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de la Facultad de Ingenieŕıa de la Universidad Nacional de Mar del Plata

el 3 de Octubre de 2006, como requisito parcial para la obtención del t́ıtulo de

Ingeniero en Electrónica

Director: Ing. Walter Kloster

Co-Director: Ing. Sergio Alejandro González
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1.11. Caracteŕıstica velocidad-torque. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17

1.12. Capacidad velocidad-torque continua . . . . . . . . . . . . . . . . 18

2.1. Convertidor de un cuadrante (step down). . . . . . . . . . . . . . 21

2.2. Formas de onda del convertidor de un cuadrante . . . . . . . . . . 22

2.3. Convertidor de dos cuadrantes (half-bridge) . . . . . . . . . . . . 23

2.4. Formas de onda del convertidor de dos cuadrantes. . . . . . . . . 24

2.5. Convertidor Full-Bridge. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

2.6. Modulador por ancho de pulso: (a) diagrama en bloques; (b) com-

parador de señales. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28

2.7. PWM con tensión de conmutación bipolar. . . . . . . . . . . . . . 30

2.8. PWM con tensión de conmutación unipolar. . . . . . . . . . . . . 32

2.9. Efecto del tiempo muerto t∆. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

2.10. Efecto de t∆ sobre Vo, donde ∆Vo se define como una tensión de

perdida. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

2.11. Efecto del tiempo muerto sobre el motor. . . . . . . . . . . . . . . 37

vi



3.1. Diagrama en bloques. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

3.2. Diagrama en bloques: Etapa de potencia. . . . . . . . . . . . . . . 42

3.3. Convertidor puente completo (full-bridge). . . . . . . . . . . . . . 42

3.4. Implementación circuital del disparo de las llaves. . . . . . . . . . 44

3.5. Resistencia de gate V s amplitud de impulso negativo y tiempo de

apagado. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45

3.6. Diagrama en bloques: Etapa de control. . . . . . . . . . . . . . . . 47

3.7. Circuito de tensión de referencia. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

3.8. Amplificador y filtro diferencial. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

3.9. Modulador PWM TL494. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50

3.10. Frecuencia de conmutación en función de R y C. . . . . . . . . . . 50

3.11. Retardo en el encendido. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
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4.2. Señal PWM y tensión de referencia para una modulación m=0.5. 57
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4.5. Tiempos muertos en las señales PWM. . . . . . . . . . . . . . . . 59

4.6. Medición del tiempo muerto (t∆ = 520nseg). . . . . . . . . . . . . 59

4.7. Tensión sobre el motor para mı́nima modulación (VBUS = 30V ;Vpp =

60V ). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

4.8. Tensión y corriente sobre el motor para m = 0,5. . . . . . . . . . . 61

4.9. Tensión y corriente sobre el motor para máxima modulación. . . . 61
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Resumen

El objetivo de este proyecto se basó en el diseño y desarrollo de un controlador

para motores de corriente continua que permita controlar velocidad y sentido de

giro.

En primer lugar, se realizó una introducción al funcionamiento de motores

de corriente continua, en donde se estudió su comportamiento y se propuso un

método teórico práctico que permite obtener los parámetros del motor en forma

eficiente. Esto es importante ya que con los parámetros se puede modelar al motor,

y por lo tanto simular su comportamiento.

En segundo lugar, se relevaron las distintas topoloǵıas de convertidores exis-

tentes orientadas al control de motores de corriente continua. Existen tres topo-

loǵıas las cuales se clasifican según el número de cuadrantes que gobiernan. Las

mismas son:

Convertidor de un cuadrante (step down)

Convertidor de dos cuadrantes (half-bridge)

Convertidor de cuatro cuadrantes (full-bridge)

Se realizó un análisis funcional y comparativo de las distintas topoloǵıas, per-

mitiendo de esta manera, seleccionar el tipo de convertidor adecuado para este

proyecto. En este caso el driver o controlador se implemento sobre la base de un

convertidor de cuatro cuadrantes (full-bridge), el cual permite variar la velocidad

del motor y el sentido de giro.

Finalmente, se realizó el diseño del hardware correspondiente y las medicio-

nes prácticas para corroborar el funcionamiento del driver, obteniendo resultados

satisfactorios.
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Caṕıtulo 1

Motores de corriente continua

1.1. Introducción

En este caṕıtulo se desarrollan los conceptos básicos sobre motores de corriente

continua. Se desarrolla su principio de funcionamiento elemental y se propone

un método teórico práctico para la caracterización del motor, por medio de sus

parámetros.

1.2. Principio de funcionamiento de un motor

de CC elemental

En esta sección se desarrolla el principio de funcionamiento de un motor ele-

mental de corriente continua, el cual se observa en la Fig. 1.1. El motor elemental

de dos polos esta compuesto de un devanado de campo, bobinado sobre los polos

del stator, un bobinado sobre el rotor (a − á), y un conmutador. El conmutador

se compone de dos segmentos semicirculares de cobre montados sobre el eje, en el

final del rotor, los mismos están aislados uno de otro, aśı como también del acero

del rotor. Cada terminal del bobinado del rotor esta conectado a un segmento de

cobre. Escobillas de carbón estacionarias, montadas sobre los segmentos de cobre,

proporcionan la conexión del bobinado del rotor con un circuito estacionario, por

medio de un contacto sin fricción.

Las ecuaciones de tensión para los devanados de rotor y campo son:

vf = rf · if +
d

dt
φf (1.1)

1
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Figura 1.1: Motor de CC elemental de dos polos.
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va = ra · ia +
d

dt
φa (1.2)

Donde rf y ra son las resistencia del devanado de campo y del bobinado de

armadura respectivamente. La cáıda de tensión debida al contacto de las escobillas

sobre el conmutador se puede considerar como un valor constante o puede ser

contemplada en la resistencia de armadura ra. El rotor de un motor de continua

es a menudo referido como la armadura; rotor y armadura pueden ser usados de

forma intercambiable. Se puede expresar al enlace de flujos como:

φf = Lff · if + Lfa · ia (1.3)

φa = Laf · if + Laa · ia (1.4)

Donde Laf y Lfa son las inductancias mutuas entre la armadura y el devanado

de campo. En un motor de continua la inductancia mutua entre el devanado de

campo y el bobinado de armadura se puede aproximar a una función senoidal de

argumento θc y expresada como:

Laf = Lfa = −L · cos θc (1.5)

Donde L es una constante. Como el rotor gira, la función del conmutador es la

de conmutar los terminales estacionarios desde un terminal del bobinado del rotor

a el otro. Para la configuración que se muestra en la Fig. 1.1, esta conmutación

(switching) ocurre a θc = 0, π, 2π.... En el instante de conmutación, cada escobilla

esta en contacto con ambos segmentos de cobre, con lo cual el bobinado del rotor

(a − á) queda en cortocircuito. Obviamente, es deseable que en este instante la

tensión inducida este en su valor mı́nimo.

La tensión inducida en el devanado de armadura a circuito abierto, a velo-

cidad y corriente de campo constante, se determina igualando ia a cero e if a

una constante. Sustituyendo las ecuaciones (1.4) y (1.5) en (1.2), se obtiene la

expresión para la tensión a circuito abierto del bobinado (a − á) con if = cte:

va = if
dθc

dt
· senθc (1.6)

Luego, la tensión de armadura a circuito abierto es cero para θc = 0, π, 2π..., lo

cual representa la posición del rotor durante la conmutación. La conmutación se
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puede observar en la Fig. 1.2, la cual, se explicará en tres instantes distintos . La

tensión a circuito abierto correspondiente a las posiciones del rotor denominadas

como θca, θcb (θcb = 0), y θcc se indican en la figura. Es importante notar que

durante una revolución del rotor, la dirección positiva asumida para la corriente

de armadura se mantiene constante. En la Fig. 1.2.a, se observa que para θcb = 0,

la tensión sobre la armadura va es nula, ya que no existe contacto eléctrico entre

las escobillas y los segmentos del conmutador. Esto último se corresponde con los

cruces por cero de la Fig. 1.2.d, la cual representa la forma de onda de la tensión

de armadura durante la conmutación, la misma responde a la ecuación (1.6). La

Fig. 1.2.b representa a la conmutación para π < θc < 2π, en la cual se observa que

la corriente de armadura positiva ingresa por el terminal á y sale por el terminal

a del bobinado del rotor. Para 0 < θc < π, la conmutación esta representada en la

Figura 1.2: Conmutación de un motor de CC elemental.
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Fig. 1.2.c, donde la corriente de armadura ingresa por el terminal a, del bobinado

del rotor, y sale por á, permitiendo el sentido de circulación de la corriente de

armadura siempre positivo.

Por último, hay que tener en cuenta que el motor de la Fig. 1.1, no representa

a un motor práctico. Aunque podŕıa ser operado como un generador alimentando

a una carga resistiva, debido al cortocircuito del bobinado de armadura en cada

conmutación, este no podŕıa operar efectivamente como un motor alimentado

desde una fuente de tensión. Pero śı ejemplifica claramente los fundamentos del

principio de funcionamiento de un motor de corriente continua.

1.3. Circuito equivalente y modelo de estados

de un motor de CC

1.3.1. Circuito equivalente de un motor de CC

En un motor de CC, el flujo de campo φf es establecido por el estator. Este

flujo se puede generar por medio de imanes permanentes (Fig. 1.3.a), donde el

flujo φf permanece constante, o por medio de un devanado de campo (Fig. 1.3.b),

donde la corriente de campo If es quien controla al flujo. Por lo tanto el flujo φf

queda determinado por la siguiente ecuación:

φf = Kf · If (1.7)

Donde Kf es una constante de proporcionalidad del motor.

Figura 1.3: (a) Motor de CC con estator de imán permanente (PM); (b) motor
CC con devanado de campo.
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El torque electromagnético, en un motor de continua, se produce por la in-

teracción del flujo de campo φf y la corriente de armadura ia. Dicha relación se

observa en la ecuación (1.8)

Tem = Kt · φf · ia (1.8)

Donde Kt es la constante de torque del motor. En el circuito de armadura, una

fem inducida se produce por la rotación de los conductores de armadura a una

velocidad ωm en presencia de un flujo de campo φf . La ecuación (1.9) representa

esta relación

ea = Ke · φf · ωm (1.9)

Donde Ke es la constante de tensión del motor.

En unidades SI, Kt y Ke son numéricamente iguales (1.10), lo cual se puede

demostrar partiendo de que en estado estacionario la potencia eléctrica ea · ia y la

potencia mecánica ωm · Tem son iguales. En las siguientes ecuaciones se muestra

como se calcula la potencia eléctrica, (1.11), y mecánica, (1.12), respectivamente.

Kt

[

Nm

A.Wb

]

= Ke

[

V

Wb.rad/seg

]

(1.10)

Pe = ea · ia = Ke · φf · ωm · ia (1.11)

Pm = ωm · Tem = Kt · φf · ωm · ia (1.12)

Para generar torque, una fuente de tensión controlable va se aplica sobre los

terminales de armadura para establecer ia. Por lo tanto, la corriente ia en el

circuito de armadura queda determinada por va, la fem inducida ea, la resistencia

del devanado de armadura Ra y la inductancia de armadura La, (1.13).

va = ea + Ra · ia + La

dia
dt

(1.13)

Tem = J
dωm

dt
+ B · ωm + TWL(t) (1.14)

Las ecuaciones (1.13) y (1.14), se pueden representar en un circuito equivalente

como se muestra en la Fig. 1.4.
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Figura 1.4: Circuito equivalente de un motor de CC.

La interacción de la Tem con el torque de carga esta dada por la ecuación (1.14),

la cual determina como el motor desarrolla velocidad. Donde J y B son los

parámetros electro-mecánicos del modelo y TWL es el torque de trabajo equi-

valente de la carga.

1.3.2. Modelo de estados del motor de continua

Para una dada tensión de armadura, un torque de carga, y corriente de exci-

tatriz constante, el motor de continua puede modelarse mediante las ecuaciones

(1.15) y (1.16), las cuales surgen de la sección anterior.

va(t) = Ra · ia(t) + La

dia(t)

dt
+ KT · ω(t) (1.15)

τL(t) = KE · ia(t) − J
dω(t)

dt
− B · ω(t) (1.16)
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donde:

va(t) tensión aplicada a la armadura

ia(t) corriente de armadura

ω(t) velocidad angular

Ra, La parámetros eléctricos del modelo

J,B parámetros electro-mecánicos del modelo

KT , KE constantes paramétricas

τL(t) torque de carga

La ecuación (1.15) modela el comportamiento eléctrico de la armadura, mien-

tras que la ecuación (1.16) modela el comportamiento mecánico del sistema.

Re-escribiendo las ecuaciones en forma de modelo de estados y utilizando

Laplace para una notación eficiente, es posible reescribir las ecuaciones (1.15) y

(1.16) de la siguiente forma:

[

sIa

sΩ

]

=

[

−
Ra

La
−

KT

La

KE

J
−

B
J

][

Ia

Ω

]

+

[

1
La

0

0 −
1
J

][

Va

TL

]

(1.17)

La inherente facilidad de la notación matricial, permite una notación compacta

y una clara separación de el vector de entrada, −→u =
[

V a TL

]

y el de salida,

−→v =
[

Ia Ω
]

. A esta forma de representación se lo llama espacio de estado de

un sistema en tiempo cont́ınuo1:

ẋ = Ax + Bu (1.18)

donde x es el vector de estado (ǫ R
n), u es el vector de entrada (ǫ R

r), A es la

matriz de estado (ǫ R
n×n) y B la matriz de entrada (ǫ R

n×r)

Cabe destacar que el sistema continuo planteado es MIMO, es decir dos en-

tradas y dos salidas. En el diagrama en bloques de la Fig. 1.5 puede notarse la

realimentación natural que existe entre la velocidad angular y la entrada de ten-

sión de armadura. Esta realimentación muestra el acoplamiento que existe entre

las ecuaciones del modelo.

Partiendo del diagrama en bloques de la Fig. 1.5 se puede obtener la función

transferencia del motor, la cual se desarrolla al final del caṕıtulo para poder

obtener los parámetros del motor.

1La notación con negrita denota matriz/vector.
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1.3.3. Cálculo de los parámetros del motor de continua

En la mayoŕıa de los casos cuando se trabaja con motores de continua los úni-

cos datos con los que se cuentan son: tensión nominal, potencia, corriente nominal

y velocidad en rpm. Para poder modelar un motor y simular su comportamiento

es necesario conocer todos sus parámetros. Por esta razón, en esta sección del

caṕıtulo, se procederá a explicar un método para la obtención de los mismos. En

este caso se utiliza un método emṕırico, ya que se determinan los parámetros

mediante ensayos.

En primer lugar para poder calcular los parámetros del motor es necesario

conocer la función transferencia del motor. Por lo tanto partiendo del diagrama

en bloques de la Fig. 1.5 se obtiene que:

ω(s) =
G1(s)

1 + G1(s) · H1(s)
· Va(s) +

G2(s)

1 + G2(s) · H2(s)
· TL(s) (1.19)

Donde:

G1(s) =
(1/Ra)

1 + sτe

KE

(1/B)

1 + sτm

(1.20)

H1(s) = KE (1.21)

G2(s) = −
(1/B)

1 + sτm

(1.22)

Figura 1.5: Diagrama en bloques.
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H2(s) = −
(K2

E/Ra)

1 + sτe

(1.23)

τe =
La

Ra

= constante de tiempo eléctrica del motor (1.24)

τm =
J

B
= constante de tiempo mecánica del motor (1.25)

Si se desprecia el termino del torque de carga en la ecuación (1.19), la función

transferencia del motor queda determinado por:

G(s) =
ω(s)

Va(s)
=

KE

K2
E + RaB · (1 + sτe) · (1 + sτm)

(1.26)

En la mayoŕıa de los casos la constante de tiempo eléctrica es mucho menor

que la mecánica (τe ≪ τm). Por lo tanto τe puede ser despreciada, y la expresión

de la ecuación (1.26) se simplifica de la siguiente manera:

G(s) =
ω(s)

Va(s)
=

KE

K2
E + Ra · B + sRaB · τm

=
Km

1 + sτmt

(1.27)

Donde:

τmt =
Ra · B

K2
E + Ra · B

· τm (1.28)

Km =
KE

K2
E + Ra · B

(1.29)

τmt < τm (1.30)

Una vez conocida la expresión de la función transferencia se pueden obtener

todos los parámetros realizando mediciones experimentales sobre el motor

1.3.4. Obtención de los parámetros

A continuación se procede a calcular los parámetros de un motor de continua

con las siguientes caracteŕısticas eléctricas:

V olts: 115DC, 3450rpm,

Amp. : 1A, 3/16HP

Ra = 3Ω
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Figura 1.6: Respuesta de velocidad del motor.

La = 5,4mHy

Como se puede apreciar en los datos dados anteriormente, se cuenta con la

constante de tiempo eléctrica del motor τe = La

Ra
. Por lo tanto lo único que faltaŕıa

para poder caracterizar el motor seria la constante de tiempo mecánica τm = J
B

y

las constantes paramétricas KT = KE. Para el cálculo de las mismas se necesita

que el motor se encuentre en funcionamiento. En este caso las condiciones de

trabajo son las siguientes:

V a = 107V

Ia = 760mA

ω = 470, 84 [r/s]

En las condiciones de funcionamiento dadas se procede a adquirir la respuesta

de la velocidad en función del tiempo, la cual se observa en la gráfica de la Fig. 1.6.

De la gráfica de la Fig. 1.6 se puede obtener la constante de tiempo mecánica

τmt. El valor de τmt se calcula gráficamente como el tiempo que tarda la velocidad

en alcanzar el 63 % de su valor máximo. En este caso el valor es aproximadamente

de τmt = 0,4seg
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Por otro lado, partiendo de las ecuaciones (1.28) y (1.29) se obtienen expre-

siones para el cálculo de τm y B respectivamente:

τm =
K2

E + Ra · B

Ra · B
τmt (1.31)

B =
KE/Km − K2

E

Ra

(1.32)

Donde:

Km =
ω

Va

(1.33)

KE =
Ea

ω
=

Va − Ia · Ra

ω
(1.34)

Una vez que se obtienen los valores de B y τm se puede calcular el momento

de inercia J como:

J = τm · B (1.35)

Para este caso práctico, los valores obtenidos de los parámetros son:

La = 5, 4mHy

Ra = 3Ω

KE = 0, 222[V s/rad]

KT = 0, 222[Nm/A]

B = 0, 405·10 − 3[Nms/rad]

J = 6, 74·10 − 3[kgm2]

Para poder validar los resultados, utilizando Matlab, se arma un modelo li-

neal con los parámetros obtenidos y se lo compara con el modelo real. Para la

comparación se utiliza una entrada escalón de 107Volts.

En primer lugar se arma un modelo lineal despreciando el polo eléctrico. Esto

se corresponde con la condición que se planteo previamente para el cálculo del

polo mecánico. La función transferencia del motor para este caso es la siguiente:

T =
0,2222

0,00674s+0,000405
(1.36)

En la Fig. 1.7 se muestra la respuesta de velocidad del modelo lineal (despre-

ciando el polo eléctrico τe) superpuesta con la lectura de velocidad real del motor
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Figura 1.7: Respuesta de velocidad del motor y su modelo lineal, despreciando
τe.

con la misma señal de entrada. Se puede observar que despreciando el polo eléctri-

co no es posible demostrar que los parámetros obtenidos son representativos del

modelo real.

Para poder validar los resultados obtenidos se compara al sistema real con

un sistema lineal completo, es decir contemplando el polo eléctrico. La función

transferencia para este caso es la siguiente:

T =
0,2222

3,64 · 10−5s2 + 0,02022s+0,001215
(1.37)

En la Fig. 1.8 se muestra la respuesta de velocidad del modelo lineal (negro)

superpuesta con la lectura de velocidad real del motor (azul). Se puede observar

que el modelo lineal da una buena aproximación del sistema real, obteniendo aśı,

que los parámetros son representativos del modelo real del motor. Sin embargo,

se observa un error que se produce por comparar la respuesta de velocidad de un

modelo simulado con una real. Por otro lado, se tiene un incremento en el error

debido a las mediciones, dado porque el modelo lineal se arma en base a valores

calculados mediante ensayos.
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Figura 1.8: Respuesta de velocidad del motor y su modelo lineal completo.

1.4. Motorización y regeneración en los cuatro

cuadrantes

Los motores de continua actúan como generadores cuando están en el proceso

de regeneración o frenado, donde su velocidad está siendo reducida. Por lo tanto

es importante considerar al motor en su modo de operación como generador. Para

considerar el frenado, se debe asumir que el flujo φf se mantiene constante y el

motor esta inicialmente manejando una carga, a una velocidad ωm. Si va dismi-

nuye por debajo de ea en la Fig. 1.4, el motor reduce su velocidad y la corriente

ia varia su dirección. El torque electromagnético Tem, dado por la ecuación (1.8),

invierte su dirección y la enerǵıa cinética asociada con la inercia de la carga del

motor es convertida en enerǵıa eléctrica por el motor, que ahora actúa como ge-

nerador. Esta enerǵıa algunas veces es absorbida por la fuente de tensión vt o

disipada en un resistor.

Durante la operación de frenado, la polaridad de ea no cambia, dado que la

dirección de rotación no varia. Pero como el rotor disminuye su velocidad, ea de-

crece en magnitud, ecuación (1.9), hasta que el rotor se paraliza y toda la enerǵıa
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inercial se disipa. Por lo tanto, un motor de continua puede ser operado en cual-

quier dirección y su torque electromagnético puede ser invertido para el proceso de

frenado, como se muestra para los cuatro cuadrantes del plano velocidad-torque

de la Fig. 1.9.

Figura 1.9: Funcionamiento del motor de cc en los cuatro cuadrantes.

1.5. Motores de CC con devanado de campo ex-

citado separadamente

Los motores de CC a imán permanente están limitados a unos pocos caballos

de fuerza y también tienen una limitación en la velocidad máxima. Estas limi-

taciones pueden ser superadas si φf se produce por medio de un devanado de

campo sobre el estator, el cual es suministrado por una corriente continua If ,

como se observa en la Fig. 1.10. Para ofrecer la mayor flexibilidad en el control

del motor, el devanado de campo es excitado por medio de una fuente controla-

da externamente vf (Fig. 1.10). Como se indica en la ecuación (1.7), el valor en

estado estacionario del flujo φf es controlado por If (= Vf/Rf ), donde Rf es la

resistencia del devanado de campo.

1.5.1. Capacidad de velocidad-torque

En estado estacionario, asumiendo un flujo de campo φf constante, las ecua-

ciones que gobiernan el funcionamiento de un motor de imán permanente son las

siguientes:
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Figura 1.10: Motor de CC excitado separadamente.

Tem = KT · Ia (1.38)

Ea = KE · ωm (1.39)

Va = Ea + Ra · Ia (1.40)

donde KT = Kt.φf y KE = Ke.φf . Dichas expresiones se obtienen partiendo de

las ecuaciones (1.8), (1.9) y (1.13) respectivamente.

De las ecuaciones en estado estacionario es posible obtener ωm como una

función de Tem para una dada tensión Vt:

ωm =
1

KE

·

(

Va −
Ra

KT

· Tem

)

(1.41)

En la gráfica de esta ecuación, Fig. 1.11, se observa la relación existente en-

tre la velocidad angular y el torque para distintas tensiones de armadura. La

caracteŕıstica de velocidad-torque para una dada Va, es esencialmente vertical,

excepto por la inclinación debido a la tensión de perdida Ra.Ia sobre la resisten-

cia de armadura. Por lo tanto, la velocidad de una carga con una caracteŕıstica de

torque-velocidad arbitraria puede ser controlada, controlando Va para un motor

de imán permanente con φf constante.

Para los motores con devanado de campo excitado separadamente, dado que el

flujo φfes controlable, la ecuación (1.41) se puede escribir de la siguiente manera:

ωm =
1

Ke.φf

·

(

Va −
Ra

Kt · φf

· Tem

)

(1.42)

recordando que KT = Kt.φf y KE = Ke.φf . En la ecuación (1.42) se observa que
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Figura 1.11: Caracteŕıstica velocidad-torque.

para este tipo de motores, Va y φf pueden ser controlados para lograr velocidades

y torques deseados. Como una práctica general, para maximizar la capacidad

de torque del motor, φf se debe mantener en su valor máximo para velocidades

menores a la nominal. Con φf en su valor máximo, las relaciones son las mismas

que las dadas por las ecuaciones (1.38) a (1.41) de un motor de imán permanente.

Por lo tanto, la caracteŕıstica velocidad-torque es la misma que la de un motor

de imán permanente (Fig. 1.11). Con φf constante e igual a su valor máximo, la

capacidad velocidad-torque del motor es como se muestra en la Fig. 1.12, donde la

región de φf constante es frecuentemente llamada región de torque constante. La

tensión Va requerida en esta región, aumenta linealmente desde aproximadamente

cero hasta su valor máximo, aśı como la velocidad se incrementa desde cero hasta

su valor nominal. La tensión Va y la correspondiente Ea se observan en la Fig. 1.12.

Para obtener velocidades mayores a la nominal, Va se debe mantener constante

en su valor máximo y φf debe disminuir. Dado que Ia no puede exceder su valor

nominal y que el flujo φf reduce su valor, la capacidad de torque disminuye,

(1.8). En esta región de campo débil la máxima potencia Ea.Ia en el motor no

puede superar su valor nominal. Esta región, también llamada región de potencia

constante, se muestra en la Fig. 1.12, donde la Tem disminuye a medida que

la velocidad ωm aumenta y Va, Ea y Ia permanecen constantes en sus valores

nominales. La Fig. 1.12 es la gráfica de la capacidad continua máxima del motor

en estado estacionario, donde se observa que el motor puede operar en la región

de torque constante o en la región de potencia constante, en la cual el motor

resigna torque por una velocidad mayor a la nominal. En la región de campo
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Figura 1.12: Capacidad velocidad-torque continua

débil o potencia constante, la velocidad puede exceder de un 50 a un 100 % el

valor nominal, dependiendo de las especificaciones del motor.

1.6. Conclusiones

En este caṕıtulo se analiza el principio de funcionamiento de motores de CC.

Partiendo de las ecuaciones que representan su funcionamiento, se obtiene un

modelo circuital equivalente. Utilizando este modelo, se propone un método que

permite obtener, mediante ensayos, los parámetros del motor. Se observa que los

valores obtenidos son representativos del modelo real; logrando, de esta manera,

un modelo del motor que representa al funcionamiento real del mismo.

Luego se estudia el proceso de motorización y regeneración de un motor de

CC en los cuatro cuadrantes. En donde se concluye que un motor de continua

puede ser operado en cualquier dirección y su torque electromagnético puede ser

invertido para el proceso de frenado.



Caṕıtulo 2

Controladores o drivers PWM

para motores de CC

2.1. Introducción

Los controladores o drivers PWM son los circuitos que transforman pulsos

lógicos (de baja potencia) en pulsos de corriente (de potencia) para excitar los

bobinados de los motores. Dentro de los drivers para motores de continua, exis-

ten distintas topoloǵıas de convertidores que se clasifican según el número de

cuadrantes que gobiernan.

En este caṕıtulo se desarrollan estas topoloǵıas. En primer lugar, se especifica

el por que del uso de controladores PWM, y luego se explica el funcionamiento

de las distintas topoloǵıas .

2.2. Ventajas de los controladores PWM

En cualquier proceso de conversión de potencia, bajas perdidas y por lo tanto

alta eficiencia de enerǵıa son importantes por dos razones: el costo de la enerǵıa

desaprovechada y la dificultad de remover el calor generado debido a la disipación

de enerǵıa. Otras consideraciones son la reducción de tamaño, peso y costo.

Los objetivos citados anteriormente, en la mayor parte de los sistemas, no se

pueden lograr utilizando electrónica lineal, donde los dispositivos semiconductores

operan en su región lineal (activa). En esta región, los dispositivos para poder

absorber cualquier diferencia de tensión se comportan como un resistor ajustable,

provocando una baja eficiencia de enerǵıa.

19
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Por lo tanto, la principal ventaja de los drivers PWM frente a los lineales, es

la eficiencia de enerǵıa. Dado que en los controladores PWM (o en la electrónica

de potencia) los transistores operan como llaves, es decir en corte y saturación,

minimizando aśı las pérdidas de enerǵıa. Existe una pérdida de enerǵıa cada vez

que la llave pasa de un estado a otro a través de su región activa, la cual es

linealmente proporcional a la frecuencia de conmutación. Esta pérdida de enerǵıa

de conmutación es usualmente mucho menor que las perdidas de enerǵıa en los

controladores de potencia lineales.

2.3. Topoloǵıas de convertidores para motores

de C.C

Existen tres topoloǵıas de convertidores que se clasifican según el número de

cuadrantes que gobiernan.

Las distintas topoloǵıas son:

Convertidor de un cuadrante (step down)

Convertidor de dos cuadrantes (half-bridge)

Convertidor de cuatro cuadrantes (full-bridge)

En esta sección, se desarrolla el principio de funcionamiento de cada una de

ellas.

2.3.1. Convertidor de un cuadrante (step down)

El circuito para este tipo de convertidor se corresponde con el de la Fig. 2.1. La

tensión promedio aplicada sobre el motor se controla variando el ciclo de trabajo

de la llave, S. En la Fig. 2.2 se muestran las formas de onda para dicho circuito.

Durante el tiempo ton, la tensión Vdc se aplica al motor y la corriente de

armadura comienza a aumentar. Despreciando la resistencia de estado “on” de la

llave y la del devanado de armadura, la tensión sobre La es Vdc-Ea, y por lo tanto

la velocidad de crecimiento de la corriente de armadura queda determinada por

la ecuación (2.1):

dIa

dt
=

Vdc − Ea

La

(2.1)
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Figura 2.1: Convertidor de un cuadrante (step down).

Cuando la llave pasa al estado “off” la enerǵıa almacenada en la inductancia

de armadura debe ser disipada. La polaridad de la tensión sobre La se invierte,

el diodo D se polariza en directa y la corriente de armadura mantiene el mismo

sentido de circulación que en el estado “on”. Si se asume que la velocidad del

motor permanece constante y se omite la tensión en el diodo, la tensión sobre el

inductor es igual a -Ea. Para este estado la velocidad con que decrece la corriente

de armadura esta dada por la ecuación (2.2):

dIa

dt
= −

Ea

La

(2.2)

La tensión promedio sobre un inductor en un periodo debe ser cero, es decir:

∫ T

0

vL.dt =

∫ ton

0

vL.dt +

∫ T

ton

vL.dt = 0 (2.3)

La integral de vL para el intervalo ton corresponde al área sombreada (1)

de la Fig. 2.2, mientras que la integral para el intervalo toff corresponde al área

sombreada (2) de dicha figura. Como estas dos áreas deben ser iguales, y tomando

las expresiones correspondientes de vL para cada estado, se obtiene la función

transferencia del convertidor:

Va =
ton

T
.Vdc (2.4)

Como esta topoloǵıa solo cuenta con una llave, la corriente solo puede circular

en único sentido. Por lo cual solo permite que el motor opere en un cuadrante,

donde la velocidad se genera siempre en un mismo sentido y la regeneración o
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Figura 2.2: Formas de onda del convertidor de un cuadrante
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frenado se desarrolla naturalmente. Con lo que respecta al frenado natural se debe

a que cuando la llave se abre, la corriente de armadura se extingue naturalmente

cerrando su circulación a través del diodo D de la Fig. 2.1. Por lo tanto con este

convertidor, a parte de que la velocidad se desarrolla siempre en el mismo sentido,

no se tiene control sobre el frenado o regeneración del motor. Esta limitación se

contempla en el convertidor de dos cuadrantes que se desarrolla a continuación.

2.3.2. Convertidor de dos cuadrantes (half-bridge)

En la Fig. 2.3 se muestra un circuito half bridge para drivers de continua

de dos cuadrantes. En este circuito, la operación de motorización la realizan S1

y D2, de forma similar al convertidor de un cuadrante, y para la operación de

regeneración actúan S2 y D1. Para la operación regenerativa el motor actúa como

una fuente de potencia activa y esta fluye de derecha a izquierda. La corriente

de regeneración se controla variando el ciclo de trabajo de S2. Cuando S2 esta

en “on”, la corriente de armadura negativa se incrementa a través de la llave y

la inductancia de armadura. Cuando S2 pasa al estado “off”, el diodo D1 queda

polarizado en directa y la corriente de regeneración fluye hacia la fuente Vdc. Las

distintas formas de onda que intervienen en el proceso de regeneración o frenado

se observan en la Fig. 2.4. En la misma se observa la evolución en el tiempo

de los distintos parámetros y componentes que conforman el circuito a medida

que la llave S2 cambia de estado. Se observa como la corriente de armadura,

cuando la llave S2 esta encendida, cambia el sentido de circulación previamente

extinguiendo su valor y luego creciendo en su nuevo sentido de circulación hasta

que esta se apaga.

Figura 2.3: Convertidor de dos cuadrantes (half-bridge)
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Figura 2.4: Formas de onda del convertidor de dos cuadrantes.

Siguiendo el procedimiento visto anteriormente para el convertidor de un cua-

drante, se puede obtener la función transferencia para este circuito. En este caso

solo se expresa la función transferencia de regeneración, la cual es la que marca

la gran diferencia con el convertidor de un cuadrante:

Va =

(

1 −
ton

T

)

.Vdc (2.5)

Como se desarrolló anteriormente este convertidor permite, por medio de S2 y

D1, controlar el proceso de frenado o regeneración del motor. Esto permite tener

una corriente de armadura que invierte su sentido de circulación, logrando que

la enerǵıa fluya desde el motor hacia Vdc. Se debe tener en cuenta que aunque en

el momento de frenado la corriente de armadura cambia su sentido de circula-

ción, en ningún momento la tensión sobre bornes del motor cambia su polaridad,

impidiendo que el motor invierta su sentido de giro. Cuando se requiera una moto-

rización y regeneración en ambos sentidos de giro, el convertidor indicado es el de

cuatro cuadrantes. Este convertidor se desarrolla en profundidad a continuación.
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2.3.3. Convertidor de puente completo (full-bridge)

En el convertidor de puente completo (full-bridge) la entrada es una magnitud

fija de tensión continua Vd. La salida es una tensión continua Vo, la cual puede

ser controlada en magnitud aśı como en polaridad. Similarmente, la dirección

y magnitud de la corriente de salida io puede ser controlada. Por lo tanto, un

convertidor full bridge puede operar en los cuatro cuadrantes del plano io, Vo, y

la potencia que fluye a través del convertidor, puede ser en cualquier dirección.

Principio de funcionamiento

En una topoloǵıa como la del convertidor full bridge (Fig. 2.5), donde los

diodos están conectados en antiparalelo con las llaves, se debe hacer una distinción

entre el estado “on” y el estado de conducción de una llave. A causa de los diodos

en antiparalelo, cuando una llave es encendida, puede o no conducir una corriente

dependiendo de la dirección de la corriente de salida io.Se considera que una llave

esta en el estado de conducción cuando por la misma circula corriente.

La topoloǵıa de este convertidor esta compuesta por dos ramas, A y B. Cada

rama esta compuesta por dos llaves y sus respectivos diodos en antiparalelo. Las

dos llaves conmutan de tal modo que cuando una de ellas esta en el estado “off”,

la otra esta en el estado “on”. Por lo tanto, las dos llaves nunca están en el estado

Figura 2.5: Convertidor Full-Bridge.
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“off” simultáneamente. En la práctica, ambas llaves están en “off” en un inter-

valo corto de tiempo, conocido como tiempo muerto, para anular cortocircuitos

del Bus de continua. Este tiempo no se tiene en cuenta en este desarrollo dado

que se asume que las llaves son ideales y capaces de conmutar al estado “off”

instantáneamente.

Si las llaves de cada rama no están en “off” simultáneamente, la corriente de

salida io, en la Fig. 2.5, fluye continuamente. Por lo tanto, la tensión de salida

es impuesta únicamente por el estado de las llaves. Por ejemplo, se considera la

rama A en la Fig. 2.5. La tensión de salida vAN , con respecto al punto negativo

N del Bus de continua, es impuesto por el estado de las llaves como se detalla a

continuación: Cuando TA+ esta en “on”, la corriente de salida fluirá a través de

TA+, si io es positiva, o fluirá por DA+, si io es negativa. En ambos casos, TA+ esta

al mismo potencial que el terminal positivo de la tensión continua de entrada,

por lo tanto:

vAN = Vd (si TA+ esta en el estado “on” y TA− en “off”) (2.6)

Similarmente, cuando TA− esta en “on”, una io negativa fluirá a través de TA−

(dado que DA+ esta polarizado en inversa) y una io positiva fluirá a través de

DA−.Luego:

vAN = 0 (si TA− esta en el estado “on” y TA+ en “off”) (2.7)

Las ecuaciones .(2.6) y (2.7) muestran que vAN depende solamente del estado

de la llave y es independiente de la dirección de io. Por lo tanto, la tensión de

salida promedio de la rama A del convertidor para una frecuencia de conmutación

Ts, depende solamente de la tensión de entrada Vd y el ciclo de trabajo de TA+:

VAN =
Vd.ton + 0.toff

Ts

= Vd.D (2.8)

Donde ton y toff son los intervalos de tiempo en donde TA+ esta en el estado “on”

y “off”, respectivamente, y D es el ciclo de trabajo de TA+.

Similares argumentos se aplican a la rama B del convertidor, donde vBN de-

pende de Vd y del ciclo de trabajo de la llave TB+, independientemente de la

dirección de io:

VBN = Vd.D (2.9)
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Por ende, la tensión de salida del convertidor Vo = VAN − VBN , puede ser contro-

lada por medio del ciclo de trabajo de las llaves y es independiente de la dirección

y magnitud de io.

2.3.4. Elección de la topoloǵıa adecuada

La elección de la topoloǵıa del convertidor se basa fundamentalmente en el

tipo de control que se requiere para el funcionamiento del motor.

Si solo se requiere controlar la velocidad en un solo sentido de giro, la topoloǵıa

adecuada es la del convertidor de un cuadrante. Como se explicó anteriormente,

este convertidor permite controlar velocidad pero no se tiene control del proceso

de frenado o regeneración.

Si no se requiere una inversión de marcha, pero si se necesita controlar el

proceso de frenado del motor; la topoloǵıa adecuada es la del convertidor de

dos cuadrantes. En este convertidor la corriente de armadura circula en ambos

sentidos, permitiendo controlar el frenado del motor.

Para poder controlar la velocidad en ambos sentidos de giro y poder frenar la

marcha, la topoloǵıa adecuada es la del convertidor de puente completo. En este

convertidor, a diferencia del de dos cuadrantes, la tensión sobre el motor cambia

de polaridad posibilitando el control de la velocidad en ambos sentidos de giro.

2.4. Estrategias de PWM

En una modulación PWM a frecuencia de conmutación constante, la señal de

control de la llave, se genera comparando una tensión de control vcontrol con una

forma de onda repetitiva como se muestra en la Fig. 2.6.a. La señal de la tensión

de control generalmente se obtiene amplificando el error, o de la diferencia entre

la tensión de salida actual y un valor deseado. La frecuencia de la forma de onda

repetitiva, en este caso diente de sierra, establece la frecuencia de conmutación.

Esta frecuencia se mantiene constante en un control PWM y su valor puede estar

en un rango que va de unos pocos Kilohertz a unos cientos de Kilohertz. Cuando

la señal de error amplificada, la cual vaŕıa lentamente con el tiempo relativo de la

frecuencia de conmutación, es más grande que la forma de onda diente de sierra,

la señal de control de la llave se pone en alto, causando que esta se encienda. De

lo contrario la llave está apagada. En términos de vcontrol y del valor pico de la
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Figura 2.6: Modulador por ancho de pulso: (a) diagrama en bloques; (b) compa-
rador de señales.

forma de onda diente de sierra V̂st en la Fig. 2.6.b, el ciclo de trabajo se puede

expresar como:

D =
ton

Ts

=
vcontrol

V̂st

(2.10)

Donde Ts es el periodo de la frecuencia de conmutación y ton el tiempo en el

que la llave esta encendida.

Con lo que respecta a las estrategias de PWM, en los convertidores de uno

y dos cuadrantes descriptos previamente, la polaridad de la tensión de salida es

unidireccional, y por lo tanto, la llave del convertidor es modulada por ancho

de pulso, comparando una forma de onda diente de sierra, a una frecuencia de

conmutación, con una tensión de control vcontrol. En contraste, la tensión de salida

del convertidor full-bridge es reversible en polaridad, y por lo tanto, una forma

de onda triangular se utiliza para modular por PWM las llaves del convertidor.
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Existen dos estrategias de modulación por ancho de pulso PWM, las cuales se

describen a continuación:

PWM con tensión de conmutación bipolar, donde (TA+, TB−) y (TA−, TB+)

son tratados como dos pares de llaves; en cada par, las llaves conmutan al

estado “on” y “off” simultáneamente.

PWM con tensión de conmutación unipolar, también llamado doble con-

mutación PWM (dual switching). En este caso las llaves de cada rama son

controladas independientemente.

2.4.1. PWM con tensión de conmutación bipolar

En este tipo de tensión de conmutación, las llaves (TA+, TB−) y (TA−, TB+)

son tratadas como dos pares independientes, en donde siempre uno de ellos esta

en el estado “on”.y el otro par en estado “off”.

La señal de conmutación se genera comparando una forma de onda triangular

(vtri) con una tensión de control vcontrol. Cuando vcontrol > vtri, TA+ y TB− están

en estado “on” y si vcontrol < vtri, TA− y TB+ están en “on”. Los ciclos de trabajo

de las llaves se pueden obtener de las formas de onda de la Fig. 2.7.a, eligiendo

arbitrariamente un tiempo de origen como se muestra en dicha figura:

vtri = V̂tri

t

Ts/4
, (0 < t <

1

4
Ts) (2.11)

Para t = t1 en la Fig. 2.7.a, vtri = vcontrol. Por lo tanto de la ecuación (2.11):

t1 =
vcontrol

V̂tri

Ts

4
(2.12)

Estudiando la Fig. 2.7, se observa que el tiempo en estado “on” (ton) del par

de llaves (TA+, TB−) es:

ton = 2t1 +
1

2
Ts (2.13)

Por lo tanto, utilizando la ecuación (2.13), se obtiene el ciclo de trabajo del

par de llaves (TA+, TB−):

D1 =
ton

Ts

=
1

2
(1 +

vcontrol

V̂tri

) (2.14)
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Figura 2.7: PWM con tensión de conmutación bipolar.
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Luego, se puede obtener el ciclo de trabajo D2 de las llaves (TA−, TB+) como:

D2 = 1 − D1 (2.15)

Partiendo de los ciclos de trabajo anteriores se pueden obtener VAN y VBN ,

utilizando las ecuaciones (2.8) y (2.9), respectivamente. Por lo tanto:

Vo = VAN − VBN = D1Vd − D2Vd = (2D1 − 1)Vd (2.16)

Substituyendo D1, (2.14), en la ecuación (2.16), se obtiene:

Vo =
Vd

V̂tri

vcontrol = k.vcontrol (2.17)

Donde k = Vd

V̂tri

=constante. En esta ecuación se observa que en este tipo de

convertidor la tensión promedio de salida vaŕıa linealmente con la señal de control

de entrada, similar a un amplificador lineal.

La forma de onda de la tensión de salida vo en la figura 2.7.d, muestra que la

tensión conmuta entre +Vd y −Vd. Esta es la razón por la cual esta estrategia de

conmutación es referida como PWM con tensión de conmutación bipolar.

También se puede notar que el ciclo de trabajo D1 en la ecuación (2.14) puede

variar entre 0 y 1, dependiendo de la polaridad y magnitud de vcontrol. Por esta

razón Vo puede variar continuamente en un rango que va desde −Vd a Vd.

La corriente de salida promedio Io puede ser positiva o negativa. Para pe-

queños valores de Io, io durante un ciclo puede ser positiva y negativa; esto se

muestra en la Fig. 2.7.e para Io > 0, donde el flujo de potencia promedio es desde

Vd a Vo y en la Fig. 2.7.f para Io < 0, donde el flujo de potencia promedio es desde

Vo a Vd. En dichas figuras se indica también que dispositivos están en conducción

en cada instante de tiempo.

2.4.2. PWM con tensión de conmutación unipolar

Anteriormente se demostró que, independientemente de la dirección de io,

vo = 0 si TA+ y TB+ están ambos en “on” y similarmente vo = 0 si TA− y TB−

están ambos en “on”. Esta propiedad se puede utilizar para mejorar la forma de

onda de la tensión de salida.

En la Fig. 2.8, una forma de onda triangular es comparada con una tensión

de control vcontrol y −vcontrol para determinar las señales de conmutación para la
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Figura 2.8: PWM con tensión de conmutación unipolar.

rama A y B, respectivamente. Comparando vcontrol con vtri se controlan las llaves

de la rama A, mientras que las llaves de la rama B se controlan comparando

−vcontrol con vtri de la siguiente manera:

TA+“on′′: si vcontrol > vtri (2.18)

TB+“on′′: si − vcontrol > vtri (2.19)
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Las tensiones de salida de cada rama y vo se muestran en la Fig. 2.8. En la

Fig. 2.8.b se puede observar que si vcontrol > vtri, la tensión vAN = Vd, indepen-

dientemente de lo que ocurra en la rama B; de la misma manera en la Fig. 2.8.c,

si −vcontrol > vtri, la tensión vBN = Vd, independientemente de lo que ocurra en

la rama A. La Fig. 2.8.d muestra la tensión de salida vo = vAN − vBN , y se indica

en cada intervalo de tiempo cuales son las llaves que están en estado “on”.

Examinando la Fig. 2.8 y comparándola con la Fig. 2.7, se puede observar

que el ciclo de trabajo D1 de la llave TA+ esta dado por la ecuación (2.14) de la

estrategia de conmutación previa. Similarmente, el ciclo de trabajo D2 de TB+

esta dado por la ecuación (2.15). Entonces:

Para TA+:

D1 =
1

2
(1 +

vcontrol

V̂tri

) (2.20)

Para TB+:

D2 = 1 − D1 (2.21)

De la misma manera, la ecuación (2.16), también es valida para este caso:

Vo = (2D1 − 1)Vd =
Vd

V̂tri

vcontrol (2.22)

Por lo tanto, la tensión de salida promedio Vo, es en este esquema, el mismo

que en el de la tensión de conmutación bipolar y varia linealmente con vcontrol.

Las figuras 2.8.e y 2.8.f muestran las formas de onda de corriente y los dis-

positivos que están conduciendo para Io > 0 e Io < 0, respectivamente, donde la

tensión de salida Vo es positiva para ambos casos.

2.4.3. Comparación de las estrategias de PWM

Si las frecuencias de conmutación de las llaves son las mismas para ambas

estrategias de PWM, la tensión de conmutación unipolar resulta en una mejor

forma de onda de la tensión de salida y una mejor respuesta en frecuencia, dado

que la frecuencia de conmutación .efectiva”de la forma de onda de la tensión de

salida se duplica, Fig. 2.8.d, y por lo tanto el ripple disminuye. Es importante

aclarar que además de esto, tener una señal unipolar es más conveniente ya que

no se requiere de una alimentación bipolar.



CAPÍTULO 2. CONTROLADORES PWM 34

2.5. Tiempos muertos

En los puntos desarrollados previamente, las llaves se asumieron ideales, lo

cual permite que el estado de las dos llaves de la rama del convertidor cambien

simultáneamente desde “on” a “off” y viceversa. En la práctica esto no es posible

ya que existe un tiempo asociado al encendido de cualquier tipo de llave que se

utilice. Por lo tanto, el encendido de las llaves en cada rama es retrasado un tiempo

t∆, llamado tiempo muerto. El mismo depende directamente de la llave que se

utilice en la implementación del convertidor y se debe elegir conservadoramente

para evitar cortocircuitos o corrientes de sobre conducción a través de la rama

del convertidor.

2.5.1. Efecto sobre la tensión de salida

El efecto del tiempo muerto sobre la tensión de salida se puede desarrollar

partiendo del análisis de una rama del puente completo, como la que se observa

en la Fig. 2.9.a.

En las figuras 2.9.b y 2.9.c se observan los instantes de conmutación de las

señales de control de las llaves (vcont) En primer lugar para el caso de llaves ideales

y luego considerando el tiempo muerto t∆.

Dado que ambas llaves están en el estado “off” durante el tiempo muerto,

la tensión vAN durante este intervalo depende de la dirección de la corriente iA,

como se observa en la Fig. 2.9.d para iA > 0, y en la Fig. 2.9.e para iA < 0.

Comparando la forma de onda ideal de vAN con la forma de onda considerando

el tiempo muerto, se puede obtener el error en la tensión de salida como:

vǫ = (vAN)ideal − (vAN)actual (2.23)

Promediando vǫ sobre un periodo de la frecuencia de conmutación, se puede

obtener el cambio en la tensión de salida debido a t∆:

∆VAN =

{

+ t∆
Ts

Vd iA > 0

−
t∆
Ts

Vd iA < 0

(2.24)

La ecuación (2.24) muestra que ∆VAN no depende de la magnitud de la co-

rriente pero si de la dirección de la corriente. Además, ∆VAN es proporcional al
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Figura 2.9: Efecto del tiempo muerto t∆.
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tiempo muerto y a la frecuencia de conmutación, lo cual sugiere que a mayor fre-

cuencia de conmutación se necesitan dispositivos que permitan tiempos muertos

mas cortos.

Aplicando el mismo análisis para la rama B del puente y recordando que

iA = −iB, se puede determinar que:

∆VBN =

{

−
t∆
Ts

Vd iA > 0

+ t∆
Ts

Vd iA < 0

(2.25)

Dado que vo = vAN −vBN y que la corriente se salida io = iA, se puede obtener

la variación de la tensión de salida del convertidor como:

∆V o =

{

∆VAN − ∆VBN = +2 t∆
Ts

Vd io > 0

−2 t∆
Ts

Vd io < 0

(2.26)

En la Fig. 2.10 se observa el valor promedio instantáneo de V o en función

de vcontrol, con y sin tiempo muerto. Se puede apreciar como la variación de la

tensión de salida, en el tiempo muerto, depende del sentido de la corriente.

Si se re-dibuja la Fig. 2.10, recordando que la tensión de salida del converti-

dor es proporcional a la velocidad del motor ωm y que la corriente de salida es

proporcional al torque Tem, se obtiene la gráfica de la Fig. 2.11.

La Fig. 2.11 muestra el efecto que produce el tiempo muerto sobre el com-

portamiento del motor. Si para una velocidad arbitraria ωm, el torque y, luego,

la corriente de armadura son invertidos, se genera una zona muerta en vcontrol,

durante la cual ia y Tem permanecen casi constantes.

La implementación práctica de este tiempo se puede apreciar en el caṕıtulo

correspondiente al diseño del driver.
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Figura 2.10: Efecto de t∆ sobre Vo, donde ∆Vo se define como una tensión de
perdida.

Figura 2.11: Efecto del tiempo muerto sobre el motor.
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2.6. Conclusiones

En este caṕıtulo se analizan las diferentes topoloǵıas de convertidores para

motores de CC. Las cuales se clasifican según el número de cuadrantes que go-

biernan.

Para la elección de una topoloǵıa se debe tener en cuenta el tipo de control

que se requiere para el funcionamiento del motor.

Topoloǵıa Prestaciones

Convertidor de un cuadrante Control de velocidad en un solo

sentido de giro.

Convertidor de dos cuadrantes Velocidad en un solo sentido y

control del proceso de frenado

Convertidor de cuatro cuadrantes

(full-bridge)

Control de velocidad en ambos

sentidos y control de frenado

Luego se desarrollan y comparan las dos estrategias de PWM para converti-

dores de motores de CC. En donde se concluye que: para una misma frecuencia de

conmutación para ambas estrategias, la tensión de conmutación unipolar resulta

en una mejor forma de onda de la tensión de salida y una mejor respuesta en

frecuencia, dado que la frecuencia de conmutación “efectiva” de la forma de onda

de la tensión de salida se duplica, y por lo tanto el ripple disminuye.

Por último, se analiza el efecto del tiempo muerto sobre la tensión de salida

del convertidor. Se demuestra que la variación de la tensión de salida en el tiempo

muerto depende del sentido de la corriente.



Caṕıtulo 3

Diseño del Driver

3.1. Introducción

En este caṕıtulo se desarrolla el diseño de un control (driver) para motores

de corriente continua; basado en la implementación de un convertidor de puente

completo (full-bridge), descrito en el caṕıtulo 2. En primer lugar se enuncian las

especificaciones a tener en cuenta en el diseño, y luego, partiendo de un diagrama

en bloques general, se desarrolla en profundidad cada una de las etapas que

forman parte del mismo.

3.2. Especificaciones de diseño

El diseño del driver surge por la necesidad de poder controlar la velocidad y

sentido de giro de un motor de corriente continua, con las siguientes caracteŕısticas

eléctricas:

Tensión nominal: 110V

Corriente nominal: 1A

Velocidad máxima: 3450rpm

Potencia: 3/16HP

Como se requiere variar la velocidad y sentido de giro del motor, el diseño se

basa en la implementación de un convertidor de puente completo (full-bridge).

39
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Las especificaciones de diseño a tener en cuenta son las siguientes:

Posibilidad de controlar motores de distintas tensiones nominales.

Frecuencia de conmutación fs > 100Khz.

Protección por sobrecorriente en el puente.

De las especificaciones se debe resaltar lo concerniente a la frecuencia de con-

mutación. Comúnmente los drivers comerciales trabajan a frecuencias de conmu-

tación de unos pocos Khz. En este caso la frecuencia de conmutación propuesta

supera los 100Khz, lo cual le brinda al driver una caracteŕıstica especial frente a

los drivers comerciales.

3.3. Desarrollo del diseño

El funcionamiento del driver se basa en un sistema a lazo cerrado. Esto se debe

a que se requiere: velocidad de respuesta y que el sistema evolucione siguiendo

a la referencia. El lazo se cierra por tensión debido a que el generador de PWM

toma como referencia tensiones y no corriente. Éste, se bosqueja en el diagrama

en bloques de la Fig. 3.1. En él se observan las tres etapas que conforman al

diseño. Las mismas se enuncian a continuación:

Etapa de potencia

Etapa de control

Etapa de protección por sobrecorriente

Cada etapa se desarrolla a continuación en esta sección.

3.3.1. Etapa de potencia

En el diagrama en bloques de la Fig. 3.2 se observa la etapa de potencia,

la cual se divide en: la topoloǵıa del convertidor de puente completo (descripto

en el Caṕıtulo 2), y en la circuiteŕıa que proporciona el disparo de las llaves. El

esquemático de esta etapa se puede observar en el apéndice B.
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Figura 3.1: Diagrama en bloques.
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Figura 3.2: Diagrama en bloques: Etapa de potencia.

Topoloǵıa del Convertidor de puente completo

En la Fig. 3.3 se observan las cuatro llaves que conforman la topoloǵıa del

puente completo, las cuales trabajan de a pares. Los pares están conformados de

la siguiente manera: Q1-Q4 y Q2-Q3. Cuando Q1-Q4 están en el estado “on”,

Q2-Q3 están en el estado “off” y viceversa. Esta secuencia de encendido permite

que para una modulación PWM del 50 % el motor se encuentre en reposo, ya

Figura 3.3: Convertidor puente completo (full-bridge).
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que el mismo tiempo que un par de llaves esta en el estado “on” el otro par esta

en “off”, logrando de este modo tener una tensión media nula sobre bornes del

motor. De esta manera, para m > 0,5, el ciclo de trabajo de Q1-Q4 aumenta por

sobre el de Q2-Q3, logrando imponer el sentido de circulación de la corriente e

incrementando la tensión media sobre el motor (por ende la velocidad) a medida

que la modulación aumenta. En el caso contrario para m < 0,5 el ciclo de trabajo

de Q2-Q3 aumenta por sobre el de Q1-Q4, logrando incrementar la velocidad del

motor a medida que la modulación disminuye.

Los capacitores C24 y C26, que se observan en el convertidor, cumplen la

función de eliminar los efectos inductivos que presentan los cables que conectan al

puente con la fuente de tensión continua +DC BUS. La ausencia de estos, provoca

que la inductancia de perdida asociada al largo de los cables afecte el correcto

funcionamiento del dispositivo. Esto se debe a que esta inductancia aporta un

contenido armónico muy amplio provocando un incremento en el EMI.

Finalmente, el puente cuenta con una resistencia conectada a masa en cada

una de sus ramas (R35-R36), las cuales forman parte de la etapa de protección por

sobrecorriente. Estas resistencias se encargan de sensar la corriente que circula

por el puente, tomando la cáıda de tensión sobre ellas. Luego, dichas tensiones

son sumadas y comparadas con una referencia para determinar si la corriente

esta dentro del rango estipulado. En caso contrario actúa la protección cortando

el disparo de las llaves.

Disparo de la llaves

En la Fig. 3.4 se observan los drivers que generan los disparos de las llaves Q1,

Q2, Q3 y Q4. Las llaves trabajan de a pares, por lo tanto, con un mismo pulso

lógico de disparo en las entradas LIN y HIN del driver, se controla el disparo

de una llave de la parte superior e inferior de cada rama del puente. En esta

implementación, U4 dispara a Q1-Q4 y U5 a Q2-Q3. Para el disparo de las llaves

de la parte inferior (Q3-Q4), el driver genera un pulso de 15V entre LO (pin1) y

COM (pin 2) por cada pulso lógico alto en su entrada LIN (pin14). Este pulso se

genera respecto a masa, ya que internamente el pin COM esta conectado a GND.

Para las llaves de la parte superior del puente (Q1-Q2), el pulso de disparo

se genera por medio de un capacitor de bootstrap1 (C15-C17), el cual se carga

1Bootstrap: técnica o dispositivo diseñado para colocarse, por su propia acción, en un estado
deseado. En este caso generar un pulso de disparo de 15V.
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Figura 3.4: Implementación circuital del disparo de las llaves.
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Figura 3.5: Resistencia de gate V s amplitud de impulso negativo y tiempo de
apagado.

a través de un diodo de bootstrap (D7-D13) durante el tiempo en que la llave

se encuentra en el estado “off”. Por cada pulso lógico alto en la entrada HIN la

carga del capacitor de bootstrap pasa a estar aplicada entre las salidas HO (pin

8) y VS (pin 6), generando, de esta manera, el pulso de disparo necesario para

las llaves de la parte superior de cada rama.

Las resistencias en serie entre las salidas del driver y los gates (R31 a R34)

cumplen la función de reducir la velocidad de conmutación, y de esta manera

reducir la di
dt

que se presenta debido a las inductancias parásitas, las cuales generan

impulsos parásitos negativos en las ĺıneas de retorno de los disparos COM y VS. A

medida que se incrementa el valor de la resistencia de gate, la amplitud del impulso

negativo decrece rápidamente, mientras que el tiempo de apagado evoluciona en

forma lineal con la de la resistencia. Estas relaciones se pueden observar en la

gráfica de la Fig. 3.5, la cual representa al valor de la resistencia serie del gate

vs. la amplitud del impulso de tensión negativa y el tiempo de apagado. Para

la elección de la resistencia de gate se debe tener en cuenta una relación de

compromiso entre la amplitud del pico de tensión y el tiempo de apagado de la

llave.

En paralelo con las resistencias de gate se encuentran diodos de protección

(D5-D10;D14-D17), cuya función es la de mantener en un nivel bajo al gate

cuando la llave conmuta al estado “off”, y durante el tiempo que esta se encuentre

apagada.
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Finalmente, se utiliza un capacitor de desacople (C16-C18) entre V+ (pin 11)

y V- (pin 15) para suministrar la corriente transitoria requerida por la conmuta-

ción de cargas capacitivas. Para esta aplicación se utilizan capacitores cerámicos

multicapa XR7 clase 2, los cuales se recomiendan para aplicaciones de acople y

desacople.

Especificación de los componentes

Para la implementación práctica del convertidor de puente completo se utilizan

llaves Power MOSFET de canal N, modelo IRF634 de International Rectifier

(ver hojas de datos en apéndice C). Este MOSFET provee un diseño con una

mejor combinación de velocidad de conmutación y baja resistencia RDS(on). Como

criterio de diseño se tomó en cuenta que la máxima tensión que deben soportar

los MOSFET es de VQimax = 2.VBUSmax, donde VBUSmax es la tensión máxima

que puede aplicar el BUS de continua al driver, en este caso VQimax = 220V .

Otra consideración que se tiene en cuenta en la elección de este MOSFET es que

permite trabajar con velocidades de conmutación altas, lo que es importante, ya

que la frecuencia de conmutación del driver supera los 100Khz. En este caso, el

ancho de banda en conmutación del MOSFET utilizado es de 11Mhz.

Para el disparo de las llaves se utiliza el driver IR2110 de International Rec-

tifier (ver hojas de datos en apéndice C). El IR2110 es un driver para Power

MOSFET de alta velocidad y alta tensión, con canales de salida independientes

para el disparo de las llaves de la parte alta y baja de cada rama del puente.

Para el disparo de las llaves de la parte superior, el driver esta diseñado para

una operación de bootstrap, ya que el pulso de disparo flota respecto de GND.

Por lo tanto el disparo se genera por medio de circuiteŕıa externa, en este caso

un capacitor y un diodo de bootstrap. La elección del diodo de bootstrap es un

punto importante en el diseño del driver, ya que a través del mismo, el capaci-

tor de bootstrap debe estar cargado cada vez que en la entrada HIN del IR2110

aparece un pulso lógico de disparo. Por lo tanto, en esta aplicación se utiliza

un diodo ultra rápido, en este caso el diodo MURS120 de International Rectifier

(D13, D7). El cual presenta un tiempo de recuperación inversa trr = 25nseg (ver

hojas de datos en apéndice C). Por otro lado, un diodo de recuperación rápida se

recomienda para minimizar la disipación de potencia.

El valor del capacitor de bootstrap depende de la frecuencia de conmutación,

el ciclo de trabajo y del requerimiento de carga del gate del MOSFET de potencia.
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Figura 3.6: Diagrama en bloques: Etapa de control.

Este se especifica en las hojas de datos del IR2110, CB = 0,47µF (C15, C17) para

una frecuencia de conmutación fs > 5Khz.

3.3.2. Etapa de control

En el diagrama en bloques de la Fig. 3.6 se observa la etapa de control. Esta,

se encarga de generar una modulación PWM, necesaria para el disparo de las

llaves del puente, partiendo de una tensión de referencia aplicada en su entrada.

La etapa de control esta conformada por los siguientes bloques:

Tensión de referencia.

Realimentación H (Amplificador diferencial).

Modulador PWM.

Retardo en el encendido de las llaves.

Tensión de referencia

Para una modulación del 50 % el motor se encuentra en reposo, y a medida

que la modulación aumenta o disminuye, el motor sale de su estado de reposo,

aumentando su velocidad. Por lo tanto se requiere de una tensión de referencia

que se corresponda con este principio de funcionamiento.
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Figura 3.7: Circuito de tensión de referencia.

En el circuito de la Fig. 3.7 se observa la implementación de la tensión de

referencia. Cuando el potenciómetro (R29) se encuentra en su punto medio la

tensión de referencia es de 0V , lo que se corresponde con una modulación del

50 % (motor en reposo). Para tensiones positivas de referencia la modulación es

mayor al 50 % y para tensiones negativas m < 50 %.

El amplificador operacional cumple la función de separador (buffer), para que

la tensión sobre el potenciómetro no se vea cargada por la impedancia de las

etapas sub-siguientes.

Por ultimo, el divisor resistivo formado por R2 y R30 ajusta a la tensión

de referencia en un rango que va desde −3V a 3V . Este nivel de tensión esta

impuesto por el modulador PWM, el cual se desarrolla en esta sección.

Realimentación H (Amplificador diferencial)

Para realimentar la tensión media sobre bornes del motor se utiliza el circuito

de la Fig. 3.8.

Este circuito se basa en la implementación de un filtro diferencial y un am-

plificador diferencial. Los cuales cumplen la función de filtrar y atenuar la señal

cuadrada que hay sobre bornes del motor, llevándola a los niveles que se requieren

las etapas siguientes; tensiones entre ±3 V (niveles de tensión impuestos por la

rampa que se utiliza para generar las señales PWM). Como solo interesa el valor

medio de la tensión sobre el motor, el filtrado se realiza por medio de un filtro

diferencial pasa bajos.

La función transferencia de este circuito se expresa a continuación:
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Figura 3.8: Amplificador y filtro diferencial.

H =
Vo

Vmotor

=
R1

2R
·

1

(1 + s2RC)
(3.1)

Esta transferencia corresponde al bloque H del sistema realimentado. Variando

la ganancia de este bloque y manteniendo la ubicación del polo constante, se

implementa la condición de diseño referente a la posibilidad de controlar motores

de distintas tensiones nominales. Esto se logra variando R y C (R1 constante) en

el circuito de la Fig. 3.8. (Ver esquemático correspondiente en el apéndice B)

En la siguiente tabla se expresan las relaciones de R y C para las distintas

tensiones nominales implementadas en el driver:

Tensión nominal [V ] R [KΩ] C [pF ] Atenuación [db]

30 5 680 20

60 10 330 26

110 16 220 32

Modulador PWM

Para implementar el modulador PWM se utiliza el circuito integrado TL494

de Texas Instruments, Fig. 3.9. La modulación de los pulsos de salida (pin 11) se

logra comparando una forma de onda diente de sierra, generada por un oscilador

interno, con una señal de control (pin 1). Esta modulación esta disponible durante

el tiempo en que la tensión de la señal diente de sierra es más grande que la tensión

de control. A medida que la tensión de control aumenta, el tiempo de duración

de los pulsos de salida decrece. Lo contrario ocurre cuando la tensión de control

disminuye.
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Figura 3.9: Modulador PWM TL494.

La frecuencia de la onda diente de sierra es la que determina la frecuencia

de conmutación del driver. La misma se programa mediante la elección de un

capacitor (C5) y una resistencia externa (R14); cuyos valores se obtienen de la

gráfica de la Fig. 3.10 para una frecuencia de conmutación de 100kHz.

El oscilador carga al capacitor externo (pin 5) con una corriente constante,

siendo el valor de ésta, determinado por la resistencia externa (pin6). Esto produce

una rampa lineal de tensión. Cuando la tensión sobre el capacitor alcanza los 3V ,

el oscilador interno se encarga de descargar dicho capacitor, comenzando un nuevo

ciclo de carga. De esta manera se genera una señal diente de sierra con un valor

Figura 3.10: Frecuencia de conmutación en función de R y C.
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pico de 3V , lo cual determina el valor de tensión máxima admisible en la entrada

del modulador.

Retardo en el encendido de las llaves

En el desarrollo teórico del caṕıtulo 2 se considero ideales a las llaves del

puente, lo cual permite que estas cambien de estado simultáneamente. En la

práctica esto no es posible, ya que las llaves necesitan un tiempo para volver a

ser disparadas. Por lo tanto es necesario insertar un retardo entre el apagado de

una llave y el encendido de la otra, asegurándose en algún momento que ambas

permanezcan apagadas, por lo menos el tiempo necesario para que la llave más

lenta se apague. Este tiempo se especifica en las hojas de datos del MOSFET

IRF634 como ”tiempo de recuperación inversa”(trr).

Para implementar este retardo se utiliza el circuito de la Fig. 3.11. El mismo

esta conformado por dos ramas, las cuales proporcionan los pulsos de disparo

lógicos para los drivers de las llaves; donde el tiempo de retardo esta dado por

τ = R · C. En este caso se utiliza un retardo de τ = 820nseg (ver hojas de datos

del MOSFET IRF634).

En la Fig. 3.12 se muestra la señal PWM original y las señales de salida de

cada una de las ramas del circuito. Nótese que la estrategia es retrasar un tiempo

τ el flanco ascendente de cada señal.

3.3.3. Etapa de protección por sobrecorriente

El driver cuenta con una protección por sobrecorriente, la misma limita la

corriente máxima que puede circular por las ramas del puente. Esta protección

Figura 3.11: Retardo en el encendido.
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Figura 3.12: Señales de disparo retardadas.

actúa cortando el disparo de las llaves cuando se supera la corriente máxima

permitida. En este caso Imáx = 8 [A].

La implementación de esta etapa, se basa en el diagrama en bloques de la

Fig. 3.13.

Para sensar la corriente se utilizan resistencias no inductivas MP915 de 0,1Ω.

(15W ) de Caddock en las ramas del puente. La manera en que se sensa la corriente

es tomando la cáıda de tensión que se produce sobre las resistencias, la cual es

amplificada para llevarla a valores de trabajo razonables. En este caso se tomo

una relación tensión-corriente de uno a uno. Es decir que 1V a la salida del

amplificador se corresponde con una corriente de 1A circulando por las ramas del

puente.

Figura 3.13: Diagrama en bloques: protección por sobrecorriente.
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Figura 3.14: Doble filtro pasa bajos.
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Figura 3.15: Respuesta en frecuencia del filtro.

Por medio de un doble filtro pasa bajos, se reduce el pico de corriente pro-

ducido por el arranque del motor. Este evita que la protección se active debido

a este pico de corriente. El diseño de este filtro y su respuesta en frecuencia se

observan en las figuras Fig. 3.14 y Fig. 3.15 respectivamente. Para el diseño se

tiene en cuenta que el pico de corriente en el arranque del motor, a tensión no-

minal, alcanza los 25A. Por lo tanto el filtro debe atenuar este nivel, llevándolo

a el valor máximo de corriente de trabajo del driver (7A).

Una vez filtrada, la tensión es rectificada por medio de un rectificador de

precisión para tener siempre en la entrada del comparador tensiones positivas.

La implementación de este rectificador se debe a que según cual sea el sentido

de la corriente sobre las ramas del puente, a la salida del amplificador se pueden

tener tensiones positivas o negativas. Por ultimo, la tensión sensada se compara

con una tensión de referencia. Si la tensión sensada es mayor que la referencia,
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la salida del comparador se pone en alto (15V ) habilitando la lógica de control.

Esta, actúa directamente poniendo en alto la ĺınea de habilitación de disparo (pin

11 shutdown) de los drivers IR2110. De esta manera se corta el disparo de las

llaves y se mantienen en este estado hasta que el sistema es apagado.

El esquemático de esta etapa se puede observar en el apéndice B.



Caṕıtulo 4

Análisis de los resultados

experimentales

4.1. Introducción

En este caṕıtulo se analizarán los resultados experimentales obtenidos, en don-

de se observaran las señales PWM, tensión y corriente sobre el motor y señales que

describen el funcionamiento del driver. También se realizará un análisis térmico

y se calculará el rendimiento.

4.2. Resultados experimentales

Para realizar las mediciones sobre el driver se utilizó el siguiente instrumental:

Osciloscopio Tektronic TDS210

Mult́ımetro Fluke 973A

Medidor de corriente Tektronic AM503B

Mediante la utilización de una PC con un adecuado software se procedió a

relevar las distintas mediciones para corroborar el óptimo funcionamiento del

driver.

El motor que se utilizó para las mediciones presenta las siguientes caracteŕısti-

cas eléctricas:

V olts: 115DC, 3450rpm, Amp. : 1A, 3/16HP

55
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Los ensayos se realizaron a distintas tensiones de Bus de continua. Para esto

el driver cuenta con la posibilidad de setear la tensión de trabajo mediante la

utilización de jumpers.

Los distintos ensayos realizados pretenden mostrar el comportamiento del

driver a distintas tensiones y poder observar las señales en distintas condiciones

de trabajo.

4.2.1. Señales internas del driver

En la Fig. 4.1 se observa la señal diente de sierra generada por el circuito

integrado TL494 para la modulación por ancho de pulso. La misma es importante,

ya que determina la frecuencia de conmutación del driver, en este caso fs =

111KHz.

En la Fig. 4.2 se observa que para un ı́ndice de modulación del 50% (canal1),

la tensión de referencia (canal 2) aplicada al driver, para esta condición, es aproxi-

madamente cero. Con lo cual se comprueba que se cumple con el funcionamiento

estipulado para el driver. El mismo establece que para una tensión de referencia

de cero volt, el ı́ndice de modulación es del 50 %. Se debe tener en cuenta un

pequeño offset inherente al sistema, debido a que los operacionales utilizados no

presentan ajuste del mismo.

Figura 4.1: Diente de sierra generado por el CI TL494 para PWM.
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Figura 4.2: Señal PWM y tensión de referencia para una modulación m=0.5.

En la Fig. 4.3 se muestra la señal PWM y la forma de onda de la tensión

realimentada para una modulación del 50 %. En la misma se observa que la señal

realimentada (canal 2) presenta un valor medio nulo.

La Fig. 4.4 representa la evolución de la realimentación en función de la modu-

lación. Se observa que para máxima modulación, Fig. 4.4.a, la tensión realimenta-

da presenta un valor medio negativo y a medida que la modulación disminuye, el

valor medio de la tensión realimentada evoluciona hacia valores positivos, el cual

se representa en la Fig. 4.4.b para mı́nima modulación. Esta evolución de la re-

alimentación se corresponde con el funcionamiento esperado, obteniendo un valor

medio cuyo módulo tiende a la tensión de referencia pero con signo contrario.

En la Fig. 4.5 se puede observar los retardos (tiempos muertos) impuestos en

las señales de control de las llaves para que no se produzcan cortocircuitos en las

ramas del convertidor. En la Fig. 4.6 se puede apreciar con más detalle el valor

de este retardo. En este caso, el tiempo medido es de 520nseg. Se puede apreciar

una gran diferencia entre el valor medido y el esperado (820nseg), lo cual se debe

a la dispersión en los valores de los componentes.
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Figura 4.3: PWM y señal de realimentación para una modulación m = 0,5.

Figura 4.4: Evolución de la realimentación en función de la modulación.
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Figura 4.5: Tiempos muertos en las señales PWM.

Figura 4.6: Medición del tiempo muerto (t∆ = 520nseg).
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Figura 4.7: Tensión sobre el motor para mı́nima modulación (VBUS = 30V ;Vpp =
60V ).

4.2.2. Funcionamiento del driver a 30 V

En la Fig. 4.7 se observa la tensión sobre el motor para mı́nima modulación

con una tensión de BUS de 30V . Se puede apreciar que sobre bornes del motor el

driver aplica una señal cuadrada, cuyo valor pico a pico es el doble de la tensión

del Bus y su valor medio depende directamente del ı́ndice de modulación.

En la Fig. 4.8 se muestra la tensión y corriente sobre el motor para una

modulación del 50 %. Se pueden observar los picos que se producen en la corriente

debido a la conmutación de la tensión sobre bornes del motor. En este caso

los picos de corriente alcanzan los 2A. La medición de corriente (canal 1) se

realizó con una escala de 2A/div.

La Fig. 4.9, al igual que la Fig. 4.8, representa la tensión y corriente sobre el

motor, pero para máxima modulación. En este caso se observa que los picos de

corriente alcanzan los 4A.
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Figura 4.8: Tensión y corriente sobre el motor para m = 0,5.

Figura 4.9: Tensión y corriente sobre el motor para máxima modulación.
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4.2.3. Funcionamiento del driver a 60V

La Fig. 4.10 representa la evolución de la realimentación en función de la mo-

dulación para un seteo de funcionamiento del driver para motores de continua de

60V . Se observa que para máxima modulación, Fig. 4.10.a, la tensión realimenta-

da presenta un valor medio negativo y a medida que la modulación disminuye, el

valor medio de la tensión evoluciona hacia valores positivos, Fig. 4.10.c, pasando

previamente por un valor medio nulo para una modulación del 50 %, Fig. 4.10.b.

En la Fig. 4.11 se observa la tensión sobre el motor para una modulación del

50 % con una tensión de BUS de 60V . Se puede apreciar que sobre bornes del

motor se genera una tensión pico a pico de 120V .

En la Fig. 4.12 se muestra la tensión y corriente sobre el motor para una mo-

dulación del 50 %. Se pueden observar, en la corriente, los picos que se producen

por la conmutación de la tensión sobre el motor (canal 1: 2A/div). Para esta

Figura 4.10: Evolución de la realimentación en función de la modulación (VBUS =
60 [V olts]).
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Figura 4.11: Tensión sobre el motor para una modulación m = 0,5 (VBUS =
60 [V olts]).

condición de trabajo del driver el motor se encuentra en reposo. Para un funcio-

namiento fuera de la condición de reposo, la tensión y corriente sobre el motor

se pueden observar en las figuras Fig. 4.13 y Fig. 4.14 para máxima y mı́nima

modulación respectivamente. En las mismas se puede observar que los picos de

corriente que se producen por la conmutación son independientes del ı́ndice de

modulación.

En la Fig. 4.15 se puede observar el transitorio de la corriente sobre el motor

producido por la conmutación de la tensión sobre bornes del motor. De la figura

se puede obtener la frecuencia del transitorio, aśı como la duración del mismo.

Para este caso, la frecuencia del transitorio es de aproximadamente 2,5MHz.

En la Fig. 4.16 se observa a la corriente sobre el motor y la corriente sensada

por medio de las resistencias no inductivas de cada una de las ramas del puente.

Cabe recordar que la relación entre la cáıda de tensión sobre las resistencias y la

corriente de cada rama es de 1A − 1V . En el canal 1 (1A/div) se representa la

corriente sobre el motor, la cual presenta un valor medio de 268mA. En el canal

5 se observa una tensión cuyo valor medio es de 276mV , el cual representa una

corriente sensada de 276mA.
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Figura 4.12: Tensión y corriente sobre el motor para una modulación m = 0,5.

Figura 4.13: Tensión y corriente sobre el motor para máxima modulación.

4.2.4. Funcionamiento del driver con carga

Para poder analizar el comportamiento del driver con carga se realizó un

acople mecánico entre dos motores como se muestra en la Fig. 4.17. El mismo

consta de un motor de corriente continua, y acoplado al eje de éste se encuentra
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Figura 4.14: Tensión y corriente sobre el motor para mı́nima modulación.

otro motor de iguales caracteŕısticas funcionando como generador eléctrico. De

esta manera, se logra un sistema que permite poder variar la carga y evaluar el

comportamiento del driver.

El comportamiento del driver con carga se evalúa para tensiones de Bus de

60V y 100V . En todas las mediciones se toma la tensión y corriente sobre el motor

y se utiliza como carga lámparas de 60W , 200W y 300W de potencia. Con estas

mediciones se pretende observar si se producen cambios en la forma de la tensión

y corriente cuando se esta en presencia de carga.

En las figuras Fig. 4.18 y Fig. 4.19 se observan la tensión y corriente sobre el

motor para una tensión de 60V y con cargas de 200W y 300W respectivamente.

Se puede apreciar un incremento en la corriente media sobre el motor, aśı como

en los picos que se producen en la conmutación sin presentar grandes cambios en

las formas de onda. Lo mismo se puede observar en las Fig. 4.20, 4.21 y 4.22 para

100V de tensión de Bus con cargas de 60W , 200W y 300W . En la tabla 4.1, se

muestra numéricamente el incremento de la corriente media sobre el motor y en

los picos de corriente.
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Figura 4.15: Transitorios de la corriente de armadura en la conmutación.

Figura 4.16: Corriente sobre el motor vs. corriente sensada.
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Cuadro 4.1: Variación de la corriente para distintas cargas.
VBus (V) Carga (W) I motor (A) Picos de corriente (A) V motor (V)

60 200 0,83 4,7 39
60 300 1,04 5,4 39
100 60 0,94 9 68
100 200 0,99 10 68
100 300 1,14 10 68

4.3. Comportamiento térmico

Para analizar el comportamiento térmico se ensayó con el driver a 60V y 100V

con carga. En ambos casos se midió el incremento de temperatura de una de las

llaves del puente en función del tiempo. La temperatura fue registrada a intervalos

de 2 minutos, arribándose a la curva de calentamiento del dispositivo, teniendo en

cuenta a la temperatura ambiente como referencia. Las pruebas fueron realizadas

durante 40 minutos con cada tensión y para distintas cargas (lámparas de 60W ,

200W y 300W ).

Los resultados se muestran en las figuras Fig. 4.23 y Fig. 4.24. Se puede

apreciar que la evolución de la temperatura tiende a mantenerse constante a

medida que transcurre el tiempo, llegando a un valor máximo inferior al estipulado

en las hojas de datos del componente.

Figura 4.17: Sistema Motor-generador.
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Figura 4.18: Tensión y corriente sobre el motor con carga (60V , 200W de carga
y 1A/div).

Figura 4.19: Tensión y corriente sobre el motor con carga (60V , 300W de carga
y 2A/div).

4.4. Cálculo del rendimiento

En este apartado se procede a calcular el rendimiento del driver basándose

en una condición de trabajo estipulada. En este caso el cálculo se realiza para
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Figura 4.20: Tensión y corriente sobre el motor con carga (100V , 60W de carga
y 5A/div).

Figura 4.21: Tensión y corriente sobre el motor con carga (100V , 200W de carga
y 5A/div).
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Figura 4.22: Tensión y corriente sobre el motor con carga (100V , 300W de carga
y 2A/div).

máxima modulación con una tensión de Bus de 60V y con una carga de 300W

(12Ω).

Para realizar el cálculo, se define al rendimiento como:

Figura 4.23: Temperatura de la llave para 60V de tensión de BUS.
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Figura 4.24: Temperatura de la llave para 100V de tensión de BUS.

η =
Po

Pi
· 100 [ %] (4.1)

donde, Po es la potencia de salida y Pi es la potencia de entrada.

En la Fig. 4.25 se observa la tensión y corriente sobre el Bus de continua para

la condición de trabajo estipulada. De la figura, y por medio de Matlab, se puede

obtener la tensión y corriente media sobre el Bus, y de esta manera la potencia

de entrada Pi. La misma es igual a:

Pi = V · I = 60V · 0,94A = 56,4W

Procediendo de la misma manera que para la potencia de entrada; de la figura

122 se obtiene la tensión y corriente media sobre el motor, y por lo tanto la

potencia de salida Po.

Po = 39V · 1,04A = 40,56W

Reemplazando los valores obtenidos de potencia de entrada y salida en la

ecuación (4.1) se obtiene que:

η =
Po

Pi
· 100 =

40,56W

56,4W
· 100 = 72 %
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Figura 4.25: Tensión y corriente del Bus de continua (corriente:2A/div).

Se debe tener en cuenta que existe una limitación en la máxima modulación,

debido a los tiempos muertos. También, se debe recordar que por el modo en que

trabaja el driver, sobre el motor, se genera una tensión que alterna entre +VBUS

y −VBUS, lo que ocasiona que la tensión media sobre el motor este siempre por

debajo de la tensión del Bus.

Lo dicho anteriormente ocasiona una baja en el rendimiento, lo cual se suma

con la baja producida por las perdidas de conmutación y conducción de las llaves.



CAPÍTULO 4. ANÁLISIS DE LOS RESULTADOS EXPERIMENTALES 73

Figura 4.26: Tensión y corriente sobre el motor (corriente:2A/div).



Caṕıtulo 5

Diseño del PCB

5.1. Introducción

Los circuitos impresos (PCB) son una parte constitutiva de fundamental im-

portancia de los sistemas electrónicos de potencia. Su correcto diseño desde el

punto de vista electromagnético, debe asegurar un funcionamiento confiable en

las condiciones de perturbación impuestas por el medio en el que debe operar

(externas), a las que deben sumarse las perturbaciones propias del circuito (in-

ternas).

En este caṕıtulo se desarrollan algunas de las estrategias utilizadas en el di-

seño y se muestra una técnica de soldadura manual de componentes de montaje

superficial (SMD).

5.2. Estrategias y técnicas de ruteo utilizadas

Los circuitos impresos se pueden clasificar de acuerdo con el número de ca-

pas conductoras que los componen. En este caso se utiliza PCB de doble lámina

conductora, lo cual facilita el ruteo y permite obtener menores impedancias carac-

teŕısticas que con los circuitos simple faz. La unión ente ambas capas conductoras

se logra haciendo uso de througth holes, que son orificios metalizados de unión

entre laminas. La factibilidad de conexión entre ambas capas, aumenta los grados

de libertad para el ruteo de las ĺıneas de señal. La primer capa que corresponde

al lado de montaje de componentes, se debe usar para rutear las señales más

conflictivas. La capa inferior debe dedicarse al plano de masa y tiene que ser lo

más continuo posible, sin interrupciones ni zonas sin cobre.
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Figura 5.1: Disposición f́ısica de las etapas en el PCB (layout).

Es importante la distribución de los subsistemas que componen un circuito

impreso en función de su frecuencia de operación y potencia. Para este diseño,

se toma como criterio de layout el que se muestra en la Fig. 5.1. En la misma

se observa una secuencia ordenada en función de la frecuencia y la potencia de

trabajo. En todo momento se trata de no mezclar señales de distinta frecuencia

y potencia, evitando posibles interferencias entre ellas.

A continuación se desarrollan las estrategias y técnicas utilizadas para el ruteo

de los subsistemas que se observan en la figura A.

5.2.1. Etapa de potencia

BUS de continua

Para el ruteo del BUS de continua se utiliza la técnica de microstrip. La

misma consiste en rutear una ĺınea de señal (+DC) sobre una cara del impreso

con su ĺınea de retorno (GND) en la cara opuesta. De esta manera se produce

una disminución en la impedancia caracteŕıstica, reduciendo las posibilidades de

radiación. En la Fig. 5.2 se muestra como se concentran las ĺıneas de campo en

un microstrip. Se puede observar que, debido a los efectos de borde, las ĺıneas

de campo eléctrico no quedan confinadas al área entre trazos. Esto se soluciona

tomando el retorno más ancho que el conductor de señal. En la Fig. 5.3 se observa

como se cierran las ĺıneas de campo al aumentar el ancho del conductor de retorno
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Figura 5.2: Distorsión de campo eléctrico en un microstrip (vista de corte trans-
versal )

Figura 5.3: Eliminación del efecto de bordes en un microstrip.

IR2110

Para la disposición sobre la placa y el ruteo de las ĺıneas del driver se toman

en cuenta las recomendaciones que brinda el fabricante. Principalmente las reco-

mendaciones de diseño se basan en la reducción de las inductancias de perdidas.

Esto se implementa acortando lo más posible las pistas entre las salidas del driver

y los MOSFET, y colocando resistencias y diodos en antiparalelo en las ĺıneas de

disparo de los gates (esto último se desarrolla en el caṕıtulo de diseño del driver).

Por último, una consideración importante es la ubicación de los capacitores

que cumplen la función de eliminar los efectos inductivos que presentan los cables

que conectan al puente con el BUS. Los mismos deben ubicarse lo más cercano

al puente. En este caso se colocan sobre los MOSFET de la parte superior del

puente.

5.2.2. Etapa de control y protección por sobrecorriente

Las consideraciones de diseño de estas etapas se basan principalmente en la

utilización de capacitores de filtro y capacitores de desacople de RF.
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Los capacitores de filtro cumplen con la función de suplir la demanda tran-

sitoria de corriente del circuito durante los cambios de estado, de tal manera de

asegurar una tensión de alimentación dentro de los ĺımites de operación de la

aplicación. No cumplen la misma función que los capacitores de desacople de RF,

cuya misión es reducir el área de irradiación de señales transitorias en la alimen-

tación. Por esta razón, los últimos deben colocarse lo más próximos posible de los

pines de alimentación de los circuitos integrados que operan en alta frecuencia.

Los capacitores de filtro deben colocarse:

En la entrada de la alimentación del circuito impreso para asegurar la en-

trega de la corriente instantánea necesaria. Este capacitor, normalmente de

tipo electroĺıtico, debe asegurar una variación de tensión mı́nima compatible

con la aplicación.

En el lugar más lejano del punto de acometida de la alimentación.

En zonas donde exista una gran densidad de componentes.

Adyacentes a circuitos muy rápidos.

En la práctica, es conveniente colocar en paralelo con los capacitores de filtro,

otros capacitores de diferente tipo y de alta frecuencia de resonancia, usualmen-

te del orden de 0,01µF , para mejorar las caracteŕısticas de la impedancia de

desacople en alta frecuencia. En este caso, se colocan capacitores de filtro en la

entrada de alimentación y en las etapas mencionadas en este apartado. Se utili-

zan capacitores electroĺıticos de 100µF en paralelo con capacitores cerámicos de

0,01µF .

Por otro lado, en el ruteo de estas etapas, se trata en todo momento de

posicionar a los componentes lo más cercanos a los circuitos integrados. Logrando

de esta manera reducir el largo de las pistas de interconexión.

5.3. Circuito impreso

Para la realización del circuito impreso se utilizó el programa Protel DXP de

Altium. En las figuras 5.4, 5.5 y 5.6 se observan el diseño de ambas capas del PCB

y la disposición de los componentes teniendo en cuenta las estrategias y técnicas

de ruteo vistas anteriormente.
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Figura 5.4: Disposición de componentes sobre la placa (top layer).

Figura 5.5: Capa superior (Top layer).
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Figura 5.6: Capa inferior (Bottom layer).

5.4. Tecnoloǵıa de los componentes

Para la implementación del driver se utilizan componentes SMD (Surface

Mounting Device). Un componente SMD es un componente electrónico que se

suelda directamente en la superficie del PCB, y el cual presenta dos ventajas

importantes frente a los componentes tradicionales

Lo primero es la reducción de tamaño del PCB. Esta es una gran ventaja

porque se pueden hacer placas que ocupan la cuarta parte de espacio, reduciendo

la longitud de las pistas.

La otra ventaja es la eliminación de las patas del componente. Esto supone

una mejora en la inductancia y en la resistencia parásita que ofrece el encapsulado.

La inductancia parásita puede reducirse a 1nH, y las resistencias, de 5− 25 [mΩ]

a 1 [mΩ]. Esta cantidad puede parecer insignificante, pero no se debe olvidar el

efecto Kelvin, que a altas frecuencias hace que los electrones se vean desplaza-

dos por los campos magnéticos, más lentos, y se vean empujados a los ĺımites

exteriores del conductor provocando una disminución de la sección efectiva del

conductor, y por lo tanto un aumento de la resistencia.

En general, todo circuito de alta velocidad, bien sea digital, analógico o PWM

debe usar SMD, ya que el comportamiento a altas frecuencias es mucho mejor,
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debido a que no hay resistencias que hagan de antena, y no hay inductancias

parásitas tan grandes.

5.5. Técnica de soldado de componentes SMD

En este apartado se desarrollan las técnicas utilizadas para el soldado de

los componentes SMD. En primer lugar se detallan los pasos realizados para el

soldado de resistencias y capacitores, y luego, se realiza lo mismo para los circuitos

integrados.

Antes de comenzar con las técnicas de soldado, en la Fig. 5.7, se observa la

estación de soldado que se utilizó para este proyecto. La misma cuenta con dos

tipos de soldadores. El soldador tipo pinza, que se utiliza para soldar componen-

tes SMD y el soldador tipo lápiz convencional. Otros accesorios utilizados son:

alicates, bruselas y cepillo antiestático.

5.5.1. Resistencias y capacitores

1. En primer lugar se deben estañar ambos pads del PCB (Fig. 5.8). Es im-

portante limitar la cantidad de estaño. Esta debe alcanzar para cubrir la

superficie del pad, formando una fina capa

2. Utilizando la pinza de soldado se debe posicionar el componente sobre los

pads previamente estañados (Fig. 5.9). Una vez que el estaño se derrite,

se procede a centrar el componente sobre los pad. Es importante limitar

la cantidad de tiempo en que se realiza este paso por dos motivos. El pri-

mero es tratar de exponer al componente el menor tiempo posible a altas

temperaturas, y el segundo es evitar que no se consuma el flux del estaño,

permitiendo posibles retoques en la soldadura sin agregado del mismo.

3. Retocar la soldadura como se indica en la Fig. 5.10. Este paso consiste en

retocar en forma independiente la soldadura en cada uno de los pads y en

caso de ser necesario agregar estaño. Se debe lograr una soldadura uniforme

y consistente.

4. Una vez finalizado el paso 3, se procede a eliminar el exceso de flux que

queda depositado sobre el PCB y el componente. Para realizar la limpieza

se utiliza un cepillo antiestático embebido en alcohol (Fig. 5.11).
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Figura 5.7: Estación de soldado.
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Figura 5.8: Estañar los pads.

Figura 5.9: Posicionar y soldar el componente.

En las figuras 5.12 y 5.13 se observa como queda soldado el componente luego

de aplicar los pasos previamente descriptos.

5.5.2. Circuitos integrados

1. Fijar el circuito integrado correctamente sobre los pads. Una ves que se

logra ubicar correctamente el componente, se procede a soldar las patas de

los extremos como se observa en la Fig. 5.14.

2. Soldar un lado del integrado como se indica en la Fig. 5.15, utilizando el

soldador tipo lápiz. Se recomienda no soldar más del 50 % de las patas del

integrado.

3. Realizando un movimiento descendente del soldador, como se indica en la

Fig. 5.16, se produce una ola de estaño, la cual suelda perfectamente todas
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Figura 5.10: Retocar la soldadura.

Figura 5.11: Limpiar excedentes de flux.
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Figura 5.12: Soldadura terminada.

Figura 5.13: Soldadura terminada (vista microscopio).
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Figura 5.14: Fijar el circuito integrado sobre el pad.

las patas del integrado. El movimiento descendente del soldador debe ser

continuo y a una velocidad constante. Por otro lado, el PCB debe presentar

una cierta inclinación, evitando que la gota de estaño que se genera en la

punta del soldador caiga sobre el mismo.

4. Para terminar de soldar el circuito integrado se repiten los pasos 2 y 3.

5. Una vez finalizado el paso 4, se procede a eliminar el exceso de flux que

queda depositado sobre el PCB y el componente. Para realizar la limpieza

se utiliza un cepillo anti-estático embebido en alcohol.

En las figuras 5.17 y 5.18 se observa como queda soldado el integrado luego

de aplicar los pasos previamente descriptos.
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Figura 5.15: Estaño para generar la ola.

Figura 5.16: Soldado por efecto ola.
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Figura 5.17: Soldadura terminada del circuito integrado.

Figura 5.18: Soldadura terminada del circuito integrado (vista microscopio).
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5.6. PCB terminado

Figura 5.19: PCB terminado.

5.7. Conclusiones

En este caṕıtulo se revela una serie de reglas prácticas a considerar en el diseño

del PCB. La implementación de estas reglas permite lograr un diseño robusto, el

cual contempla los problemas de incompatibilidad electromagnética.

También se presenta el proceso de soldadura manual de componentes SMD.



Caṕıtulo 6

Conclusiones

Se presentaron las diferentes topoloǵıas de convertidores para motores de CC.

Se analizó el principio de funcionamiento y se los comparó de acuerdo a la fun-

cionalidad que brindan al motor. A partir de este análisis, se eligió la topoloǵıa

del convertidor de puente completo (Full - Bridge), la cual, permite controlar la

velocidad y sentido de giro del motor.

En base al convertidor elegido, se desarrolló el diseño del hardware del driver.

Se implementó y probó dicho diseño, logrando cumplir con las especificaciones

satisfactoriamente:

Posibilidad de controlar motores de distintas tensiones nominales.

Frecuencia de conmutación fs > 100Khz.

Protección por sobrecorriente en el puente.

Un punto importante para destacar en este proyecto, es el de haber logrado

trabajar con una frecuencia de conmutación de 110Khz, que hasta este momento,

en el mercado es poco frecuente. Por otro lado, esto trajo aparejado, complica-

ciones en el diseño del PCB, dado que a esta frecuencia se incrementan las inter-

ferencias electromagnéticas. Para solucionar este problema el diseño del PCB se

realizó en montaje superficial, logrando disminuir notablemente las interferencias

electromagnéticas.

Para trabajos futuros se propone implementar un lazo de control para la co-

rriente que circula por las ramas del puente, reemplazando la protección por so-

brecorriente implementada en este trabajo. También queda abierta la posibilidad

de poder incrementar aún más la frecuencia de conmutación.
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Apéndice A

Cálculo y diseño del disipador

A.1. Introducción

Los disipadores son elementos complementarios que se utilizan para aumentar

la evacuación de calor del componente al que se le coloque hacia el aire que lo

rodea. Esto trae como consecuencia una reducción en la temperatura de trabajo

del componente ya que la cantidad de calor que se acumula en él es menor que

sin disipador. Cabe aclarar, que en este caso en particular el disipador también

cumple con la función de alojar al PCB (housing).

Un cálculo estricto de los disipadores puede ser complejo. En este apartado

se trata un sistema de cálculo aproximado, que sin embargo proporciona buenos

resultados. Este sistema se basa en una analoǵıa entre circuitos de flujo de calor

y circuitos eléctricos resistivos.

A.2. Cálculo del disipador

Previo al cálculo del disipador se debe tener en cuenta que se esta en presencia

de un modelo térmico dinámico, ya que la potencia disipada en cada MOSFET

del puente H en cada instante depende de la frecuencia de conmutación y del ciclo

de trabajo. Para esto, los fabricantes suelen dar curvas en las que se representa la

impedancia térmica transitoria para un dispositivo al que se aplica una potencia

disipada tipo escalón o ondas cuadradas periódicas. La curva para el MOSFET

IRF634 se observa a continuación.

La Fig. A.1 muestra como la impedancia térmica transitoria está parametri-

zada en función del ciclo de trabajo del MOSFET. Puede observarse que para
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Figura A.1: Curvas de la Impedancia Térmica Transitoria del MOSFET IRF 634.

valores altos de D (peor caso para el cálculo) y bajos de t1 (=altas frecuencias),

las curvas se vuelven horizontales, es decir, la inercia térmica hace que la tempe-

ratura de la unión no vaŕıe y por tanto estas curvas no sirven. En general, para

frecuencias mayores de 3kHz es suficiente trabajar con una caracteŕıstica estática.

Lo que corresponde a este caso ya que la frecuencia de trabajo del driver es de

120KHz.

Como se vio anteriormente la etapa de potencia (puente H) esta conforma-

da por cuatro MOSFET IRF634 de International Rectifier, los cuales tienen las

siguientes caracteŕısticas térmicas:

PD = I2
D.RDS = 30W potencia disipada en forma de calor

Tj = 150oC temperatura de juntura máxima

Rθjc = 1,7 [oC/W ] resistencia térmica juntura-carcasa

Rθja = 62 [oC/W ] resistencia térmica juntura-ambiente
El circuito térmico equivalente para este caso, basándonos en un modelo térmi-

co estático, es decir solo con resistencias térmicas, se observa a continuación:

Donde:
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Figura A.2: Circuito térmico equivalente.

Rθda resistencia térmica disipador-ambiente

Rθcd resistencia térmica carcasa-disipador

Tj temperatura juntura máxima

Ta temperatura ambiente

Tc temperatura carcasa

PDt =
4

∑

i=1

PDi potencia disipada total

En el circuito térmico de la Fig. A.2 se observan cuatro ramas correspondientes

a los cuatro MOSFET que componen el puente H. Cada rama está conformada

por los parámetros térmicos de cada MOSFET mas la resistencia térmica carcasa-

disipador, la cual corresponde al material utilizado para aislar la carcasa del

disipador.

Para poder simplificar el circuito de la Fig. A.2 y poder aśı facilitar los cálculos,

se supone que la situación tanto eléctrica como f́ısica a efectos de transmisión

de calor es simétrica, es decir se puede suponer que la temperatura de juntura

y carcasa es la misma para los cuatro MOSFET. De lo contrario podŕıa darse

el caso de que uno de los componentes fuese receptor de calor del otro, lo que

complicaŕıa todo el cálculo amén de que podŕıa darse el caso de que el componente

que actuase como receptor alcanzase una temperatura mayor que sin disipador.

Por lo tanto el circuito térmico de la Fig. A.2 se puede simplificar quedando de

la siguiente manera:

Analizando el circuito térmico simplificado de la Fig. A.3, se puede obtener

la resistencia térmica Rθda de la siguiente manera:
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Figura A.3: Circuito térmico simplificado.

Rθda =
Tj − Ta

PDt

−

(

Rθjc + Rθcd

4

)

(A.1)

Reemplazando en la ecuación (A.1) los valores dados en las hojas de datos

del IRF 634, con una temperatura ambiente Ta = 50 [oC] y con Rθcd = 1 [oC/W ]

dada por el aislante utilizado para un encapsulado TO-220, se obtiene que:

Rθda = 0,158 [oC/W ]

Por lo tanto el disipador deberá tener una resistencia térmica de como máximo

0,158 [oC/W ].

A.3. Diseño del disipador

Como se comento previamente, el disipador cumple también la función de

housing (alojamiento) para el PCB. Por lo tanto para su diseño se debe tener en

cuenta en primer lugar que cumpla con su función de disipador y en un segundo

plano que sea capas de albergar al circuito impreso.

Interactuando entre las pautas a tener en cuenta, enunciadas previamente, se

logró un diseño que cumple con ambos requisitos. Con lo que respecta a su función

como housing el resultado obtenido se observa en los planos que se encuentran
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Figura A.4: Volumen efectivo de disipación.

al final de este apéndice. Por otro lado, lo más importante es demostrar que el

diseño cumple con el requisito térmico, el cual se desarrolla a continuación:

Según la ley de Fourier, la evacuación de calor por conducción se puede apro-

ximar suponiendo que el material que conduce el calor presenta una resistencia

térmica independiente de la temperatura y de la cantidad de calor evacuada. Por

lo tanto, Fourier define a la resistencia térmica de un material como:

Rθ =
ρ

θ
l

A
(A.2)

Donde:
ρ

θ
es la resistividad térmica del material [oCm/W ]

l es la longitud del material [m]

A es el área [m2]

Rθ es la resistencia térmica del trozo de material [oC/W ]
Para poder corroborar que se cumple con el requisito térmico se debe calcular

la resistencia térmica que presenta el disipador. Como criterio para el cálculo se

consideran como área y longitud efectiva a las que se representan en la Fig. A.4,

las cuales se corresponden con los siguientes valores:

A = 22,35cm2

l = 2,7cm

El material utilizado es aluminio (serie 1100), el cual presenta una resistividad

térmica de ρ
θ

= 0,5 [oCcm/W ].
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Reemplazando estos valores en la ecuación (A.2), se obtiene la resistencia

térmica de este volumen.

Rθ =
ρ

θ
l

A
= 0,06 [oC/W ]

De esta manera queda demostrado que el disipador presenta una resistencia

térmica menor al valor máximo calculado en el apartado A.2 (Rθda = 0,158 [oC/W ]).

A.4. Planos del disipador
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Á

T
IC

O
S

991

1

2

2

3

3

4

4

5

5

6

6

D D

C C

B B

A A

Scale Sheet

Size FCSM No. DWG No. Rev

B

820R

R10

1N4148 D2

10K

R29

+15V

-15V

+15V

-15V

2K7

R2

100K
R9

100K

R3 3K2

R5

100K

R7

100K

R1

1K

R13

10K
R30

100nF

C11

100nF

C10

BAT48FD1

100nF
C1

1K
R16

100nF

C2
12K

R4

Out/fb

10K

R14
1000pF

C5

+15V

100nF

C12

ref

ref
50K

R11

50R

R8

50R

R12

1000pF

C3

1000pFC6

820R

R15

1N4148 D3

+15V -15V +15V

Fb-pos
Fb-neg

Gate_Hin1-Lin2

Gate_Hin3-Lin4

Gate_Hin1-Lin2
Gate_Hin3-Lin4

Pinneg

Pinpos

10K

R21

10K

R24

10K

R22

10K

R23

330pF

C8

Fb-pos

Fb-neg

Pinneg

Pinpos

16K

R17

16K

R20

16K

R18

16K

R19

220pF

C7

Fb-pos

Fb-neg

Pinneg

W3

W2

W1

W4

5 6

HCF40106BM1

U3C

9 8

HCF40106BM1

U3D

11 10

HCF40106BM1

U3E

3 4

HCF40106BM1

U3B

1 2

HCF40106BM1

U3A

13 12

HCF40106BM1

U3F

5K

R25

5K

R28

5K

R26

5K

R27

680pF

C9

Fb-pos

Fb-neg

Pinneg

Pinpos

W5

W6

50K

R6

100nF

C13

+15V

+15V
-15V

10µFx10V

C14 100nF

C4

12

13
14

D

4
1

1

TL074D

U1D

10

9
8

C

4
1

1

TL074D

U1C
2

3
1

4
1

1

A

TL074D

U1A

5

6
7

B

4
1

1

TL074D

U1B

Entradas Diferenciales

E2
10

VCC
12

D-T CON
4

OUT CON
13

RT
6

- IN 2
15

+IN 2
16

+IN 1
1

- IN 1
2

FB
3

GND
7

C1
8

E1
9

C2
11

REF OUT
14

CT
5

TL494ID

U2

+15V PWR

Fb-pos
Fb-neg

Gate_Hin1-Lin2
Gate_Hin3-Lin4

Power
Power.SCHDOC

Pinpos

VDD

1
2 D20

+15V

W7

W9

W8

VCC

1
2
3
4

Header 4

JP1

1N4148

D22

1N4148

D23

Control.SHDOC

50R
R52

50R
R53

50R

R54

50R

R55

50R
R50

50R

R51

DC Motor  110 V

DC Motor  60 V

DC Motor  30 V

DC MOTOR DRIVE

100µFx16V

C30

100µFx16V

C31

100nF

C28

100nF

C29

+15V +15V +15V +15V1K
R57 ETAPA DE CONTROL



A
P

É
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Device
Operating

Temperature Range Package

�	���

SEMICONDUCTOR
TECHNICAL DATA

SWITCHMODE
PULSE WIDTH MODULATION

CONTROL CIRCUIT

ORDERING INFORMATION

TL494CN

TL494IN

TA = 0° to +70°C

TA = – 25° to +85°C

Plastic

Plastic

PIN CONNECTIONS

Order this document by TL494/D

N SUFFIX
PLASTIC PACKAGE

CASE 648

CT

RT

Ground

C1

1

Inv
Input

C2
Q2

E2

E1

1

≈ 0.1 V

Oscillator

VCC

5.0 V
REF

(Top View)

Noninv
Input

Inv
Input

Vref

Output
Control

VCC

Noninv
Input

Compen/PWN
Comp Input

Deadtime
Control

Error
Amp

+

–2

3

4

5

6

7

8 9

10

11

12

13

14

15

16
2 Error

Amp

+

–

Q1

D SUFFIX
PLASTIC PACKAGE

CASE 751B
(SO–16)

TL494CD SO–16

1MOTOROLA ANALOG IC DEVICE DATA


�����
���  ����� �����


��������� ������� �������

The TL494 is a fixed frequency, pulse width modulation control circuit
designed primarily for SWITCHMODE power supply control.

• Complete Pulse Width Modulation Control Circuitry

• On–Chip Oscillator with Master or Slave Operation

• On–Chip Error Amplifiers

• On–Chip 5.0 V Reference

• Adjustable Deadtime Control

• Uncommitted Output Transistors Rated to 500 mA Source or Sink

• Output Control for Push–Pull or Single–Ended Operation

• Undervoltage Lockout

MAXIMUM RATINGS (Full operating ambient temperature range applies,
unless otherwise noted.)

Rating Symbol TL494C TL494I Unit

Power Supply Voltage VCC 42 V

Collector Output Voltage VC1,
VC2

42 V

Collector Output Current
(Each transistor) (Note 1)

IC1, IC2 500 mA

Amplifier Input Voltage Range VIR –0.3 to +42 V

Power Dissipation @ TA ≤ 45°C PD 1000 mW

Thermal Resistance,
Junction–to–Ambient

RθJA 80 °C/W

Operating Junction Temperature TJ 125 °C

Storage Temperature Range Tstg –55 to +125 °C

Operating Ambient Temperature Range
TL494C
TL494I

TA
0 to +70

–25 to +85

°C

Derating Ambient Temperature TA 45 °C

NOTE: 1. Maximum thermal limits must be observed.

 Motorola, Inc. 1996 Rev 1
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TL494

2 MOTOROLA ANALOG IC DEVICE DATA

RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS

Characteristics Symbol Min Typ Max Unit

Power Supply Voltage VCC 7.0 15 40 V

Collector Output Voltage VC1, VC2 – 30 40 V

Collector Output Current (Each transistor) IC1, IC2 – – 200 mA

Amplified Input Voltage Vin –0.3 – VCC – 2.0 V

Current Into Feedback Terminal lfb – – 0.3 mA

Reference Output Current lref – – 10 mA

Timing Resistor RT 1.8 30 500 kΩ

Timing Capacitor CT 0.0047 0.001 10 µF

Oscillator Frequency fosc 1.0 40 200 kHz

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (VCC = 15 V, CT = 0.01 µF, RT = 12 kΩ, unless otherwise noted.)
For typical values TA = 25°C, for min/max values TA is the operating ambient temperature range that applies, unless otherwise noted.

Characteristics Symbol Min Typ Max Unit

REFERENCE SECTION

Reference Voltage (IO = 1.0 mA) Vref 4.75 5.0 5.25 V

Line Regulation (VCC = 7.0 V to 40 V) Regline – 2.0 25 mV

Load Regulation (IO = 1.0 mA to 10 mA) Regload – 3.0 15 mV

Short Circuit Output Current (Vref = 0 V) ISC 15 35 75 mA

OUTPUT SECTION

Collector Off–State Current
(VCC = 40 V, VCE = 40 V)

IC(off) – 2.0 100 µA

Emitter Off–State Current
VCC = 40 V, VC = 40 V, VE = 0 V)

IE(off) – – –100 µA

Collector–Emitter Saturation Voltage (Note 2)
Common–Emitter (VE = 0 V, IC = 200 mA)
Emitter–Follower (VC = 15 V, IE = –200 mA)

Vsat(C)
Vsat(E)

–
–

1.1
1.5

1.3
2.5

V

Output Control Pin Current
Low State (VOC ≤ 0.4 V)
High State (VOC = Vref)

IOCL
IOCH

–
–

10
0.2

–
3.5

µA
mA

Output Voltage Rise Time
Common–Emitter (See Figure 12)
Emitter–Follower (See Figure 13)

tr
–
–

100
100

200
200

ns

Output Voltage Fall Time
Common–Emitter (See Figure 12)
Emitter–Follower (See Figure 13)

tf
–
–

25
40

100
100

ns

NOTE: 2. Low duty cycle pulse techniques are used during test to maintain junction temperature as close to ambient temperature as possible.
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TL494

3MOTOROLA ANALOG IC DEVICE DATA

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (VCC = 15 V, CT = 0.01 µF, RT = 12 kΩ, unless otherwise noted.)
For typical values TA = 25°C, for min/max values TA is the operating ambient temperature range that applies, unless otherwise noted.

Characteristics Symbol Min Typ Max Unit

ERROR AMPLIFIER SECTION

Input Offset Voltage (VO (Pin 3) = 2.5 V) VIO – 2.0 10 mV

Input Offset Current (VO (Pin 3) = 2.5 V) IIO – 5.0 250 nA

Input Bias Current (VO (Pin 3) = 2.5 V) IIB – –0.1 –1.0 µA

Input Common Mode Voltage Range (VCC = 40 V, TA = 25°C) VICR –0.3 to VCC–2.0 V

Open Loop Voltage Gain (∆VO = 3.0 V, VO = 0.5 V to 3.5 V, RL = 2.0 kΩ) AVOL 70 95 – dB

Unity–Gain Crossover Frequency (VO = 0.5 V to 3.5 V, RL = 2.0 kΩ) fC– – 350 – kHz

Phase Margin at Unity–Gain (VO = 0.5 V to 3.5 V, RL = 2.0 kΩ) φm – 65 – deg.

Common Mode Rejection Ratio (VCC = 40 V) CMRR 65 90 – dB

Power Supply Rejection Ratio (∆VCC = 33 V, VO = 2.5 V, RL = 2.0 kΩ) PSRR – 100 – dB

Output Sink Current (VO (Pin 3) = 0.7 V) IO– 0.3 0.7 – mA

Output Source Current (VO (Pin 3) = 3.5 V) IO+ 2.0 –4.0 – mA

PWM COMPARATOR SECTION (Test Circuit Figure 11)

Input Threshold Voltage (Zero Duty Cycle) VTH – 2.5 4.5 V

Input Sink Current (V(Pin 3) = 0.7 V) II– 0.3 0.7 – mA

DEADTIME CONTROL SECTION (Test Circuit Figure 11)

Input Bias Current (Pin 4) (VPin 4 = 0 V to 5.25 V) IIB (DT) – –2.0 –10 µA

Maximum Duty Cycle, Each Output, Push–Pull Mode
(VPin 4 = 0 V, CT = 0.01 µF, RT = 12 kΩ)
(VPin 4 = 0 V, CT = 0.001 µF, RT = 30 kΩ)

DCmax
45
–

48
45

50
50

%

Input Threshold Voltage (Pin 4)
(Zero Duty Cycle)
(Maximum Duty Cycle)

Vth
–
0

2.8
–

3.3
–

V

OSCILLATOR SECTION

Frequency (CT = 0.001 µF, RT = 30 kΩ) fosc – 40 – kHz

Standard Deviation of Frequency* (CT = 0.001 µF, RT = 30 kΩ) σfosc – 3.0 – %

Frequency Change with Voltage (VCC = 7.0 V to 40 V, TA = 25°C) ∆fosc (∆V) – 0.1 – %

Frequency Change with Temperature (∆TA = Tlow to Thigh)
(CT = 0.01 µF, RT = 12 kΩ)

∆fosc (∆T) – – 12 %

UNDERVOLTAGE LOCKOUT SECTION

Turn–On Threshold (VCC increasing, Iref = 1.0 mA) Vth 5.5 6.43 7.0 V

TOTAL DEVICE

Standby Supply Current (Pin 6 at Vref, All other inputs and outputs open)
(VCC = 15 V)
(VCC = 40 V)

ICC
–
–

5.5
7.0

10
15

mA

Average Supply Current
(CT = 0.01 µF, RT = 12 kΩ, V(Pin 4) = 2.0 V)
(VCC = 15 V) (See Figure 12)

– 7.0 –
mA

* Standard deviation is a measure of the statistical distribution about the mean as derived from the formula, σ

N

n = 1
Σ (Xn – X)2

N – 1
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Figure 1. Representative Block Diagram

Figure 2. Timing Diagram
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This device contains 46 active transistors.
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APPLICATIONS INFORMATION

Description
The TL494 is a fixed–frequency pulse width modulation

control circuit, incorporating the primary building blocks
required for the control of a switching power supply. (See
Figure 1.) An internal–linear sawtooth oscillator is frequency–
programmable by two external components, RT and CT. The
approximate oscillator frequency is determined by:

fosc ≈ 1.1
RT •  CT

For more information refer to Figure 3.

Output pulse width modulation is accomplished by
comparison of the positive sawtooth waveform across
capacitor CT to either of two control signals. The NOR gates,
which drive output transistors Q1 and Q2, are enabled only
when the flip–flop clock–input line is in its low state. This
happens only during that portion of time when the sawtooth
voltage is greater than the control signals. Therefore, an
increase in control–signal amplitude causes a corresponding
linear decrease of output pulse width. (Refer to the Timing
Diagram shown in Figure 2.)

The control signals are external inputs that can be fed into
the deadtime control, the error amplifier inputs, or the
feedback input. The deadtime control comparator has an
effective 120 mV input offset which limits the minimum output
deadtime to approximately the first 4% of the sawtooth–cycle
time. This would result in a maximum duty cycle on a given
output of 96% with the output control grounded, and 48% with
it connected to the reference line. Additional deadtime may
be imposed on the output by setting the deadtime–control
input to a fixed voltage, ranging between 0 V to 3.3 V.

Functional Table

Input/Output
Controls Output Function

fout
fosc

=

Grounded Single–ended PWM @ Q1 and Q2 1.0

@ Vref Push–pull Operation 0.5

The pulse width modulator comparator provides a means
for the error amplifiers to adjust the output pulse width from
the maximum percent on–time, established by the deadtime
control input, down to zero, as the voltage at the feedback pin
varies from 0.5 V to 3.5 V. Both error amplifiers have a
common mode input range from –0.3 V to (VCC – 2V), and

may be used to sense power–supply output voltage and
current. The error–amplifier outputs are active high and are
ORed together at the noninverting input of the pulse–width
modulator comparator. With this configuration, the amplifier
that demands minimum output on time, dominates control of
the loop.

When capacitor CT is discharged, a positive pulse is
generated on the output of the deadtime comparator, which
clocks the pulse–steering flip–flop and inhibits the output
transistors, Q1 and Q2. With the output–control connected to
the reference line, the pulse–steering flip–flop directs the
modulated pulses to each of the two output transistors
alternately for push–pull operation. The output frequency is
equal to half that of the oscillator. Output drive can also be
taken from Q1 or Q2, when single–ended operation with a
maximum on–time of less than 50% is required. This is
desirable when the output transformer has a ringback
winding with a catch diode used for snubbing. When higher
output–drive currents are required for single–ended
operation, Q1 and Q2 may be connected in parallel, and the
output–mode pin must be tied to ground to disable the
flip–flop. The output frequency will now be equal to that of the
oscillator.

The TL494 has an internal 5.0 V reference capable of
sourcing up to 10 mA of load current for external bias circuits.
The reference has an internal accuracy of ±5.0% with a
typical thermal drift of less than 50 mV over an operating
temperature range of 0° to 70°C.

Figure 3. Oscillator Frequency versus
Timing Resistance
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Figure 4. Open Loop Voltage Gain and
Phase versus Frequency

Figure 5. Percent Deadtime versus
Oscillator Frequency

Figure 6. Percent Duty Cycle versus
Deadtime Control Voltage
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Figure 10. Error–Amplifier Characteristics Figure 11. Deadtime and Feedback Control Circuit

Figure 12. Common–Emitter Configuration
Test Circuit and Waveform
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Figure 13. Emitter–Follower Configuration
Test Circuit and Waveform
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Figure 14. Error–Amplifier Sensing Techniques

Figure 15. Deadtime Control Circuit Figure 16. Soft–Start Circuit

Figure 17. Output Connections for Single–Ended and Push–Pull Configurations
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Figure 18. Slaving Two or More Control Circuits Figure 19. Operation with Vin > 40 V Using
External Zener

Figure 20. Pulse Width Modulated Push–Pull Converter
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Test Conditions Results

Line Regulation Vin = 10 V to 40 V 14 mV  0.28%

Load Regulation Vin = 28 V, IO = 1.0 mA to 1.0 A 3.0 mV  0.06%

Output Ripple Vin = 28 V, IO = 1.0 A 65 mV pp  P.A.R.D.

Short Circuit Current Vin = 28 V, RL = 0.1 Ω 1.6 A

Efficiency Vin = 28 V, IO = 1.0 A 71%
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Figure 21. Pulse Width Modulated Step–Down Converter
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Test Conditions Results

Line Regulation Vin = 8.0 V to 40 V 3.0 mV 0.01%

Load Regulation Vin = 12.6 V, IO = 0.2 mA to 200 mA 5.0 mV 0.02%

Output Ripple Vin = 12.6 V, IO = 200 mA 40 mV pp P.A.R.D.

Short Circuit Current Vin = 12.6 V, RL = 0.1 Ω 250 mA

Efficiency Vin = 12.6 V, IO = 200 mA 72%
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OUTLINE DIMENSIONS

N SUFFIX
PLASTIC PACKAGE

CASE 648–08
ISSUE R

NOTES:
1. DIMENSIONING AND TOLERANCING PER ANSI

Y14.5M, 1982.
2. CONTROLLING DIMENSION: INCH.
3. DIMENSION L TO CENTER OF LEADS WHEN

FORMED PARALLEL.
4. DIMENSION B DOES NOT INCLUDE MOLD FLASH.
5. ROUNDED CORNERS OPTIONAL.

–A–

B

F C

S

H
G

D

J

L

M

16  PL

SEATING

1 8

916

K

PLANE–T–

MAM0.25 (0.010) T

DIM MIN MAX MIN MAX
MILLIMETERSINCHES

A 0.740 0.770 18.80 19.55
B 0.250 0.270 6.35 6.85
C 0.145 0.175 3.69 4.44
D 0.015 0.021 0.39 0.53
F 0.040 0.70 1.02 1.77
G 0.100 BSC 2.54 BSC
H 0.050 BSC 1.27 BSC
J 0.008 0.015 0.21 0.38
K 0.110 0.130 2.80 3.30
L 0.295 0.305 7.50 7.74
M 0  10  0  10  
S 0.020 0.040 0.51 1.01

����

D SUFFIX
PLASTIC PACKAGE

CASE 751B–05
(SO–16)
ISSUE J NOTES:

1. DIMENSIONING AND TOLERANCING PER
ANSI Y14.5M, 1982.

2. CONTROLLING DIMENSION: MILLIMETER.
3. DIMENSIONS A AND B DO NOT INCLUDE

MOLD PROTRUSION.
4. MAXIMUM MOLD PROTRUSION 0.15 (0.006)

PER SIDE.
5. DIMENSION D DOES NOT INCLUDE DAMBAR

PROTRUSION.  ALLOWABLE DAMBAR
PROTRUSION SHALL BE 0.127 (0.005) TOTAL
IN EXCESS OF THE D DIMENSION AT
MAXIMUM MATERIAL CONDITION.

1 8

16 9

SEATING
PLANE

F

JM

R X 45
�

G

8 PLP–B–

–A–

M0.25 (0.010) B S

–T–

D

K

C

16 PL

SBM0.25 (0.010) A ST

DIM MIN MAX MIN MAX
INCHESMILLIMETERS

A 9.80 10.00 0.386 0.393
B 3.80 4.00 0.150 0.157
C 1.35 1.75 0.054 0.068
D 0.35 0.49 0.014 0.019
F 0.40 1.25 0.016 0.049
G 1.27 BSC 0.050 BSC
J 0.19 0.25 0.008 0.009
K 0.10 0.25 0.004 0.009
M 0  7  0  7  
P 5.80 6.20 0.229 0.244
R 0.25 0.50 0.010 0.019

� � � �
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Features
• Floating channel designed for bootstrap operation

Fully operational to +500V or +600V
Tolerant to negative transient voltage
dV/dt immune

• Gate drive supply range from 10 to 20V
• Undervoltage lockout for both channels
• 3.3V logic compatible

Separate logic supply range from  3.3V to 20V
Logic and power ground ±5V offset

• CMOS Schmitt-triggered inputs with pull-down
• Cycle by cycle edge-triggered shutdown logic
• Matched propagation delay for both channels
• Outputs in phase with inputs

• Also available LEAD-FREE

Data Sheet No. PD60147 Rev.T

HIGH AND LOW SIDE DRIVER
Product Summary

  VOFFSET  (IR2110) 500V max.
                 (IR2113) 600V max.

IO+/- 2A / 2A

VOUT 10 - 20V

ton/off (typ.) 120 & 94 ns

  Delay Matching (IR2110)   10 ns max.
                            (IR2113)   20ns max.

www.irf.com 1

Description
The  IR2110/IR2113 are high voltage, high speed power MOSFET and
IGBT drivers with independent high and low side referenced output
channels.  Proprietary HVIC and latch immune CMOS technologies
enable ruggedized monolithic construction.  Logic inputs are compat-
ible with standard CMOS or LSTTL output, down to 3.3V logic.  The
output drivers feature a high pulse current buffer stage designed for minimum driver cross-conduction.  Propaga-
tion delays are matched to simplify use in high frequency applications.  The floating channel can be used to drive
an N-channel power MOSFET or IGBT in the high side configuration which operates up to 500 or 600 volts.

IR2110(S)/IR2113(S) & (PbF)

HIN

up to 500V or 600V

TO
LOAD

VDD VB

VS

HO

LO

COM

HIN

LIN

VSS

SD

VCCLIN

VDD

SD

VSS

VCC

(Refer to Lead Assignments for correct pin configuration). This/These diagram(s) show electrical
connections only.  Please refer to our Application Notes and DesignTips for proper circuit board layout.

Typical Connection

Packages

14-Lead PDIP
IR2110/IR2113

16-Lead SOIC
IR2110S/IR2113S
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Programas auxiliares de Matlab

%-------------------------------------------------------------------

% UNIVERSIDAD NACIONAL DE MAR DEL PLATA

% FACULTAD DE INGENIERIA - DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA - LIC

%-------------------------------------------------------------------

% AUTOR: FREIJE AMXIMILIANO ARIEL

%-------------------------------------------------------------------

% ESTIMACIÓN DE PARÁMETROS

%-------------------------------------------------------------------

% clear;

%-------------------------------------------------------------------

% Armado del sistema lineal con los parámetros obtenidos

%(gráfica de la velocidad angular en función del tiempo)

%-------------------------------------------------------------------

s=tf(’s’)

Ra=3;

La=5.4e-3;

B=0.405e-3;

J=6.74e-3;

Kw=0.22219;

Kt=0.22219;

G=(Kt/(La*s+Ra))*(1/(J*s+B));

H=Kw;

T=G/(1+G*H);

Trpm=60*T/(2*pi);

figure,step(104*Trpm)
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%-------------------------------------------------------------------

% Gráfica real de la velocidad angular en función del tiempo del motor

%-------------------------------------------------------------------

Adq=DLMREAD(’107v_500mV-div_1.csv’,’,’,1,0);

tiempo = Adq([1:1:length(Adq)],1);

Dt = tiempo(2)-tiempo(1);

fs_tektronix = Dt^-1;

ki = 10;

w = ki*Adq(:,2);

figure,plot(tiempo,121.87*w);

%--------------------------------------------------------------------

% Comparación gráfica del sistema lineal y el sistema real

%--------------------------------------------------------------------

tiempo2=tiempo(1:1525);

w_2=w(976:2500);

escalon=ones(1525,1);

[y,x]=lsim(104*Trpm,escalon,tiempo2);

figure,plot(x,y)

hold on,plot(x,121.87*w_2);

%--------------------------------------------------------------------

% Error

%--------------------------------------------------------------------

error=y-(121.87*w_2);

figure,plot(x,error);


