_AMPL: 
MSG_FRECV: 
MSG^COR: 
MSG_NOCOR: 
MSG_BLANC: 
MSG MENU: 

DB 
DB 
DB 
DB 
DB 
DB 
DB 
DB 

A m p l i t u d i n e = 0.3H 
Frecven t i . i = 0 3H 
Cor ON' , 03H 
Cor O F F \ 03H 

\ 03H 
F - > F r e c v A Ampl C -> Cor Q -> Terminare', ODH 

ODH 
•Valori curente: 03H 

MSG__INIT: DB ' Iniţializare' , ODH, ODH, 03H 
MSG LOOP: DB »Bucla infinita ...',ODH, ODH, ODH, 03H 

; tabela de eşantioane 

ORG 4 00H 
; a se include numai unul din tabele! 
$INCLUDE(TAB_SIN.INC) ; semnal modulator sinusoidal 
;$INCLUDE(TAB SVM.INC) ; semnal modulator SVM 

; tabela pentru liniarizarea ma 

ORG 800H 
LIN__TAEr: 
$INCLUDE(SM COR.INC) ; generat cu comp_sm.m 

END 

s i e a d d . i n c - simboluri adiţionale referitoare la modulatoml PWM SLE4520 

; SLE_ADD.INC - simboluri adiţionale referitoare la CI SLE4520 

; definirea semnalelor de comanda 
SYNC BIT PI.O ; SLE 4 520 3YNC 
INHIB BIT Pl.l ; SLE 4520 INHIB 
STATUS BIT PI.3 ; SLE 4 520 3TATU3 
CS BIT PI.4 ; SLE 4 520 C3 

definirea adreselor porturilor 3LE4520 
SLE_PAGE 
SLE_PHASE_R 
SLE__PHASE_S 
SLE_PHASE_T 
SLE_DEAD_TIME 
SLE DIVIDER 

EQU 03H ; adresa de pagina a CI SLE4520 
EQU OOH ; registrul constai^itei de timp pentru faza R 
EQU OIH ; registrul constantei de timp pentru faza 3 
EQU 02H ; registrul constantei de timp pentru faza T 
EQU 03H ; registrul decalarii comenzii 
EQU 04H ; registrul factorului de prescalare 

definirea constatelor utilizabile pentru factorul de prescalare 
DIV 333ns EQU 0 1:4 1 : 4 
DIV 500ns EQU 1 1:6 1:6 
DIV 666ns EQU 2 1:8 1:4 
DIV lOOOns EQU 3 1:12 1:6 
DIV 1330ns EQU 4 1:16 1:4 
DIV 2000ns EQU 5 1:24 1:6 
DIV 2660ns EQU 6 1:32 1:4 
DIV 4000ns EQU 7 1:48 1:6 
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A5.3 Programele de generare a fişierelor de date 

A5.3.1 Calcului tabelului de eşantioane ale semnalului moodulator 
gen_tab .m - generarea tabelului de eşantioane ale semnalului modulator 

% generarea fisieruliJi cu tabeltU de eşantioane 

Nr » :c:4; I numărul de esantioarie 
« - . 5 5 ; % a r . p 1 : r u d i n e o 

r . C ' d « • s v T T » * ; % f o r m a d e u n d a a s e m n a l u l u i m o d u l a t o r 

;f:d r.sg] « f open ( ' t est. i nc ' , 'wh.'); 
if fid -- -l 

rprintfd, [rr.sg 'Xn']); 
e Ise 

1f(mod ' sin') 
fprintf(fid, semnal modulator sinusoidal, semiperioada pozitiva, 1024 eşantioane 

, 8 t)iti\n\n' ) ; 
elseiffmoo 'svm') 

fprintf(fid, semnal modulator SVM, semiperioada pozitiva, 1024 eşantioane... 
, 8 biti\n\n'); 

- I s e 

fciGse(f id); 
fprintfi:, '̂ err̂ ndl moaulf^tor nesupor t at \ n ' ) ; 
ret urn; 

f p n n t f ( fid, • s t DW • ) ; 
for i «1:Ns 

\ calculare esanton 
i f(mod •sin') 

S « round(Am^sin(ii -0 .5)•pi/Ns)); 
elseifimod 'svm') 

if((i-0.5)-pi/Ns < (pi/6)) 
S = round(sqrt (3)^Ani''sin( (i-0.5)^pi/Ns) ); 

elseif((i-0.5)•pi/Ns < (pi/2)) 
S = round(Am-sin( (i-C.5)*pi/Ns pi/6)); 

elseif ( (i-0.5)»pi/Ns (5*pi/6)) 
S « round(Am^sin((i-0.5)^pi/Ns - pi /6)); 

else 
S = r o u n d ( s q r t ( 3 ) ^ A m * s i n ( ( i - 0 . 5 ) ^ p i / N s ) ) ; 

end; 
er. d; 

% scriere eşantion in fişier 

' " ' f p r l ^ t m . . . , -^dVo-. * ^^ 
else 

if(rem{i,e) 0) 
fp r in t f f f id , •%d, S); 

' ' ' % p r i n t f , a d , .»dXnVtDW s , ; * " " " " P® 
end; 

end; 
end; 
fclose(fid); 

end; 

A5.3.2 Calculul caracteristicii de corecţie pentru liniarizare 
comp^sm.m - generarea tabelului de corecţie 

> 

I i i n i r l r r ' r ' e ' - " ? " ' ' / " s u p r . m o d u l a t i e ; « generdieci tabelei de corecţie 

clear; 
close; 
whitebg; 

S v ™ E i : - " - 3.0 
Arr.l_s = [ 115.76 232.11 346.64 441.74 464 45 

V l l ' 2 l i l - î " 560:02 566.45 . . . 575.86 580.82 585.66 587.99]; 
Nmd_l = 255; % pentru ma = 1 
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Aml_l = 4 64.4 5; % Aml pentru ma = 1 

% interpoiai-e 
Nma_i = 256:324; ve^toL- Nrna pentuu interpoiare 
Aml_i = Nma__i"*^Aml_l/Nma_l; 
Nma_cor = round(interpi(Aml_s, Nma_s, Aml_i, 'spline')); 

% generarea fişierului cu tabela de corecţie 
[fid msg] = fopen ( ' sm__cor . inc ', 'w+'); 
if fid == -l 

f p r i n t f d , [msg *\n']); 
else 

fprintf(fid, 'XtDW •); 
for i=l:size(Nma_cor,1) 

if(rem(i,8) 0) 
if(i size(Nma_cor,1)) 

fprintf(fid, •%d, ', Nrna_cor { i ) ) ; 
else % ultimul număr, fara virgula la sflrsit, <CR> 

fprintf(fid, •%d\n', Nma_cor(i)); 
end; 

else % ultimul număr de pe linie 
fprintf(fid, »%d\n\tDW ', Nma_cor{i)); 

end; 
end; 
fclose{fid); 

end; 

e x p .m - simularea modulatorului experimental 

% modelarea modulatorului experimental 

d e a r; 
close; 
whitebg; 

% parametrii modulaţiei 
fc = 15625/2; % frecventa purtatoare 
fm = SCT; % frecventa modulatoare 
ph__0 = 0.01; % faza iniţiala a semnalului modulator, faza A 
ma = 0.95 ; % factor de modulaţie in amplitudine 
Nt = 8; % numărul de biti al modulatorului in durata 
Tck = le-6; 
sync = 'se'; % modul de sincronizare a pulsurilor 
cor_d = 'nt'; % corecţia erorilor de cuantizare a duratelor pulsurilor 

Ns = 2048; % numărul de eşantioane din tabel 
Nb = 9; % numărul de biti ai esantioanelor din tabel 

% parametrii invertorului si ai sarcinii 
V_D = 537; % tensiunea continua de alimentare a invertorului 
L = 0.8; % inductanta unei faze 
R = 12; % rezistenta unei faze 
ph_L = atan(2^pi-*'fm*L/R) ; 

% unghiul de faza al circuitului echivalent al sarcinii 
Y_D = 0; % conexiune Y/delta (1/0) 
T_D = Oe-6; % timpul de decalare a comenzii 
Tmin = Tck/2; % durata minima a pulsurilor 

% parametrii modelării 
fs = 10e3; % frecventa de eşantionare 
Ts = 1/fs; 
Ns = 4096; 'i numărul de eşantioane 

Tst = 5e-3; % timpul dupa care se genereaza pulsuri 

1 parametrii analizei 

win = 'n'; % tipul ferestrei temporale 

% parametrii filtrării anti-aliere 
gamma = 0 . 8 ; % fracţiune de eşantioane cu valori neafectate 

% de caracteristica filtrului aiiti-aliere 
Kovs = 10; % factor de supraesant ion.i re 
As =1000; % atenuarea FAA digital in banda de oprire 
eps_p = 0.01; % eroarea de lin. a caract. FAA dig. in banda de trecere t proiectarea FAA digital 

[o, d, NsO] = df_des (gamma, Kovs, A.s, 
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Fişierele sursă pcntni modulatorul PWM software cu microcontroler 8051 

I proiectarea FAA analogic 

omc - a fildeş f:-, eji^î^p); 

% generarea semnalului 

I numărul de perioade purt^^toare 

Kp - i.2* Iceil ( (Tst-f( (NsO/Kovs-»'Ns)/fs) )^£c)+l); 

I modelarea modulatorului 
(NTC^A, H'Tc B, N T c CI « r p w m 3 t (Ns, N B , T c k , tc, fm, p h _ 0 , M A , N p , c o r _ d ) ; ITc^A, TB__A7 7c__C7 Tb_C) = apwmB (NTc^A, NTc_B, NTc_C, Tck, l/(fc*Tck), sync); 

I modelarea ansamblului invertor-sarcina 
A^l, T 2, A T 3, A_3] « . . . 
inv ld3d(Tc A, Tb_A, Tc_B, Tb_B, Tc_C, Tb_C,... 

ph_L, fm, ph_0, Tmin, Tst); 

% modelarea FAA 
% NsO^Ns*Kovs eşantioane, per. de es. Ts/Kovs 
X 1 - af2_run(T 1, l/(fs^Kovs), NsO+Ns^Kovs, omc); 
x"2 - af2 run(T^2. A_2, l/(£s*Kovs), NsO+Ns^Kovs, omc); 
x_3 - af2~run(T_3, A_3, l/(fs^Kovs), NsO+Ns*Kovs, omc); 

* filtrare digitala 

y_l « df_run|b, a, NsO, Kovs, x_l); 
y_2 • df_run(b, a, NsO, Kovs, x_2); 
y_3 • df_run(b, a, NsO, Kovs, x_3); 

% analiza spectrala 

Am - h m 3 p h _ m ( [ ; y_3), Ts, win, gamma, fm); 

% afişarea amplitudinii fundamentalei 
Am_l « Am(1,:); 
fprintf ('Amd) « %d\n', abslAm 1(2))); 
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Anexa A6 -Modul modulator PWM pentru magistrala STE 

A6.1 Schema electronică 

a ® 
i 

? 
1 

L o 

l 
lî 

t» ** 
i a ti 

• 
ii •H H : • 

• 

- A^.l -

BUPT
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A6.2 Fişierele sursă pentru circuitele logice programabile 
SLE^AS.DCB (pentru IC 10) 

• I D E N T I F I C A T I O N 
5LE: AS 
Rev^l.O, 1995 Jan 2i 
lon-Alexandru Ncag 

implementarea modulaţiei ambelor fronturi folosind CI SLE4520 

•X-NAMES 
PHlpl, PHlp2, PH2pl, PH2p2, PH3pl, PH3p2, CSYNC, RESL, RESH, SEL; 
•Y-NAMES 

nLiNl, nHINl, nLIN2, nHIK2, nLIN3, nHIN3, TRGH, TRGL; 

• BOOLEAN-EQUATIONS 
NMINL - ((PHlpl ( SEL PHlp2 4 /SEL) RESL) & /RESH; 
NLINL - ((PHlpl 4 /SEL ^ PHlp2 4 SEL) RESH) & /RESL; 
nHIN2 « ((PH2pl 4 SEL PH2p2 4 /SEL) + RESL) 4 /RESH; 
nLIN2 - ((PH2pl 4 /SEL • PH2p2 4 SEL) ^ RESH) 4 /RESL; 
nHlN3 - ((PH3pl 4 SEL ^ PH3p2 4 /SEL) RESL) 4 /RESH; 
nLIN3 - ({PH3pl 4 /SEL PH3p2 4 SEL) RESH) 4 /RESL; 
TRGH - CSYNC ^ SEL; 
TRGL - CSYNC /SEL; 
•END 

SLE^DCD.DCB (pentru IC2) 

•IDENTIFICATION 
SLE_DCD 
Rev 1.0, 1995 Jan 23 
lon-Alexandru Neag 

decodificarea semr.alelor de comanda pentru SLE4520 

•X-NAMES 
nWR, nCS4, nCSO, nCMO, STB, SHFT2, SHFT3, SHFT4, SHFT6, CKl; 
•Y—NAMES 
P8WSEL, nP8RSEL, CCSE, CALE, nCWR, nSELD, nCKl; 

BOOLEAN-EQUATIOfJS 
rewSEl = /nCS4 4 /nWR; 
nrSRSEL = /(/nCMO 4 /nCS4 4 STB); 
CCSE » /nCSO 4 nCHO; 
CALE - STB 4 /SHFT2; 
nCWR - /ISHFT4 4 /SHFT6); 
nSELD - /SHFT3; 
nCKl - /CKI; 

•END 

SLE^RES.DCB (pentm IC7) 

•IDENTIFICATION 
SLE^RES 
Rev 1.0, 1995 Jan 28 
lon-Alexandru Neag 
decodificarea semnalului INHIBIT pentru SLE4522 

•X-NAMES 
nSYSRST, FAULT; 

•Y-NAMES 
SETSTA; 

•BOOLEAN-EQUATIONS 
SETSTA « /nSYSRST 4 FAULT; 

•END 
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A6.3 Programul de comandă 
pwm3 . c - modulator PWM trifazat 

PROGRAM: PWM3.C 

modulaţie PWM cu eşantionare uniforma asincrona 
modul de sincronizare a pulsurilor DE-A 
- lungimea tabelului de eşantioane: 1024 (pentru Tm/2) 
- rezoluţia esantioanelor din tabel: 8 biti 
- rezoluţia pentru m_a: 8 biti 
- rezoluţia generării duratelor pulsurilor: "7 biti 
- frecventa purtatoare: 13.020kHz ( (l̂  lOMHz XTAL) 
- watchdog 

Rev 1.0 7 Feb. 1995 1. Neag 

/ 

f^include <SCIM88.H> 
#include "SLE__BRD.H" 
#include <dos.h> 
#include <math.h> 

#pragma warn 
#pragma warn 

-pro 
-nod 

constante 
#define INT1_PR 0x12 
#define SLE_DT O 
#define SLE DC 1 

#define Km 0.9 

IRQl 
/* SLE4520 dead-time => DT = O "/ 

SLE4520 divider ratio => Div =1:6 

coeficient pentru generarea tabelului de eşantioane*/ 

void interrupt cnt3b__ISR (void ) ; 

/* variabile 
unsigned char SinTable[1024];/* tabelul de eşantioane */ 
unsigned char Ka = 0; 
unsigned int Kf = 0; 
unsigned int PhLo = 0; 
unsigned char PhHi = 0; 

char PhlTC, Ph2TC, Ph3TC; 
char PhlTCtmp; 

/* programul principal */ 
void main{) 
{ 

unsigned int SinTabPtr; 

variabila pentru m_a */ 
variabila pentru f__m */ 
faza (Low) 
faza (High) 

/* constantele de timp ale celor 3 faze 
stocare temporara pentru PhlTC */ 

pointerul tabelei de eşantioane 

setare INHIBIT SLE4520 
outportb(CON__P, INH); INH <- 1 

dezactivarea Întreruperilor */ 
disable(); 

/* calcularea tabelei de eşantioane */ 
for (SinTabPtr=0; SinTabPtr<1024; 3inTabPtr++) 

SinTable(SinTabPtr]=0xfe*Km*sin(3.1415927*SinTabPtr/1024.0); 

/* iniţializarea pointerului tabelei de eşantioane */ 
SinTabPtr=0; 

/* iniţializarea parametrilor modulaţiei - valori folosite pentru testare */ 
Ka = Oxff; 
Kf = 0x3800; 

/* iniţializare CON_P 

outportb (CON__P, 0x00); /* INH <- 0; CLR_3TA <- 0; TEST <- O 

iniţializarea constantelor de timp PhlTC = 0x80 
Ph2TC = 0x80 
Ph3TC = 0x80 

valori pentru Tc/2 (8 biti rezoluţie), */ 
corespunza to.H re unei valori medii nule */ 
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/• scrierea valorilor iniţiale in registrele SLE4520 •/ 
outpcrtb(D_TIME:, 5LE:_DT); 
o u t ;:k:) r r t ( PI V^CON, LE^ DC i ; 
outportbi'PHASEI, 0x80T; valori pentru Tc / 2 (8 biti rezoluţie) */ 
outportb{PHASE2, 0x80); 
outportblPHASE3, 0x80); 

/• setarea vectorului de Întrerupere IRC>1 (IRQl este conectat cu ATNRQ2* in modulul SCIM88)*/ 
setvect(IRQl,cnt3b_ISR); 

/• programare 80C188 Interrupt Controller */ 
outport(INTPMR, EL_PR_M); 
outport(EOIREG, NS EOI); 
outport(INTCRl, INfl_PR); 

ştergere STATUS si resetare INHIBIT pentru SLE4520 
outportb (CON^P, CLR_,STA); CLR^STA 1 
outportb (CON_P, 0x00); INH <- 0; CLR_STA <- 0; TEST <- O */ 

/• iniţializare watchdog •/ 
outportb(WD^RETR, 0x00); 

/• validarea Întreruperilor 
enablel); 

/* bucla programului principal •/ 
while (1) 
tasmlHLT}) aşteptarea Întreruperii de la timer in starea HALT */ 

} 

/• subrutina de tratare a Întreruperii IRQl */ 
void interrupt cnt3b_ISR(void) 

asm { 

/• acceptarea Întreruperii •/ 
mov dx,EOIREG 
mov ax,NS_EOI 
out dx,ax 

i* testare SEL 
in al, (CON_P) /• citire SEL 
and al, SEL 
jnz SELl testare SEL 

algoritmul de modulaţie pentru SEL = O */ 

calcularea noii valori a fazei •/ 
(bl, ah, al) <- faza 

adunare Kf (2 octeti) */ 

mov ax,PhLo 
mov bl,PhHi 
add ax,Kf 
adc bl,0 
and bl,0x07 
mov PhLo,ax 
mov PhHi,bl 

FAZA 1 
preluarea eşantionului din tabel 

mov cl,bl stocarea bitului 10 */ 
(bx) <- pointerul tabelului V 

nvov bl, ah 
and bx,0x03ff mascare 10 biti */ 
"̂ ov al,SinTable[bxJ /• citire din tabel 

calcularea constantei de timp 
'T̂ ov bl, Ka 
mul bl 
shr ax,l 
and testarea bitului 10 

complementare daca bitlO = 1 */ 

NI 1: 

jz NI 1 
neg ax } 

asm { 

add ah,0x80 adunare 80000H pentru Tc/2 */ 
^ ^ divizare cu 2 pentru rezoluţie de 7 biti */ 

PhlTCtmp,ah stocarea temporara a constantei de timp */ 

scrierea registrelor SLE4520 pentru SEL = O 
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mov al, PhlTC 
neg al 
add al,0x80 
out (PHASEl),ai faza 1 • / 

mov al, Ph2TC 
neg al 
add al,0x80 
out (PHASE2),al faza 2 
mov al, Ph3TC 
neg al 
add al,0x80 
out (PHASE3),al /* faza 3 
jmp NEXT 

algoritmul de modulaţie pentru SEL=1 

FAZA 1 
scrierea constantelor de timp */ 

mov al,PhlTCtmp preluare din stocarea temporara 
out {PHASEl),al scriere 
mov (PhlTC),al /* stocare 

FAZA 2 
/* citire din tabelul de eşantioane 
mov ax,PhLo /•• 
mov bl,PhHi 
add ax^Oxaaab 
adc bl,0x02 
mov cl,bl 
mov bh,bl /"* 
mov bl,ah 
and bx,0x03ff 
mov al,SinTable(bx) 

(bl, ah, al) <- faza 

adunare 2AA.ABH pentru Tm/3 */ 

stocarea bitului 10 "̂ Z 
(bx) <- pointerul tabelului 

masca L-e 10 biti 
citire din tabel 

calcularea constantei de timp 
mov 

^ mul 
shr 
and 
jz 
neg 
} 

NI_2_1: 
asm { 

add 
shr 

bl, Ka 
bl 
ax, 1 
cl,0x04 
NI__2_1 
ax 

ah,0x80 
ah,l 

calcularea constantei de timp 

testarea bitului 10 
complementare daca bitlO = 1 

/* adunare 80000H pentru Tc/2 */ 
/* divizare cu 2 pentru rezoluţie de 7 biti */ 

/* scrierea constantei de timp */ 
mov (Ph2TC),ah /* stocare 
mov al,ah 
out (PHASE2),al /* scriere 

FAZA 3 
/* citire din tabelul de eşantioane 

NI_3_1: 
asm 

mov ax,PhLo (bl, ah, al) <- faza */ 
mov bl,PhHi 
add ax,0x5555 adunare 555.55H pentru 2*Tm/3 
adc bl,0x05 
mov cl,bl stocarea bitului 10 */ 
mov bh,bl (bx) <- pointerul tabelului */ 
mov bl,ah 
and bx,0x03ff mascare 10 biti "̂ Z 
mov al,SinTable(bxJ citire din tabel *Z 

calcularea constantei de timp ^Z 
mov bl, Ka calcularea constantei de timp */ 
mul bl 
shr ax, 1 
and cl,0x04 testarea bitului 10 
iz NI_3_1 complementare daca bitlO = 1 
neg 
1 

ax 

{ 
add ah,0x80 adunare 80000H pentru TcZ2 *Z 
shr ah, 1 shift pentru rezoluţie de 7 biti 
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/• scrierea constantei de timp •/ 
ttk:̂' (Ph?TC),ah stocare 
m o v a l , a h 
out (rHASE3),a: scriere 

} 
NEXT: 

a s m { 

/• redeclansare watchdog •/ 
mov dx,WD_RETR 
out dx^ax 

/• re-validare întreruperi */ 
s t l 

) 
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