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1. Gli interruttori di Alta Tensione nelle moderne sottostazioni di 

distribuzione elettrica 

1.1.  Introduzione - Background 

 

Come ormai noto, vi è una tendenza globale a sviluppare, nel campo della generazione e gestione 

dell’energia elettrica, infrastrutture e dispositivi sempre più volti ad ottimizzare quanto prodotto ed 

utilizzato, al fine di ridurre l’impatto delle attività umane sulle risorse del Pianeta. Tale direzione 

viene evidenziata dall’utilizzo sempre maggiore di sistemi di distribuzione e gestione delle Reti 

elettriche, noti come “Smart Grid”, che basano le proprie logiche di funzionamento sulla gestione 

intelligente e dinamica della potenza generata in rete dai sempre più diversi attori presenti: centrali 

elettriche convenzionali, generazione distribuita da fonti rinnovabili e diversi tipi di sistemi di 

distribuzione, come linee HVDC (High Voltage Direct Current) e linee di distribuzione tradizionali in 

corrente alternata. 

Per dare un quadro di massima della situazione passata e di quella che attualmente si sta evolvendo 

nel campo della distribuzione della energia elettrica, è utile partire dalla descrizione dei principali 

protagonisti che partecipano alla realizzazione delle linee di distribuzione ad alta tensione nel 

mondo. La produzione di energia è incentrata per lo più, sin dal passato, in grandi centrali a 

combustibili fossili, che sfruttano lunghe e strutturate linee e sottosistemi secondari (rappresentati 

dalle sottostazioni di distribuzione), per portare l’energia elettrica alle utenze. Con le nuove 

tecnologie e i nuovi sistemi demografici, che prevedono una sempre minore disponibilità di risorse 

combustibili utili a generare energia, sono entrati nella scena nuovi protagonisti rappresentati da 

locali sistemi di generazione a fonti rinnovabili interfacciati con le linee di distribuzione che non sono 

più, usando una definizione nota in campo di telecomunicazioni, di tipo “unicast”, ma bensì, 

“multicast”, in alcuni casi “broadcast”. La tendenza per il futuro è quella di vedere, infatti, un 

aumento di sistemi di quest’ultimo tipo, dove verrà affiancato, al classico elettrodotto, in futuro 

inteso come collegamento di energia bidirezionale tra due punti, il cavo di connessione dati, 

indispensabile per permettere uno scambio costante di informazioni utile a far diventare la rete di 

distribuzione “smart”. Geograficamente, le tecnologie scelte nella generazione e distribuzione di 

energia elettrica non sono adottate ugualmente in tutti i Paesi del Pianeta. E’ possibile, infatti, allo 

stato attuale delle cose, suddividere in categorie gli Stati che hanno avuto uno sviluppo industriale 

ben noto e che, oggigiorno, crescono con disponibilità offerte dal loro territorio piuttosto 

disomogenee. Il Vecchio Continente, l’Europa in generale, viene considerata tra i pionieri 

dell’energia da fonte rinnovabile, data la nota scarsità di risorse naturali presenti. Mentre i Paesi 

tradizionalmente basati su tecnologie classiche, che hanno grandi centrali di produzione, linee di 

trasmissione in corrente alternata e semplici utenze, possono anche essere territori altamente 

tecnologici ma ancora disposti a sfruttare le proprie risorse naturali non rinnovabili per il fabbisogno 

energetico necessario. Gli Stati Uniti e l’Australia, per esempio, sono grandi utilizzatori dei sistemi 

di generazione tradizionali, insieme a tutti quei Paesi in via di sviluppo che sono privi o poveri di 
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infrastrutture e con poche risorse tecnologiche. Insieme a questi, vi sono i Paesi produttori di 

combustibili fossili, che hanno abbondanza di materia prima e non hanno un interesse sufficiente 

allo sviluppo di nuove reti di distribuzione. Dunque, una “Nuova Era” [1], spinta principalmente da 

nazioni povere di risorse, viene ormai definita da alcuni dei maggiori attori industriali in campo 

energetico (ABB, Alstom, Siemens), come un ulteriore salto evolutivo dei sistemi di distribuzione e 

generazione dell’energia elettrica. Al giorno d’oggi si può notare, e si prevede, l’abbandono (o la 

riduzione) dei sistemi tradizionali, verso sistemi interconnessi (sia a livello di potenza elettrica vera 

e propria, sia a livello di informazioni, quindi dati) dotati di logiche intelligenti in grado di far 

diventare gli utilizzatori dei produttori, o, definiti tramite una nuova parola, dei “prosumers”, 

termine nato dalla fusione delle parole “producers” e “consumers”. La tendenza dovrebbe portare, 

sempre secondo quanto è possibile trovare in letteratura, ad un sistema completamente 

interconnesso e basato sulla generazione distribuita e condivisa tra i prosumers. Le infrastrutture di 

tipo IT, avranno un peso sempre maggiore anche in questo campo, dato il bisogno di scambiare 

informazioni in tempo reale per necessità legate all’aumento di automazione nella distribuzione 

dell’energia elettrica. 

Tra le attività principali nel miglioramento e ottimizzazione della risorsa rappresentata dall’energia 

elettrica, si può quindi notare un notevole sforzo nella semplificazione e nella modernizzazione di 

quegli elementi fondamentali per la gestione della potenza distribuita e che hanno bisogno di 

adattarsi alla nuova infrastruttura informatica necessaria alla vita stessa delle Smart Grid. Nelle 

sottostazioni, strutture necessarie a ricevere potenza dalle centrali elettriche e a convertirla o 

semplicemente reindirizzarla su altre linee, sono sempre stati presenti gli interruttori di potenza 

(Circuit Breakers – CB) necessari per poter sezionare ed interrompere linee di distribuzione in alta 

tensione. La Rete (il maiuscolo starà ad indicare la infrastruttura di distribuzione dell’energia 

elettrica nel suo insieme) è un sistema dinamico, dove la necessità di bilanciare opportunamente i 

flussi di potenza in base alle necessità, gioca un ruolo importante sia per il funzionamento dei servizi 

alla quale questi si appoggiano (qualità della potenza prelevata, continuità di servizio, 

mantenimento delle grandezze elettriche fondamentali: valori di tensione, frequenza 

fondamentale, corrente disponibile), sia per il raggiungimento di tutti quegli obiettivi citati in 

precedenza. Inserire o disinserire porzioni di Rete e, di conseguenza tutti gli attori che sono coinvolti, 

rende i CB fondamentali, come fondamentali sono le loro caratteristiche: affidabilità e possibilità di 

essere comandati ogni qualvolta sia necessario. La necessità di avere la capacità di sapere in tempo 

reale lo stato dei sistemi e delle grandezze normalmente supervisionate da personale umano, la 

possibilità di effettuare operazioni sia ordinarie che in caso di emergenza, il tutto da remoto e da 

una sala di controllo, ha spinto e spinge tutt’ora i produttori a ricercare prodotti innovativi capaci di 

soddisfare tali richieste. 
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1.2.  High Voltage Alternating Current CB 

 

Gli interruttori di potenza per alte tensioni (HVAC – CB), sono dei dispositivi critici necessari ad 

interrompere tutta la potenza in transito per cause come guasti o necessità di isolamento di porzioni 

della Rete, nelle condizioni più disparate di carico, sia a vuoto che in caso di forti correnti per guasti 

asimmetrici (ad esempio due fasi in cortocircuito richiuse sulla terza), vicini o lontani dal CB.  Tali 

dispositivi sono, dunque, oggetti molto particolari che richiedono progettazione dedicata e specifica 

non sempre semplice. Alcuni standard offrono guide linea per la realizzazione e le performance che 

devono ottenere questi oggetti, come indicato ad esempio nella IEC 62271-100[2] e ANSI C37.06[3] 

Lo scopo fondamentale di un Circut Breaker è quello di: 

 manovrare i due contatti che chiudono i due circuiti da interrompere e separare; 

 generare un arco elettrico in maniera controllata; 

 estinguere tale arco attraverso vari metodi; 

 mantenere la separazione elettrica evitando nuovi innesti di ulteriori archi elettrici; 

 ripetere la prestazione il più alto numero di volte possibile; 

 trasportare efficacemente tutta la potenza nominale per la quale è stato progettato. 

La struttura tipica di un CB dipende dal tipo di interruttore che si intende realizzare e alla sua 

classificazione, che sarà spiegata ed estesa più in avanti, ma principalmente si ha sempre a che 

vedere con un involucro di vario materiale che protegge e contiene meccanicamente i due contatti 

principali di materiale conduttivo (rame principalmente placcato con argento) che vengono separati 

e tra i quali si viene a creare il citato arco elettrico controllato. L’involucro può essere semplicemente 

una copertura oppure una camera sigillata, sotto vuoto o mantenuto in alta pressione, in base alla 

tecnologia adottata. I contatti invece possono essere singoli oppure a diversi stadi, in base a come 

si intende generare l’arco e controllarlo (tipicamente vi è un contatto principale progettato per 

rispondere all’ultimo punto dei requisiti elencati poco sopra e uno o più contatti ausiliari per 

indirizzare nel modo opportuno l’arco ed agevolarne l’estinzione)  

Il funzionamento di questi dispositivi è legato a precisi tempi di intervento rispetto all’andamento 

sinusoidale della tensione di linea, dunque il meccanismo di apertura dell’interruttore è 

sincronizzato e controllato da tempi precisi con i quali è importante operare sia in caso di chiusura 

che in caso di apertura. Un tipo di controllo non sincronizzato viene descritto come segue. 

 Si riceve il comando di chiusura (punto “1” in Figura 1.1) o apertura. L’istante di manovra è 

centrato, in questo caso, vicino al picco negativo della tensione di fase. Per la natura 

periodica del segnale sinusoidale presente in Rete, il punto 1 è casuale e può avvenire in 

tutto il range disponibile 0 - 2π (segmento A). 

 Un tempo di risposta, in funzione della velocità del sistema, deve intercorrere fino a 

considerare la manovra completata, dunque vi è una attesa evidenziata dal tempo “B”. Tale 

tempo comprende l’effettiva propagazione del segnale nel sistema (quindi tempi di 
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eccitazione dei relè ausiliari e/o elaborazione da parte dei sistemi elettronici di automazione) 

e il tempo di manovra durante il quale i contatti dell’interruttore completano la loro corsa. 

 Il CB è effettivamente chiuso e il punto “3”, in questo caso, cade nuovamente vicino al picco 

negativo della tensione di fase durante il periodo “C”. Anche questo punto, quindi, è 

totalmente casuale, dato che dipende dal punto “1” di partenza. 

 

 

Figura 1.1 - Esempio di comando non sincronizzato di manovra  

Un sistema sincronizzato, utilizza tecniche di riconoscimento dell’andamento della forma d’onda di 

tensione di fase, andando ad ottimizzare la manovra e sincronizzando la fine del tempo “B” con uno 

degli zeri della sinusoide di tensione. 

 Si riceve il comando di chiusura (punto 1 in Figura 1.2) o apertura. L’istante di manovra è 

casuale, come per un sistema non sincronizzato.  

 Il sistema di controllo conosce il tempo intercorso dall’ultimo zero rilevato (evidenziato con 

il primo cerchio rosso in Figura 1.2) e si hanno due passaggi: 

o viene identificato il prossimo zero di tensione (secondo cerchio rosso) come 

l’obiettivo di chiusura del CB il più possibile vicino a tale valore nullo; 

o conoscendo la frequenza della fondamentale di tensione e il tempo di chiusura 

necessario al sistema di manovra, viene valutato se il comando ricevuto debba essere 

ritardato o considerato subito accettabile per ottenere quanto previsto dall’obiettivo 

posto sopra. 
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 Una volta che il tempo di ritardo (punto “3”) è passato, il sistema effettivamente esegue 

il comando di manovra e il tempo “B” si esaurisce con la chiusura dei contatti 

approssimativamente all’n-esimo zero di tensione successivo al comando iniziale. 

 

Figura 1.2 - Esempio di comando sincronizzato di manovra  

La necessità di una tale precisione e sincronizzazione può essere intuitivamente chiara e risulta 

essere estremamente efficace ed importante al fine di migliorare in maniera significativa tutti quegli 

effetti transitori causati da bruschi interventi su tensioni e correnti di magnitudine elevata, che 

possono facilmente propagarsi per la Rete diminuendo la qualità della potenza elettrica distribuita. 

Inoltre, il consumo e le energie necessarie per portare a termine tali operazioni sono sicuramente 

più alti in sistemi non sincronizzati rispetto a sistemi sincronizzati, quindi è chiaro che i primi hanno 

tali caratteristiche in controtendenza, se si vuole tenere sempre in considerazione i discorsi 

introduttivi sulla necessità di miglioramento e ottimizzazione dei sistemi energetici. 

Le tecnologie utilizzate per realizzare gli HVAC – CB sono strettamente legate alla necessità di 

ottenere certe prestazioni in base anche al peso del costo che tali tecnologie hanno sul dispositivo. 

Prima di tutto è necessario indicare i valori di tensione alla quale operano gli interruttori di interesse, 

andando a indicare un intervallo in Alta Tensione che va da 72 kV a 800 kV. Questi oggetti possono 

essere realizzati per un funzionamento al coperto, dunque in strutture dedicate a proteggere e 

nascondere gli interruttori, oppure per funzionare in aree a cielo aperto, dove gli interruttori sono 

installati senza alcuna protezione e sottoposti agli agenti atmosferici. In genere, il primo caso 

prevede l’utilizzo di interruttori con valori di tensione più bassi, soprattutto per questioni di 

ingombri sia in altezza che in larghezza a causa delle distanze minime da rispettare e del costo che i 
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condotti, realizzati con tecnologie con caratteristiche altamente isolanti, possono avere nel 

computo finale. Il secondo caso, invece, viene tipicamente osservato in condizioni di tensioni 

prossime agli 800 kV. 

Il mezzo utilizzato come dielettrico per interrompere l’arco, che si viene a creare tra i contatti in 

movimento, può essere realizzato con diversi materiali e tale differenza classifica gli interruttori per 

una taglia di utilizzo. Per essere più chiari si può elencare cosa viene utilizzato principalmente come 

materiale dielettrico. 

 Aria secca in ambiente controllato o aria libera 

 Olio dielettrico 

 Gas (SF6 in particolare) 

 Sotto vuoto 

Il primo tipo di materiale isolante, viene utilizzato per lo più in impianti la cui tensione è minore dei 

72 kV citati, dunque per strutture che lavorano generalmente in Media Tensione. In realtà, come è 

noto, l’aria in ambiente libero è utilizzata per ogni meccanismo elettromeccanico di interruzione 

dalla bassissima tensione fino a 4 kV circa, mentre salendo con la tensione è necessario utilizzare 

aria i cui parametri, come l’umidità e/o la pressione, siano controllati. In tali condizioni è possibile 

realizzare dispositivi che possono interrompere fino a 50 kA di corrente massima e in grado di 

lavorare anche a tensioni molto elevate, come 345 kV, sfruttando particolari strutture infrangi-arco 

come gli Air Blast Circuit Breakers[4]. 

Il secondo tipo di materiale isolante, l’olio dielettrico, è presente in letteratura perché è stato il 

primo ad essere utilizzato in impianti a medie tensioni dell’ordine dei 40 kV, durante le prime fasi 

della diffusione dell’energia elettrica distribuita. La semplicità di utilizzo e l’efficacia di tale materiale 

è stata subito la caratteristica che ha permesso di realizzare CB efficaci, semplici e poco costosi. 

L’olio dielettrico, comunemente conosciuto come olio per trasformatori, ha buone proprietà 

dielettriche [30-65 kV/mm] e termiche, dunque adatto a queste applicazioni, dove l’arco può 

raggiungere una temperatura molto elevata (circa 15000 °K). Una limitazione nell’uso può essere il 

valore massimo di tensione alla quale può lavorare il CB ad olio dielettrico, sia a causa 

dell’incremento delle distanze che del consumo stesso che subisce il materiale durante le 

aperture/chiusure. Inoltre vi sono fattori ambientali e di costo, soprattutto nelle taglie di interruttori 

a più elevate prestazioni, che usano grandi quantità di olio impiegato sia come elemento attivo 

nell’estinzione dell’arco, sia come isolante per le parti fisse. Si può infatti stimare che sia necessario 

utilizzare circa 12000 litri di olio per CB da 145 kV e 50000 litri per una applicazione a 230 kV[4]. 

Il terzo tipo di materiale isolante, è l’esafloruro di zolfo (SF6). La sua scoperta e l’implementazione, 

a metà del 1900, dei sistemi basati su questo gas, ha aperto una strada dove il suo uso risulta essere 

vincente in tutte le applicazioni dai 72 kV agli 800 kV (e di recente, anche 1000 kV). Questo gas è 

composto da una molecola molto stabile con caratteristiche di non infiammabilità, non corrosività 

e non tossicità. L’SF6 è inodore ed incolore e ha caratteristiche di resistenza dielettrica molto 

superiori all’aria e simili all’olio per trasformatori. La capacità termica è elevata e subisce poco la 
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contaminazione con altri gas, come aria o azoto. Tra le sue proprietà principali, ha anche una facilità 

particolare nel recupero dallo stato ionizzato conduttivo allo stato isolante, che risulta essere molto 

veloce. Questa caratteristica permette al gas di poter essere efficace nell’operazione di 

spegnimento dell’arco. Come menzionato sopra, le temperature generate durante la fase d’arco 

possono essere molto elevate. Il gas SF6 inizia a dissociarsi a temperature superiori ai 500°C, quindi, 

durante tale periodo, vi è la ionizzazione dell’isolante con conseguente produzione di numerosi ioni 

che, però, appena fuori dalla zona ad alta temperatura, si ricombinano quasi per la totalità 

nuovamente nella molecola originale, permettendo a “nuovo” materiale di poter prendere il posto 

di quello consumato dall’arco. Per tale motivo, questo elemento è molto efficace nell’estinzione 

della scarica e la produzione di scarti è minima. Quando il gas rimane libero e non si ricombina da 

solo, si lega con la materia presente nella camera, generalmente gli atomi di metallo che 

compongono i contatti che vengono inevitabilmente e in minima parte vaporizzati, insieme a tracce 

di altri gas già presenti e disciolti nell’ambiente interno alla camera. Il risultato è una polvere bianca 

con caratteristiche isolanti, molto leggera che si deposita sulle pareti della camera. La pressione alla 

quale lavora il gas è un parametro molto importante da considerare, dato che la capacità dielettrica 

dell’esafluoruro di zolfo aumenta molto ad alte pressioni. Ad esempio, a 400 kPa (circa 4 atmosfere) 

è possibile avere a 10 mm una resistenza dielettrica di circa 240 kV [4]. Uno degli aspetti negativi 

dell’uso del gas SF6 è legato ad aspetti ambientali. Come detto tale molecola non è tossica, ma ha 

un potere quasi 25000 volte più alto rispetto al CO2 di incrementare il problema “effetto serra” del 

Pianeta. Dunque, non è possibile rilasciare il gas liberamente e deve essere sempre riciclato. 

L’ultima tecnologia elencata è l’uso di interruttori con camere sotto vuoto. Questi dispositivi 

sfruttano la minima concentrazione di molecole presenti e disperse in un ambiente sigillato in modo 

da sfruttare le eccellenti proprietà che ha il vuoto nell’evitare l’innescarsi dei fenomeni di rottura 

dielettrica tra le molecole, con conseguente scarica. I problemi principali sono, però, legati alla 

necessità di creare un vuoto molto spinto e di mantenerlo nel tempo. Il consumo degli elettrodi 

durante la separazione e la creazione dell’arco causa la produzione di corpi che, depositandosi nel 

tempo, possono ridurre le distanze minime necessarie per generare un plasma non distruttivo e 

diminuire, quindi, le prestazioni dell’interruttore. Questi oggetti, anche se sono stati studiati per 

applicazioni di alta tensione a 72 kV, sono per lo più diffusi in media tensione, dai 5 ai 38 kV. Nell’alta 

tensione la progettazione di camere sottovuoto risulta essere piuttosto complessa. I motivi 

principali sono legati all’effettiva evoluzione della scarica sotto vuoto. Nell’interruttore, sono 

sempre presenti due contatti mobili che innescano la prima parte di scarica, come avviene negli altri 

tipi di interruttori sopra descritti. Nel vuoto, la vaporizzazione del metallo produce una serie di 

scariche diffuse tra le due superfici separate e su percorsi che “disperdono” l’energia fino a che i 

valori di corrente superano una certa soglia. E’ stato osservato che, una volta superata tale soglia, 

si genera una scarica concentrata distruttiva, che mantiene molto elevata la temperatura con 

conseguente facilità di un nuovo innesco, una volta che la corrente abbia passato lo zero. Per cercare 

di limitare questo fenomeno, sono presenti delle strutture di tipo magnetico tali da mantenere 

diffusi gli archi di plasma il più possibile, generando quello che viene chiamato “plasma freddo”, con 

l’obiettivo di mantenerlo per tutta la durata del semiperiodo della corrente di fase [4]. I contatti 
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hanno generalmente forme a spirale e dimensioni tali che dipendono dalla quantità di corrente da 

interrompere, quindi dalla taglia di funzionamento del CB e, nel caso di utilizzo in alta tensione, è 

chiaro che diventa uno sforzo eccessivamente gravoso progettare contatti per questo tipo di 

tecnologia, rispetto all’uso di tecniche alternative come l’SF6. 

 

1.3. SF6 CB a singola pressione 

 

Concentriamo la descrizione degli interruttori ad alta tensione su quegli oggetti a più alto margine 

di applicazione e che attualmente sono quelli più diffusi ed utilizzati. I CB a singola pressione sono 

realizzati con camere anche a più scomparti, ma comunicanti e quindi mantenuti alla medesima 

pressione di gas. Vi sono due tipi principali di camere, “puffer” e “self-blast”. Non vi è una così netta 

distinzione tra le due, infatti entrambe le tecnologie possono usare sistemi live tank oppure dead 

tank e sfruttano l’aumento della pressione causato dall’arco elettrico per auto estinguere l’arco 

stesso, senza l’uso di compressori esterni. La differenza è legata al metodo di aumento della 

pressione interna durante la manovra di apertura, dove nelle camere puffer è il meccanismo di 

movimentazione ad aumentare la pressione (agendo meccanicamente quindi sulle geometrie 

interne), mentre nelle camere self-blast l’aumento di pressione è legato all’energia termica liberata 

dall’arco stesso e sfruttata in maniera opportuna per auto-estinguere l’arco. La differenza principale 

tra le camere live tank e dead tank è legata al fatto che esse possono avere l’involucro protettivo in 

tensione oppure completamente isolato e messo a terra. Tale differenza implica una progettazione 

dedicata per i contatti che vengono ospitati dentro le camere LTB (Live Tank Breaker) rispetto ai DTB 

(Dead Tank Breaker) e anche particolari accorgimenti riguardo la loro posa e il loro funzionamento. 

Anche il comando che viene utilizzato per movimentare i contatti deve essere specifico tra LTB e 

DTB e la possibilità di usare la medesima tecnologia di camera in entrambi i casi, permette ai 

produttori di avere comandi più simili con conseguente diminuzione di costi e complessità 

progettuale. 
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Figura 1.3 - Fasi di apertura di una camera "puffer" 
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In riferimento alla Figura 1.3, si può vedere come è realizzata la struttura puffer, partendo da una 

situazione di interruttore chiuso. Si può notare un sistema a pistone (P), dove il volume V contiene 

il gas sufficiente all’estinzione dell’arco. Durante la manovra di apertura, i contatti principali (a: 

contatto fisso, c: contatto mobile) vengono separati per primi e i contatti di innesco (b: ugelli) per la 

gestione dell’arco elettrico, subito dopo (posizione 3). Questo movimento, attuato tramite un 

comando esterno direttamente accoppiato al contatto mobile, diminuisce il volume interno (V), 

aumentando la pressione e costringendo il gas a fuoriuscire proprio tra gli ugelli. In quel momento 

viene innescato un canale di plasma, che aumenta molto rapidamente la temperatura del gas. Ora, 

in base alla corrente che si sta interrompendo, vi possono essere due comportamenti: per grandi 

valori di corrente, il diametro dell’arco può essere piuttosto grande causando una strozzatura a 

livello degli ugelli, che blocca il flusso di gas proveniente dal volume V. In questo caso, l’effetto di 

aumento della pressione è ancora più marcato perché la spinta meccanica costringe il gas a uscire 

dalla gola dell’ugello, aumentando in maniera netta l’efficacia di estinzione dell’arco tramite il gas 

contenuto nel volume V non ancora ionizzato. L’energia richiesta dal sistema meccanico è notevole 

e, in questo caso, è massima. I tempi di arco sono molto importanti (contenuti nell’ordine di pochi 

millisecondi) e la durata dell’operazione, per interruzione di grandi correnti, aumenta, a causa del 

rallentamento prodotto dall’aumento della pressione nel volume V. In caso di interruzione di basse 

correnti, vi sono alcuni effetti che penalizzano il meccanismo di spegnimento appena descritto. 

Infatti, non è detto che la pressione del gas interno al volume V aumenti in maniera sufficiente, 

perché il diametro dell’arco elettrico può non essere grande abbastanza da strozzare la fuoriuscita 

del gas, con conseguente minore pressione e minore efficacia nello spegnimento. Una delle 

conseguenze principali è un aumento dei tempi di arco che consumano e deteriorano maggiormente 

i contatti. In questo caso, una attenta scelta della giusta pressione e del giusto volume di gas messo 

a disposizione dal sistema a pistoni, permette di rispettare i tempi di arco nelle varie condizioni. Ad 

esempio, una tecnica per risolvere i problemi a correnti molto basse è di posizionare il contatto 

mobile ad una penetrazione maggiore rispetto alla posizione normale (la posizione 1 di Figura 1.3 è 

un esempio di massima penetrazione, perché il contatto mobile e quello fisso sono completamente 

inseriti). In questo modo, è possibile aumentare il volume V standard a disposizione e lasciare al 

comando il compito di causare un repentino aumento della pressione proprio grazie a questo extra 

volume messo a disposizione. 

In questo tipo di camere, come appena descritto, i tempi di durata d’arco sono molto importati, di 

conseguenza le pressioni sono anch’esse valutate con particolare accuratezza. In molti casi, in base 

al progetto della camera e in particolare alle correnti da interrompere in quel momento, la durata 

massima del tempo d’arco è di circa 16-22 ms, ma, dato che l’effettiva estinzione dell’arco può 

avvenire in ogni momento in quel periodo, è importante che la pressione esercitata dal gas sia del 

giusto valore, quando l’evento di interruzione comincia. Quindi, volendo considerare i valori minimi 

e massimi di energia necessaria ad una manovra, è possibile sfruttare la durata di tale periodo come 

indicazione: il tempo minimo di arco, che corrisponde ai valori di correnti da interrompere più bassi, 

ha associati fenomeni di riscaldamento e conseguente aumento di pressione anch’essi più bassi. 

Dunque, da un punto di vista progettuale, l’energia in gioco risulta essere minima e ciò corrisponde, 
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generalmente, ad un tipico scenario di funzionamento dell’interruttore. Mentre, come accennato in 

precedenza, grandi correnti generano maggiori effetti di calore e di volume di gas movimentato, con 

tempi più lunghi ed elevate energie in gioco, anche se questa è tipicamente una condizione di lavoro 

poco frequente. Dunque, l’azionamento che imprime il movimento ai contatti della camera di 

interruzione, in quest’ultimo caso, deve essere opportunamente tarato e regolato con una 

determinata curva di “percorso” che, idealmente, viene rappresentata da numerosi andamenti del 

contatto fisso rispetto al contatto mobile, ognuno diverso in base alle condizioni di interruzione 

della corrente nell’intero range di funzionamento previsto per l’interruttore.  

Per quanto riguarda il secondo tipo di camere di interruzione “self blast”, come detto in precedenza, 

viene sfruttata principalmente l’energia termica generata dall’arco, grazie a dei contatti di ausilio 

che “disegnano” all’interno di una determinata “camera d’arco”, il percorso attraverso il quale viene 

a concentrarsi il plasma di elettroni che genera, a sua volta, un’alta pressione grazie ad un’alta 

temperatura propria dello stato del gas in quel momento. Una efficace estrazione dalla camera 

interna, permette un rapido raffreddamento del gas con conseguente estinzione dell’arco. Per basse 

correnti, si può usare sempre una tecnica di raffreddamento in stile “puffer” oppure sfruttando una 

bobina, che viene eccitata dalla stessa corrente da interrompere e che permette una rotazione 

dell’arco generato tale da accelerare il raffreddamento del plasma, per una sua efficace estinzione. 

Generalmente, queste camere sono utilizzate dove è necessario interrompere grandi quantità di 

corrente e, in particolare, in applicazioni dove è probabile che si superi il valore nominale di corrente 

sia della linea, che dell’interruttore stesso. Sfruttare l’energia dell’arco stesso per aumentare la 

pressione ed avviare il meccanismo sopra descritto, è molto efficace in questi casi, permettendo 

anche di utilizzare meno energia per la movimentazione dei contatti a confronto delle camere di 

tipo “puffer”. 

 

Figura 1.4 - Camera "self-blast" [4] 
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1.4. Progetto di HVAC SF6 breaker 

 

Come è intuitivo pensare e come è possibile capire da quanto appena descritto, uno dei punti chiave 

nel funzionamento efficace di una camera di interruzione è legato ai tempi di movimentazione dei 

contatti principali, considerandone anche una minima percentuale di tolleranza, generalmente 

piuttosto bassa. Il progetto di un interruttore nel suo complesso deve tenere conto dei tempi 

durante i quali si viene a generare ed estinguere l’arco elettrico. Gli organi principali che 

compongono l’interruttore, nel suo complesso, possono essere divisi in tre elementi principali: 

1. l’interruttore in se 

2. il meccanismo di apertura/chiusura 

3. la camera di interruzione 

Si può schematizzare l’insieme dei tre oggetti applicati in diverse configurazioni, come in Figura 1.5. 

 

 

Figura 1.5 - Configurazioni per i comandi degli interruttori HVCB 

Il primo tipo di insieme tra le parti (Three Pole Operated – TPO) prevede un singolo meccanismo 

collegato a tre camere e tre interruttori contemporaneamente. Il secondo tipo mostra tre poli 

indipendenti meccanicamente (Singole Pole Operated – SPO). Come si può intuire, la prima 

soluzione è la più economica e permette di installare un solo dispositivo meccanico. I vantaggi sono 

principalmente meno parti presenti, la possibilità di usare un singolo sistema di monitoraggio e di 

comando, con conseguenti minori costi, soprattutto legati ad una minore manutenzione sia 

ordinaria che straordinaria. La soluzione SPO, anche se più costosa, può sfruttare dispositivi di 

manovra meno potenti (indicativamente un terzo rispetto al TPO) e indipendenti, permettendo un 

controllo più accurato delle singole correnti delle singole fasi, che possono essere interrotte con le 

giuste tempistiche classiche dei sistemi trifasi, cosa evidentemente impossibile in un sistema TPO, 

che prevede un movimento meccanico contemporaneo per tutti e tre gli interruttori in uso. Il design 

di tipo TPO è molto diffuso per interruttori di taglia più bassa, quindi meno costosi, dai 72 ai 170 kV 
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[5]. La motivazione tecnica e non solo economica, è legata alle energie in gioco: un meccanismo di 

apertura/chiusura per tre camere di taglia superiore richiederebbe troppa energia e, ad oggi, un 

sistema monolitico inizia ad essere problematico da realizzare e da gestire sia in termini tecnici che 

economici. Operare su tre camere contemporaneamente, inizia ad essere proibitivo per taglie dai 

245 ai 800 kV che sono, quindi, di tipo SPO. 

Note le caratteristiche appena viste delle camere e degli interruttori, è possibile concentrare 

maggiormente l’attenzione sul dispositivo di interesse: il comando di manovra della camera. 

Oggigiorno esistono principalmente sistemi interamente meccanici o elettromeccanici che 

permettono di movimentare i contatti degli interruttori: 

 sistemi a molla 

 sistemi idraulici 

 sistemi ad aria compressa 

Tutti e tre sono applicabili ai vari tipi di interruttori visti in precedenza e basati sulle diverse 

tecnologie viste: i sistemi pneumatici/idraulici, sono stati presentati all’inizio per camere sia in olio 

che in gas SF6, così come i sistemi a molla, che hanno visto un vero e proprio boom di preferenze 

negli anni ’90 [5]. Il successo di quest’ultima tipologia di comando è intuitivo: la semplicità e 

l’affidabilità del sistema in un ampio spettro di condizioni operative, rendono le molle una soluzione 

meccanica di movimentazione dei contatti molto interessante e dominante nella scelta sia del 

costruttore che del cliente. 

Una nuova evoluzione dei sistemi meccanici, vede la concorrenza dell’Elettronica di Potenza 

utilizzata come attuatore per servomotori a magneti permanenti. Questa è l’ultima frontiera di 

innovazione presentata negli ultimi anni [19], che risponde alle problematiche legate alla difficoltà 

di avere un sistema, come quello meccanico a molle, flessibile e modificabile, che possa inviare 

informazioni in tempo reale alle sempre più evolute sottostazioni di distribuzione elettrica e che sia 

semplice in tutte le operazioni di valutazione o di riprogettazione, in caso di necessità.  

Rispetto ai sistemi pneumatici/idraulici, che possono essere “riprogrammati” più facilmente di quelli 

a molla ed essere adattati in funzione delle diverse curve di manovra, il sistema elettronico risulta 

essere molto più affidabile e compatto e particolarmente semplice in termini di manutenzione 

ordinaria e straordinaria.  

L’affidabilità risulta, quindi, essere il tema principale attorno al quale focalizzare l’attenzione non 

solo di un singolo componente elettronico, ma di tutto un sistema articolato come il comando che 

verrà descritto in dettaglio più in avanti e che vedrà un azionamento elettrico di un servomotore, 

avente come obiettivo quello di operare in maniera analoga ai comandi tradizionali per interruttori 

HVCB. Il dispositivo deve, quindi, rispondere a precisi riferimenti di coppia, posizione e velocità, in 

modo da rispettare i parametri legati ai tempi di manovra minimi e massimi accettabili per una 

determinata camera di interruzione e deve essere applicato meccanicamente nel medesimo modo 

di un comando di tipo tradizionale.  
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1.5. L’affidabilità nell’elettronica di potenza 

 

Prima di proseguire con la descrizione del sistema sia nel suo insieme generale che nel dettaglio 

delle parti, è bene esporre quanto appena definito come affidabilità. L’argomento, ha preso piede 

in questi ultimi anni proprio per il largo impiego che si fa dell’Elettronica di Potenza nei più disparati 

campi di applicazione. Molti di questi campi richiedono una affidabilità particolare, per chiari motivi 

di sicurezza e di continuità del servizio offerto. L’approccio alla progettazione che si ha anche in 

questo campo e che l’industria ha ereditato dal passato, è stato quello di ricevere informazioni dal 

campo di applicazione e correggere eventuali problematiche, metodo che può comportare diversi 

problemi: 

 un aumento considerevole dei costi a fronte dei preventivati oneri sostenuti durante lo 

sviluppo del prodotto generico e la sua produzione; 

 il tempo necessario per identificare e eliminare il problema sul prodotto; 

 la impossibilità di poter avere gradi di libertà sufficienti per poter operare in applicazioni 

sensibili (il trasporto, la sicurezza, la continuità nell’erogazione di certi servizi). 

Da quando è stato inventato il primo tiristore con l’avvento dell’Elettronica di Potenza, sono stati 

da subito teorizzati i punti focali per un approccio alla progettazione affidabile e, ad oggi, tali 

prospettive si sono generalmente concretizzate, ma con alcuni punti che presentano delle lacune 

[10]. 

 Manca un approccio sistematico e riconosciuto da tutti alla progettazione concentrata 

sull’affidabilità (definita con l’acronimo DFR: Design For Reliability). 

 Il calcolo del tempo medio prima di un guasto (MTTF, Mean Time To Failure) e il tempo 

medio tra i guasti (MTBF, Mean Time Between Failure), insieme alla così detta “bathtub 

curve”, sono strumenti sopravvalutati e spesso utilizzati come unico dato certo per il calcolo 

dell’affidabilità di un dispositivo. Questo porta a sovrastimare o sottostimare alcuni aspetti 

critici durante la progettazione, causando costi eccessivi o generando punti deboli nel 

sistema. 

 L’utilizzo di datate guide per applicazioni militari come la MIL-HDBK-217F, che sfruttano 

modelli sviluppati per il calcolo dell’affidabilità dei componenti senza tenere conto dei 

moderni materiali e di alcuni parametri critici, come la temperatura. 

Il primo punto elencato trova motivazione nelle diverse scuole di pensiero esistenti e nel citato 

approccio ereditato dal mondo industriale. La principale lacuna è legata al fatto che non vengono 

usati molto spesso strumenti specifici per una progettazione DFR allo stato dell’arte.  

La critica al secondo punto vede motivazione nell’eccessiva fiducia nell’uso della “bathtub curve” e 

nei valori MTTF e MTBF, come strumenti di affidabilità sufficienti per un progetto con caratteristiche 

DFR. La curva a forma di “vasca da bagno” indica l’andamento di ciò che viene definita come hazard 

function (funzione di pericolo – fh(t)). Tale funzione è l’andamento nel tempo del Failure Rate 
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(generalmente identificato tramite il simbolo λ) che è un parametro statistico molto importante nel 

calcolo del tempo medio di vita di un dispositivo e viene definito come il numero di guasti possibili 

in un determinato periodo. Quindi, λ corrisponde al MTBF se si considerano dispositivi riparabili 

(quindi, il rapporto di fallimenti tra le riparazioni) e al MTTF per oggetti non riparabili e che hanno 

un solo guasto ammissibile nell’arco della loro vita operativa. La curva “vasca da bagno” è una curva 

di tipo esponenziale e fondamentalmente divide la vita operativa di un insieme di dispositivi in tre 

fasce. 

 

Figura 1.6 - Curva "vasca da bagno" 

- Nella prima fascia si hanno quei dispositivi che falliscono per difetti immediati (la così detta 

mortalità infantile). 

- Nella seconda fascia si hanno quei dispositivi che si guastano in momenti casuali ma che 

comunque hanno funzionato per un periodo di vita accettabile. L’hazard curve è minima solo 

in questa zona. 

- Nella terza fascia si ha un nuovo aumento del pericolo a causa dell’aumento di peso dei 

fattori legati all’usura del sistema (fine vita del dispositivo). 

Questo tipo di approccio giustifica uno dei test che viene spesso effettuato in campo industriale sui 

dispositivi appena realizzati, al fine ultimo di accelerare l’andamento dell’hazard curve della prima 

fascia e accorciando i tempi: il burn-in a fine produzione [6][8]. Tale test termico, sottopone il 

dispositivo a definite temperature per un certo periodo di tempo, in modo da ottenere, in base a 

parametri noti, un numero di mortalità infantile tale da eliminare quanto più possibile dispositivi 

difettosi apparentemente funzionanti. L’uso della bathtub curve come metro di giudizio però, è 

stato criticato in passato [9] sul piano della sua efficacia nel rappresentare le popolazioni di 

dispositivi sotto esame. E’ possibile, infatti, leggere molti testi presenti in letteratura che trattano 

della bathtub curve, ma è anche possibile scoprire che la sua applicazione non copre molti scenari 

di applicazione. Alcuni testi [11][12] affermano che la bathtub curve è una tipica curva di pericolo, 

ma che pochi dispositivi generici la seguono effettivamente, altri [13][14][15] affermano che la 

bathtube curve è applicabile dal 10 al 15% dei casi e che è al limite adatta ad un solo componente 

elettronico e non  ad un insieme di parti viste come un sistema. Sempre in letteratura, in tali testi, 

non è possibile trovare dati empirici che confermino la bontà della bathtub curve applicata al calcolo 

dell’affidabilità in elettronica di potenza e nell’elettronica più in generale. Interessante anche notare 

che, matematicamente, la curva a vasca da bagno deriva dal considerare una situazione di failure 
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rate costante. Questa condizione è possibile attraverso un processo statistico a distribuzione di 

Poisson, dove per definizione si ha la generazione di una distribuzione di probabilità che esprime le 

probabilità per il numero di eventi che si verificano successivamente ed indipendentemente in un 

dato intervallo di tempo, sapendo che mediamente se ne verifica un numero λ 

𝑓(𝑥) = {
𝑎 𝑒−𝑎𝑥, 𝑥 ≥ 0

0, 𝑥 < 0
 (1.1) 

 

Dato che la distribuzione di probabilità dell’espressione (1.1), come detto, descrive una situazione 

di failure rate costante e tale è funzione del tempo, è possibile considerare la variabile t al posto di 

x. Per definizione, il MTTF, inteso come “vita” media dell’oggetto in esame, è pari all’inverso del 

failure rate (1/ λ). Dunque è possibile scrivere la distribuzione (1.1) come 

𝑓(𝑡) = 𝜆 𝑒−𝜆𝑡  (1.2) 

 

La probabilità che non vi siano problemi prima del tempo t è data dall’integrale di (1.3) tra 0 e t 

sottratto ad 1 

𝑅(𝑡) = 1 − ∫ 𝜆𝑒−𝜆𝑡
𝑡

0

= 𝑒−𝜆𝑡  (1.3) 

 

calcolabile tramite l’uso delle tabelle di Microsoft Excel, tramite la funzione =DISTRIB.EXP(t; λ; VERO) 

per avere la f(t) e =1 - DISTRIB.EXP(t; λ; VERO) per avere la “funzione di affidabilità” R(t). Oltretutto 

è importante notare che questo calcolo considera statisticamente che solo il 63.2% della 

popolazione in esame ha subito un guasto entro il MTTF noto.  

Chiarita la natura della bathtub curve, è sempre possibile trovare in letteratura studi [9] che ne 

indeboliscono l’efficacia come strumento consono per la misura dell’affidabilità, partendo dalla 

dimostrazione che, in realtà, la funzione di pericolo vicino allo zero non parte da un valore elevato 

e discende, come visibile in Figura 1.6, ma tende a zero, per poi crescere. L’indagine citata ha come 

fulcro la dimostrazione che, fisicamente, una popolazione omogenea di dispositivi non può esibire 

una distribuzione di probabilità come la bathtub curve, perché l’esperienza proveniente dal campo 

e nuovi approcci all’analisi del guasto, come le tecniche Physics-of-Failure delle quali parleremo più 

in avanti, dimostrano come la mortalità infantile dei dispositivi non sia così elevata ad istanti 

prossimi lo 0, ma altresì molto bassa. E’ facile pensare questo perché dispositivi nuovi o nuovi 

sistemi risultano avere alta affidabilità nei primi momenti di vita, vedendo aumentare il proprio 

rischio di fallimento dove in realtà la bathtub curve risulta decrescere e entrare nella seconda fascia 

costante (Figura 1.6 – sezione b). Tutto questo discorso porta e ha portato a pensare negli anni 

passati, che approcci alla produzione e test come il citato burn-in utilizzato come “acceleratore” 

della prima parte della curva bathtub, non siano affidabili e, anzi, possano portare, in alcuni scenari 
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di popolazioni di dispositivi particolari (ad esempio molto complessi oppure equipaggianti particolari 

componenti), a previsioni di affidabilità errate e a volte molto lontane dalla realtà. Questo comporta 

costi aggiuntivi non giustificati (ad esempio il burn-in test può essere molto costoso se operato in 

larga scala) e previsioni errate. 

Lo sforzo nell’abbandonare, come terzo e ultimo punto debole nella progettazione DFR odierna, 

l’uso massiccio di guide come la MIL-HDBK-217F è giustificato dal fatto che tali testi sono stati 

pensati per condizioni di lavoro in campo militare e basati sull’analisi di tecnologie vecchie e senza 

considerare i nuovi dati provenienti dal campo, raccolti soprattutto in questi ultimi 20 anni, grazie 

anche alla forte espansione dell’elettronica di potenza, come quella applicata alla generazione di 

energia elettrica distribuita da fonti rinnovabili. La guida MIL-HDBK-217F offre “come obiettivo 

quello di realizzare e di mantenere modelli e metodi uniformi per la stima della inerente affidabilità 

(cioè l’affidabilità di un progetto maturo) di sistemi ed equipaggiamenti elettronici ad uso militare. 

Questo testo offre una base comune per la predizione dell’affidabilità durante le campagne di 

acquisizione di nuovi sistemi elettronici militari. Oltretutto il testo offre una base comune per 

comparare e valutare l’affidabilità tra progetti concorrenti. Questo testo è uno strumento inteso ad 

essere utilizzato per aumentare l’affidabilità dei dispositivi ed equipaggiamenti che devono essere 

progettati”[7]. Andando ad applicare modelli riportati nella guida, è possibile notare come non vi 

sia una stretta dipendenza tra questi e le variazioni di temperatura. Parametro, quest’ultimo, molto 

importante e che modifica molto la vita media di un dispositivo e che ne condiziona altrettanto 

intimamente, la progettazione. In letteratura è possibile trovare critiche anche sull’uso di questo 

testo [10], similmente a quanto visto per l’approccio alla bathtub curve, nei seguenti punti. 

 L’esperienza dal campo riporta che solo una parte delle cause di guasti dei sistemi elettronici 

moderni sono da imputare a problemi scaturiti da cause interne al dispositivo stesso. 

 Come accennato, non viene considerata la temperatura alla luce delle esperienze più recenti 

come concausa di peso in un possibile guasto. 

 Alcuni parametri presi dalle tabelle presenti nel testo MIL-HDBK-217F e necessari per il 

calcolo del failure rate, si è scoperto non essere consistenti. L’esempio più chiaro è che oggi 

è noto che l’aumentare della complessità non aumenta significativamente la probabilità di 

guasto, perché l’ottimizzazione che viene fatta all’aumentare della complessità circuitale 

compensa tali effetti negativi. Infatti, i moderni circuiti integrati estremamente complessi, 

come i SoC (System on a Chip), sono ritenuti molto più affidabili rispetto che ai sistemi 

precedenti meno complessi, ma meno integrati ed ottimizzati. 

 I modelli presenti nel MIL-HDBK-217F non considerano altri aspetti di usura e di causa di 

guasto come i cicli termici, impatto dell’inquinamento elettromagnetico, i test effettuati e le 

operazioni di manutenzione previste. 

Per poter calcolare il failure rate di un intero sistema, il MIL-HDBK-217 revisione G (disponibile solo 

in versione bozza, l’ultima versione ufficiale completa è la F del 2 Dicembre 1991), propone l’uso di 

due diversi metodi predittivi. Il primo, chiamato “Part Stress”, richiede la maggior parte dei dettagli 

dei componenti facenti parte del progetto. I modelli che si usano sono indicati per valutare 
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l’affidabilità una volta che si hanno a disposizione tutti i componenti scelti per il sistema. Il testo 

riporta chiaramente che i modelli sono intesi per essere applicati a dispositivi in condizioni normali 

di funzionamento, quindi ad esempio normalmente accesi e in funzione nell’ambiente previsto. 

Qualsiasi estrapolazione di valori di failure rate fuori da quanto previsto nelle tabelle di applicazione 

dei modelli, è non valido. Il metodo generico suggerito è quello di sommare, di tutti componenti, 

ogni valore λ di ogni elemento e considerando gli effetti della saldatura, una volta che viene 

assemblata la scheda elettronica (usando i calcoli appositi indicati nel MIL-HDBK-217F). Vengono 

anche considerati i singoli connettori e i ponti di saldatura tra due punti tramite un filo isolato. Un 

esempio di calcolo di tipo “Part Stress” può essere il seguente. 

Calcolo dell’affidabilità λp di un condensatore di tipo alluminio-elettrolitico. I valori di failure rate 

sono espressi in N° di guasti ogni 106 ore 

λ𝑝 =  λ𝑏π𝐶𝑉π𝑄𝜋𝐸  (1.4) 

 

I coefficienti dell’espressione (1.4) sono presenti nelle tabelle di pagina 10.14 del MIL-HDBK-217F e 

il calcolo è stato applicato ad un condensatore elettrolitico tipicamente presente nei convertitori 

elettronici di potenza e che sarà anche utilizzato anche nel sistema in studio nel presente lavoro. 

λ𝑏 = 0.00254 [(
𝑆

0.5
)

3

+ 1] 𝑒
(5.09(

𝑇+273
358

)
5

)
= 0.19992 

 

π𝐶𝑉 = 0.34𝐶0.18 = 0.1533 
 

π𝑄 = 3.0 

 

π𝐸 = 2.0 
 

λ𝑝 =  λ𝑏π𝐶𝑉π𝑄𝜋𝐸 = 0.19992 ∙ 0.1533 ∙ 3 ∙ 2 = 0.1839 
𝐹𝑎𝑖𝑙𝑢𝑟𝑒

106 ℎ𝑜𝑢𝑟𝑠
 

 
 

(1.5) 

Dove 

    S = rapporto tra la tensione operativa media e quella di targa del condensatore 

    T = temperatura dell’ambiente operativo in [°C] 

    C = capacità espressa in [F] 

    λ𝑝 = failure rate del componente 
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    λ𝑏 = failure rate di base, legata principalmente al modello del componente sottoposto a stress 

elettrici e di temperatura 

    𝜋𝐸  = fattore legato all’ambiente operativo 

    𝜋𝑄 = fattore legato alla qualità del componente 

    𝜋𝐶𝑉 = fattore legato alla capacità del condensatore in esame. E’ un parametro specifico di 

questo componente. 

L’oggetto in esempio è quindi un condensatore da 12 mF con tensione operativa massima indicata 

dal produttore a 450 Vdc e utilizzato continuamente a 435 Vdc di tensione ai suoi capi e temperatura 

ambiente di 55°C.  

Il secondo metodo predittivo presente nel testo viene chiamato “Parts Count” ed è un insieme di 

modelli necessari per avere una stima media dei livelli di stress delle componenti e una idea di 

affidabilità del progetto non definitivo, utile quindi prima di avere a disposizione i dati in dettaglio 

dei dispositivi scelti, come fatto per il primo metodo sopra visto. I dati necessari sono: 

1. lista generica del tipo di componenti, inclusi i circuiti integrati che si intendono usare; 

2. il livello di qualità del componente; 

3. l’ambiente finale di utilizzo del sistema realizzato. 

L’espressione generica che utilizza i dati presenti nelle numerose tabelle dell’appendice A del MIL-

HDBK-217 è la seguente 

λ𝐸𝑄𝑈𝐼𝑃 =  ∑ 𝑁𝑖

𝐼=𝑛

𝑖=1

(λ𝑔π𝑄)𝑖  (1.6) 

Dove 

λ𝐸𝑄𝑈𝐼𝑃 = failure rate dell’intero sistema 

λ𝑔 = failure rate generico dell’i-esimo componente del sistema  

𝑁𝑖 = quantità dell’i-esimo componente del sistema presente in esso 

π𝑄 = fattore di qualità dell’i-esimo componente del sistema 

𝑛 = numero di differenti generiche categorie di componenti presenti nel sistema 

Nel MIL-HDBK-217 viene specificato che tutti i valori di failure rate utilizzati nelle sue tabelle 

necessarie per questo metodo, sono stati calcolati usando il “Part Stress” sopra descritto e 

sostituendo i valori di default. 
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Noti quindi i punti interessanti intorno al quale la comunità scientifica si sta concentrando per 

risolverli e svilupparli, è possibile trovare in letteratura quanto viene definito come stato dell’arte 

della progettazione di convertitori elettronici di potenza affidabili [10][16].  

 

 

Figura 1.7 - Stato dell'arte per un approccio alla progettazione affidabile 

Quanto visibile in Figura 1.7 è proprio uno dei possibili approcci alla progettazione affidabile che 

prevede diversi schemi a blocchi, di seguito descritti. 

 CONCEPT. Il punto di partenza viene definito dalle condizioni nelle quali il sistema 

elettronico di potenza da progettare andrà a lavorare. Queste sono definite e 

raggruppate in quello che viene identificato come “mission profile”. Quindi, viene 

fatta una comparazione di architetture e topologie esistenti per identificare quella 

più adatta. Una volta raccolte le informazioni iniziali sufficienti, si applicano le 

esperienze passate e si valuta anche l’utilizzo nel sistema di componentistica nuova 

e/o di nuove topologie. Nel caso di un azionamento di posizione di precisione ad 

elevate prestazioni, come quello che verrà descritto più in avanti, il “mission profile” 

dell’applicazione è per lo più la curva di velocità e anche di posizione che bisogna 
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seguire, per ottenere il comportamento desiderato durante le manovre. Quindi, 

l’andamento delle curve velocità/penetrazione (Figura 1.8) dei contatti principali (in 

mm solitamente) prodotte da un azionamento a molla, è un dato importante che 

permette di avere una solida base di partenza e di confronto una volta realizzato il 

sistema finale. 

 

 

Figura 1.8 - Curve di chiusura e successiva apertura di un HVCB 

 

Una volta a disposizione i dati iniziali, si può entrare nella fase di progettazione (DESIGN) che 

prevede l’uso di diversi strumenti e che segue un determinato percorso. 

 Analisi. Vengono sfruttati i dati raccolti durante la fase di CONCEPT e viene fatta una 

prima scelta della topologia e dei componenti da utilizzare in base alla “mission 

profile” e alle specifiche di sistema cercando di soddisfare i requisiti di stress-strength 

(riferirsi par. 1.6) considerando anche le condizioni termiche limite di lavoro del 

sistema nel suo ambiente finale. Una volta raccolti i componenti che si intende 

utilizzare, è necessario identificare i meccanismi di fallimento in base ai modelli 

esistenti, tramite la metodologia FMEA (Faliure Mode Effect and Analisys riferirsi par. 

1.7). Questo lavoro porta a realizzare una sorta di elenco di priorità di cause di guasto 

secondo il quale è necessario concentrare lo sforzo per il monitoraggio e il controllo 

di quegli aspetti che possono portare a guasti prioritari rispetto a guasti seri, ma 

trascurabili al funzionamento del sistema in condizioni di emergenza. Una volta 

ottenute queste informazioni l’ultima parte dell’analisi è quella di identificare i 

componenti critici sull’aspetto dell’affidabilità e assegnare per ogni tipologia il suo 

modello di meccanismo di guasto. 

 

 Progettazione preliminare. La simulazione di tipo multifisico, è uno strumento molto 

importante e potente da usare durante questa fase. Possono essere indagati i 

comportamenti del circuito di potenza nel suo aspetto elettrico e unire i risultati 

legati ai calcoli sulle perdite a simulazioni di tipo FEA (Finite Element Analysis) per 
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capire qualitativamente i livelli di temperatura in gioco e i cicli termici che il sistema 

deve sopportare. L’analisi di come la temperatura possa incidere sull’aspetto 

meccanico dei componenti elettronici di potenza chiude il cerchio, permettendo una 

simulazione completa di tutti quegli aspetti di stress da dilatazione termica che sono 

causa di usura e guasti e che fanno parte dei modelli di meccanismo di guasto che 

sono stati identificati nella fase precedente. A questo punto, è anche più facile 

sfruttare tecniche per aumentare l’affidabilità, come ad esempio decidere di 

installare componenti ridondanti, unicamente a quegli elementi che mostrano una 

tendenza ad aumentare la propria probabilità di danneggiarsi perché sottoposti a 

maggiore usura. Una prima stima di predizione dell’affidabilità del sistema è possibile 

utilizzando alcuni toolbox che permettono di stimare sia l’affidabilità del componente 

singolo che di tutto il dispositivo. Uno degli strumenti proposti in letteratura [16] è il 

“Tool Box”, mostrato in Figura 1.9. 

 

 

Figura 1.9 - Tool Box 

 

Come è possibile notare, vi sono alcuni dati necessari in ingresso come la “mission 

profile”, l’analisi stress-strength e la lista di componenti più critici sull’aspetto 

dell’affidabilità. Altri dati importanti sono quelli derivanti dalle citate simulazioni, dai 
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database già esistenti di informazioni raccolte sul campo e dai test accelerati già 

effettuati in precedenza. Il toolbox prevede l’uso di modelli combinati come i modelli 

fisici, i modelli statistici e i modelli che considerano l’accumulo di danno durante la 

vita del componente. Sfruttando i dati iniziali è possibile stimare i parametri da 

utilizzare nei modelli predittivi usando ad esempio il metodo Likelihood o metodo 

delle probabilità (riferirsi par 1.8). Quindi, è possibile sfruttare tali modelli predittivi 

sia per estrarre statistiche sui singoli componenti, che sul sistema intero. Il risultato 

è il failure rate di quanto si è analizzato e conseguenti informazioni sulla durata e 

robustezza del dispositivo. 

 

 Verifica. In questa terza fase, viene realizzato il prototipo e viene sottoposto a test 

accelerati di fatica ed usura come Accelerated Lifetime Testing (ALT – HALT, riferirsi 

par 1.9), Multi Environment Over Stress Testing (MEOST, riferirsi par 1.10) dove è 

possibile estrarre ulteriori informazioni per avere un quadro più completo per quanto 

riguarda l’affidabilità e la durabilità del sistema in progettazione, andando a usare 

anche modelli di degradazione, come suggerito in [16], dove due effetti diversi dei 

cicli di temperatura sono stati studiati. Il primo considera la degradazione della 

materia e in particolare il cambiamento del livello di energia di attivazione di un 

materiale da nuovo ad usurato, con conseguente cambiamento della risposta del 

suddetto elemento ai cicli termici. Questo comportamento modificato del materiale 

ha, come conseguenza, una risposta dello stesso diversa da quanto è possibile notare 

durante le fasi di progettazione e prototipazione iniziali che non usano, in genere, 

componenti degradati a causa della temperatura. Il secondo modello considera le 

conseguenze meccaniche ai cicli di temperatura, soprattutto nei dispositivi formati 

da più materiali diversi, come un modulo contenente switch di potenza come gli IGBT 

(Insulated Gate Bipolar Transistor, rif paragrafo 2.2) e diodi anch’essi di potenza 

(Figura 1.10): 

 

 

Figura 1.10 - Package standard di un modulo di potenza 
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Le zone evidenziate in rosso sono quelle che subiscono maggiormente danni da stress 

meccanici dovuti a dilatazioni durante i cicli termici. Un’usura eccessiva di tali zone 

incide sulla vita del componente intero, essendo un modulo che non può essere 

riparato ma solo sostituito. Oltretutto, un oggetto così importante è sicuramente tra 

i primi nella lista dei componenti critici per gli aspetti di affidabilità citata in 

precedenza: un suo fallimento può interrompere l’operatività dell’intero sistema. Il 

modello analizza il comportamento elastico e plastico del materiale alle 

deformazioni, sia in caso di piccole variazioni sia in caso di grandi. La vita del modulo 

dipende da quanti cicli termici può sopportare e, sapere tale numero, è molto 

importante per i calcoli di previsione di affidabilità del sistema. Questi modelli sono 

un esempio di approccio fisico all’affidabilità e, in particolare, di modelli combinati 

come quelli sfruttati nel toolbox sopra descritto. 

 Progettazione Ottimizzata. L’ultima fase di progettazione prevede la raccolta dello 

studio effettuato fino ad ora nella sua completezza, quindi i risultati di affidabilità, di 

durata e di efficienza. Tali informazioni completano la descrizione del dispositivo da 

realizzare definendone il passaggio dalla fase prototipale a quella industriale e 

definitiva. 

Una volta usciti dalla progettazione, si hanno, sempre riferendosi alla Figura 1.7, ulteriori passaggi 

che sono mirati a seguire il prodotto durante la sua produzione e la sua vita, con il fine di mantenere 

ottimizzato il processo di ricerca e produzione, raccogliendo dati ed esperienza dal campo e rendere 

tutte queste informazioni disponibili nuovamente alla fase di “concept”, per eventuali possibili 

azioni. Questo metodo, soprattutto nella sua parte finale, ricorda molto una delle metodologie di 

ricerca della causa di problematiche generiche (Root cause analysis data) chiamata metodo 4Q. Tale 

approccio alla risoluzione dei problemi, prevede quattro quadranti che separano e contengono le 

azioni necessarie al raggiungimento dell’obiettivo: la raccolta di tutte le informazioni, l’analisi (a 

volte complessa e corredata di misure specifiche) di quanto in possesso, e l’individuazione della 

causa più probabile di un problema. I quattro quadranti sono sempre in comunicazione tra loro dato 

che, una volta completate tutte le azioni, si continua a mantenere il modello “attivo” per verificare 

se la soluzione è efficace e se è possibile migliorare la qualità e l’affidabilità del soggetto sotto analisi 

[17]. 

 

1.6. Stress-Strength 

 

Un materiale ha in se alcune caratteristiche che permettono di classificarlo opportunamente in base 

a come risponde ad un carico e, di conseguenza, viene dimensionato proprio partendo da quante 

“unità di carico” il materiale (o anche il dispositivo) può supportare. Un esempio immediato è il 

dimensionamento dei conduttori di rame in base alla corrente che tale materiale è in grado di 

sopportare a determinate ed accettabili temperature. Quindi, si cerca sempre di considerare quegli 
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aspetti per i quali un eccessivo “stress” meccanico, elettrico, chimico, ecc. possa causare una rottura 

a causa di un insufficiente “strength” del o dei componenti stessi in esame. In letteratura tali 

caratteristiche vengono anche chiamate Load-Strength. Entrambe non sono prefissate, ma sono 

generalmente una distribuzione statistica con un loro valore medio ed una deviazione standard note 

(�̅� e 𝑆̅ le prime, σS e σL le seconde). Quindi, se le due distribuzioni si sovrappongono, l’area in comune 

indica la probabilità per la quale un eccessivo carico può causare una rottura, un fallimento 

dell’oggetto in esame. 
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Figura 1.11 - Probabilità di distribuzione Load-Strength: non sovrapposte e sovrapposte 

Per le due distribuzioni appena citate si possono definire due fattori, il margine di sicurezza (Safety 

Margin – SM) e la robustezza al carico (Loading Roughness – LR) 

 

𝑆𝑀 =  
𝑆̅ − �̅�

√(𝜎𝑆
2 + 𝜎𝐿

2)
 

 

𝐿𝑅 =  
𝜎𝐿

√(𝜎𝑆
2 + 𝜎𝐿

2)
 

 

(1.7) 

 

La (1.7) definisce che il margine di sicurezza è la differenza relativa dei valor medi di L ed S e la 

robustezza al carico è la deviazione standard di L. Considerare questi dati permette, in teoria, di 

analizzare in che modo il carico e la robustezza del sistema interferiscono tra loro, causando un 

guasto. Però non è facile usare un valore deterministico sicuro, anche se mediato tra un massimo 

ed un minimo, per avere una stima di affidabilità consistente. Comunque, se si riesce a controllare 

la distanza tra le code delle due distribuzioni per evitare il caso di sovrapposizione evidenziato in 



 
26 

 

Figura 1.11, è possibile avere una progettazione di tipo Fault Tolerant. È importante però, porre 

attenzione al fatto che non è detto che le curve non mutino nel tempo e non si avvicinino tra loro 

con l’aumentare dell’usura. In particolare, la distribuzione di robustezza S può convergere verso 

quella di carico L e, quest’ultima, può allargarsi occasionalmente nel tempo. Anche se ciò accade 

sempre alla stessa maniera, una sovrapposizione tra L e S sempre più marcata può portare a elevate 

probabilità di rottura del dispositivo, dove, invece, ad inizio vita, tale fallimento non sarebbe 

avvenuto per un maggiore valore del margine di sicurezza SM. In questa metodologia, molta 

esperienza è fondamentale per ottimizzare la distanza tra le due curve, per non cadere in sprechi in 

eccessivi livelli di robustezza (ad esempio, in relazione a circuiti elettronici stampati, piste 

elettroniche troppo grandi o distanze tra gli elementi eccessive con conseguente spreco di spazio e 

aumento di peso) ed è necessaria molta attenzione. La seguente analisi mette in luce comunque 

l’utilità della metodologia come mezzo per giustificare alcuni tipi di test necessari ad aumentare 

l’affidabilità dei sistemi.  

 

Figura 1.12 - Effetti sul margine di sicurezza e robustezza al carico: alto SM e basso LR; basso SM e basso LR; basso SM e alto LR. 
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Il secondo caso di Figura 1.12 mostra una condizione di bassa resistenza al carico ma una eccessiva 

deviazione standard della distribuzione  𝑆 ̅, che causa una sovrapposizione marcata in rosso, la quale 

indica che in quell’area vi è una probabilità dove i dispositivi più deboli possano fallire. Questa 

situazione è comune nella manifattura elettronica, perché è raramente possibile nella maggior parte 

dei casi, eseguire una ispezione visiva del 100% dei componenti montati sulle schede prodotte. 

Dunque, test come il citato burn-in test permette di avere una popolazione di dispositivi 

sopravvissuti che hanno caratteristiche intrinseche di robustezza sufficienti a “troncare” la curva di 

probabilità  𝑆̅ (Figura 1.13) 

 

 

Figura 1.13 - Troncamento della distribuzione S sfruttando il burn-in test in esempio. 

 

Il valore a sinistra del quale viene “troncata” la distribuzione di probabilità di resistenza dei 

dispositivi indica che tali non sono sopravvissuti ai test post produzione e questa condizione 

aumenta nuovamente il margine di sicurezza SM. Va comunque considerato che test “distruttivi” di 

questo tipo aumentano anche l’usura del dispositivo andando, quindi, ad avvicinare artificialmente 

il valore  𝑆̅  al valore �̅� di tutta la popolazione e, dunque, l’uso di questi metodi è molto delicato e 

va attentamente valutato durante la progettazione e l’analisi dei costi, al fine di evitare errate 

considerazioni di affidabilità e durabilità dei dispositivi.  

 

1.7. FMEA 

 

Il Failure Modes and Effects Analysis (o anche il Failure Modes Effects and Criticality Analysis FMECA) 

è uno dei metodi di analisi dell’affidabilità più utilizzati ed efficaci. Questa procedura è basata sul 

considerare i possibili modi nei quali un componente di un sistema possa fallire e valutarne l’effetto 

sugli altri componenti e sul sistema stesso. Per questo motivo è un metodo che considera più livelli 

di insiemi e sottoinsiemi che interagiscono tra loro nel medesimo oggetto e può essere considerato 

un metodo di raccolta di analisi e dati di livello molto alto, perché si va a interagire con tutto quello 

che può accadere al sistema sotto analisi, per quanto sia complesso. E’ possibile fare una analisi di 
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guasti di tipo “hardware” e di guasti di tipo funzionali. Il primo tipo prende in considerazione la 

presenza già nota (quindi un tipo di analisi post-progettazione e durante la realizzazione prototipale 

ad esempio) di un determinato tipo di componente e se ne considera il modello di fallimento (un 

resistore che si apre, un semiconduttore che fallisce, un cuscinetto a sfera che si usura, ecc.); il 

secondo tipo è più astratto e si può eseguire già in ambito pre-progettuale dove sono noti solo gli 

schemi a blocchi funzionali del dispositivo. Quindi si può avere ad esempio, un anello di controllo 

che non funziona più, oppure una perdita di memoria in un momento del processo, ecc. Sono 

previste alcune tabelle di raccolta dati che servono per focalizzare e ordinare in maniera semplice 

tutte quelle voci da dover analizzare per ogni singolo elemento del sistema del quale si vuole avere 

una misura di rischio di fallimento e, quindi, del peso che ha tale elemento nel sistema completo. 

Alcuni standard suggeriscono linee guida per la metodologia FMEA-FMECA come AIAG-3 e MIL-STD-

1629 che sono le principali utilizzate in ambito industriale, mentre alcune più specifiche sono 

ISO/TS16949, SAE J1739 e IEC 60812 per la qualità in campo automotive, ARP5580 simile al 

precedente ma per industria generica, P-302-720 prodotto dalla NASA per le operazioni di volo, ecc.  

Gli step generici per l’applicazione di questa metodologia, prevedono il coinvolgimento di un alto 

numero di specializzazioni e di persone: l’ingegneria, il personale adibito ai test, il personale adibito 

agli acquisti, il marketing, eccetera, questo perché, come detto sopra, si vuole avere una analisi a 

360° del sistema in studio. Quindi sono raccolti tutti i dati da ogni area coinvolta e sono utilizzati 

strumenti per la modellizzazione dei componenti sia a livello funzionale che per quanto riguarda 

l’affidabilità. Durante il lavoro, che può durare molte settimane, si raccolgono tabelle e dati, ad 

esempio in base a quanti punti di vista si vuole analizzare il progetto: sicurezza, affidabilità nel suo 

funzionamento, costi di riparazione, modi di fallimento e conseguenti effetti, e così via. E’ comunque 

necessario porre attenzione nell’uso di questi metodi, perché non sono sempre validi in ogni campo. 

Ad esempio, nella progettazione elettronica digitale, possono esservi degli eventi estremamente 

rari (esempio di un transistor che può fallire in un circuito integrato) e gli effetti da considerare, 

però, possono essere estremamente differenti, dunque si ha il rischio di perdere il focus di un vero 

problema, se si vuole indagare in maniera troppo dettagliata usando l’approccio FMECA-FMEA.  

 

1.8. Maximum Likelihood Estimator 

 

Il metodo MLE ha l’obiettivo di determinare i parametri che massimizzano la probabilità che i dati 

in possesso si adattino il più possibile ad una data distribuzione. Vi sono alcuni software che aiutano 

questo tipo di calcolo come il ReliaSoft 2008a e, in pratica, l’algoritmo cerca di massimizzare quanto 

possibile la funzione di probabilità dei set di dati che si hanno in possesso. Il vantaggio di questo 

calcolo statistico è che, generalmente e con le dovute eccezioni, può essere usato sulla maggior 

parte dei modelli in maniera piuttosto versatile. Statisticamente, se x è una variabile aleatoria 

continua con funzione di densità di probabilità 
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𝑓(𝑥; Θ1, Θ2, … , Θ𝑘) (1.8) 

 

dove  Θ1, Θ2, … , Θ𝑘 sono i k parametri costanti non noti da stimare, si conduce un esperimento e si 

raccolgono 𝑥1, 𝑥2, … , 𝑥𝑁 per N tempi dove si sono avuti dei fallimenti, la funzione di probabilità 

per i dati completi si trova 

𝐿(𝑥1, 𝑥2, … , 𝑥𝑁 | Θ1, Θ2, … , Θ𝑘) = 𝐿 =  ∏ 𝑓(𝑥; Θ1, Θ2, … , Θ𝑘)

𝑁

𝑖=1

 

     𝑖 = 1,2, … , 𝑁 
 

(1.9) 

e la funzione logaritmica di probabilità viene definita come 

⋀ = ln 𝐿 =  ∑ ln 𝑓(𝑥; Θ1, Θ2, … , Θ𝑘)

𝑁

𝑖=1

 (1.10) 

 

Se si massimizza ⋀ si ottiene il MLE della serie  Θ1, Θ2, … , Θ𝑘  di parametri non noti all’inizio in 

maniera che le k equazioni siano risolte simultaneamente e sia rispettata la seguente uguaglianza 

 

𝜕(∧)

𝜕Θ𝑗
= 0,     𝑗 = 1,2, … , 𝑘 (1.11) 

 

Come detto in precedenza, vi sono alcuni software che permettono di graficare le soluzioni MLE e 

ulteriori dettagli sul metodo possono essere trovati in ReliaSoft (2008a), Nelson (1982), Wasserman 

(2003), Abernethy (2003). In [18] sono disponibili ulteriori dettagli e esempi che chiarificano l’uso di 

tale metodo (pagina 87 – Esempio 3.3). 

 

1.9. ALT – HALT 

 

I test di accelerazione, come l’Highly Accelerated Life Testing (o semplicemente Accelerated Life 

Testing) sono metodi generalmente condotti in alcune camere ambientali specifiche progettate per 

lo scopo [8]. In tali ambienti controllati, vengono combinate e simulate alcune condizioni nelle quali 

il dispositivo verrà a trovarsi nella sua vita operativa: ampi range di variazione di temperatura con 

transizioni veloci, vibrazioni di varia intensità che simulano accelerazioni ai componenti, cambio di 

umidità e tutta una serie di combinazioni tra i fattori ambientali che si intende simulare. Non è detto 

che i test utilizzino valori di prova previsti da progetto, ma possono anche essere eseguiti fuori dai 
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limiti, per causare rotture previste e analizzare i dati raccolti. E’ importante, però, dire che i test di 

questo tipo non sono utili per misurare i livelli di affidabilità e di durata di un sistema. Al limite, è 

possibile avere una idea di tali misure se vengono eseguiti dei test mirati in singoli aspetti di 

fatica/usura “accelerati” ai quali viene sottoposto il sistema sotto test. E’ complesso analizzare e 

tenere traccia ad esempio, di tutti i profili di vibrazione misurati su ogni singolo componente con i 

quali si sottopone il sistema durante le prove e, dunque, non è fattibile collegare anche 

matematicamente in maniera credibile i suddetti test al dispositivo. Dunque, in definitiva, i metodi 

HALT-ALT non sono utili per fare una stima di affidabilità e non permettono un calcolo di MTBF o 

MTTF sulla popolazione di dispositivi che sono stati trattati.  

Di derivazione direttamente da questa metodologia, esistono dei test simili finalizzati alla 

produzione. Dove gli HALT-ALT test sono dedicati durante la ricerca e sviluppo del dispositivo, gli 

HASS (Highly Accelerated Stress Screening) sono metodi dedicati alla produzione di massa degli 

oggetti industrializzati al fine di evitare problemi di produzione e di testare continuamente la qualità 

del prodotto.  

 

1.10. MEOST 

 

Similmente a quanto appena visto per i metodi HALT, il Multiple Environment Over-Stress Test è un 

metodo accelerato che prevede una serie di test di tipo distruttivo una volta che si ha a disposizione 

una popolazione di dispositivi a “fine vita” sfruttando altri metodi di accelerazione, come quello 

appena visto nel paragrafo precedente. In particolare, il metodo prevede l’impiego di una serie di 

dispositivi, tutti considerati sotto esame, che si valutano come “usurati” e, a questo punto, vengono 

sottoposti a ulteriori test oltre il loro punto di funzionamento normale e in ambienti combinati, 

come temperatura e umidità, temperatura e vibrazioni, umidità e polveri, e combinazioni simili. 

I punti fondamentali di questo metodo sono principalmente i seguenti. 

 Un approccio di tipo qualitativo, quindi comunque legato a piccole quantità di 

dispositivi. Può essere usato anche in fasi non strettamente di sviluppo ma anche di 

produzione, con le dovute precauzioni. 

 Un buon metodo per testare nuovi prodotti o prodotti che sono stati profondamente 

rinnovati e non hanno informazioni sufficienti sul loro stato di affidabilità dal campo. 

 Dato che è un test qualitativo, può essere fatto su una popolazione di pochi individui 

e ciò può essere un vantaggio in caso di apparecchiature costose 
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Figura 1.14 - Metodo MEOST 

Da come è possibile vedere in Figura 1.14, il rettangolo che indica la vita operativa di un dispositivo 

viene ottenuto attraverso una serie di test accelerati al 100% dei valori di progetto previsti. Alla fine 

del rettangolo vi sono ulteriori stress test sopra il 100% via via maggiori fino a raggiungere il limite 

“folle” di rottura per eccesso da limiti progettuali. Poco prima del tetto limite, vi è la densità di 

probabilità per la quale in un certo tempo dall’inizio degli “overstress”, un numero di dispositivi 

appartenenti alla popolazione iniziale, fallisce. Quindi, questo tipo di approccio è anche possibile 

chiamarlo “Test to Failure” e ha come obiettivo quello di trovare i punti deboli del sistema una volta 

definiti i valori limite sia del progetto che dei test MEOST. Un esempio di elenco di test eseguibili, 

anche in base a cosa si sta progettando, può essere: 

 Vibrazioni (sinusoidali o casuali) 

 Alte temperature 

 Basse temperature 

 Cicli di temperature 

 Umidità 

 Pressione 

 Tensione sia elettrica che meccanica 

 Cicli di potenza 

 Movimentazioni meccaniche ripetute (ad esempio 10000 manovre di un interruttore HVCB) 

 Corrente ed equilibrio termico causato dal suo passaggio 

 

In definitiva, questo tipo di approccio, permette di coprire molti degli aspetti interconnessi causa-

effetto che si può avere in ambienti fisici differenti, contemporaneamente. Tali condizioni sono 

quanto di più simile si può avere nella realtà, dato che quasi tutti i test elencati poco sopra sono 

rappresentativi contemporaneamente dell’ambiente operativo utilizzo del dispositivo. L’importante 
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di questo approccio è definire i limiti in maniera opportuna ed eseguire il giusto numero di test in 

successione anche perché è possibile cadere in errore se si applica ogni tipo di ambiente di test fino 

al suo valore limite. Può capitare infatti, ad esempio, che un oggetto sotto indagine possa avere una 

alta popolazione di dispositivi guasti a causa di un eccesso di vibrazioni e una bassa popolazione di 

dispositivi guasti a causa di un eccesso di temperatura. Questa differenza deve essere 

contestualizzata e interpretata, sia dall’eventuale esperienza proveniente dal campo sia dai dati del 

progetto: un sistema elettronico sottoposto a vibrazioni “normali” che però danneggiano il sistema 

in maniera eccessiva può non aver senso se tale viene pensato statico e gli unici urti possono essere 

solo durante il trasporto (quindi a vita operativa non ancora iniziata).  

 

1.11. Struttura della Tesi 

 

Il presente lavoro è suddiviso in quattro capitoli, più una conclusione. Il primo capitolo introduce in 

maniera dettagliata le camere di interruzione degli HVCB, illustrando tecnologie e tecniche esistenti. 

Nello stesso capitolo, vengono introdotti anche i concetti di affidabilità, calcolo della probabilità di 

fallimento dei componenti elettronici e dei metodi di progettazione di tipo DFR.  

Nel secondo capitolo viene descritto in dettaglio un generico azionamento elettrico che opera come 

comando per interruttori ad alta tensione e ne vengono descritte le componenti principali quali il 

motore elettrico a magneti permanenti, i componenti elettronici che lo compongono e le topologie 

di azionamenti elettrici maggiormente in uso. Viene inoltre introdotto e descritto un particolare tipo 

di topologia di convertitore, scelto per le sue caratteristiche di modularità ed affidabilità, importanti 

per lo scopo del presente lavoro.  

Nel terzo capitolo, viene descritto in dettaglio il tipo di convertitore utilizzato come comando per 

interruttori HVCB e viene mostrato il dimensionamento dei componenti che lo compongono. Viene 

successivamente descritto il modello di simulazione completo dell’azionamento elettrico e i risultati 

vengono messi a confronto per poter validare tale modello, al fine di utilizzarlo durante le successive 

fasi del presente lavoro. Nello stesso capitolo viene riportato il calcolo di affidabilità applicato alle 

componenti dell’azionamento ritenute critiche e vengono analizzate le motivazioni della scelta del 

nuovo convertitore.  

Nel quarto capitolo viene descritto in maniera dettagliata il nuovo azionamento modulare per 

motori elettrici a magneti permanenti. Dunque, vengono dimensionati i nuovi componenti del 

convertitore, seguendo il medesimo approccio di quanto fatto nel terzo capitolo e viene sviluppato 

un nuovo modello completo di simulazione, sulla base del precedente modello validato 

sperimentalmente. I risultati delle simulazioni permettono di valutare le prestazioni del convertitore 

proposto nell’intero range di funzionamento previsto, a confronto con i risultati delle simulazioni 

viste nel capitolo precedente. Una volta ottenute tutte le informazioni necessarie, vengono 

analizzate possibili condizioni di guasto e vengono valutate le prestazioni del nuovo convertitore in 
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funzione del suo comportamento in condizioni critiche. I risultati evidenziano il nuovo livello di 

affidabilità che è stato possibile raggiungere, attraverso la nuova soluzione proposta.
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2. Azionamenti elettrici per interruttori ad alta tensione 
 

L’integrazione dei sistemi di monitoraggio, supervisione e controllo remoto, ha visto una forte 

implementazione di sistemi di automazione industriale già sviluppati e utilizzati da tempo. Infatti, 

l’uso dei diffusi e noti PLC (Programmable Logic Controller) dalle linee di produzione industriali 

automatizzate, al loro impiego nelle sottostazioni di distribuzione dell’energia elettrica, ha spinto il 

mondo ad aggiornare e investire su integrazione e su nuovi sistemi di comunicazione, con il fine di 

rendere il processo di automazione il più uniforme e globale possibile. I motivi dell’applicazione di 

tali processi, infatti, sono diversi: dalla necessità di non avere più sistemi costantemente presidiati 

da personale in loco, al bisogno di gestire i flussi di potenza su reti sempre più complesse e potenti 

in tempo reale. L’evoluzione tecnologica ha portato, dunque, all’introduzione di sistemi automatici 

di controllo e intervento, in grado di operare in maniera autonoma in base a regole programmate o 

di operare da interfaccia tra l’operatore posto a chilometri di distanza e i sistemi meccanici installati 

in luoghi anche difficili da raggiungere. Tale approccio, ha permesso l’estensione e l’apertura di 

nuovi mercati, ma ha anche obbligato il riesame di quanto ormai veniva già utilizzato da decenni e 

sviluppato in tempi dove non si ipotizzava quanto invece oggi è praticamente un “must have” di 

molti prodotti e dispositivi.  

L’integrazione di standard come l’IEC 61850 e simili (molto importante è IEC 60870-103 conosciuto 

anche come IEC-103, standard di comunicazione per le protezioni automatiche installate nelle 

sottostazioni elettriche sia di distribuzione sia dedicate alla trazione ferroviaria), ha reso necessario 

lo sviluppo di tutti quegli apparati elettronici che comunemente sono utilizzati in altri ambiti 

industriali e ora necessari come: sistemi di telecomunicazione, sorveglianza, scambio di dati, misura 

e azionamenti. 

Come visto, gli interruttori ad alta tensione HVCB sono oggetti prettamente elettromeccanici, 

sviluppati in parallelo all’avvento e diffusione dell’energia elettrica durante l’espansione industriale. 

Dunque, lo sviluppo e la progettazione degli interruttori e, soprattutto, di tutti quei dispositivi 

accessori, ma fondamentali al loro funzionamento come i comandi di manovra, sono processi che si 

sono svolti principalmente durante epoche lontane dall’elettronica moderna.  

In base a quanto descritto nel paragrafo 1.4, il comando che imprime il moto al contatto mobile 

della camera di interruzione è, per la maggior parte dei casi, una sistema basato sull’utilizzo della 

molla. Quest’ultima, viene definita come un corpo capace di modificare la propria forma se 

sottoposto ad una adeguata forza e di ritornare in posizione a riposo una volta che tale forza è 

cessata. L’estrema semplicità concettuale del dispositivo ha come altra faccia della medaglia una 

serie di difficoltà in tutte quelle fasi di progettazione, calibrazione e applicazione, che si possono 

incontrare in campo pratico. Per rendere il comando il più affidabile possibile, ma anche con 

l’intento di abbassare i costi, si tende tutt’ora a realizzare molle con capacità di carica standardizzate 

(quindi poche molle diverse tra loro) ed è necessario eseguire un’opera, a volte complessa e con dei 

risultati non sempre ripetibili, di collaudo e taratura durante la produzione, per adattare il comando 
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alla specifica applicazione in modo da poter usare lo stesso oggetto su diversi tipi di interruttori 

HVCB. La difficile ripetibilità del comportamento di una molla rispetto ad una simile, può causare la 

necessità di reiterare lo sforzo di messa a punto del sistema, con conseguente perdita di tempo e 

aumento dei costi. Oltre a questo lavoro, che coinvolge progettazione e manodopera in campo, è 

anche necessario equipaggiare i comandi con una serie di dispositivi atti a tradurre la grandezza 

meccanica osservata in segnale elettrico (sia discreto che analogico), con conseguente aumento di 

complessità generale, sia in termini di realizzazione, che di progettazione. Il motivo è legato alle 

evidenti necessità di supervisione e di controllo dello stato attuale del comando da parte delle entità 

presenti e non presenti in loco, come accennato in precedenza. Valori come stato di carica della 

molla, temperatura dell’assieme comando di manovra, posizione dell’interruttore HVCB, stato delle 

bobine di sgancio, stato del motore di ricarica molle e così via, sono tutte quantità che vengono 

acquisite via cavo e tradotte da dispositivi elettronici verso i livelli di controllo superiori, che hanno 

la necessità di avere tutte le informazioni a disposizione, istante per istante.  

La tendenza ad automatizzare le sottostazioni, oltre alla sostituzione del fattore uomo che da attore 

manuale diventa un supervisore del sistema, ha portato e sta portando alla semplificazione 

realizzativa e di progettazione delle stesse infrastrutture di distribuzione dell’energia elettrica. 

Quindi, la spinta a trovare e sviluppare comandi alternativi a quelli meccanici, dunque non solo a 

molla o idraulici o ad aria compressa, che siano invece elettrici, ha portato all’ideazione e allo 

sviluppo di un nuovo sistema basato sull’utilizzo di un motore elettrico comandato da un 

azionamento dedicato [19][20][21] [22]. 

 

 

Figura 2.1 - Schema concettuale comando elettrico 

 

Come visibile in Figura 2.1, l’idea principale prevede la realizzazione di un LCC (Local Control 

Cubicle), che possa avere sia la funzione di interfacciamento e gestione dei segnali provenienti dai 

sistemi di sottostazione, che di controllare in maniera opportuna e precisa un motore elettrico 

tramite segnali elettronici di potenza, in modo da lavorare esattamente come un comando di 

manovra tradizionale. La possibilità di poter pilotare in maniera precisa e affidabile tale motore, 

permette al sistema di essere accoppiato direttamente agli alberi di manovra delle camere di 

interruzione, sfruttando gli organi meccanici preesistenti. Questo approccio permette di mantenere 

inalterato il comportamento meccanico del sistema e di poter usare in maniera indipendente i 

comandi di varia natura.  
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Figura 2.2 - Meccanismo di movimentazione 

 

In Figura 2.2 viene rappresentato il dettaglio dell’applicazione meccanica. Si evidenzia il motore 

elettrico accoppiato semplicemente alla camera di interruzione attraverso due leve. Queste 

trasformano il movimento radiale in movimento longitudinale necessario per far raggiungere le 

posizioni di aperto e di chiuso ai contatti della camera di interruzione, come descritto nel capitolo 

precedente.  

Il movimento impresso all’asta di manovra è legato alla realizzazione meccanica della camera di 

interruzione e del suo involucro protettivo contenente il gas sotto pressione. E’ facile intuire, quindi, 

che il movimento del motore non sia completo, ma limitato ai gradi che tipicamente vengono 

percorsi dagli azionamenti tradizionali. Ad esempio, alcune applicazioni prevedono un angolo di 

manovra di circa 150°, che sono trasformati in circa 110 – 120 mm di corsa lineare. Tale condizione, 

influenza la progettazione del tipo di controllo dell’azionamento del motore e anche la scelta del 

motore stesso. 

Il dimensionamento della parte del LCC atta a operare da azionamento per il motore elettrico, parte 

dal considerare quanta energia sia necessaria alla camera per muovere i contatti con velocità 

sufficiente a poter generare le pressioni ideali per estinguere o evitare l’arco elettrico. Tale energia 

può essere immagazzinata in maniera efficace in condensatori, che sono collegati all’azionamento 

del motore e utilizzati per permettere un numero previsto di operazioni di apertura e chiusura del 

HVCB. I condensatori assumono, quindi, le veci della molla e vengono caricati a determinati valori 

di tensione che corrispondono a determinati livelli energetici, che a loro volta coincidono a note 

velocità di manovra, richieste dalla camera di interruzione. 

Entrando maggiormente nello specifico del LCC illustrato in Figura 2.1, è possibile distinguere diversi 

blocchi di funzionamento 
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Figura 2.3 - Schema a blocchi LCC 

 

In Figura 2.3 è possibile notare 

 Il banco di condensatori necessari per accumulare l’energia necessaria al sistema per 

garantire un numero minimo di manovre dell’interruttore HVCB. 

 Il convertitore di tipo VSI (Voltage Source Inverter) a due livelli trifase per alimentare il 

motore PMSM (Permanent Magnet Synchronous Motor). 

 Il motore trifase PMSM con un design del rotore di tipo di tipo IPM (Interior Permanent 

Magnet). L’uso di un motore a magneti permanenti garantisce basse vibrazioni in movimento 

e elevata precisione di posizionamento. Il motore può essere progettato e realizzato 

cercando di ottenere una elevata coppia di frenatura presente anche a sistema spento (rif. 

par. 2.1) e, di conseguenza, è possibile evitare l’installazione di un freno di stazionamento 

specifico, eventualmente necessario per non permettere lo spostamento accidentale tra i 

contatti principali anche in mancanza di alimentazione o guasto del sistema. 

 I sensori di acquisizione della posizione/velocità del rotore e delle grandezze elettriche, che 

possono essere resolver, encoder, sonde ad effetto Hall, eccetera. 

 L’unità di controllo, che svolge i calcoli necessari alla generazione dei segnali di pilotaggio 

per l’inverter di azionamento del motore. 

 Le unità di alimentazione ausiliaria del sistema, sia per quanto riguarda gli ausiliari, sia per la 

ricarica dei condensatori. 

 Schede di comunicazione a corredo, per poter interfacciare il sistema con l’ambiente di 

controllo che è presente nelle sottostazioni elettriche, oltre a garantire la presenza di una 

interfaccia HMI (Human Machine Interface) di tipo digitale, in grado di fornire indicazioni 

sullo stato del sistema. 

L’interesse del presente lavoro si concentra principalmente sulle componenti elettroniche di 

potenza e sul motore, che verranno indagati e descritti con maggior dettaglio nei seguenti capitoli.  
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2.1. Motori a magneti permanenti 

 

I motori a magneti permanenti (PM – Permanent Magnet) sono delle macchine elettriche che hanno 

un rotore formato dai PM inseriti o internamente (IPM – Internal Permanet Magnet) o superficiali 

(SPM – Surface Permanent Magnet) e da uno statore che contiene gli avvolgimenti distribuiti, 

tipicamente trifase. Questi ultimi vengono alimentati da un azionamento elettrico di potenza che 

genera le tre (o più) onde sinusoidali sfasate e sincrone al campo magnetico concatenato generato 

dai PM stessi. Dunque il rotore ruota ad una velocità identica a quella del vettore campo magnetico 

generato dallo statore. Tra i vantaggi principali di questa tipologia di motori vi è la possibilità di avere 

alte densità di energia, grazie a materiali magnetici odierni ad alte prestazioni e anche di poter 

realizzare motori più piccoli, capaci di erogare alta coppia già ad un numero molto basso di giri.  Il 

tutto si traduce anche in una efficienza maggiore, motivo per cui sono molto apprezzati sia in ambito 

automotive [23][24], che in applicazioni di energy harvesting come l’energia eolica o idroelettrica.  I 

tipi di motori realizzabili possono essere a flusso assiale o a flusso radiale, questi ultimi con statore 

fisso o a cassa rotante, in base alle applicazioni (Figura 2.4). 

 

 

Figura 2.4 - PMSM a flusso assiale, flusso radiale con statore fisso e flusso radiale con cassa rotante 

Un motore PM con i magneti fissati sulla superficie, ha come caratteristica quella di avere una 

struttura isotropa, dato che la permeabilità dei magneti è prossima a quella dell’aria. I motori PM 

con i magneti inseriti all’interno della struttura del rotore, vedono il proprio flusso magnetico 

generato passare da zone con permeabilità prossima a quella dell’aria, a zone con permeabilità 

molto diversa (ove è presente il ferro della struttura rotorica) e ciò comporta la canalizzazione del 

flusso, che è diverso a seconda del punto nel quale lo si osserva. Ciò comporta una anisotropia (più 

o meno marcata) che prevede due componenti di coppia: la prima viene associata alla coppia dei 

PM, mentre la seconda è definita coppia di riluttanza. 
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Figura 2.5 - Struttura del rotore per SPM a sinistra e due tipi di IPM a destra 

In Figura 2.5 è possibile notare la posizione marcata in grigio dei magneti, rispetto ai due tipi di 

configurazione rotorica citata: SPM ed IPM. La struttura di quest’ultimo tipo può essere realizzata 

secondo diverse strategie, come è possibile notare sempre in Figura 2.5. Tutto ciò dipende dagli 

effetti che si vuole ottenere dai magneti, sulle due componenti di coppia desiderate. 

I vantaggi che si ottengono con un rotore di tipo IPM rispetto ai rotori con magneti superficiali sono 

principalmente: 

 un minor effetto demagnetizzante subìto dai magneti interni rispetto a quelli superficiali a 

causa del campo generato dallo statore. Ciò si traduce in caratteristiche di sovraccarico 

maggiori sia in termini di quantità che di durata, 

 l’alta coppia di riluttanza che permette di usare meno materiale magnetico a parità di 

applicazione, o comunque di aumentare molto la densità di coppia per volume. 

Quest’ultima è molto importante per il tipo di applicazione che andremo a descrivere, dato che, 

come già accennato, è necessario garantire una posizione di stabilità al meccanismo mostrato in 

Figura 2.2, anche in condizioni di sistema non alimentato. La riluttanza, quindi, varia in base alla 

posizione del rotore. Un motore con una riluttanza molto alta produce, come effetto, una coppia 

definita come “cogging torque”. Quest’ultima è presente anche a motore non alimentato[25][26] 

ed è legata all’interazione magnetica tra i poli del rotore con le cave dello statore: la tendenza è 

quella che i magneti del rotore si allineino con i poli dello statore. In genere questo parametro viene 

visto come un problema, dato che causa sia vibrazioni che il posizionamento del rotore in “slot” 

magnetici dove la riluttanza è minore e la coppia di cogging è minima. La problematica legata a 

quest’ultima caratteristica è la non ripetibilità del posizionamento, soprattutto in applicazioni dove 

è necessario che il rotore possa fermarsi non in punti predeterminati, ma ovunque sia necessario. 

Nella maggior parte delle applicazioni, la realizzazione del motore viene eseguita in modo da ridurre 

il più possibile la coppia di cogging. I metodi principalmente noti sono il posizionamento non 

simmetrico dei magneti tra di loro e, dunque, lo “scivolamento” di porzioni di magneti lungo l’asse 

del rotore insieme alla realizzazione di cave non parallele all’asse dello statore, ma, ad esempio, 

leggermente oblique. 
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Figura 2.6 - Strategie per la riduzione della cogging torque 

 

2.1.1. Equazioni fondamentali per macchina anisotropa 

 

A livello analitico possiamo rappresentare il PMSM come una macchina elettrica a due poli con 

rappresentato, per semplicità di trattazione, un rotore di tipo isotropo. 

 

 

Figura 2.7 - Rappresentazione macchina PMSM a due poli 
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Come è possibile vedere dalla Figura 2.7, viene indicato lo schema dello statore trifase classico con 

le tre fasi a,a’ b,b’ e c,c’ che generano il campo magnetico rotante al traferro. Il rotore, di tipo a 

magneti superficiali evidenziati con il colore rosso, ha un angolo ϑ meccanico rispetto la fase a dello 

statore. Applicando la trasformata di Park [27][28][29], è possibile usare un sistema di riferimento 

ortogonale rotativo rispetto al movimento dello statore e sincrono con la velocità del rotore. Tale 

riferimento permette l’uso di grandezze costanti e semplifica l’analisi e la trattazione del modello 

della macchina, oltre che l’implementazione di tecniche di controllo necessarie all’elettronica di 

potenza che aziona il motore stesso. 

La figura mostra la presenza degli assi d e q, che sono rappresentativi del rotore e, in particolare, 

del flusso che i suoi magneti generano. L’asse d è stato scelto allineato lungo tale flusso, l’asse q è 

in quadratura rispetto all’asse d e dunque in ritardo di 90° elettrici, avendo scelto un verso di 

rotazione di tipo orario.  

Considerando l’anisotropia delle macchine PMSM con rotore di tipo IPM, il flusso, o meglio, la 

riluttanza lungo l’asse d, risulta essere diversa e, dato che la permeabilità dei magneti è prossima a 

quella dell’aria, nel sistema di Figura 2.7 la permeanza dell’asse d risulta essere minore di quella 

lungo l’asse q. Tale differenza evidenzia la possibilità di poter generare una coppia di riluttanza in 

questo tipo di motori. 

Gli avvolgimenti di statore sono distribuiti in modo da ottenere un angolo elettrico di 120°, dunque 

le tre generiche tensioni possono essere espresse come: 

𝑣𝑎(𝑡) = 𝑅𝑖𝑎(𝑡) +
𝑑𝜆𝑎(𝑡)

𝑑𝑡

𝑣𝑏(𝑡) = 𝑅𝑖𝑏(𝑡) +
𝑑𝜆𝑏(𝑡)

𝑑𝑡

𝑣𝑐(𝑡) = 𝑅𝑖𝑐(𝑡) +
𝑑𝜆𝑐(𝑡)

𝑑𝑡

 (2.1) 

 

Dove ia, ib, ic, sono le correnti di fase; λa, λb, λc, rappresentano il flusso concatenato ad ogni fase dello 

statore e R ne rappresenta la resistenza uguale tra tutti per simmetria di trattazione. 

L’angolo elettrico ϑe viene definito come 

𝜗𝑒 = 𝜗𝑝 (2.2) 

 

Dove p indica il numero di poli del rotore e ϑ l’angolo meccanico tra l’asse allineato sulla fase a e 

l’asse allineato sul flusso dei magneti permanenti. 

Considerando il solo flusso della fase a, dato che i restanti due flussi sono distribuiti a ±120°, 

possiamo scrivere che: 



 
42 

 

𝜆𝑎,𝑚 = Λ𝑚cos (𝜗𝑒) = Λ𝑚cos (𝑝𝜗) (2.3) 

 

Dove Λm rappresenta il massimo valore del flusso concatenato dai magneti. 

Anche se stiamo considerando una macchina anisotropa, lo statore simmetrico di costruzione 

permette di ottenere un valore di auto induttanza LS (dunque l’induttanza della singola fase) e di 

mutua induttanza LM (dunque l’induttanza che si viene a generare per l’interazione del campo tra le 

fasi vicine) uguali, a meno di piccole differenze per cause di realizzazione strutturale.  

  

𝐿𝑎 = 𝐿𝑏 = 𝐿𝑐 = 𝐿𝑆

𝐿𝑀𝑎 = 𝐿𝑀𝑏 = 𝐿𝑀𝑐 = 𝐿𝑀
 (2.4) 

 

Dunque è possibile identificare il valore di flusso concatenato, istante per istante, andando a 

sommare le due componenti, sempre facendo riferimento alla sola fase a: 

𝜆𝑎 =  𝐿𝑎𝑖𝑎(𝑡) + 𝐿𝑀𝑎𝑏𝑖𝑏(𝑡) + 𝐿𝑀𝑎𝑐𝑖𝑐(𝑡) + 𝜆𝑎,𝑚(𝑡)

=  𝐿𝑆𝑖𝑎(𝑡) − 𝐿𝑀𝑖𝑏(𝑡) − 𝐿𝑀𝑖𝑐(𝑡) + 𝜆𝑎,𝑚(𝑡)  
(2.5) 

 

Il segno del valore di mutua induttanza viene considerato negativo in quanto opposto al segno del 

flusso concatenato. 

Per semplificare i termini, si può considerare il valore dell’induttanza di statore definita come 

induttanza sincrona: 

𝐿 =  𝐿𝑆 + 𝐿𝑀 (2.6) 

 

Applicando la legge di Kirchhoff alle grandezze magnetiche della fase a nell’espressione (2.6), è 

possibile scrivere il flusso concatenato come: 

𝜆𝑎(𝑡) = Li𝑎(𝑡) + Λ𝑚cos (𝑝𝜗) (2.7) 

 

Andando a sostituire l’espressione (2.7) nella (2.1) si ottiene: 

𝑣𝑎(𝑡) = Ri𝑎(𝑡) + 𝐿
𝑑𝑖𝑎(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝜛𝑒Λ𝑚cos (𝑝𝜗 +

𝜋

2
) (2.8) 

 

L’ultimo termine della (2.8) rappresenta la forza contro-elettromotrice generata dal flusso dei 

magneti permanenti e concatenata alla fase a e ω rappresenta la velocità di rotazione elettrica del 

campo magnetico rotante.  
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Passando in un sistema di riferimento stazionario, come detto in precedenza, si trovano le 

componenti del vettore v(t) lungo gli assi d e q, che rappresenta la terna di vettori rotanti e 

simmetrici dell’equazione (2.1), applicando lo stesso ragionamento anche per le restanti fasi b e c: 

𝑣𝑑 = Ri𝑑 + 𝐿
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
− 𝜛𝑒𝐿𝑖𝑞

𝑣𝑞 = Ri𝑞 + 𝐿
𝑑𝑖𝑞

𝑑𝑡
+ 𝜛𝑒𝐿𝑖𝑑 + 𝜛𝑒Λ𝑚

 (2.9) 

 

Con queste espressioni, si può calcolare il valore di coppia elettromeccanica nel sistema di 

riferimento dq: 

3

2
(𝑣𝑑i𝑑 + 𝑣𝑞i𝑞) = 𝑇𝜛 + 

𝑑𝑊

𝑑𝑡
 (2.10) 

 

Dove W esprime l’energia magnetica. Nella (2.10) non sono state considerate le perdite per effetto 

Joule e viene espresso il bilanciamento tra l’energia elettromeccanica e la potenza elettrica 

convertita. Il fattore 3/2 è necessario quando si considera un tipo di trasformazione dal riferimento 

abc a riferimento dq, dove non viene perso il modulo della potenza convertita durante il 

procedimento. Andando a sostituire a dt l’equivalente dΘ/ω nella (2.10), si può modificare 

l’espressione ottenendo: 

𝑇𝑑𝜃 =
3

2
𝑝(𝜆𝑑i𝑞 + 𝜆𝑞i𝑑)𝑑𝜃 + 

3

2
i𝑑𝑑𝜆𝑑 +  

3

2
i𝑞𝑑𝜆𝑞 − 𝑑𝑊 (2.11) 

 

Considerando che è possibile affermare che la coppia generata è indipendente dalle variazioni di 

corrente e di concatenazione del flusso rispetto al posizionamento arbitrario dell’angolo dΘ[30], i 

due termini centrali della (2.11) sono nulli. Potendo scrivere:  dW =
𝑑𝑊

𝑑𝜃
𝑑𝜃 +

𝑑𝑊

𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑖𝑑 +

𝑑𝑊

𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑖𝑞, è possibile trovare l’espressione della coppia elettromeccanica come[30]: 

𝑇 =
3

2
𝑝(𝜆𝑑i𝑞 + 𝜆𝑞i𝑑) − 

𝑑𝑊

𝑑𝜃
 (2.12) 

 

Generalmente, l’ultimo termine della (2.12) viene trascurato, dato che non ha un proprio valor 

medio durante il periodo. Per poter avere coppia massima, nelle macchine con rotore isotropo viene 

iniettata corrente la cui componente risulta essere tutta sull’asse q. Questo perché il vettore 

risultante è pari al prodotto di due componenti ortogonali tra loro: il flusso (orientato lungo l’asse 

d) e la corrente. Questa ulteriore assunzione, semplifica l’espressione (2.12) in: 
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𝑇 =
3

2
𝑝Λ𝑖𝑞 (2.13) 

 

Andando ora a considerare la tipologia anisotropa di nostro interesse, è chiaro che la struttura 

rotorica vedrà un comportamento delle componenti magnetiche differenti lungo gli assi. Dunque, si 

avranno differenti valori di induttanza di statore e di mutua induttanza, dato che questi dipendono 

dalla posizione angolare meccanica del rotore. 

Le espressioni per un motore a magneti permanenti anisotropo sono, in questo caso: 

𝑣𝑑 = Ri𝑑 + 𝐿𝑑

𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
− 𝜛𝑒𝐿𝑞𝑖𝑞

𝑣𝑞 = Ri𝑞 + 𝐿𝑞

𝑑𝑖𝑞

𝑑𝑡
+ 𝜛𝑒𝐿𝑑𝑖𝑑 + 𝜛𝑒Λ𝑚

 (2.14) 

 

Dove Ld e Lq sono rispettivamente l’induttanza sincrona diretta e l’induttanza sincrona in 

quadratura. 

L’espressione della coppia, partendo dall’equazione (2.12), diventa: 

𝑇 =
3

2
𝑝Λi𝑞 +

3

2
𝑝(𝐿𝑑−L𝑞)𝑖𝑑𝑖𝑞 (2.15) 

 

Il secondo addendo della (2.15) è il contributo aggiuntivo dato dalla coppia di riluttanza tipica dei 

motori a magneti permanenti con rotore anisotropo. 

 

2.2. Introduzione sugli azionamenti e sui dispositivi elettronici di potenza 

 

Per poter correttamente iniettare la giusta forma d’onda di corrente necessaria per sfruttare al 

meglio la coppia dei motori sincroni a magneti permanenti, è necessario sintetizzare in maniera 

opportuna tale curva e questo compito viene eseguito dagli azionamenti elettrici di potenza, i quali 

hanno al loro interno i dispositivi elettronici formati da diversi tipi di elementi, connessi tra loro 

secondo differenti topologie. Da quando sono stati realizzati interruttori di potenza a 

semiconduttore, la realizzazione di apparati di conversione elettronici è risultata essere molto utile 

e conveniente. Di conseguenza si sono sviluppati nuovi dispositivi sempre più potenti ed sempre più 

efficienti comandati da una elettronica integrata sempre più complessa e precisa. In questo 

panorama, possiamo citare e descrivere alcuni elementi circuitali molto utilizzati e fondamentali per 

il funzionamento dei convertitori. 
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Diodo di potenza: questo dispositivo a giunzione PN, funziona come un normale diodo di segnale, 

ma è capace di portare quantità di corrente superiore e di poter mantenere una tensione inversa 

molto elevata ai suoi capi. Oltre a questi due parametri fondamentali, i diodi di potenza hanno la 

possibilità di smaltire elevate quantità di calore e sono caratterizzati da tempi di recupero molto 

veloci, in modo da minimizzare la quantità di corrente inversa che viene necessariamente a 

generarsi quando un diodo viene inversamente polarizzato. Un classico grafico fornito nel datasheet 

dei diodi di potenza è il seguente: 

 

Figura 2.8 - Caratteristica di spegnimento di un diodo di potenza 

E’ molto importante che l’area sottesa alla curva iD , denominata Qrr, sia la più piccola possibile, in 

modo da evitare che l’energia che rappresenta venga dissipata dal dispositivo stesso, o da altri 

componenti che lavorano nello stesso circuito. Nuove tecnologie, come i semiconduttori “Silicon 

Carbide”, rispondono a queste problematiche, annullando quasi del tutto i tempi di recupero e 

relativa area Qrr [31].  

I diodi di potenza possono condurre kA di corrente e lavorare con tensioni inverse dell’ordine dei 

kV, ma con frequenze di commutazione piuttosto basse, attorno a quelle di linea (50Hz - 60Hz). Diodi 

più veloci hanno capacità di condurre corrente dell’ordine delle centinaia di Ampere a centinaia di 

Volt e sono utilizzati in convertitori di potenza dell’ordine delle decine o centinaia di Watt. Per 

applicazioni con minore potenza e frequenze maggiori, vengono usati anche dei diodi di tipo 

Schottky, molto veloci e con tensioni di polarizzazione diretta molto basse [29]. 

Transistor di potenza: questo dispositivo a giunzione sfrutta tre elementi (2 tipo N e uno tipo P nei 

transistor NPN, generalmente più diffusi) per poter avere la caratteristica di spegnimento e 

accensione tramite una corrente iniettata nell’elemento centrale, chiamata base. Superata una 

certa soglia, il dispositivo si accende e permette un flusso di corrente dal collettore all’emettitore, 

come visibile in Figura 2.9. 
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Figura 2.9 - Caratteristica transistor NPN 

Il transistor non ha caratteristiche unidirezionali e in genere lo si pilota con correnti di base tali da 

farlo lavorare nel ginocchio della sua curva caratteristica, in modo da poterlo spegnere più 

rapidamente. Tipicamente, vi sono dispositivi in grado di portare fino a 1kA e con tensione di rottura 

fino a 1400 V. Possono essere pilotati con frequenze di accensione e spegnimento alte, dell’ordine 

dei 5-10 kHz, ma non sono molto utilizzati in dispositivi di ultima generazione, a causa della necessità 

di essere pilotati con segnali di corrente e di avere un basso rendimento per taglie di potenza 

maggiormente utilizzate nel mercato odierno. 

SCR: questo dispositivo ha quattro strati di elementi (PNPN) e tre giunzioni. La caratteristica di 

questo oggetto risiede nel fatto che può essere acceso attraverso una corrente di gate e che tale 

rimane in stato di conduzione fino a che non viene polarizzato inversamente, ovvero fino a che la 

corrente che passa attraverso l’SCR non va a zero. L’invenzione di questo dispositivo ha segnato 

l’inizio dell’elettronica di potenza negli anni ’50. I valori di corrente in grado di poter essere 

trasportati sono elevati: circa 6-8kA e circa 12kV di tensione inversa. Questo dispositivo ha trovato 

e trova applicazione in quei campi dove è necessario convertire livelli di potenza elevati, ma con 

frequenza di commutazione piuttosto limitata (circa 300/400 Hz). L’SCR blocca tensioni inverse fino 

ad un certo valore, oltre il quale il dispositivo lavora in zona di rottura permettendo una corrente 

negativa.  
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Figura 2.10 - Caratteristica SCR 

Una sua variante, il GTO (Gate Turn-Off Thyristor) permette sia l’accensione che lo spegnimento, 

riuscendo così ad essere implementato in convertitori di potenza elevata per applicazioni dove è 

necessario poter comandare in maniera desiderata lo stato di accensione e spegnimento del 

semiconduttore, come le applicazioni in corrente continua o dove questa non transita mai per lo 

zero. 

Transistor MOSFET: questo dispositivo fa parte della famiglia di transistor ad effetto di campo che 

permettono grande velocità di commutazione (centinaia di kHz, fino 1-2 MHz) e basse tensioni di 

pilotaggio. Tali oggetti possono portare centinaia di Ampere a circa 100/200 V e decine di Ampere 

fino a 1000 V di tensione ai capi del dispositivo. La maggior parte delle applicazioni vedono l’uso di 

Mosfet a canale N come visibile nell’esempio di Figura 2.11. 

 

Figura 2.11 - Caratteristica transistor MOSFET 

IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor): questo dispositivo a tre elementi coniuga le caratteristiche 

dei Mosfet, per quanto riguarda il controllo dell’accensione e dello spegnimento del dispositivo e 
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degli SCR/GTO, per quanto riguarda le caratteristiche di interruzione e di tensione applicabile ai suoi 

capi.  

 

Figura 2.12 - Caratteristica IGBT 

Un IGBT può condurre corrente superiore ad 1 kA e poter mantenere ai suoi capi una tensione 

dell’ordine dei 3.3 kV o superiore, con numerose opzioni disponibili sul mercato. La frequenza di 

commutazione è generalmente intorno ai 10-20 kHz con perdite accettabili e tali caratteristiche lo 

rendono uno dei dispositivi più utilizzati oggi per la realizzazione di convertitori elettronici di 

potenza di diversa taglia. 

 

2.3. Gli azionamenti per motori elettrici 

 

Tornando alla descrizione del sistema di Figura 2.3, è chiaro che il dispositivo che permette di 

manovrare il motore PMSM al quale è accoppiata la camera di interruzione, è l’azionamento di 

potenza di tipo Inverter VSI. Quest’ultimo tipicamente, deve le sue caratteristiche progettuali 

all’applicazione, cioè viene realizzato e progettato in base a come deve lavorare e al carico collegato 

alle sue uscite. Ripartendo da quanto mostrato in Figura 2.3, si possono contare tre elementi 

importanti, oltre all’azionamento in se: 

 La macchina elettrica (PMSM) 

 Il controllo 

 Il carico 

Tali elementi sono mostrati in Figura 2.13. 
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Figura 2.13 - Schema "Motor Drive" 

Il motore elettrico, di taglia sufficiente a generare le coppie e le velocità desiderate, permette di 

tradurre, attraverso il convertitore di potenza, l’energia accumulata nel banco di capacità sul carico. 

Dunque, la caratteristica del motore sarà dettata dal tipo di applicazione. Nel caso in studio, un 

motore a magneti permanenti con alta coppia di riluttanza e coppia di “cogging” elevata, sono 

preferiti rispetto a motori a più alta velocità e precisione (bassa coppia di “cogging”), che possono 

avere meno coppia di riluttanza e meno coppia di spunto da sfruttare per le accelerazioni e 

decelerazioni repentine. Infatti l’applicazione, come introdotto all’inizio del capitolo 2 (Figura 2.2), 

sarà di sole partenze e frenate repentine, senza raggiungere velocità nominale di rotazione, per un 

tempo prolungato.  

Come accennato in precedenza, il convertitore di potenza è un dispositivo di tipo inverter, che 

provvede a generare le tre onde trifase di ampiezza e frequenza opportune da una alimentazione in 

corrente continua, le quali vengono iniettate successivamente negli avvolgimenti dello statore del 

motore PMSM. L’alimentazione DC viene fornita dalla rete di alimentazione ausiliaria tramite un 

altro convertitore, che permette di mantenere un livello di tensione ben determinato in ingresso 

all’inverter. Dunque, considerando quest’ultimo come una scatola chiusa, in ingresso si hanno: 

l’alimentazione di potenza e due segnali di controllo (Figura 2.14).  

 

 

Figura 2.14 - Schema generico funzionamento inverter 
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Questi ultimi due sono definiti come: il primo la quantità di tempo (definito come “duty cycle”) 

durante il quale gli switch di potenza che compongono l’inverter, lavorano e, dunque, il valore di 

tensione e corrente che verrà trasferito sul carico. Il secondo, la frequenza del segnale di potenza 

generato di ampiezza definita dal duty cycle imposto. L’inverter avrà, quindi, una sua funzione di 

trasferimento, che gli permetterà di ottenere la forma d’onda in uscita desiderata in base a questi 

segnali. 

Il controllo gestisce i segnali di duty cycle e di frequenza in base a determinate regole e algoritmi 

che elaborano le informazioni che gli giungono dai sensori esterni: corrente, tensione, velocità, 

posizione, ecc., producendo l’effetto desiderato in uscita. 

 

 

Figura 2.15 - Schema generico di controllo 

In Figura 2.15 è possibile vedere come le informazioni provenienti dai sensori, insieme ai riferimenti 

imposti dall’applicazione (velocità e posizione desiderati, ad esempio), convergano nel controllo che 

avrà il compito di generare i segnali da inviare all’inverter. Anche il controllo ha una sua funzione di 

trasferimento, che, in base alle costanti calcolate nelle funzioni di trasferimento del motore, del 

carico e dell’inverter, risponderà in un certo modo ai segnali provenienti dai sensori esterni. 

 

2.4. L’inverter e le topologie multilivello 

 

In base a quanto visto finora e riprendendo la Figura 2.14, il dispositivo identificato come “inverter” 

viene rappresentato come un sistema chiuso, che riceve un determinato quantitativo di input in 

ingresso, ai quali il sistema risponde con una determinata uscita avente caratteristiche e grandezze 

elettriche dipendenti dalla struttura e dal controllo del convertitore.  

L’inverter è un convertitore che permette la sintetizzazione di una terna di segnali variabili nel 

tempo da una sorgente in corrente continua e ne possono esistere di vario tipo, come nel caso di 

topologia ad onda intera trifase mostrata in Figura 2.16 
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Figura 2.16 - Schema inverter VSI e motore PMSM collegato 

Questo tipo di inverter è una delle topologie di maggior interesse tra le diverse esistenti, dato che è 

particolarmente adatta al funzionamento insieme ad un motore trifase, che sia asincrono ad 

induzione o sincrono a magneti permanenti. 

Con l’inverter ad onda intera trifase di tipo VSI mostrato in figura, l’uso di componenti elettronici di 

potenza è minimo e la tensione efficace generata per ogni singola fase è pari a circa 0.45 volte la 

tensione continua in ingresso (VDC). Lo schema di modulazione dei segnali inviati ai gate dei singoli 

switch di potenza viene mostrato in Figura 2.17.  
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Figura 2.17 - Schema di modulazione dei segnali per inverter due livelli VSI 

 

La ricostruzione delle tensioni generate e del comportamento dei segnali viene fatta in 

considerando i componenti ideali. In condizione di sistema equilibrato ed omogeneo, è sempre vero 

che 
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ab an bn

bc bn cn

ca cn an

V V V

V V V

V V V

 

 

 

  (2.16) 

 

Dove Van, Vbn, Vcn, sono le tensioni delle singole fasi e Vab, Vbc, Vca sono le tensioni concatenate. In 

tali condizioni è possibile scrivere che 

2 (V V )ab ca an bn cnV V V      (2.17) 

 

Considerando un sistema di equazioni equilibrato e simmetrico, allora la somma delle tre tensioni 

di fase è pari a zero e l’equazione (2.17) può essere scritta come 

3ab ca anV V V    (2.18) 

La tensione di fase a può essere espressa come 

3

ab ca
an

V V
V


   (2.19) 

 

Allo stesso modo si può esprimere il valore di Vbn e Vcn. E’ possibile costruire la terna di tensioni 

trifase concatenata direttamente dalle tensioni di fase come mostrato in Figura 2.17. 

Le tre forme d’onda concatenate sono sfasate di 120° e questa condizione permette di ricostruire 

una forma d’onda quasi sinusoidale per le tensioni di fase. Andando a risolvere tramite Fourier le 

componenti di tale forma d’onda, è possibile scrivere le seguenti relazioni 

2 3 1 1
( ) sin sin5 sin 7 ...

5 7
ab dc s s sv t V t t t  



 
    

 
  (2.20) 

2 3 2 1 2 1 2
( ) sin( ) sin(5 ) sin(7 ) ...

3 5 3 7 3
bc dc s s sv t V t t t     



 
       

 
  (2.21) 

2 3 2 1 2 1 2
( ) sin( ) sin(5 ) sin(7 ) ...

3 5 3 7 3
ca dc s s sv t V t t t     



 
       

 
 (2.22) 

 

Le tensioni di fase sono sfasate rispetto alle concatenate di 30° elettrici e solo la componente 

fondamentale della serie mostrata in equazione (2.20), (2.21) e (2.22) contribuisce alla generazione 

di coppia. La velocità ωs si riferisce alla velocità di sincronismo del campo magnetico rotante 

generato dallo statore. Nello studio delle caratteristiche che deve avere un inverter per motori 
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trifase, viene considerato solo il primo termine dello sviluppo in serie di Fourier e il valore di tensione 

efficace generato per ogni singola fase è pari a 

 
2

0.45
2 2

an dc
ph dc

V V
V V


     (2.23) 

 

2.5. L’inverter multilivello 

 

Quanto appena visto nel paragrafo 2.4 descrive un inverter a due livelli, dove la tensione 

concatenata e di fase viene realizzata come mostrato in Figura 2.17. I primi sei segnali (da SW1 a 

SW6) sono inviati ai rispettivi gate degli switch di potenza che, in successione, permettono di 

sintetizzare le curve Van, Vbn, Vcn, e Vab, Vbc, Vca. La tecnica di pilotaggio del convertitore mostrata in 

Figura 2.17, sfrutta gli impulsi di comando di durata pari a 180°, riferiti al periodo della fondamentale 

da generare e sfasati tra loro di 30°.   

L’inverter di interesse nel presente lavoro, utilizza un metodo di sintesi delle tre tensioni trifase di 

tipo PWM (Pulse Width Modulation). In questo modo, il segnale di comando (o di modulazione) 

prevede un confronto istante per istante tra una tensione triangolare, che definisce la frequenza di 

commutazione degli switch di potenza, con una tensione di riferimento, che modula l’ampiezza degli 

impulsi in modo da poter meglio seguire l’andamento, sinusoidale, dell’onda da ricostruire. Quindi, 

nel caso di un inverter trifase come quello di Figura 2.16, vi saranno tre segnali modulanti sfasati di 

120° elettrici, similmente quanto visto nelle espressioni (2.20) - (2.22) 

 *

*

*

2 cos

2
2 cos

3

2
2 cos

3

as s s

bs s s

cs s s

v V t

v V t

v V t



 

 



  
   

  

  
   

  

  (2.24) 

 

Nella (2.24) Vs è l’ampiezza del segnale modulante e la velocità ωs si riferisce sempre alla velocità di 

sincronismo del campo magnetico rotante da generare dallo statore del motore ad esso collegato. 

Per capire come la modulazione multilivello debba essere realizzata, è necessario definire la 

relazione tra le tensioni lato AC e la tensione continua presente in ingresso all’inverter. Se si 

considera che la tensione vag è il potenziale misurabile tra un punto della fase A e il punto di tensione 

negativa VDC (vedere Figura 2.16), allora è possibile trovare una espressione tra le tre tensioni vxs (x 

= a,b,c) da ricostruire attraverso le modulanti v*
xs e le tre tensioni vxg, che sono direttamente 

controllate dal convertitore. Se si considera un carico equilibrato e simmetrico a stella, allora 
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ag as ng

bg bs ng

cg cs ng

v v v

v v v

v v v

 

 

 

  (2.25) 

 

Nella (2.25), la tensione vng viene definita come potenziale tra il centro stella s e il negativo della 

tensione VDC in ingresso al convertitore. Ri-arrangiando le tre espressioni è possibile scrivere che 

1 1 1

3 3 3
ng ag bg cgv v v v     (2.26) 

 

nel caso di forme d’onda da generare di andamento sinusoidale. Infatti, è possibile definire, istante 

per istante, che la somma delle tre tensioni di statore generate sia pari a zero, non sempre vero in 

altri casi come un controllo di tipo trapezoidale o ad onda quadra. Andando ad elaborare 

nuovamente la (2.26) nella (2.25), è possibile scrivere che[32] 

2 1 1 2 1 1

3 3 3 3 3 3

1 2 1 1 2 1

3 3 3 3 3 3

1 1 2 1 1 2

3 3 3 3 3 3

as ag bg cg

as ag

bs ag bg cg bs bg

cs cg

cs ag bg cg

v v v v

v v

v v v v v v

v v

v v v v

 
       

    
                 
       

       
  

  (2.27) 

 

Nella (2.27), si può notare che non è possibile definire una relazione diretta tra le tensioni modulanti 

e le tensioni vxs a causa delle infinite combinazioni di vxg che possono esservi in funzione della 

tensione vng. L’equazione (2.27) ha, infatti, la matrice non invertibile. Questa condizione porta a 

poter dire che, contributi che sfruttano la non nullità della sequenza zero possono essere utilizzati 

per utilizzare meglio la tensione continua VDC in ingresso all’inverter di comando del motore. E’ noto, 

infatti, che è possibile sfruttare, nella tecnica PWM, l’iniezione di una componente di terza armonica 

della frequenza fondamentale delle tensioni modulanti. In base a ciò, un nuovo set di segnali 

modulanti può essere utilizzato[33] 

*

*

*

1 mcos cos(3 )
2 6

2
1 mcos( ) cos(3 )

2 3 6

2
1 mcos( ) cos(3 )

2 3 6

dc
ag s s

dc
bg s s

dc
cg s s

V m
v t t

V m
v t t

V m
v t t

 

  

  

 
   

 

 
    

 

 
    

 

  (2.28) 
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Nella (2.28), m viene definito come indice di modulazione. Va considerato che il convertitore 

genererà tensioni vxg con una componente ad alta frequenza, dovuta alla frequenza di 

commutazione degli switch di potenza (Fsw). Se si applica all’espressione (2.28) la tecnica di media 

mobile riferita al periodo di switching Tsw, così definita 

  
1

ˆ( ) ( )
sw

t

t T
sw

x t x d
T

 


    (2.29) 

 

E’ possibile semplificare le tre espressioni (2.28) al solo termine centrale ed è possibile generare tre 

tensioni di fase vxg applicando una sostituzione delle espressioni nella (2.27). In questo modo si può 

scrivere che 

ˆ cos
2

2
ˆ cos( )

2 3

2
ˆ cos( )

2 3

dc
as s

dc
bs s

dc
cs s

mV
v t

mV
v t

mV
v t



 

 



 

 

  (2.30) 

 

Comparando 

*

*

*

ˆ cos
2 cos2

2 2
ˆ cos( ) 2 cos

2 3 3

2 2ˆ cos( ) 2 cos
2 3 3

dc
as s

as s s

dc
bs s bs s s

dc
cs s cs s s

mV
v t

v V t

mV
v t v V t

mV
v t v V t




   

   




 
     

 

     
 

  (2.31) 

 

Si può notare che per ottenere l’ampiezza della tensione di fase desiderata, Vs, è possibile solo se 

viene rispettata la seguente espressione valida per le tre fasi 

  

*2 2 s

dc

v
m

V
   (2.32) 

 

A questo punto, è possibile definire, partendo dalle espressioni mostrate in (2.28), le tensioni di 

modulazione normalizzate, che saranno chiamate duty-cycles 
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1
1 mcos cos(3 )

2 6

1 2
1 mcos( ) cos(3 )

2 3 6

1 2
1 mcos( ) cos(3 )

2 3 6

a s s

b s s

c s s

m
d t t

m
d t t

m
d t t

 

  

  

 
   

 

 
    

 

 
    

 

  (2.33) 

 

Oltre a ciò, è necessario anche definire gli stati per i quali la tensione di fase vxg viene messa in 

relazione al numero di livelli dell’inverter trifase, quindi alla sua topologia. Un generico convertitore 

multilivello genera una tensione vxg come 

   0,1,..., ( 1)
( 1)

   0,1,..., ( 1)
( 1)

   0,1,..., ( 1)
( 1)

a dc
ag a

b dc
bg b

c dc
cg c

s V
v s n

n

s V
v s n

n

s V
v s n

n

  


  


  


  (2.34) 

 

Dove sx definisce lo stato di commutazione della fase x nel generico istante durante il periodo di 

switching (Tsw), in funzione dei livelli n del convertitore. Come è possibile notare, tanti più livelli sono 

previsti, tanti più stati di commutazione sono possibili e i livelli di tensione ai quali sono sottoposti i 

semiconduttori di potenza sono la n-frazione della tensione VDC. 
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Figura 2.18 - Livelli di tensione non filtrate, per convertitori a 2 livelli (b), 3 livelli (c), 4 livelli (d) 

Il vantaggio principale dei convertitori multilivello è la riduzione di tutte quelle componenti 

armoniche da filtrare, derivanti dall’utilizzo della tecnica PWM con il confronto della portante 

sinusoidale con un’onda triangolare di valore unitario e frequenza pari a quella scelta per la 

commutazione (Fsw). E’ sempre possibile, tramite la media mobile mostrata in (2.29), ricostruire la 

forma d’onda di riferimento v*
xg, partendo dalle equazioni espresse in (2.28) e mostrate, per la sola 

fase a, in Figura 2.18. E’ evidente che la distorsione armonica generata e da filtrare, è superiore per 

il caso n = 2 rispetto al caso n = 4, dove già è possibile riconoscere un andamento sinusoidale 

dell’onda ricostruita in uscita dall’inverter.  

Detto ciò, l’ultimo passaggio da effettuare è legare gli stati di commutazione degli switch di potenza 

ai duty-cycles espressi in (2.33). Prima di tutto si opera una trasformazione di valori di duty-cycle in 

scala al numero di livelli presenti nel convertitore 
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  (2.35) 

 

Una volta ottenuti i risultati dei nuovi duty-cycles, si effettua l’operazione citata di confronto tra la 

portante sinusoidale (2.35) e un numero di onde triangolari per ogni singola fase, pari a n - 1 livelli 

a disposizione (in base anche alla tecnica Pulse Width Modulation che si sta adoperando, riferirsi al 

paragrafo 2.5.3). 

 

 

Figura 2.19 - Sintetizzazione della portante in un sistema multilivello: a) nuovi duty-cycles in scala b) risultato della modulazione 

Nel caso in esempio di Figura 2.19, gli stati di commutazione sa sono 4 e si può scrivere l’espressione 

(2.36) per la modulazione del segnale di equazione (2.28), in un inverter multilivello a 4 livelli 
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  (2.36) 

 

Quanto appena descritto, permette di capire il funzionamento base di un inverter multilivello. Tra i 

vantaggi che vi sono, alcuni sono già stati citati 

 Una minore tensione alla quale vengono sottoposti i componenti elettronici di potenza, 

dunque è possibile usare dispositivi con caratteristiche tecniche tali da non poter essere 

usati nella configurazione classica a due livelli, con vantaggi nelle applicazioni ad elevate 
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tensioni e un maggior rendimento generale del sistema, dato che dispositivi con tensioni di 

lavoro minori sono generalmente più efficienti. Oltretutto elettronica di potenza con 

caratteristiche di funzionamento a tensioni minori sono meno costose, vantaggio che può 

compensare il maggior numero di elementi elettronici attivi e passivi necessari. 

 Una minore quantità di componenti armoniche generate, con vantaggi sull’entità e 

dimensione dei filtri in uscita al convertitore, importante soprattutto nelle applicazioni 

sensibili come la generazione in Rete da fonti rinnovabili. 

Lo svantaggio principale, come accennato, è legato al gran numero di componenti a 

semiconduttore, che prevede anche un numero di componenti ausiliari e associati, elevato, come 

l’elettronica di pilotaggio (driver) degli switch di potenza e l’elettronica necessaria a generare e 

distribuire il segnale di gate da inviare a ogni singolo driver. Oggigiorno vi sono nuovi dispositivi 

integrati e nuovi microcontrollori sempre più potenti e specifici, in grado di generare un alto numero 

di PWM e quindi in grado di poter pilotare un convertitore multilivello, come quello in studio nel 

presente lavoro.   

Discutendo di topologie esistenti, vi sono molte varianti per realizzare un convertitore di tipo 

multilivello e che funziona secondo le espressioni illustrate fino ad ora. Partendo dai sistemi più 

semplici, si possono citare i convertitori multilivello di tipo “Diode-Clamped”, che sono strutture 

basate sull’utilizzo di diodi di potenza, che riferiscono un punto a tensione fissa, generalmente 

realizzato tramite serie di condensatori posti sul DC-link, uno dei punti a tensione variabile presenti 

ai capi degli switch di potenza. In questo modo, in base agli stati descritti in precedenza, vi saranno 

degli istanti durante i quali uno (o più, in base al numero di livelli) switch di potenza dello stesso 

ramo vengono commutati in posizione fissa (aperti o chiusi) e il circuito equivalente risultante si 

realizza attraverso i citati diodi ottenendo valori di tensione n - 1 volte la tensione VDC. 

 

 

Figura 2.20 - Ramo di convertitore 3 livelli NPC 
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Come è possibile vedere dalla Figura 2.20, la tensione VDC è pari alla somma delle due tensioni Vd/2 

e i quattro switch di potenza SW1,…,SW4 lavorano alla metà della tensione in ingresso, grazie ai due 

diodi che riferiscono la tensione Vd/2 presente ai capi dei condensatori. Dunque è importante 

comandare gli switch in maniera tale da rispettare gli stati di commutazione descritti in precedenza 

(espressione (2.36)) per ottenere la tensione vxg desiderata. Quanto descritto viene mostrato 

schematicamente in Figura 2.21, per quanto riguarda, ad esempio, il funzionamento per la fase A. 

 

 

Figura 2.21 - a) schema generale ramo inverter NPC 3 livelli; b) stato di commutazione s = 0 ; c) stato di commutazione s = 1 ; d) 
stato di commutazione s = 2 



 
62 

 

Una seconda topologia interessante è quella che sfrutta una struttura non a diodi, ma attraverso 

l’uso di un condensatore (se si considera sempre il caso di un convertitore a tre livelli). Come è 

possibile vedere in Figura 2.22. 

 

 

Figura 2.22 - Ramo di inverter a tre livelli di tipo "flying capacitor" 

Il concetto generale sul quale si basa il funzionamento del convertitore di tipo “flying capacitor” è 

che la capacità aggiunta viene mantenuta sempre ad una tensione pari alla metà di quella VDC in 

ingresso al convertitore (Vd/2) e gli switch di potenza vengono opportunamente inseriti e disinseriti 

per ottenere un ulteriore livello di tensione. Il sistema è molto simile, quindi, al funzionamento di 

un convertitore di tipo “Diode-Clamped”. Da come è possibile vedere in Figura 2.23, gli stati di 

commutazione s = 0 e s = 2 sono come quelli utilizzati nei convertitori NPC. In queste condizioni, una 

delle armature della capacità è flottante, dunque il nome della topologia. La condizione s = 1 è detta 

“ridondante” perché simmetrica nell’inserimento degli switch di potenza e viene sfruttata per 

aggiungere il livello di tensione Vd/2 mantenuto dalla capacità stessa. Si può scegliere se sottrarre 

la tensione alla tensione Vd, oppure se aggiungerla al punto di riferimento a massa del convertitore. 

La differenza sarà il verso flusso di corrente che passerà attraverso la capacità e che deve essere 

concorde con l’andamento della corrente nella fase in questione e tale da mantenere il livello di 

tensione a Vd/2. 
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Figura 2.23 -  a) stato di commutazione s = 0 ; b) stato di commutazione s = 2 ; c) d) stato di commutazione s = 1 

Basandosi sulle caratteristiche di quest’ultima topologia, sono stati sviluppate altre soluzioni 

costruttive per i convertitori di tipo multilivello. In particolare e di interesse nello sviluppo del 

presente lavoro, è stata studiata e verrà descritta una topologia multilivello chiamata MMC o M2C 

(Modular Multilevel Converter). Questo tipo di circuito viene realizzato usando delle unità base, 

chiamate sottomoduli (SubModule – SM) identici tra loro e che racchiudono una configurazione di 

tipo half-bridge, in grado di generare un livello di tensione pari a +Vm (Figura 2.24) e un livello di 

tensione pari a zero, oppure una configurazione di tipo full-bridge, in grado di generare una tensione 

±Vm. Collegando in serie i SM, è possibile sintetizzare un equivalente numero discreto di livelli di 

tensione. Il risultato principale è quello di ottenere un convertitore a tensione impressa (VSI – 

Volgate Source Inverter) con bassi contenuti armonici e tale da poter gestire elevate tensioni, oltre 
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al fatto che la modularità del sistema permette di adottare tecniche di ridondanza intrinseche alla 

topologia stessa del convertitore.  

 

Figura 2.24 - SubModule di tipo half-bridge 

Altri vantaggi che è possibile citare sono legati anche alla assenza di semiconduttori in serie tra i SM, 

il che permette di pilotare i moduli senza tempi morti durante la modulazione PWM e alla possibilità 

di usare frequenze di switching più basse, con meno perdite quindi, ma con un risultato effettivo 

sull’onda sinusoidale sintetizzata paragonabile a convertitori con funzionamento a frequenze più 

elevate a due livelli. Infatti i SM vengono pilotati in momenti differenti durante la sintesi, 

permettendo una distorsione armonica minore. Quanto detto è vero anche in base alla tecnica di 

modulazione che viene scelta per generare i segnali da inviare ai SM, come spiegato nel paragrafo 

2.5.2. 

 

Figura 2.25 - Modular Multilevel Converter 
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Comparando il numero di semiconduttori di potenza necessari per tra un normale VSI a due livelli e 

un M2C a due livelli (cioè formato da una singola cella SM per ramo), è possibile notare una quantità 

due volte maggiore per la topologia modulare. La possibilità di usare le capacità di link direttamente 

nelle celle, permette di non usarne per stabilizzare la tensione continua, ma i valori di queste 

possono essere elevati, in modo da garantire un basso ripple di tensione per ogni livello di tensione 

previsto nelle fasi del convertitore. Nella scelta del condensatore di SM, va anche considerando il 

fatto che tutta la corrente di fase della componente fondamentale passa attraverso di esso. Il 

risultato è sicuramente un sistema piuttosto ingombrante a paragone di un inverter VSI classico a 

due livelli, ma lo spazio risparmiato dalle capacità inserite nei SM permette di recuperare parte di 

quanto occupato dai SM stessi. Come possibile vedere in Figura 2.26, un tipico M2C trifase è 

composto da n SM in serie a formare le tre fasi A, B e C del convertitore. La linea tratteggiata verde 

identifica un ramo del convertitore, mentre la linea tratteggiata gialla rappresenta la fase intera. 

 

 

Figura 2.26 - MMC inverter come azionamento per motori elettrici trifase 

Il numero di livelli n è direttamente dipendente dal valore di tensione presente in ingresso e anche 

dalle tecnologie costruttive delle singole SM che si preferisce adottare. Come detto, il SM è 

composto da due switch di potenza (IGBT o Mosfet ad esempio) collegati in serie e a loro volta 

collegati al condensatore di SM. La struttura viene mostrata in Figura 2.24. Durante il 

funzionamento, il comando di accensione viene inviato istante per istante solo ad uno dei due switch 

di potenza (SWu o SWd), in funzione della necessità di caricare o scaricare il condensatore, per 

mantenere il livello di tensione Vm previsto. E’ possibile definire tre stati possibili per la cella SM 

(Figura 2.27) 
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 Nella condizione di “ON”, il condensatore di cella è inserito (SWu = 1 e SWd = 0) nel circuito 

con una tensione Vm e il verso della corrente (ia) dipende se si sta ricaricando il 

condensatore o scaricando. 

 Nella condizione di “OFF”, il condensatore di cella è escluso (SWu = 0 e SWd = 1) dal circuito 

e viene mantenuto alla tensione Vm o ad un altro valore costante. 

 Nella condizione di “Cap”, il condensatore viene escluso (SWu = 0 e SWd = 0) e bloccato e 

può caricarsi attraverso i diodi di ricircolo se la corrente ia è positiva e, idealmente, non può 

scaricarsi. 

 

Figura 2.27 - Condizioni di funzionamento delle celle SM 

E’ intuitivo pensare che ogni ramo debba sopportare l’intero valore della tensione continua in 

ingresso, questo perché se tutti i SM del braccio superiore sono in condizione OFF, allora il ramo 

inferiore deve essere in grado di mantenere la tensione di link VDC. Dato che sono presenti n moduli 

SM in ogni ramo, allora è possibile dire che ogni switch di potenza deve essere in grado di mantenere 

una tensione pari a VDC diviso il numero di livelli che si intende adoperare, cioè n. Alla stessa maniera 

la tensione della capacità Vcm indica il valore per il quale va scelto e dimensionato il condensatore 

opportuno da adoperare.   

La somma delle tensioni generate dalle celle SM in un ramo del convertitore, deve avere valor medio 

pari alla metà della tensione VDC, questo per garantire una tensione di fase in uscita con una 

componente continua pari a zero. Nel caso ideale, la somma delle tensioni di ogni SM inserito nel 

circuito istante per istante, deve essere pari alla tensione VDC, in modo da rispettare l’equivalenza 

espressa precedentemente. Questo obiettivo viene raggiunto programmando il modulatore che 

invia i segnali di comando agli switch di potenza dei SM in modo da inserire un condensatore in un 

ramo ed escludere al contempo un altro condensatore nell’altro ramo della stessa fase.  

 



 
67 

 

2.5.1. Modalità di funzionamento e analisi matematica del convertitore MMC 

 

Per comprendere la modalità operativa del convertitore M2C, viene illustrato il funzionamento di 

una delle tre fasi dello stesso, come mostrato in Figura 2.28. 

 

 

Figura 2.28 - Modello equivalente MMC 

Lo schema rappresenta la fase “A” di un convertitore M2C trifase. In questo sistema vengono 

considerati i condensatori di SM come generatori ideali di tensione, le induttanze vengono 

tralasciate e sono rappresentati tre moduli per il ramo superiore e tre per il ramo inferiore.  

Applicando la legge di Kirchhoff alle tensioni alla maglia superiore e a quella inferiore 
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  (2.37) 
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dove Va è la tensione in uscita e Vu1, Vu2, Vu3, Vl1, Vl2 e Vl3 sono le tensioni di SM. Riferendosi alla 

Figura 2.28, la tensione totale imposta alla fase A è pari a VDC, il numero totale di livelli presenti è 6 

e la tensione in uscita può essere VDC/2, 0 oppure - VDC/2. Sempre secondo quanto mostrato in 

figura, la tensione imposta ad ogni singolo modulo, può essere VDC/2 e, per ottenere questo valore 

di tensione in uscita Va, è sufficiente escludere tutte e tre i SM superiori ed escludere i tre SM 

inferiori. Per ottenere -VDC/2 è sufficiente inserire tutti e tre i SM inferiori ed escludere i tre SM 

superiori, mentre una tensione Va = 0, è ottenibile escludendo uno dei moduli SM del ramo 

superiore e uno di quello inferiore. Dunque è possibile avere 23 possibilità per generare una tensione 

nulla. Includendo la caduta di tensione resistiva del ramo, tipicamente rappresentata dall’induttore 

stesso, si può riscrivere la (2.37) come 

  1 2 30
2

dc u
u u u u arm u a

V di
V V V L R i V

dt
         (2.38) 

  1 2 30
2

dc l
l l l l arm l a

V di
V V V L R i V

dt
         (2.39) 

 

sottraendo la (2.39) nella (2.38), si ottiene 
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dt dt

           

          
  (2.40) 

 

dove iu e il sono rispettivamente le correnti del ramo superiore ed inferiore. 

La corrente in uscita sul carico è pari alla legge di Kirchhoff sulle correnti 

  u l ai i i    (2.41) 

 

La tensione in uscita è quindi 

  1 2 3 1 2 3

1 1
( ) ( )

2 2

a
a l l l u u u arm arm a

di
V V V V V V V L R i

dt
          (2.42) 

 

Dove Larm = Lu = Ll.  

Si può scrivere una espressione generica nel caso di n moduli per ramo come 
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    (2.43) 

 

dove 2n indica il numero di livelli totale per fase del convertitore.  

Se si considera che sul carico puramente resistivo mostrato in Figura 2.28 la tensione Va = iaRa, allora 

   

2 2

1 1
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2 2

n n
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i i

di
V V R i L R i
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    (2.44) 

 

Andando ad analizzare una simulazione sfruttando l’analisi appena esposta, si può apprezzare 

l’andamento della tensione in uscita Va e della tensione concatenata (Figura 2.29). 

 

 

Figura 2.29 - Andamento della tensione ai capi della fase A 

E’ possibile contare i livelli di tensione propri del ramo del convertitore multilivello in azione, pari a 

2n = 6, che si raddoppiano (4n+1 livelli) in caso di analisi delle tensioni concatenate. E’ possibile 

apprezzare anche l’andamento quasi sinusoidale della curva, dato che le forme d’onda sono state 

prelevate escludendo il contributo della resistenza ed induttanza di fase.  

Riscrivendo la (2.43) nella maniera seguente 
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, ,u 1

2 2

c l c a
a arm arm a

v v di
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  (2.45) 

 

Dove vc,l e vc,u sono le tensioni delle capacità del ramo inferiore e del ramo superiore, 

rispettivamente. E’ possibile identificare come , ,u

2

v l vv v
, l’andamento della tensione di fase 

mostrata in Figura 2.29, trascurando la resistenza e l’induttanza di ramo. Il ramo di un convertitore 

multilivello può essere schematizzato, dunque, come un generatore di tensione variabile in serie 

alla resistenza e induttanza spiegata in precedenza e come mostrato in Figura 2.30. 

 

Figura 2.30 - Circuito equivalente fase MMC 

 

2.5.2.  Le correnti di ricircolo 

 

In questo tipo di convertitore si ha una specifica caratteristica legata all’andamento delle correnti 

che non contribuiscono al trasferimento di energia dal lato DC al lato AC, ma che invece sono 

considerate per il dimensionamento dell’elettronica di potenza che definisce i SM. Tali correnti sono 

chiamate correnti di ricircolo tra le fasi. E’ stato dimostrato in letteratura [34], che queste correnti 

sono generate dalle differenti tensioni , ,u

2

v l vv v
presenti tra le tre fasi e sono rappresentate da una 

sequenza trifase a sequenza negativa, con una pulsazione pari al doppio della frequenza 

fondamentale. E’ stato anche dimostrato che questo effetto dipende dal tipo di modulazione e di 

controllo utilizzati e dal tipo di applicazione del convertitore.  
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Figura 2.31 - Andamento delle correnti e tensioni del convertitore M2C 

Andando a considerare il verso della corrente di Figura 2.28, è possibile scrivere che  
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  (2.46) 

 

La corrente di ricircolo che non transita sul carico è definita come 

   
, l,

2

u a a

circ

i i
i


   (2.47) 

 

Le curve mostrate in Figura 2.31, rappresentano l’andamento delle tensioni sulle capacità, Vc,u e Vc,l, 

che sono le tensioni delle capacità e quindi dei SM, l’andamento delle correnti iu,a e il,a e l’andamento 

di tensioni e correnti trifase dell’intero convertitore in funzionamento stabile su carico resistivo. E’ 

possibile notare che, applicando l’equazione (2.47) alle curve iu,a e il,a, la corrente di ricircolo sia pari 

ad una componente continua, che è poi quella attiva nel trasferimento di potenza sul carico e una 

componente a frequenza doppia rispetto alla fondamentale che non partecipa al trasferimento di 

potenza.  
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Figura 2.32 - Tensioni di fase di modo comune 

Come è possibile vedere dalla Figura 2.32, se si sommano tutte le tensioni dei SM sia del ramo 

superiore che del ramo inferiore, si ottiene una tensione di modo comune che oscilla al doppio della 

frequenza fondamentale, causa delle correnti di ricircolo.  

Il risultato di questo ripple di tensione presente su ogni fase, è la conseguenza del metodo di 

controllo del bilanciamento della tensione delle capacità e anche conseguenza del fatto che la 

componente armonica di secondo ordine della corrente di ricircolo viene generata dal trasferimento 

di carica delle capacità tra i moduli delle tre diverse fasi. Infatti, i valori assoluti di sbilanciamento 

tra le fasi sono ridotti a pochi volt di differenza tra il suo valore massimo e quello minimo, grazie 

all’azione dell’algoritmo di controllo che verrà illustrato più in avanti. Dunque si può scrivere che la 

corrente di ramo è somma di 

    , 2
2 nd

a
u a dc

i
i i i     (2.48) 

 

Dove i2 è la corrente di ricircolo. Nel presente lavoro non verrà affrontato il problema appena 

illustrato e una sua soluzione, data l’applicazione particolare in esame. Infatti, come detto in 

precedenza, questa componente contribuisce ad un aumento di perdite sui semiconduttori e sul 

condensatore di cella, ma la taglia di potenza prevista per l’applicazione e che vedremo più in avanti, 

non giustifica la necessità di aggiungere un calcolo complesso al già elaborato sistema multilivello. 

Sarà invece utilizzata una tecnica di modulazione già ritenuta efficace nei convertitori di tipo 

multilivello e chiamata PD-SPWM [35][36][52] (Phase Disposition – Sinusoidal Pulse Width 

Modulation) e un algoritmo di ordinamento delle tensioni di SM atto a decidere quale delle celle 

presenti su un ramo della fase del convertitore deve essere inserita, disinserita o deve modulare, in 

funzione della tensione rilevata in quel momento[34] e in base a quanto spiegato in Figura 2.27.  A 

titolo di informazione, è possibile citare uno studio che dimostra l’esistenza e il funzionamento di 
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un controller[37] che permette di ridurre in maniera sensibile l’effetto legato alla corrente di 

ricircolo tra le fasi andando ad interagire direttamente con gli anelli di controllo del convertitore.  

 

Figura 2.33 - Convertitore M2C con indicata la corrente di ricircolo i2 (freccia tratteggiata) 

 

2.5.3.  Tecnica di modulazione e algoritmo di bilanciamento delle capacità 

 

Il modulatore è l’oggetto che definisce gli impulsi di accensione e spegnimento che vengono inviati 

ai singoli switch di potenza del circuito. Come accennato, la tecnica PD – SPWM fa parte delle varie 

disponibili nella modulazione Sinusoidal Pulse Width Modulation. Esistono anche approcci basati su 

Space Vector Modulation (SVM) soprattutto su dispositivi applicati alle linee High Voltage Direct 

Current (HVCD), che non sono argomento del presente lavoro.  

La SPWM è una tecnica piuttosto semplice a livello computazionale e anche di non difficile 

implementazione nei moderni microcontrollori che ne prevedono l’uso a livello di periferica, 

sgravando così il calcolo dall’unità centrale. E’ possibile trovare dispositivi in grado di generare un 

alto numero di SPWM, pari al numero di SM e quindi di livelli, che si intendono utilizzare. Ad 

esempio, in commercio è possibile trovare un MCU (MicroController Unit) marca Texas Instruments, 

modello TMS320F28377S, che è in grado di generare 24 SPWM, dunque adatto per un convertitore 

multilivello trifase da n = 4 livelli per ramo.  
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La SPWM si basa sulla generazione di una portante di tipo triangolare che lavora ad una frequenza 

fissa detta frequenza di switching e confrontata con una sinusoide sovraimposta. Dal risultato del 

confronto si ottengono gli impulsi di accensione o spegnimento, istante per istante, degli switch del 

SM che viene pilotato. 

Le tecniche differiscono su come produrre l’onda triangolare portante confrontata con la tensione 

sinusoidale modulante, di riferimento.  

 

Figura 2.34 - Phase Disposition – SPWM 

In Figura 2.34 viene mostrata la tecnica PD – SPWM, dove ogni livello di una singola fase prevede 

un’onda triangolare dedicata, di fase e di ampiezza uguale alle altre ma con un offset pari al valore 

di tensione al quale deve lavorare la cella SM assegnata.  

 

Figura 2.35 - Phase Opposition Disposition – SPWM 

 

In Figura 2.35 viene mostrata la tecnica POD – SPWM, dove ogni livello di una singola fase prevede 

un’onda triangolare dedicata, uguali tra loro solo per il ramo superiore e uguali ma opposte di fase 

tra loro per il ramo inferiore. 
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Figura 2.36 - Alternative POD – SPWM 

 

In Figura 2.36 viene mostrata la tecnica APOD – SPWM, dove ogni livello di una singola fase prevede 

un’onda triangolare dedicata, ma opposta in fase a coppie di due. 

 

Figura 2.37 - Phase Shift – SPWM 

 

Concludendo, in Figura 2.37 viene mostrata la tecnica già citata in precedenza, dove ogni SM riceve 

gli impulsi risultanti dal confronto di un’onda triangolare portante della stessa ampiezza della 

sinusoide modulante, ma con un ritardo di fase di 360°/n. Dunque ogni SM riceve gli impulsi “sfasati” 

e il vantaggio principale, rispetto alle altre tecniche, è legato al fatto che si introduce 

automaticamente una sorta di rotazione delle celle che vengono inserite e disinserite, aiutando già 

solo tramite il modulatore, al bilanciamento delle tensioni dei condensatori di cella nelle singole fasi 

del convertitore. Come detto in precedenza, un altro effetto che si ottiene con una modulazione di 

tipo PS – SPWM, è quello di avere ogni portante associata al singolo SM sfasata, con il risultato finale 

di ottenere un ripple di corrente sull’induttore pari alla frequenza della portante moltiplicata per il 

numero di moduli presenti, permettendo di ottenere un valore finale di ripple di corrente e tensione 

in uscita molto basso, oppure di poter abbassare significativamente il valore della frequenza di 

switching, riducendo le perdite sui componenti attivi. L’aspetto negativo di questa tecnica è legato 

alla modularità intrinseca della modulazione e questa condizione risulta essere problematica per lo 

scopo di utilizzo finale del convertitore M2C come azionamento elettrico per interruttori HVCB, 

come verrà discusso in maniera più approfondita nel capitolo 4. 
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In comune a tutte le tecniche di modulazione vi è l’aspetto negativo legato alla grande quantità di 

segnali da gestire e dover generare. Come detto in precedenza, la complessità di un sistema come 

il convertitore M2C, è legata al numero di livelli da controllare. Nei convertitori ad alta tensione 

applicati alle linee HVDC, ad esempio, il numero di livelli può superare i 30 SM per fase, obbligando 

l’uso di circuiti logici complessi, come le unità FPGA (Field Programmable Gate Array) che 

permettono di gestire numerose centinaia di segnali contemporaneamente. Tutti i dispositivi citati 

sono già utilizzati in maniera efficiente e affidabile, ma aumentano la complessità e i costi dei sistemi 

in maniera non trascurabile. 

Insieme alla tecnica opportuna di modulazione, è possibile anche sfruttare un metodo di selezione 

dei SM attivo [38] in grado di instradare la modulazione SPWM alle celle opportune in funzione di 

due aspetti: la tensione alla quale sono in quel momento, letta istante per istante durante la 

modulazione e il verso della corrente che scorre nel ramo.  

L’algoritmo parte dall’analisi della tensione di riferimento, ad esempio relativa alla fase a Vref,a e ne 

calcolata il valor medio sul periodo della PWM (TPWM), pari all’inverso della frequenza dell’onda 

triangolare modulante, vista in precedenza. Il risultato dell’operazione di media è un valore costante 

nel periodo TPWM che è compreso tra due valori discreti, i quali, se si considera la tensione delle 

capacità di SM imposta come costante e pari a VDC/n, possono essere 

     a 0, ,2 ,...,d d dV V V
V i

n n n
   (2.49) 

 

Dove i indica la i-esima cella del ramo della fase A, n il numero di livelli previsto. Come detto, nella 

(2.49), aV  è il valor medio della Vref,a e può assumere livelli di tensione pari a quelli presenti ai capi 

dei moduli SM durante ogni periodo della modulante PWM. 

Tramite una funzione matematica chiamata “floor”, è possibile estrarre i due valori numerici discreti 

interi all’interno dei quali è contenuto il valore della aV  sfruttando le seguenti espressioni 

     

a
,

, ,

dc
a low

dc

dc
a high a low

V V
V

V n

n

V
V V

n

 
 

  
 
 

 

  
(2.50) 

 

Nella (2.50) Va,low indica l’estremo inferiore discreto, che può assumere la tensione di riferimento in 

quel determinato intervallo di tempo, mentre Va,high indica l’estremo superiore, sempre di valore 
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discreto. In questo modo si lega il valor medio da dover sintetizzare al duty-cycle (D) da assegnare 

alla cella 

      a , , a( ) 1 ( )
2 2

PWM PWM
a low a high

T T
D V V D V V      (2.51) 

 

Nella (2.51) vengono uguagliati i valori dei due duty-cycle (D e 1-D), considerando il fatto che, nel 

medesimo periodo TPWM, aV  riferito al valore discreto inferiore deve essere uguale al medesimo aV  

riferito al valore discreto superiore. Risolvendo secondo D l’espressione (2.51), è possibile ottenere 

     
a ,

, ,

a low

a high a low

V V
D

V V





  (2.52) 

 

Andando a sostituire nella (2.52) i valori della (2.50), si ottiene l’espressione per estrarre il valore 

del duty-cycle, che deve essere inviato, durante quel determinato intervallo TPWM, al SM ben 

determinato.  

     
a a

amod ,1
dc dc dc

V V n
D V

V V V

n n

 
   

     
  

 

  
(2.53) 

 

L’espressione (2.53) permette di estrarre la parte frazionale del valore a

dc

n
V

V
in modo da ottenere 

un valore da 0 a 1, compatibile con un duty-cycle. 

Infine, il numero di SM inseriti e disinseriti permanentemente durante il periodo TPWM, sono pari a  

     

a
,on

,off ,on 1

a
dc

a a

V
SM

V

n

SM i SM

 
 

  
 
 

  

  
(2.54) 

 

Dove i è pari al numero di SM presenti nel ramo della fase A. Il funzionamento prevede che, istante 

per istante, sia inserito un numero pari a i SM su tutti gli n SM presenti nella fase, dunque il loro 

funzionamento è complementare tra SM del ramo superiore e SM del ramo inferiore. 
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Tutto questo meccanismo permette di calcolare, nel periodo TPWM, il duty-cycle (e il suo 

complementare) per due dei SM di una singola fase e quanti sono i moduli che devono essere inseriti 

o esclusi, in quel frangente di tempo. Non viene però specificato quali vengano fatti lavorare 

esattamente, nel periodo TPWM. In questo caso viene quindi sfruttata l’informazione che viene dalla 

lettura delle tensioni di tutti gli SM della singola fase e dal verso delle correnti nei suoi due rami 

superiore ed inferiore.  

In ogni periodo della PWM, vengono campionate le tensioni di SM di ogni ramo e i valori vengono 

ordinati in un ordine crescente. Stessa cosa viene fatta sui valori delle correnti di ramo e 

l’informazione del loro verso viene memorizzata. Se la corrente nel ramo è di verso positivo, come 

mostrato in Figura 2.28 per il ramo superiore e il ramo inferiore, allora la tensione delle capacità 

tenderà ad aumentare. Dunque il SM con la tensione più bassa verrà inserito, il successivo SM in 

lista lavorerà con duty-cycle D di equazione (2.53) e il resto dei SM (pari al numero ,offaSM  

dell’espressione (2.54)) sarà disinserito dal circuito. Se invece la corrente del ramo viene rilevata 

negativa, i SM con le tensioni più alte saranno inseriti (e il loro numero è pari al valore ,onaSM ), il 

successivo in ordine crescente ( ,on 1aSM  ), lavorerà con duty-cycle D e i restanti SM saranno esclusi.   

In questo modo, ogni periodo della frequenza di switching, il sistema garantisce una tensione delle 

capacità molto ravvicinate tra loro, evitando squilibri tra di esse e condizioni di tensioni dei SM 

eccessive e non controllabili. 

L’algoritmo utilizzato nel presente lavoro viene mostrato per intero nello schema a blocchi di Figura 

2.39. L’efficacia dell’algoritmo elaborato seguendo quanto mostrato fino ad ora, è apprezzabile 

andando ad analizzare le forme d’onda delle sei tensioni dei sei SM dell’esempio mostrato in Figura 

2.28 e Figura 2.29. 
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Figura 2.38 - Tensioni SM ramo superiore e ramo inferiore; Condizione di spegnimento simulato dell'algoritmo con conseguente 
sbilanciamento delle tensioni di capacità SM 

Come è possibile capire da Figura 2.38, le tensioni delle capacità sono bilanciate in maniera tale da 

essere quasi sovrapposte, nell’intorno della tensione VDC/n. Se, però, viene a disattivato in maniera 

arbitraria questo controllo aggiuntivo durante le fasi della modulazione, è possibile vedere come il 

sistema risulti essere sbilanciato. L’immediata riaccensione dell’algoritmo permette un veloce 

ribilanciamento delle tensioni diverse con un effetto immediato sui valori di tensione ai capi delle 

capacità di SM. In Figura 2.39, viene mostrato nel suo complesso tutto l’algoritmo di controllo della 

tensione di SM per la singola fase, qui descritto. 
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Figura 2.39 - Schema a blocchi di funzionamento del modulatore M2C per controllare le tensioni delle capacità di SM 
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3. Il Local Control Cubicle 
 

In questo capitolo si andrà ad analizzare nel dettaglio quanto introdotto nel precedente capitolo 2, 

avendo ora a disposizione le informazioni necessarie per poter comprendere il funzionamento del 

sistema e misurare l’affidabilità degli organi sensibili presenti nel LCC.  

Come illustrato nel capitolo 2, Figura 2.3, il LCC è un insieme di diversi dispositivi che realizzano il 

comando elettrico di manovra per interruttori in alta tensione. Dei vari oggetti descritti, si è posta 

principalmente attenzione alla parte di elettronica di potenza e, in particolare, al circuito di 

azionamento del motore PMSM, avendo come principale scopo, quello di evidenziare possibili punti 

deboli ed analizzare le conseguenze di un possibile fallimento della componentistica attiva e passiva 

che lo compone.  

L’insieme dei componenti che verranno dimensionati e analizzati nel loro comportamento, sono qui 

elencati ed evidenziati dalla linea tratteggiata in rosso in Figura 3.1. 

 

 

Figura 3.1 - LCC e circuito di azionamento del motore PMSM 

I tre elementi, sono: 

 L’inverter trifase di tipo VSI a due livelli, con la sua unità di controllo. 

 Il motore PMSM-IPM. 

 Il banco di capacità. 

Partendo da questo punto, è stato sviluppato un modello di simulazione in ambiente Matlab / 

Simulink, necessario per la verifica dei parametri di dimensionamento e per l’analisi del modello del 

motore PMSM. Questa passaggio è fondamentale per poter avere dati a disposizione necessari per 

eseguire i calcoli sui modelli predittivi di probabilità di fallimento dei dispositivi introdotti in 

precedenza e utili per la stima dell’affidabilità dei componenti critici del LCC. 
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3.1.1. Parametri del motore PMSM-IPM 

 

Prima di descrivere le caratteristiche necessarie che deve avere il motore per lavorare 

nell’applicazione in esame, è utile mostrare la natura del carico meccanico e le sue caratteristiche 

di funzionamento. 

 

 

Figura 3.2 - Sistema biella-manovella 

 

Il meccanismo che permette di ottenere la trasformazione del movimento rotazionale in movimento 

longitudinale è basato sul noto sistema biella-manovella di Figura 3.2. E’ possibile, quindi, sfruttare 

le relazioni meccaniche note per il dispositivo mostrato, in modo da poter applicare il calcolo della 

velocità di separazione dei contatti principali alla curva che descrive il vero e proprio movimento 

eseguito dalla camera di interruzione durante una manovra.  

2 2sin( ) ( cos( ) )initl M G M d        (3.1) 

  

L’espressione (3.1) serve a convertire la posizione di zero lm (espressa in millimetri) dell’angolo di 

partenza α, rispetto alla lunghezza della manovella (M - Crank), alla lunghezza del glifo (G - Rod) e al 

disassamento tra l’asse di rotazione del rotore del motore e il piano di scorrimento della camera di 

interruzione (d - Reach). La (3.1) si risolve in una costante, necessaria per il calcolo iniziale della 

posizione dell’asta rispetto all’angolo di partenza dell’albero motore (linit). L’equazione che permette 

il calcolo, punto per punto, della curva finale è simile alla (3.1) e viene mostrata in (3.2): 
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2 2sin( ) ( cos( ) ) initl M G M d l         (3.2) 

 

 

Figura 3.3 - Esempio di curva di manovra 

 

In Figura 3.3, viene mostrato il risultato del calcolo biella-manovella in una generica applicazione 

dove l’angolo di manovra risulta essere 150° e i millimetri lineari percorsi dalla camera sono pari a 

110 [mm]. Cambiando i valori di G, M e d, viene modificato il valore di corsa lineare a parità di gradi 

di rivoluzione dell’albero motore. I parametri che saranno usati come riferimento, anche nello 

sviluppo del modello di simulazione, sono raccolti in Tabella 3.1: 

Tabella 3.1 - Costanti per l'applicazione meccanica in esame 

Parametro Unità Valore 

Glifo (G) [mm] 560 

Manovella (M) [mm] 59 

Distanza (D) [mm] 35 

Alfa (α) [rad] -1.0472 

 

Per trovare il valore di coppia necessario per muovere il sistema meccanico qui descritto e ottenere 

i valori di velocità desiderati, è necessario conoscere esattamente le caratteristiche di carico che 

dovrà affrontare il motore a magneti permanenti.  

E’ difficile avere a priori una curva di coppia di riferimento per ogni condizione di lavoro, dato che 

la quantità di lavoro necessario ed associato ad una manovra di interruzione della corrente elettrica, 

è casuale nell’intero range operativo per il quale è stata progettata la camera (tipicamente 0 – 40 

kA). Infatti, interruzioni di grandi quantità di corrente, generano archi elettrici con elevati livelli di 

energia e le sovratemperature/sovrapressioni del gas SF6 istantanee, sono molto difficili da 

prevedere.  
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Si è quindi scelto di considerare il sistema meccanico partendo dalle analisi direttamente eseguite 

sulle masse in movimento (leve, aste di trasmissione, alberi millerighe, ecc), ottenendo una 

semplificazione attraverso l’uso di una massa collegata direttamente all’albero motore e avente una 

caratteristica di inerzia calcolabile in base alla sua forza peso e alle sue dimensioni. Tramite questo 

tipo di approccio di facilitazione del sistema meccanico e avendo a disposizione dati come peso, 

lunghezza, rapporto tra le leve, peso delle camere di interruzione, e così via, è possibile stimare la 

quantità di inerzia che il motore dovrà affrontare direttamente sulla flangia di interfaccia tra il rotore 

e il manovellismo tipico, come quello mostrato in Figura 3.2. Questa metodologia ovviamente non 

terrà conto di tutto il carico meccanico possibile nell’applicazione reale, ma dà a disposizione una 

stima molto vicina alla realtà, con il vantaggio di agevolare l’analisi sotto carico sia per quanto 

riguarda l’ambiente di simulazione, sia per le prove sul prototipo sperimentale. 

Il dato di partenza fondamentale, dunque, è proprio la caratteristica di inerzia, calcolata su una 

media di valori ricavati dalle camere di interruzione in configurazione TPO e funzionamento con gas 

SF6. Si ricorda che la configurazione di camere TPO prevede tre HVCB meccanicamente in parallelo 

che vengono manovrati con singolo comando, offrendo all’azionamento la condizione di carico 

peggiore tra le applicazioni esistenti. 

La quantità di inerzia che si è potuto stimare è pari a 0.0803 kg∙m2. L’informazione è utile anche per 

calcolare il peso e le dimensioni che avrà la massa di simulazione del carico sul prototipo reale, che 

sarà realizzato per le prove a banco del sistema, come accennato in precedenza, necessarie per 

poter valutare il comportamento dell’azionamento. 

E’ possibile stimare un primo dato di coppia, necessario per il dimensionamento del motore, 

sfruttando le note relazioni di meccanica. E’ infatti possibile scrivere che: 

 
 

 

20.0803  *1000 
*

382.23
9.5492* 9.5492*0.022 

kg m rpm
I rpm

T Nm
s s



  

 
 

  (3.3) 

 

Dove I è il valore di inerzia e 9.5492 è una costante necessaria per uniformare le unità di misura. 

Il tempo di manovra è stato imposto come 22 ms, in base alle caratteristiche progettuali della 

camera di interruzione di interesse, ovvero 5.0 m/s di velocità richiesta dai contatti principali. La 

velocità di riferimento di 1000 rpm è stata stimata in base all’applicazione biella-manovella specifica 

per la camera, che prevede una manovra di circa 150° compiuti dal rotore, trasformati dal medesimo 

manovellismo in 110 mm (come mostrato in Figura 3.2). Dai dati di partenza si può calcolare che 

sono necessarie poco più di 14 rivoluzioni al secondo, e dunque, 1000 rpm. 

Si può notare che il valore dell’espressione (3.3), è relativo alla sola massa e che i valori utilizzati 

sono puramente teorici, dato che non tengono conto delle fasi iniziali di accelerazione e finali di  

decelerazione necessarie durante il complessivo tempo di manovra di 22 ms. Inoltre, sono esclusi i 

valori di coppia assorbiti dal rotore del motore e dall’albero di trasmissione, non ancora noti. Per 
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dimensionare correttamente il valore di coppia necessario, ci si è, dunque, basati su ciò che viene 

utilizzato come riferimento per il dimensionamento dei comandi tradizionali. Il valore della coppia 

di stallo del motore, è stato fissato, quindi, a 650 Nm. Rispetto a quanto calcolato in (3.3), 

quest’ultimo valore di coppia massima, garantisce, come con i comandi tradizionali, un certo 

margine di sicurezza per le applicazioni di tipo TPO sotto carico, dove il comportamento della 

pressione del gas durante le fasi di apertura (quindi interruzione dell’arco elettrico) o di chiusura, 

come detto in precedenza, non sono sempre prevedibili. In questo modo si evita di stressare in 

maniera eccessiva i magneti del rotore, progettando il motore per valori di corrente e di flusso 

magnetico con margine sufficiente. Non va tralasciato infatti, che il sistema lavora al massimo delle 

sue possibilità per un breve periodo di tempo. 

In base a queste ipotesi iniziali, il motore è stato progettato e realizzato per lo scopo, non essendo 

già disponibile in commercio un oggetto che avesse le caratteristiche necessarie per soddisfare 

l’applicazione in esame. I dati del motore sono raccolti in Tabella 3.2 e tali informazioni sono state 

utili per la sua implementazione nel modello disponibile in ambiente di simulazione.  

 

Tabella 3.2 – Parametri meccanici ed elettrici del motore PMSM-IPM. 

Parametro Unità Valore 

Inerzia rotore kg·m2 0.023 

Induttanza diretta Ld H 0.0023 

Induttanza in quadratura Lq H 0.002 

Coppie polari  4 

Velocità di rotazione nominale  rpm 1000 

Corrente efficace nominale A 200 

Tensione concatenata efficace nominale V 255 

Coppia di stallo massima Nm 650 

Resistenza statori Ω 0.13 

 

Da notare i valori di induttanza Ld e Lq che sono differenti, come ci si aspetta da una macchina PMSM 

con rotore di tipo anisotropo.  
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Figura 3.4 - Modello Matlab / Simulink per macchina sincrona a magneti permanenti 

 

Come è possibile vedere in Figura 3.4, il modello di simulazione prevede l’inserimento di una serie 

di parametri tipici delle macchine sincrone a magneti permanenti, che derivano direttamente dai 

parametri progettuali del motore visti in tabella.  

Avendo a disposizione anche il valore di inerzia offerta dal rotore del motore, è possibile applicare 

nuovamente l'espressione (3.3) e trovare la quantità di coppia meccanica che viene assorbita dal 

rotore stesso e che risulta essere pari a 109 Nm. Sommando quest’ultima al valore di coppia già 

trovato in (3.3), si può ottenere che servono circa 500 Nm, necessari per avere la risposta dinamica 

desiderata da parte del sistema meccanico.  

Concludendo le prime ipotesi di dimensionamento, è possibile formulare le seguenti affermazioni. 

 Il motore PMSM in oggetto è in grado di rispettare le richieste di coppia per l’analisi sia in 

ambiente di simulazione, che per le analisi sul prototipo da laboratorio. 

 Il valore di inerzia offerta dal carico meccanico e la coppia totale richiesta, pari a 500 Nm, 

sono compatibili con quanto ipotizzato in partenza in termini di coppia massima necessaria 

(650 Nm). Quest’ultimo valore permette di realizzare un motore PMSM in grado di garantire 

le prestazioni del sistema, avendo anche a disposizione un certo margine di sicurezza che 

sarà richiesto dalle condizioni reali di applicazione del comando elettrico sugli interruttori 

HVCB. 
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3.1.2. Banco di condensatori 

 

Come accennato in precedenza, l’energia necessaria per sostenere un ciclo di manovre completo 

viene accumulata attraverso l’uso di un banco di condensatori. Quest’ultimo può essere 

rappresentato, in ambiente di simulazione, come con un unico elemento “capacità” considerando 

anche la presenza del parametro ESR (resistenza serie equivalente), in modo da avvicinare il più 

possibile la simulazione al comportamento reale (Figura 3.5). 

 

 

Figura 3.5 - Modello Matlab / Simulink per il circuito equivalente Banco di condensatori. 

 

Per quanto riguarda le ipotesi di dimensionamento, è possibile fare un discorso duale tra sistema 

tradizionale meccanico e sistema elettrico. L’energia accumulata per ogni manovra, garantita dal 

sistema di molle, deve essere sufficiente a eseguire il seguente ciclo di operazioni: Apertura, attesa 

di 0,3 secondi, Chiusura-Apertura (O-0,3s-CO)[39][40]. Ogni manovra, in base agli ultimi sviluppi dei 

comandi a molla commerciali disponibili e alle richieste di energia da parte delle camere di 

interruzione, può richiedere fino a 2 kJ di energia[41]. Anche in questo caso, dunque, ci si basa su 

grandezze già definite dai comandi tradizionali. 
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Figura 3.6 - Richiesta di energia durante una manovra O-CO. 

 

In Figura 3.6 viene mostrata la curva prevista relativa alla gestione dell’energia e i livelli di tensione 

durante un intero ciclo di manovra. Ogni differenza di tensione è pari ad una quantità di energia 

consumata. Basandosi sui dati a disposizione dai sistemi tradizionali a molla, è possibile 

approssimare la quantità totale di energia necessaria per mantenere la tensione ai capi dei 

condensatori tra un minimo ed un massimo utile per rispettare i parametri di funzionamento del 

motore. Moltiplicando 2 kJ per il numero massimo di manovre, si ha una richiesta di energia 

massima di 6 kJ. La stima dei valori di tensione massima e minima da considerare può essere fatta 

in base alle seguenti considerazioni. 

 Come mostrato in Tabella 3.2, il motore richiede al massimo 255 Vrms di tensione 

concatenata, pari a circa 416 VDC necessari in ingresso al convertitore (nel caso ideale e non 

viene considerato l’indice di modulazione né la tecnica di modulazione adottata). Dunque si 

conosce il valore di tensione minimo da dover garantire. 

 

 Il banco di condensatori vedrà un ΔV ai suoi capi equivalente ad una differenza massima di 

6 kJ di energia per l’intero ciclo di manovre, quindi è necessario fissare un valore di capacità 

base per poter sfruttare l’espressione ½CV2 e valutare la tensione massima. Partendo da 

questa ipotesi, il valore di capacità stimata è sufficiente a garantire la differenza di tensione 

tale da ottenere un valore minimo maggiore di 416 VDC,MIN a fine ciclo di manovra. 

Le incognite in gioco sono due: il valore di capacità e la tensione massima di esercizio dei 

condensatori, che determinano proprio la quantità di energia disponibile nel sistema.  

Per risolvere l’ipotesi di dimensionamento, è stato seguito un procedimento molto semplice per 

ottenere un valore base di capacità e verificarne l’appropriatezza. 

Come detto, ogni manovra richiede un valore fissato di energia pari a 2 kJ. Se si sfrutta l’espressione 

½CV2, si ottiene che 
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2 
23,11 

1  419
2

V

kJ
C mF 


  (3.4) 

 

In questa maniera, è possibile considerare una quantità di energia ipoteticamente disponibile anche 

per una quarta operazione di manovra in emergenza, nel caso estremo che la tensione del banco di 

capacità raggiunga, per qualsiasi motivo, valori limite di 416 VDC e sia necessario operare una 

apertura dell’interruttore HVCB di emergenza.  

Avendo a disposizione la quantità di equazione (3.4), è possibile verificare la tensione massima che 

si può ottenere, fissato il valore di C e considerando, in questo caso, il delta di energia per l’intero 

ciclo di manovre 

 

6 
720,5 

1  23,11 
2

kJ
V V

mF
 

  (3.5) 

 

Così facendo, è stato trovato un valore massimo di tensione da imporre ai capi della capacità 

equivalente da 23,11 mF per 6 kJ di energia. In questo modo, però, si considera una differenza di 

tensione che parte da 720,5 V fino a 0 V, condizione che non rispetta il valore minimo di 416 V 

desiderati. Il problema è che durante l’ultima manovra, la tensione imposta dall’inverter risulta 

essere insufficiente a superare quella imposta dalla forza controelettromotrice del motore e il 

risultato equivale ad un rallentamento della velocità di rotazione del motore, con un fallimento nel 

rispettare i parametri minimi di velocità di separazione contatti principali della camera di 

interruzione. 

Dunque, è necessario considerare un “offset” di energia, sufficiente ad ottenere la tensione VDC,MIN 

di almeno 416 V. L’approccio più semplice è stato quello di aggiungere un ulteriore ΔE pari a 2 kJ 

alla quantità di energia vista nella (3.5), in modo da ottenere il seguente risultato: 

 

Tabella 3.3 - Calcolo caduta di tensione banco di capacità 

O-CO Energy [kJ] Energy consumption [kJ] Voltage [V] 

Starting condition 8,00   720,5 

First opening 6,00 2,00 720,5784243 

Closing 4,00 2,00 588,3498197 

Second opening 2,00 2,00 416,0261472 

 

Come è possibile vedere in Tabella 3.3, considerando 8 kJ di energia accumulata, è possibile 

rispettare il valore VDC,MIN e considerare 24 mF come riferimento per il dimensionamento del banco 

di capacità.  
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Per avere una maggiore flessibilità del sistema in condizioni non ideali, è stato aumentato il valore 

di tensione a parità di capacità trovata del 20%, in modo da considerare la tolleranza degli elementi 

reali, l’efficienza del convertitore, del motore e dell’intero sistema. In questo modo la tensione 

massima è stata portata ad un valore di riferimento di 850 VDC,MAX e l’energia disponibile, di 

conseguenza, è stata portata a 9 kJ. 

Dunque: 

1 2 2

2
0.5 24 850 8670 CVE mF V J      (3.6) 

 

 Dalla (3.6), è possibile stimare che 

Tabella 3.4 - Stima di ΔV 

O-CO Energy [kJ] Energy consumption [kJ] Voltage [V] 

Starting condition 9,00   850 

First opening 7,00 2,00 763,7626158 

Closing 5,00 2,00 645,4972244 

Second opening 3,00 2,00 500 

 

In Tabella 3.4 è possibile notare come con una capacità di 24 mF a 850 VDC sia possibile rispettare i 

valori di tensione richiesti con un margine di sicurezza del 20%. 

 

Tabella 3.5 - Caratteristica banco di condensatori. 

Parametro Unità Valore 

Tensione banco di condensatori V 850 

Massima energia accumulabile kJ 9 

Capacità equivalente mF 24 

 

I parametri di utilizzati per l’accumulo di energia, sono dunque raccolti in Tabella 3.5. 

Gli ultimi dati necessari alla realizzazione del modello di simulazione, sono raccolti nella Tabella 3.6, 

dove sono visualizzate le informazioni di riferimento per gli anelli di controllo implementati nel 

modello e che saranno contestualizzate più in avanti. 
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Tabella 3.6 - Parametri HVCB di riferimento per il controllo 

Parametro Unità Valore 

Velocità media di apertura (ideale) m/s 5 

Velocità media di chiusura (ideale) m/s 5 

Penetrazione contatti principali mm 110 

Angolo di rotazione del sistema di trasmissione dei contatti principali ° 150 

 

 

3.2. Il modello di simulazione 

 

Una volta raccolte le informazioni principali, è possibile realizzare i blocchi logici necessari per una 

simulazione, i risultati permettono di valutare se il sistema è in grado di comportarsi secondo i valori 

attesi dalle tabelle di riferimento.  

L’insieme del modello di simulazione, viene mostrato in Figura 3.7. 

 

Figura 3.7 - Visione d’insieme del modello di simulazione 

Lo schema rappresentata nel suo complesso, il sistema mostrato in Figura 3.1, dove ogni blocchetto 

comprende una specifica funzione, come di seguito elencata. 
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 Riquadro colore arancio grande (sistema di controllo). 

o Acquisizione della misura delle tre correnti di fase ia, ib, ic. 

o Matrice di trasformazione di Stanley (rif. Appendice B) delle tre grandezze di corrente 

di fase del motore acquisite, in un sistema di riferimento stazionario abc -> dq0. 

o Intervento dei regolatori di tipo PI (rif. Appendice C) sulla componente di corrente di 

fase per l’asse diretto (id) e per la componente per l’asse in quadratura (iq), con il 

risultato di ottenere la generazione dei riferimenti di duty cycle, corretti dall’errore 

risultante tra misura e riferimento. 

o Antitrasformata di Stanley (rif. Appendice B), necessaria per poter ottenere i tre 

valori di duty cycle ia*, ib*, ic* dai due valori iq e id, per poterli poi inviare al 

modulatore. 

o Anelli di controllo di posizione, di velocità e di coppia. La grandezza relativa alla 

posizione θ, viene inviata dal modello della macchina PMSM direttamente al 

controllo, simulando la presenza di un sensore di posizione. L’angolo θ è la prima 

misura che viene confrontata con il riferimento di posizione θ* impostato dai 

parametri riportati in Tabella 3.6. Il valore in uscita dal primo controllore di tipo PI, è 

il riferimento di velocità ω*, necessaria per annullare l’errore di posizione iniziale. 

Quest’ultimo viene confrontato con la misura, effettuata sempre attraverso un 

sensore specifico, della velocità ω. Il passaggio attraverso il secondo controllore di 

tipo PI, genera l’ultimo risultato necessario: il riferimento di coppia da confrontare 

con la misura di corrente acquisita dalla lettura delle tre correnti di fase del motore. 

Sfruttando le equazioni del modello della macchina PMSM, è possibile ottenere tale 

il riferimento di corrente iq* per l’asse in quadratura. Lo schema a blocchi dell’intero 

sistema di controllo qui descritto, viene mostrato nel suo insieme in Figura 3.8. 

 

 Riquadro arancio piccolo contiene il modulatore di tipo SPWM (Sinusoidal Pulse Width 

Modulator), necessario per generare gli impulsi di accensione degli switch di potenza di 

durata opportuna in base al valore delle tensioni modulanti di riferimento generate dal 

controllo. 

 

 Riquadro di colore rosso, il layer di potenza, dunque l’elettronica comprensiva dei 6 switch 

e dell’instradamento corretto dei segnali di accensione provenienti dal modulatore, che 

emulano il funzionamento dei driver degli switch. 

 

 Riquadro di colore bianco, banco di condensatori, in configurazione equivalente a due 

elementi in serie. I condensatori sono rappresentati nel modello a partire già dai valori di 

tensione a regime, non essendo di interesse la simulazione del convertitore di carica dei 

condensatori stessi. 
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 Riquadro grigio scuro, in questo punto vengono prelevate le misure di corrente di fase, 

necessarie per il controllo. Accanto a quest’ultimo blocchetto, viene rappresentato il 

modello del motore a magneti permanenti, cioè il carico dell’azionamento elettrico. 

 

 

Figura 3.8 - Schema a blocchi del sistema di controllo, riquadro arancio 

 

E’ chiaro che l’intero sistema funzionerà secondo le equazioni descritte nel capitolo 2 per quanto 

riguarda: il modello del motore PMSM, il funzionamento dell’inverter VSI a due livelli e il modulatore 

SPWM. Il resto dei blocchetti logici, che comprendono gli anelli di controllo e l’acquisizione delle 

misure, devono essere dimensionati ed inizializzati in maniera opportuna, per garantire le 

prestazioni necessarie.  

Il controllo, come detto, si basa su un sistema ben noto formato da tre anelli, posti in catena tra 

loro. Il primo anello, più esterno, sfrutta il confronto tra il riferimento di posizione angolare Θ* 

rispetto al valore Θ misurato dal sensore posto sull’asse del motore. Il controllore di tipo PI tende 

ad annullare l’errore tra riferimento e misura generando in uscita un valore di velocità ω*. Il secondo 

anello, confronta il valore ω* con quanto misurato ω, sempre attraverso il sensore di posizione posto 

sul motore. Un controllore PI, allo stesso modo del precedente, tenderà ad annullare l’errore tra 

riferimento e misura, generando il rifermento di corrente per l’anello più interno al controllo. 

Il valore di iq*, estratto dalle equazioni della macchina già mostrate in precedenza, viene confrontato 

con quanto estratto dalle misure di corrente di statore, in uscita all’inverter VSI. Le tre correnti ia, ib, 

e ic sono trasformate dal sistema di riferimento trifase a,b,c al sistema stazionario dq0 dove 

l’allineamento degli assi consente di relazionare direttamente la quantità della componente del 

vettore corrente di statore sull’asse q, alla “quantità” di coppia necessaria per poter soddisfare gli 

anelli di controllo più esterni e, dunque, l’intera risposta del sistema alla richiesta di cambiamento 

di posizione angolare. In questo modo, è possibile imporre sempre la componente di corrente di 
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statore sull’asse d pari a 0. Questa tecnica permette un controllo piuttosto semplice del sistema, 

anche a livello computazionale e l’ultima condizione (id = 0) viene considerata accettabile perché 

non è prevista alcuna tecnica di indebolimento del flusso del campo magnetico del motore, dato il 

particolare utilizzo che viene fatto del motore in questo tipo di applicazione. Infatti è stato previsto 

l’utilizzo a coppia costante massima durante tutti gli istanti di funzionamento, principalmente 

perché non è possibile determinare a priori la risposta di coppia durante un evento di interruzione 

di corrente da parte delle camere e, come i comandi tradizionali a molla, la caratteristica di coppia 

trasmessa al manovellismo dell’interruttore HVCB, viene mantenuta, per quanto possibile, sempre 

massima e costante.  

Nell’anello di controllo di corrente, sono presenti anche due termini di decoupling necessari per 

aumentare la risposta dinamica, in condizioni di cambio repentino di velocità, chiesto al rotore per 

questo tipo di applicazione. I termini sfruttano il valore di induttanza di statore, anch’essa 

trasformata dal sistema di riferimento a,b,c a dq0 e le cui componenti sono i valori di Ld e Lq 

disponibili in Tabella 3.2.  

Per ottenere i tre valori di duty cycle necessari a generare l’onda modulante di riferimento in 

ingresso al modulatore SPWM, il risultato dei due compensatori PI dell’asse d e l’asse q sono inviati 

all’anti-trasformata di Stanley, che serve allo scopo. Il modulatore genera successivamente la 

sequenza corretta di impulsi da inviare ai sei switch di potenza dell’inverter VSI. La tecnica di 

modulazione scelta per semplicità è la SPWM, dove l’ampiezza totale della portante viene 

confrontata con l’ampiezza totale dell’onda sinusoidale modulante. 

Si ripropongono, per comodità, le equazioni base per il modello matematico di motore trifase 

sincrono a magneti permanenti 

diq
v Ri L L i
q q q e pm ed ddt

        (3.7) 

didv Ri L L i
e q qd d d dt

     (3.8) 

d K K TBe te re Li i i
q q eddt J J J J


      (3.9) 

 
3

2
T p L L i i id q q d pm qe

   
    (3.10) 

 

dove Rs è la resistenza ohmica di statore, ωe è la velocità di rotazione elettrica del campo magnetico, 

λPM è il flusso generato dai magneti del rotore e indotto nello statore. L’espressione (3.9), contiene 

i termini meccanici del modello del motore, dove Kte è la costante di coppia, Kre è la costante di 

riluttanza di macchina, B è la frizione meccanica, TL è la coppia totale applicata alla trasmissione e J 

è l’inerzia dell’asse del rotore. Questi parametri completano la descrizione del blocchetto PMSM del 
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modello Matlab / Simulink e quanto riportato in Tabella 3.2. Le espressioni (3.7)–(3.10) sono 

necessarie per poter trovare i valori delle costanti Kp e Ki necessari per poter tarare in maniera 

opportuna la risposta dei controllori PI presenti negli anelli. Infatti, sfruttando quanto disponibile in 

letteratura [42], è possibile trovare il valore di quattro delle sei costanti di regolazione necessarie 

attraverso formule chiuse e basate sulle grandezze sopra elencate.  

 

3.3. Simulazioni e risultati del modello 

 

Una volta a disposizione tutti i dati da inserire nel modello di Figura 3.7, è possibile eseguire alcune 

simulazioni con lo scopo di riprodurre ed analizzare una ipotetica manovra compiuta dai contatti 

principali di un HVCB. Come detto in precedenza, con l’obiettivo di semplificare il modello del carico 

meccanico, è possibile adoperare una massa con dimensioni tali da poter emulare una inerzia di 

carico di 0.0803 kg∙m2 sull’asse del rotore della macchina PMSM. L’idea è anche utile per le prime 

prove pratiche a banco sul prototipo da laboratorio, in modo da poter validare i parametri degli 

anelli di controllo trovati in simulazione tramite prove empiriche sul medesimo sistema meccanico. 

Quanto descritto è visibile schematicamente in Figura 3.9. 

 

 

Figura 3.9 - Sistema di prova in simulazione e schema del prototipo da laboratorio 

 

I risultati interessanti sono stati principalmente la velocità di reazione del sistema, in termini di 

tempi di manovra e il comportamento degli anelli di controllo in quanto a stabilità e precisione. 
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Figura 3.10 - Correnti di statore macchina PMSM 

 

Figura 3.11 - Posizione angolare del rotore del motore 

 

Figura 3.12 - andamento della velocità del rotore del motore 

 

Figura 3.13 - Calcolo della velocità lineare dei contatti in funzione della posizione del rotore del motore 
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In Figura 3.10, Figura 3.11, Figura 3.12 e Figura 3.13 sono raffigurate le curve caratteristiche che 

descrivono il funzionamento dell’intero sistema. La prima, Figura 3.10, mostra l’andamento dei 

valori di corrente di fase nei tre avvolgimenti di statore della macchina PMSM. La Figura 3.11 mostra 

l’andamento angolare del rotore, dove la posizione di interruttore Aperto viene definita con un 

angolo di 30° e la posizione di interruttore Chiuso con un angolo di 180°. Questa decisione è basata 

puramente sulla compatibilità meccanica che il comando deve avere rispetto ai sistemi tradizionali, 

dunque viene usato, come riferimento, l’andamento angolare che dovrà seguire il motore una volta 

installato sull’interruttore HVCB. La Figura 3.12 rappresenta l’informazione di velocità espressa in 

rpm e che è pari alla velocità massima ottenibile dal motore, come da valori raccolti in Tabella 3.2. 

L’ultima Figura 3.13, è molto interessante per poter validare del tutto l’efficacia del modello per una 

sua successiva implementazione sul prototipo sperimentale. Infatti, la curva di posizione che indica 

un passaggio da 30° a 180°, grazie alla presenza del citato sistema di leve, descrive anche 

l’andamento lineare che farà il contatto mobile rispetto al contatto fisso nella camera di interruzione 

dell’HVCB. L’applicazione di riferimento, come detto in precedenza, prevede un rapporto tra angolo 

e millimetri di corsa lineari pari a 150° e trasformati in 110 mm. Questi valori sono specifici per ogni 

diverso tipo di camera di interruzione che si desidera manovrare, ma generalmente il punto di 

partenza per il calcolo può essere fissato dal CT (Contact Touch) per la manovra di Chiusura (o CS – 

Contact Separation per la manovra di Apertura) fino a circa ¾ di corsa lineare totale, che determina 

la fine del tratto di curva utile per il calcolo della velocità[4]. Per l’applicazione in esame, si ottiene 

il CT a 40 mm (valore determinato da parametri progettuali della camera), e la fine del tratto di 

curva è a circa 83 mm di corsa lineare (Figura 3.13). Facendo un semplice calcolo tra quanti mm di 

corsa lineare vengono coperti e il tempo impiegato nel farlo, è possibile calcolare che la velocità in 

quel tratto, è di circa 4,4 m/s. La manovra di Apertura, nel caso di simulazione di carichi simmetrici 

come la massa cilindrica di inerzia nota usata nella simulazione, prevede forme d’onda delle Figura 

3.10, Figura 3.11, Figura 3.12 e Figura 3.13 speculari, dunque una identica pendenza della curva di 

manovra e medesima velocità calcolata.  

 

3.4. Confronto tra modello e prove sperimentali 

 

Per validare il comportamento degli anelli di controllo e dell’intero azionamento in ambiente di 

simulazione, è stato realizzato un sistema sperimentale completo, al pari del sistema simulato. 

Dunque sono stati realizzati e provati l’inverter di azionamento, l’elettronica di controllo, il banco di 

condensatori, il motore PMSM e tutto l’hardware necessario a rendere il sistema operativo per i 

test a banco. Il valore di velocità di riferimento è stato scelto differente rispetto alla simulazione di 

Figura 3.13, per capire la flessibilità del sistema nell’ottica di analizzare le prestazioni anche per 

diverse applicazioni con camere che richiedono diverse velocità per il loro corretto funzionamento.  
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Figura 3.14 - Setup di prova in laboratorio 

In Figura 3.14 viene mostrato il setup di prova, con quanto necessario al funzionamento del sistema. 

Delle diverse prove effettuate, viene riportato un confronto tra simulazione e misure acquisite 

durante i test effettuati secondo i parametri di riferimento riportati in Tabella 3.7. Come si può 

notare, per le prove sperimentali si è scelto un valore di velocità lineare dei contatti pari alla metà 

di quanto teoricamente raggiungibile al massimo dal sistema. 

 

Tabella 3.7 - Parametri del sistema sperimentale 

Parametro Unità Valore 

Velocità media di apertura m/s 2.5 

Velocità media di chiusura m/s 2.5 

Penetrazione contatti principali mm 110 

Angolo di rotazione del sistema di trasmissione dei contatti principali ° 150 
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a) 

 
b) 

 
c) 

 
d) 

 
e) 

Figura 3.15 - a) Corrente di fase del motore PMSM misurata; b) Corrente di fase del motore PMSM simulata; c) Posizione del rotore 
sia simulato che misurato, con riferimento; d) Velocità di rotazione del rotore misurato e simulato, con riferimento; e) Acquisizione 
da con oscilloscopio delle tre correnti di fase (scala 50 A / div).  
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In Figura 3.15 viene mostrata una intera manovra di apertura dove le curve caratteristiche sono sia 

acquisite da oscilloscopio che estratte direttamente dal sistema di controllo dell’inverter (dunque 

sono le effettive grandezze usate dagli anelli di posizione, velocità e corrente) e messe a diretto 

confronto con quelle ottenute tramite simulazione. 

 

 
a) 

 
b) 

 
c) 

 
d) 

Figura 3.16 - a) Corrente di fase del motore PMSM misurata; b) Corrente di fase del motore PMSM simulata; c) Posizione del rotore 
sia simulato che misurato, con riferimento; d) Velocità di rotazione del rotore misurato e simulato, con riferimento; 

 

Le manovre di Figura 3.15 (Apertura) e Figura 3.16 (Chiusura) sono molto simili, con comportamento 

praticamente simmetrico, come accennato in precedenza durante l’analisi di Figura 3.10 – Figura 

3.13. Un aspetto molto interessante è rappresentato dalla sovrapponibilità, in quasi tutti i punti, 
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delle curve di posizione, che indicano la velocità lineare che viene raggiunta dai contatti principali 

del HVCB durante una manovra. In Figura 3.17 è stato ripetuto il medesimo lavoro della Figura 3.13. 

L’oltre-corsa misurata sul rotore, durante le prove sul prototipo, è accentuata rispetto alla minima 

oltre-corsa del sistema in simulazione, a causa della difficoltà di poter considerare tutti i parametri 

fisici del sistema reale: eventuali disturbi nella catena di acquisizione, ritardo nella propagazione del 

segnale, presenza di attriti viscosi e dinamici difficili da quantificare a causa della presenza dei 

cuscinetti a sfere e altre componenti meccaniche. Tuttavia, la porzione di segmento interessante, 

cioè quella fondamentale per il calcolo delle velocità e che poi determina se il comando è consono 

oppure no all’applicazione, è praticamente sovrapponibile tra simulazione e prova di laboratorio. Il 

calcolo, similmente a quanto visto in Figura 3.13, porta al risultato di 2.65 m/s, molto vicino al valore 

di target di 2.5 m/s della Tabella 3.7.  

 

 
Figura 3.17 - Stima di velocità basata sulla manovra di Chiusura 
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a) 

 
b) 

 
c) 

 
d) 

Figura 3.18 - Corrente di fase del motore PMSM misurata; b) Corrente di fase del motore PMSM simulata; c) Posizione del rotore 
sia simulato che misurato, con riferimento; d) Velocità di rotazione del rotore misurato e simulato, con riferimento; e) Acquisizione 
da con oscilloscopio delle tre correnti di fase. La scala è 20 A/div per la fase A e B, 50 A/div per la fase C. 
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Una ulteriore prova, interessante per validare il modello di simulazione e il sistema reale, è quella 

mostrata in Figura 3.18. Attualmente, non esistono camere di interruzione che lavorano a velocità 

così basse, ma il comportamento delle curve e la loro sovrapponibilità sull’intera durata della 

manovra, molto lunga, sottolinea come il sistema sia stabile anche per applicazioni a bassa velocità. 

In questo caso si cerca di coprire l’intera corsa dei contatti principali (110 mm) con velocità prossime 

ai 0.4 m/s, cioè 250 ms di durata totale della manovra ed equivalente al massimo tempo di 

memorizzazione che è stato possibile ottenere sfruttando il DSP installato sull’azionamento del 

prototipo. L’esecuzione della prova e le simulazioni portano a poter calcolare una velocità di circa 

0.44 m/s.  

Grazie al confronto tra dati sperimentali e dati di simulazione, è possibile modificare e validare le 

grandezze elettriche alla base del modello del motore PMSM e il dimensionamento relativo alla 

simulazione degli anelli di controllo, acquisizione di segnali e funzionamento del banco di capacità. 

Le medesime informazioni sono state utilizzate per successive applicazioni sul campo, dimostrando 

l’efficacia del sistema nel suo insieme, grazie ai test eseguiti e alle certificazioni ottenute sul 

comando sottoposto direttamente ai carichi di lavoro reali[43].  

L’interesse nel presente lavoro è però quello di analizzare non tanto le prestazioni, ma gli eventuali 

punti deboli del sistema e concentrarsi sull’analisi di una soluzione, relativa al fallimento di un 

componente critico di uno dei componenti essenziali al funzionamento dell’azionamento di 

potenza. Ci si riferisce in particolare alle topologie come quelle relative agli azionamenti per motori 

sincroni trifase e con caratteristiche di ridondanza e modularità, come il convertitore M2C visto nel 

capitolo precedente.  

 

3.5. RIAC e affidabilità della parte di potenza del LCC 

 

Come accennato e introdotto nel primo capitolo, lo sviluppo di metodi per la previsione della vita 

operativa dell’elettronica di potenza, nei loro campi di applicazione, è sempre più interessante e gli 

strumenti realizzati vengono sempre più utilizzati durante la progettazione o il miglioramento di 

apparati esistenti. L’esperienza e i dati a disposizione insegnano che gli elementi principalmente 

critici facenti parte di una topologia di convertitore elettronico di potenza, come quella usata nel 

sistema in studio, sono gli switch e i condensatori del banco, presente in ingresso al convertitore di 

azionamento del motore. Mentre i primi, come visto durante le simulazioni e i test di laboratorio, 

vengono usati per un breve periodo di tempo, rispetto lo stato di accensione perenne del sistema 

all’intero del LCC, i secondi sono continuamente in esercizio, sia a riposto che durante le operazioni 

di manovra. I condensatori sono componenti sottoposti a stress legato alla tensione di esercizio 

costantemente presente ai loro capi e anche alla variabilità termica alla quale sono sottoposti 

durante l’anno (in base alla zona climatica di installazione del sistema).  
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Concentrando l’attenzione sul banco di condensatori e sfruttando gli strumenti introdotti nel primo 

capitolo, è possibile prevedere numericamente la vita di funzionamento del singolo elemento posto 

nelle condizioni di lavoro previste dal sistema. Il banco mostrato in Figura 3.14, è stato realizzato 

partendo dal valore di capacità calcolato precedentemente e utilizzando quanto disponibile in 

commercio. Esistono infatti elementi capaci di offrire una capacità elevata insieme a tensioni 

operative elevate. Il banco di condensatori, realizzato per le prove sperimentali, è quindi stato 

pensato e costruito secondo quanto raccolto in Tabella 3.8 e seguendo uno schema circuitale di 

tipo: 4 paralleli di 2 elementi in serie. 

 

Tabella 3.8 - Caratteristiche banco di condensatori 

Parametro Unità Valore 

Tensione capacità V 850 

Massima energia accumulabile kJ 9 

Capacità totale richiesta mF 24 

Numero di componenti  8 

Valore singola capacità mF 12 

 

Una tale quantità di carica a tensione operativa di 425 VDC su singolo elemento, può essere garantita 

da capacità con tecnologia alluminio elettrolitiche, considerando il costo competitivo che hanno e 

la loro facilità di reperibilità. Il problema principale è legato all’affidabilità di questo tipo di 

condensatori, rispetto ad altre tecnologie realizzative oggi esistenti.  

Andando ad analizzare le caratteristiche di funzionamento operativo del banco, si può riassumere 

che 

1. il sistema viene tenuto acceso 24 ore al giorno, 365 giorni l’anno; 

2. la classe climatica con range di temperatura esteso ( -40°C + 70°C), prevede il suo impiego in 

vari ambienti, in funzione dell’area geografica di installazione e del tipo di installazione (se 

al chiuso o all’aperto); 

3. il sistema può essere sollecitato in base del numero di manovre tipiche che vengono fatte 

fare all’interruttore. Questo numero definisce, dunque, i cicli di lavoro dei condensatori. 

Note le condizioni operative, è possibile poter applicare quanto visto nel primo capitolo al caso in 

esame. La maggior parte dei metodi di calcolo predittivo noti, si basano sull’analisi di un numero 

adeguato di campioni in lotti di produzione. I risultati numerici di questi calcoli sono tipicamente 

quelli messi a disposizione nei datasheet dal produttore dei condensatori, dando una stima di 

quanto sia il MTBF di un elemento in determinate condizioni operative.  

Dunque, l’obiettivo è quello di valutare il valore di λ per capacità di tipo alluminio elettrolitiche e 

usare questi modelli come base di valutazione per una possibile modifica alla topologia del sistema 

di azionamento del motore PMSM. 



 
105 

 

Uno dei fattori principali di usura in questi componenti è il “consumo” elettrochimico conseguenza 

principale del punto 1. in elenco: il composto dielettrico che impregna la carta speciale usata come 

isolante tra le armature, va incontro a processi di usura chimica e di perdita di caratteristiche 

proprie, in base a diversi fattori di deterioramento. La vita di un condensatore elettrolitico in 

alluminio è ridotta rispetto alle tecnologie costruttive basate sull’uso di film sottili o ceramiche, 

proprio per la presenza della soluzione dielettrica presente al loro interno in stato di composto 

denso o liquido.  

 

Figura 3.19 - Estratto dal datasheet di un condensatore elettrolitico in alluminio commerciale 

 

In Figura 3.19 viene riportato il dato fornito dal costruttore dei condensatori scelti per la 

realizzazione del prototipo, dove la prima riga mostra la vita operativa utile nelle peggiori condizioni 

di utilizzo (temperatura e tensione massime) per 12000 ore, mentre la seconda riga è interessante 

perché riporta proprio il dato λ, qui chiamato FIT (Failures In Time).  

Quest’ultimo dato non indica però le condizioni operative, ma solo il valore del numero di fallimenti 

di una singola unità se si considera la bathtube curve nella sua zona centrale (i due dati della tabella 

in Figura 3.19 infatti, non vanno confusi). Dato che il valore di λ è estrapolato secondo una 

campionatura di qualità fatta dal produttore e con modalità non note, è necessario affidarsi ai 

modelli generici sviluppati grazie all’esperienza e alle prove fatte sui componenti stessi, come quelli 

proposti dal MIL-HDBK-217F e, in particolare, la sua successiva rielaborazione documentata nel RIAC 

217Plus [44]-[46]. 

Il calcolo, sfruttando i modelli più recenti, è stato eseguito considerando le condizioni operative 

sopra elencate e andando anche ad indagare aspetti legati alla tensione operativa ai capi del 

condensatore. 

λ𝑝 =  π𝐺π𝐶(λ𝑂𝐵π𝐷𝐶𝑂π𝑇𝑂𝜋𝑆 + λ𝐸𝐵π𝐷𝐶𝑁π𝑇𝐸 + λ𝑇𝐶𝐵π𝐶𝑅π𝐷𝑇) + λ𝑆𝐼𝐵π𝑆𝐽𝐷𝑇 + λ𝐼𝑁𝐷  (3.11) 
 

L’espressione (3.11) definisce l’equazione per trovare il valore di FIT per un generico condensatore. 

Rispetto ad un modello come quello proposto dal MIL-HDBK-217F (riferirsi alle espressioni mostrate 

nel primo capitolo), il RIAC 217Plus ha come caratteristica quella di comprendere un numero di 

elementi moltiplicativi aggiuntivi, che prendono in considerazione ulteriori aspetti legati al 

componente in se, fattori quali: la qualità di progettazione, la qualità di realizzazione e l’usura 

nell’arco di tempo noto. Infatti, la principale innovazione che rende interessante il metodo di calcolo 

basato sui modelli 217Plus, è legata al fatto che l’equazione (3.11) comprende anche  fattori 

moltiplicativi legati a come vengono usati i componenti a livello di sistema e, quindi, ad aspetti di 

affidabilità legati maggiormente al contesto di utilizzo del componente. Ad esempio, anche se non 
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è questo il caso, vi sono dei termini di failure rate legati a problemi di tipo software, che possono 

essere causa di malfunzionamenti riscontrabili durante la ricerca delle cause di guasto in un generico 

circuito elettronico. 

Passando all’analisi dell’espressione (3.11) e richiamando i concetti descritti nel primo capitolo, i 

termini λx sono definiti come failure rate di tipo “predittivo”, calcolati in base a dati disponibili e 

raccolti in tabelle in base anche all’applicazione di interesse, mentre i termini πx sono definiti come 

fattori di “accelerazione”, principalmente basati sul calcolo per l’applicazione di interesse i cui 

coefficienti sono contenuti in database preesistenti raccolti tramite l’analisi di dati empirici[44]. I 

singoli coefficienti sono calcolati in base a quanto riportato nella tabella 1 in[45], tabella 3 e tabella 

4 in [46] (tabella delle costanti) e secondo le seguenti relazioni. 

 π𝐺  = fattore di crescita, si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝐺 = 𝑒(−𝛽(𝑦−1993)) 

  dove β è una costante in funzione del tipo di condensatore e y è l’anno di fabbricazione del 

condensatore. 

π𝐶  = fattore legato alla capacità del condensatore, si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝐶 = (
𝐶

𝐶1
)

𝐶𝐸
 

  dove C è la capacità in µF,  C1 e CE sono due costanti che dipendono dal tipo di condensatore. 

𝜆𝑂𝐵 = failure rate dipendente dallo stato operativo, è una costante. 

π𝐷𝐶𝑂 = fattore legato al duty-cycle (inteso come periodo di lavoro attivo) del componente, si 

ottiene secondo l’espressione: 

  π𝐷𝐶𝑂 =
𝐷𝐶

𝐷𝐶1𝑜𝑝
 

  dove DC1op è una costante. 

π𝑇𝑂 = fattore legato alla temperatura operativa, si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝑇𝑂 = 𝑒
(

−𝐸𝑎𝑜𝑝

0.00008617
(

1

𝑇𝐴𝑂+273
−

1

298
))

 

  dove Eaop è una costante e TAO è la temperatura dell’ambiente operativo. 

π𝑆 = fattore legato allo stress (secondo la tecnica di valutazione Stress-Strength introdotta nel 

primo capitolo), si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝑆 = (
𝑆𝐴

𝑆1
)

𝑛
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  dove SA è pari alla 
𝑉𝑜𝑝

𝑉𝑅
 cioè al rapporto tra la tensione operativa e quella dichiarata dal costruttore, 

S1 è una costante e n è anch’essa una costante, da non confondere con il numero di livelli del 

convertitore M2C introdotto in precedenza. 

λ𝐸𝐵 = failure rate legato all’ambiente operativo, è una costante 

π𝐷𝐶𝑁 = fattore legato al duty-cycle (inteso come periodo di lavoro non attivo) del componente, si 

ottiene secondo l’espressione: 

  π𝐷𝐶𝑁 =
1−𝐷𝐶

𝐷𝐶1𝑛𝑜𝑛𝑜𝑝
 

  dove DC1nonop è una costante. 

π𝑇𝐸 = fattore legato alla temperatura ambiente, si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝑇𝐸 = 𝑒
(

−𝐸𝑎𝑛𝑜𝑛𝑜𝑝

0.00008617
(

1

𝑇𝐴𝐸+273
−

1

298
))

 

  dove Eanonop è una costante e TAE è la temperatura dell’ambiente non operativo, a riposo. 

λ𝑇𝐶𝐵 = failure rate legato ai cicli di temperatura, è una costante. 

π𝐶𝑅 = fattore legato al ciclo al quale si sottopone il componente. Per ciclo si intende quante volte 

il condensatore viene caricato da tensione zero a tensione di riferimento per anno. Si ottiene 

secondo l’espressione: 

  π𝐶𝑅 =
𝐶𝑅

𝐶𝑅1
 

  dove CR1 è una costante e CR è il numero di volte / anno che si esegue un ciclo. 

π𝐷𝑇 = fattore legato al delta di temperatura tra valori operativi e a riposo, si ottiene secondo 

l’espressione: 

  π𝐷𝑇 = (
𝑇𝐴𝑂 − 𝑇𝐴𝐸 

𝐷𝑇1
)

2
 

  dove DT1 è una costante. 

λ𝐸𝐵 = failure rate legato al tipo di tecnica di saldatura/fissaggio su PCB, è una costante. 

π𝑆𝐽𝐷𝑇 = fattore legato allo stress che subisce il punto di saldatura/fissaggio in base alla differenza 

di temperatura, si ottiene secondo l’espressione: 

  π𝑆𝐽𝐷𝑇 = (
𝑇𝐴𝑂 − 𝑇𝐴𝐸 

44
)

2,26
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λ𝐼𝑁𝐷 = failure indotto, è una costante. 

Eseguendo i calcoli dell’espressione (3.11), è possibile calcolare i valori di FIT per alcune condizioni 

interessanti. 

 

Figura 3.20 - Calcolo di FIT al variare della temperatura ambiente operativa 

 

Figura 3.21 - Calcolo di FIT al variare della tensione rispetto al valore nominale 

In Figura 3.20, viene mostrata la variazione dell’andamento di λp in base alla variazione della 

tensione operativa, portata da un minimo accettabile ad un valore di eccesso rispetto al valore 

nominale. In Figura 3.21 viene mostrata la variazione di λp in base alla temperatura operativa 

prevista per il LCC. L’ordine di grandezza del valore λp delle due figure è differente. Infatti, per 

temperature comprese tra i -40° e i 55° C (si considera la variazione del parametro TAO), il rate di 

fallimento aumenta al pari di cosa accade se si calcola, nel medesimo range di temperatura, un 

aumento di tensione da un minimo di 280 VDC fino a un massimo di 490 VDC. Se si eccede con la 

temperatura, portata fino a 105°C, che è un parametro tipico di funzionamento limite per molti 

integrati di livello industriale e altri componenti passivi, si nota come il failure rate aumenta in 

maniera considerevole. Tutti i valori sono da dividere per 106 ore, ma sono molto lontani da quelli 

riportati dal costruttore, nel suo datasheet. Il dato FIT di 0,0005 / 106 non risulta vicino a quanto 

calcolato, perché, come detto, non è noto come è stata estratta l’informazione e con quale modello. 
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E’ stato, però, possibile constatare che, se si esegue un calcolo sfruttando il modello di equazione 

(3.11) e considerando le seguenti condizioni 

 Temperatura ambiente 20 °C. 

 Tensione operativa 315 V (80% del valore di tensione massima fissata dal costruttore). 

 I restanti termini sono fissati come per i calcoli eseguiti per i grafici di Figura 3.20 e Figura 

3.21. 

è possibile calcolare che il FIT è pari a 0.00094 /106 e, dunque, è possibile ottenere un valore dello 

stesso ordine di grandezza di quello dichiarato dal costruttore. Ribadendo il concetto che non sono 

note le condizioni al contorno che permettono di ottenere un risultato di 0,0005 / 106, è però chiaro 

che i modelli generici scelti, come quello riportato nell’espressione (3.11), possono essere 

considerati sufficientemente accurati nella stima del numero del valore di FIT anche per condizioni 

di lavoro arbitrarie o estreme, come mostrato nelle analisi di Figura 3.20 e di Figura 3.21. 

Un secondo aspetto, ma da sottolineare, è che il più recente RIAC 217Plus, permette un calcolo 

predittivo più realistico, se messo a confronto con un modello differente come il MIL-HDBK-217F. 

Usando i medesimi dati, come effettuato seguendo i passaggi già mostrati nel capitolo 1, si ottiene 

un valore di failure rate di 0.1839 / 106. Questo valore, calcolato usando un modello ormai obsoleto 

se applicato su oggetti realizzati con moderne tecnologie, risulta essere lontano da quello 

disponibile dal produttore e usato in questo studio come riferimento. Tra i due metodi di calcolo, 

quindi, il primo risulta essere quello che si avvicina di più ai dati in possesso e che può essere 

considerato il più attendibile e, dunque, utile per la scelta del modello di predizione da utilizzare per 

l’analisi e la scelta di strategie di intervento al fine di migliorare l’affidabilità del sistema. 

L’aumento di tensione ai capi del condensatore elettrolitico, comporta (Figura 3.21) un incremento 

di λ da 0.003 / 106 a 0.0077 / 106, dunque è importante, ai fini di diminuire l’usura dei condensatori 

e il rischio di rottura, anche la scelta del corretto livello di tensione con il quale lavorerà il 

convertitore e, dunque, alla tensione effettiva ai capi del componente. 

Un’interessante risposta del modello scelto per il calcolo della probabilità di fallimenti del 

condensatore, è legata al numero di “usure”, cioè agli effetti causati dalla differenza di tensione che 

avranno le capacità ai loro capi. E’ possibile cambiare il parametro legato al numero di cicli per anno 

(parametro CR) da 50, cioè meno di un ciclo a settimana (valore molto alto nello standard di 

funzionamento dei comandi per HVCB), a 365, cioè di un ciclo al giorno. Il valore di FIT, a parità di 

tensione applicata e temperatura ambiente operativa, rimane immutato a 0,00094 / 106. Questo 

aspetto è interessante ed è legato anche al fatto che, aumentando il numero di condensatori e 

quindi gli eventuali livelli di tensione, nel caso di utilizzo di un azionamento tipo multilivello, l’usura 

degli stessi condensatori legata al numero di manovre non comporta un eccessivo problema 

aggiuntivo causato dall’aumento della quantità di componenti nel sistema. Quanto detto, però, non 

è sicuramente sufficiente se non è possibile anche sfruttare la caratteristica di ridondanza, 

necessaria a limitare al massimo la probabilità che fallimenti causati dalla temperatura o da altri 

fattori, possano produrre un blocco operativo dell’intero azionamento elettrico. Infatti, un aumento 
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di componenti comporta sicuramente un aumento di possibilità che uno di essi possa fallire, anche 

se questi vengono fatti lavorare in condizioni al contorno migliorative, rispetto alla situazione 

originale. Per capire meglio questo punto, è stato sfruttato il modello di simulazione validato a 

fronte di alcuni tipici eventi di guasto che potrebbero accadere ai componenti critici del sistema. 

 

3.6. Simulazioni di guasti in inverter VSI 2 Livelli 

 

Il principale svantaggio della topologia di condensatori proposta in Figura 3.5, è legata al fatto che 

la rottura di un condensatore di tipo elettrolitico può portare ad una condizione di perdita di una 

considerevole quantità di energia, fino al completo inutilizzo dell’intero banco di capacità a causa 

dello stato perenne di cortocircuito che i condensatori elettrolitici in alluminio possono assumere 

nella maggioranza dei casi. Il vantaggio di una soluzione tecnica del genere è sicuramente di tipo 

economico e di modularità. Infatti, eliminando una coppia serie di condensatori, si può ridurre 

l’energia disponibile per applicazioni ove non sono necessari livelli pari a 6 kJ e il costo del banco è 

ridotto ai soli elementi, essendo minima la complessità delle connessioni tra di essi. 

Il caso peggiore, quindi, risulta essere proprio quello legato alla perdita di un condensatore e, di 

conseguenza, dell’energia necessaria alla manovra. Altra conseguenza può essere legata ad un 

evento distruttivo che può comportare ulteriori problemi collaterali all’inverter VSI 2L di 

azionamento e all’elettronica di segnale presente. 

Avendo a disposizione il modello validato in precedenza, è possibile simulare alcune condizioni di 

guasto e valutarne gli effetti sulle curve di velocità di chiusura, usate come riferimento di 

comportamento del sistema al guasto. 

 

Figura 3.22 - Comportamento al guasto nel caso di un condensatore aperto 
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Figura 3.23 - Comportamento al guasto nel caso di un condensatore in corto circuito 

 

In Figura 3.22 e Figura 3.23 viene mostrata la risposta della curva di posizione del rotore nel 

medesimo intervallo considerato nelle analisi del paragrafo 3.3. La Figura 3.22 è stata acquisita 

considerando uno dei 4 condensatori del ramo superiore che si guasta in un determinato momento 

(in particolare, durante la piena accelerazione della massa collegata al rotore della macchina 

PMSM). 

 

Figura 3.24 - Ipotesi di guasto in aperto di un singolo condensatore. 

 

Il primo tipo di anomalia ipotizzata, lo si può sintetizzare come un guasto in aperto di uno dei 

condensatori del banco (Figura 3.24). Lo scompenso generato dalla mancanza di uno degli elementi 

non è eccessivo, risultando non apprezzabile, in termini di confronto visivo tra il sistema in 

condizioni normali e sistema guasto. L’effetto che si ha è sicuramente uno squilibrio tra i 

condensatori del ramo superiore e quelli del ramo inferiore, con un conseguente carico eccessivo 

per i restanti 3 condensatori del ramo interessato al guasto, che andranno a scaricarsi 

maggiormente. Il problema di una anomalia come quella descritta, è legata al fatto che viene meno 

il requisito legato alla quantità di energia necessaria per poter eseguire un ciclo completo di 

manovre. Dunque, se per la singola operazione, le velocità e le prestazioni possono essere 



 
112 

 

esattamente quelle ottenibili in condizioni normali, nel caso di richiesta di 3 manovre consecutive, 

l’energia necessaria viene a mancare, facendo fallire il sistema. 

Nel caso della Figura 3.23, è stato ipotizzato un guasto del medesimo condensatore come nel caso 

precedente, ma in condizioni di corto-circuito (Figura 3.25).  

 

Figura 3.25 - Ipotesi di guasto in corto di un singolo condensatore. 

 

Nel secondo tipo di anomalia ipotizzata, l’andamento della curva di posizione del rotore mostra uno 

scompenso maggiore, con una conseguente velocità minore e instabilità durante la manovra. 

Tuttavia è da sottolineare che un condensatore che si guasta in condizione di corto circuito, ha 

sicuramente effetti peggiori nella realtà, dove l’evento principale è legato alla veloce caduta di 

tensione disponibile sul ramo soggetto al guasto (0 V indicati in Figura 3.25) ed una tensione ai capi 

del ramo non soggetto al guasto, eccessiva rispetto ai parametri costruttivi (VDC indicati in Figura 

3.25). Questa condizione porta, generalmente ed in breve tempo, ad ulteriori guasti collaterali con 

perdita della funzionalità completa del banco di condensatori, a causa della probabile rottura 

dell’isolamento dei condensatori sottoposti a tensione VDC con conseguente totale mancanza di 

tensione in ingresso all’azionamento. Nel modello è difficile prevedere e simulare un 

comportamento del genere, dato che non vi sono a disposizione elementi circuitali che subiscono 

guasti in caso di eccesso di tensione e/o corrente e, quindi, è difficile valutare le conseguenze che si 

possono generare dalla rottura di un componente riflessa sul resto del sistema. 

Come già detto in precedenza, l’uso degli switch di potenza è minimo durante la vita operativa del 

comando, dunque un calcolo di affidabilità per questi elementi, non trova nei modelli disponibili un 

risultato utile per prevedere la loro affidabilità.  

Tuttavia, data l’accuratezza del modello simulato, è possibile anche verificare il comportamento in 

caso di perdita di uno dei sei switch di potenza che compongono l’inverter di azionamento. 
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Figura 3.26 - Comportamento in caso di rottura in aperto dello switch IGBT, ramo superiore, fase A 

 

 

Figura 3.27 - Ipotesi di guasto in aperto di un singolo IGBT 

 

Figura 3.28 - Comportamento in caso di rottura in corto circuito dello switch IGBT, ramo superiore, fase A 
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Figura 3.29 - Ipotesi di guasto in corto di un singolo IGBT 

In Figura 3.26 e Figura 3.28, similmente a quanto visto prima, sono rappresentate due condizioni di 

guasto dell’azionamento: la prima prevede la perdita di uno switch in stato di aperto costante e 

l’altra in uno stato di chiuso costante. E’ immediato notare come la condizione di guasto nel caso di 

elemento così importante abbia riflessi estremamente negativi sul comportamento del sistema nel 

suo complesso. In Figura 3.26, lo switch di potenza rimane in condizione di aperto (quindi può essere 

sia un guasto del componente in se, sia dell’elettronica di controllo che può non pilotare più in 

maniera opportuna lo switch di potenza), causando, in questo caso, una sovra elongazione della 

curva di posizione che può avere effetti distruttivi sui manovellismi della camera di interruzione. 

Nella Figura 3.28, invece, non viene raggiunto il target di posizione a causa di un corto circuito che 

comporta, a dispetto di quanto possibile osservare in simulazione, una condizione distruttiva per 

entrambi gli switch di potenza della fase interessata al problema, dovuta al fatto che uno dei due 

deve sopportare la corrente di scarica dell’intero banco di capacità, essendo di fatto un corto circuito 

tra il polo positivo e il polo negativo della tensione in ingresso all’azionamento. Come detto in 

precedenza, data la difficoltà di simulazione di componenti che si guastano durante l’analisi e il loro 

conseguente comportamento, l’effetto nella realtà non corrisponde a quello riportato in figura, ma 

presumibilmente si ottiene la rottura completa della fase (dunque i due switch di potenza interessati 

dal guasto) con conseguente blocco del motore in posizione sconosciuta. 

Varie casistiche possono portare a risultati simili, il punto fondamentale è legato al fatto che una 

rottura di un elemento critico come quanto visto, influenza il funzionamento affidabile dell’intero 

comando elettrico. 

In termini di design pratico, la necessità di utilizzare condensatori fatti in alluminio è legata alla 

grande capacità che possono offrire, potendo evitare di utilizzare un numero troppo elevato di 

componenti e semplificando l’aspetto progettuale del sistema. Ad oggi, difficilmente si può 

rinunciare a questa tecnologia, aspetto importante quest’ultimo, nella scelta di una topologia di 

convertitore capace di avere caratteristiche tali da poter affrontare condizioni di fallimento, come 

quelle fino a qui illustrate. 

Esistono topologie di convertitori che possono operare anche negli scenari proposti, grazie al fatto 

che essi possiedono i requisiti fondamentali di ridondanza e modularità. 
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Come spiegato nel precedente capitolo, la topologia di inverter multilivello di tipo M2C, prevede 

l’uso di un condensatore in ogni singola cella SM e questa caratteristica è molto interessante 

essendo legata alla modularità e ridondanza consentita dalle stesse celle che realizzano il 

convertitore. L’idea di base, sviluppata a valle delle simulazioni e dei risultati di calcolo su modelli 

predittivi di affidabilità, è quella di integrare le capacità di accumulo di energia all’interno delle celle 

(lavorando quindi a tensioni più basse) e di poter escludere una cella di un ramo, se quest’ultima 

risulta essere non più affidabile. Le simulazioni e i risultati mostrati in questo capitolo, in particolare 

il modello del motore PMSM, la sua applicazione per le prove a banco e gli anelli di controllo, 

saranno considerati come riferimento per analizzare il funzionamento effettivo del nuovo sistema 

analizzato nel prossimo capitolo e realizzato partendo appunto, dal modello di simulazione qui 

validato. Il nuovo modello di simulazione verrà usato per l’analisi del comportamento di un 

azionamento per motori a magneti permanenti di tipo M2C modulare e con caratteristiche 

ridondanti.
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4. Il convertitore Modular Multilevel Converter 
 

Il convertitore scelto per operare come azionamento con caratteristiche ridondanti è del tipo 

Modular Multilevel Converter (MMC) introdotto nel capitolo 2.  

Per capire se la flessibilità richiesta dal convertitore è sufficiente allo scopo del presente lavoro, è 

necessario passare attraverso un processo di valutazione e confronto in base a quanto visto nei 

capitoli precedenti e secondo i risultati già ottenuti dal modello di simulazione per l’applicazione di 

interesse. Per poter confrontare il comportamento del nuovo azionamento MMC (o MMC), è 

necessario prima avere a disposizione i dati di progetto degli elementi che lo compongono e, in 

particolare, il dimensionamento dei componenti passivi e attivi esistenti. E’ utile richiamare lo 

schema della topologia MMC, con il dettaglio delle celle SM come mostrato in Figura 4.1. 

 

 

Figura 4.1 - Azionamento elettrico M2C per motori a magneti permanenti 

 

Similmente a quanto fatto nel capitolo precedente, è necessario valutare e dimensionare in maniera 

opportuna i nuovi componenti del layer fisico di potenza che prenderanno il posto dell’inverter VSI-

2L e del banco di condensatori del comando elettrico originale. 
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Riferendosi a quanto mostrato in Figura 4.1, gli elementi che è necessario dimensionare sono due: 

l’induttanza di ramo (L) e la singola capacità inserita in ogni cella (Cm). 

 

4.1. Dimensionamento 

 

Il processo di dimensionamento dei componenti citati è basato su due grandezze principali.  

 La potenza totale che il motore PMSM è in grado di erogare. 

 L’energia che ogni ramo delle singole fasi deve garantire per il raggiungimento minimo delle 

tre manovre di O-CO richieste prima di una successiva fase di ricarica dell’energia 

accumulata. 

I parametri di design elencati sono già noti, in quanto il motore e l’energia necessaria sono gli stessi 

del comando elettrico originale già visto ed analizzato nel precedente capitolo. 

Vengono riportati in Tabella 4.1, per comodità, i parametri del motore PMSM – IPM specifico per 

l’applicazione. 

Tabella 4.1 - Parametri motore PMSM - IPM 

Parametro Unità Valore 

Inerzia rotore [kg·m2] 0.023 

Induttanza diretta Ld [H] 0.0023 

Induttanza in quadratura Lq [H] 0.0019  

Coppie polari  4 

Velocità di rotazione nominale  [rpm] 1000 

Corrente efficace nominale [A] 200 

Tensione concatenata efficace nominale [V] 255 

Coppia di stallo massima [Nm] 650 

Resistenza statori [Ω] 0.13 

 

Come detto, il dimensionamento delle capacità di SM dipende dalla potenza richiesta dall’inverter 

al motore e dalla quantità di energia che ogni cella deve garantire per ottenere un livello di tensione 

in uscita dal convertitore, sufficiente al minimo necessario per poter rispettare i valori di tensione 

concatenata riportati in Tabella 4.1.  

Dunque, è necessario definire la tensione alla quale lavoreranno le capacità dei moduli SM. Per 

rispondere a questo primo punto, è necessario partire dalla struttura base del convertitore 

semplificata, mostrata in Figura 4.2. 
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Figura 4.2 - Tensioni e correnti della singola fase A con n = 3 SM 

 

In base a quanto detto nel Cap2, la tensione vf(t) che può essere generata, è pari a: 

   2 ( ) 2f SM dcv t nV V    (4.1) 

 

Dove: 

 n = numero di livelli per ramo, quindi nel caso di Figura 4.2, n = 3; 

 VSM = tensione che può assumere il SM, dunque pari alla tensione della capacità VC del 

modulo. 

La (4.1) evidenzia che i valori massimi della tensione di fase possono essere ottenuti se dc CV nV  

e che il massimo del valore di tensione vf(t) si possono ottenere per 
ˆ / 2f DCV V . Questo 

comporta che  
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   ˆ
f CV nV   (4.2) 

 

Definita la prima grandezza, è possibile proseguire con l’analisi della singola fase del convertitore 

MMC. 

 

Figura 4.3 - MMC modello equivalente con due generatori di tensione 

 

In Figura 4.3 è possibile notare lo schema equivalente di una singola fase del convertitore M2C 

rappresentata da due generatori di tensione simmetrici. Seguendo i parametri mostrati in figura, la 

tensione e la corrente di fase sono normalizzati come: 

   

ˆ
 2

f

DC

V
k

V
                                       

ˆ
 
2

f

g

i
m

I
  (4.3) 

 

In condizioni di carico simmetrico ed equilibrato, si può scrivere che: 

   
1

 
3

g DCI I                                       
1

 
3

g DC DCI V P   (4.4) 

 

Dove per Ig, si indica la corrente totale in ingresso alle tre fasi del convertitore e PDC la potenza media 

in ingresso. 

Se si considerano le relazioni dell’equazione (4.3) e (4.4), la corrente e la tensione nel generatore 

ideale va mostrato in Figura 4.3, rispettano le seguenti relazioni: 
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( ) 1 ˆ( ) ( sin( )) ( ) (1 sin( ))
2 2 3u u

f DC
arm DC g f f arm f

i t I
i t I I i t i t m t                                                   (4.5) 

 

1 1 1
ˆ( ) ( ( )) ( sin( ) ( ) (1 sin( )

2 2 2u ua DC f DC f f a DC fv t V v t V v t v t V k t                                                (4.6) 

 

Dunque la potenza del generatore va è pari al prodotto delle equazioni (4.5) e (4.6): 

( ) (1 sin( )) (1 k sin( ))
6u

DC DC
a f f f

V I
P t m t t   


        (4.7) 

 

Partendo dalla equazione (4.7), è possibile trovare l’espressione per il dimensionamento della 

capacità del SM. La potenza media DCP è pari all’integrale della potenza di (4.7), tra due zeri 

successivi del periodo della frequenza fondamentale di fase ωf: 

2

0

1
( ( ) ( ))d( )

2
DC DC f DC f fP u t i t t



  


   (4.8) 

 

Se si considera la potenza apparente come  
cos

DC
S

P
P


  e che, in condizioni stazionarie, la potenza 

media DCP è pari a: 

, ,3 cosDC f rms f rmsP i u      (4.9) 

 

Allora è possibile relazionare i parametri normalizzati m e k dell’espressione (4.3), sfruttando le 

definizioni nei rapporti in (4.4) e la relazione del bilanciamento della potenza mostrata in (4.9), per 

ottenere l’espressione (4.10): 

2

cos
m

k 



 (4.10) 

 

Per calcolare la differenza di energia ΔWZ di ogni singolo ramo, deve essere estratto il primo zero 

x1(m,ϕ)  e il secondo zero x2(m,ϕ) dell’espressione della potenza media, che sono rispettivamente: 
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1

2

1
( , ) arcsin
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( , ) arcsin

x m
m

x m
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 (4.11) 

 

Sfruttando i limiti di integrazione dell’espressione (4.11), la differenza di energia viene calcolata 

come segue: 

3/2

2

1 1
( ) 1

3

DC
Z

f

P
W m m

m

 
   

 
 (4.12) 

 

Se si sfrutta la potenza apparente  
cos

DC
S

P
P


 , è possibile riscrivere la (4.12) come: 

3/2
2

2 cos
( ) 1

3 2

S
Z

f

P k
W k

k





  
       

 (4.13) 

 

Dunque, l’espressione finale per il calcolo della differenza di energia in ogni SM, in funzione della 

potenza apparente e della frequenza della fondamentale, è pari a[47]: 

3/2
2

2 cos
( ) 1

3 2

S
SM

f

P k
W k

k n





  
         

 (4.14) 

 

L’espressione (4.14) è valida se si utilizza un controllo del bilanciamento delle capacità come 

descritto nel capitolo 2. In questo modo si garantisce una distribuzione uguale di ΔWSM in ogni 

modulo SM del ramo di fase del convertitore. 

Per calcolare il valore di capacità da definire in ogni SM, è necessario relazionare la differenza di 

energia trovata nell’espressione (4.14) alla tensione media della cella DCV e al ripple di tensione 

ammesso ai capi del condensatore ε come: 

1
( ) ;      (0 1)

4
C SM SMW V W 


     (4.15) 

 

Dove ,max (1 )C SMV V    
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Il calcolo del valore di capacità è quindi. 

2 22 2

SM Z
SM

SM SM

W W
C

V n V 

 
   (4.16) 

 

4.1.1. Capacità SM 

 

Per quanto riguarda il dispositivo in esame, è dunque immediato applicare la formula (4.16) 

considerando i  parametri di design della Tabella 4.1 e della nuova Tabella 4.2: 

Tabella 4.2 - Parametri di progetto dell'azionamento M2C 

Parametro Unità Valore 
Numero livelli [2n]  6 

Range di frequenza della fondamentale [Hz] 33 / 66 

Tensione ai capi di ogni ramo [V] 850 

 

Il motivo della scelta progettuale di una frequenza della fondamentale da 33 Hz a 66 Hz è legata alla 

velocità minima e massima del motore PMSM. Infatti, sfruttando il valore di numero di coppie polari 

insieme al valore di velocità di rotazione massima, è possibile definire la frequenza che il 

convertitore deve generare per ottenere il numero di rivoluzioni per minuto desiderate. Quindi, se 

si considera una velocità di rotazione di 500 rpm, allora il valore di frequenza della fondamentale 

generata è di circa 33 Hz. Mentre, se si considera 1000 rpm, il valore è di circa 66 Hz. 

Imponendo i limiti di frequenza operativa secondo quanto riportato in Tabella 4.2, è anche possibile 

considerare il valore di velocità di 500 rpm utilizzato durante le verifiche del modello e del setup 

sperimentale, visto nel capitolo precedente.  

Continuando con le ipotesi, la velocità massima è, quindi, imposta dai valori di progetto del motore, 

come mostrato in Tabella 4.1 e come già discusso nel precedente capitolo, mentre la velocità 

minima è un nuovo parametro che deve essere considerato se si vuole utilizzare il convertitore 

MMC, come azionamento per motori elettrici. Infatti, in base alle equazioni appena illustrate e, in 

particolare, dall’espressione (4.13) e (4.14), il convertitore è adatto ad operare come azionamento, 

se la frequenza fondamentale dell’onda sinusoidale di tensione e corrente imposta nello statore del 

motore, è alta. Dunque un aumento di numero di poli e/o un alto numero di giri del motore, sono 

caratteristiche utili al contenimento delle dimensioni della capacità di cella SM.  
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Figura 4.4 - Capacità richiesta in funzione della velocità del motore 

 

Se si calcola la quantità di capacità che deve avere il condensatore di cella SM su di un range ampio 

di velocità di rotazione, è facile notare che, a bassa velocità, il valore di tale quantità tende ad infinito 

(confermando quanto visto nella (4.14) e la corrispondente Figura 4.4). In applicazioni dove la 

frequenza della tensione generata è molto bassa, è necessaria l’adozione di strategie di modulazione 

e controllo particolari, adatte a limitare il valore C in modo da poter lavorare anche in condizioni di 

velocità di rotazione prossime allo zero [48][49][50]. Per proseguire con il design, è necessario 

definire un singolo valore di capacità di SM, per poter utilizzare il convertitore di tipo M2C come 

azionamento per il motore PMSM, nell’intero range di velocità di rotazione previsto. Infatti il 

convertitore dovrà funzionare anche per velocità del motore nulle (posizione di stallo) per brevi 

periodi di tempo e ciò comporta una ipotetica capacità infinita, secondo quanto definito dalle 

equazioni mostrate precedentemente.  

In letteratura, non sono presenti molti esempi che affrontano il design di capacità dei moduli SM 

dei rami di fase per convertitori M2C atti ad operare come azionamenti per motori elettrici. E’ 

disponibile un esempio di dimensionamento basato sull’analisi sia in alta frequenza operativa, 

dunque alto numero di giri, che in bassa frequenza, dove il motore viene fatto operare a bassa 

velocità. La differenza principale è l’analisi della pulsazione di energia ΔW sia in alta frequenza (dove 

prevalgono le espressioni trovate in precedenza) che in bassa frequenza, dove è necessario iniettare 

una tensione di sequenza zero (rif. Appendice D) opportuna, avente ampiezza e frequenza tali da 

diminuire la quantità idealmente infinita di energia, e, dunque, di capacità [51]. 

Nel sistema di controllo visto nel modello di simulazione validato, la tensione di sequenza zero viene 

sempre mantenuta nulla, in modo da garantire la generazione di una terna di tensioni trifase 

disposte sempre a 120° elettrici l’una dall’altra. In questo caso, se si prevede di utilizzare il motore 

PMSM in un range di velocità dal 50% al 100% del valore massimo progettuale, è possibile 

mantenere il controllo come quello sviluppato e validato in precedenza, grazie anche al fatto che 

l’algoritmo di bilanciamento delle tensioni delle capacità di cella, garantisce sempre l’equa 

distribuzione dell’energia nei rami superiori e inferiori del convertitore, durante tutte le fasi di 
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trasferimento di energia verso il carico, garantendo la simmetria, nella distribuzione delle tensioni 

nei rami del convertitore. 

Tuttavia è necessario ancora stabilire se il valore della capacità da considerare è pari a 3,7 mF per 

500 rpm equivalenti a 33 Hz o se è sufficiente il valore di 1,8 mF per 1000 rpm, equivalenti a 66 Hz 

di frequenza fondamentale (Figura 4.4). 

Considerando però, che si intende sfruttare la caratteristica di poter integrare la quantità di energia 

necessaria dal banco di capacità alle fasi del convertitore, allora è pensabile considerare un metodo 

di dimensionamento delle capacità di cella del convertitore, differente. Utilizzando direttamente 

l’espressione (4.16), è possibile riscriverla nella seguente maniera 

2 2

1

3 2

2 2 ( / )

Tot

SM
SM

SM DC

W

W nC
V V n 





   

(4.17) 

 

ΔWTOT, in questo caso, è la differenza di energia totale necessaria con valore pari a quello trovato 

durante l’analisi delle ipotesi nel capitolo precedente, divisa per le tre fasi del convertitore e 

ulteriormente, per il numero di livelli previsti nell’azionamento M2C. In questo caso, è possibile 

trovare un valore singolo di capacità, considerando anche il valore di ripple ammesso totale e la 

tensione media di cella (in questo caso, posta pari al valore della tensione di ramo diviso il numero 

di celle previsto). Dunque: 

2

6 1

3 6 20.8 [mF]
2 0.1 (850 / 3)

SM

kJ

C



 
 

 
(4.18) 

 

Il valore di capacità, in questo caso, è più grande del caso peggiore di Figura 4.4, ma, lavorando con 

tensioni pari alla frazione n della tensione VDC, è possibile realizzare tale capacità con 

componentistica più semplice ed affidabile e possibilmente basata su tecnologie diverse rispetto a 

quanto considerato per i condensatori discussi nel capitolo precedente.  

 

4.1.2. Induttanza di ramo 

 

Per quanto riguarda il dimensionamento dell’induttore di ramo, è necessario considerare il ripple di 

corrente ammissibile nello stesso durante il funzionamento e tecnica di modulazione prevista. Nel 

modello è stato scelto di usare un modulatore di tipo PD-SPWM per inviare i vari segnali di pilotaggio 

agli n livelli e alle 6n celle SM che saranno presenti nel convertitore. Anche se in letteratura viene 

spesso suggerita la tecnica PS-SPWM, per i vantaggi discussi nel paragrafo 2.5.3, l’interesse è quello 
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di validare la topologia per le sue caratteristiche ridondanti, rispetto alle caratteristiche di qualità 

della forma d’onda di corrente e tensione inviata al motore, considerando comunque, che la tecnica 

PD-SPWM è una delle varie esistenti ed utilizzabili con i convertitori di tipo multilivello in maniera 

efficace[52].  

Dunque le ipotesi di partenza per il dimensionamento dell’induttore, sono: 

 il massimo del ripple di corrente lo si ottiene quando il valore di duty cycle della modulazione 

è pari al 50%; 

 è necessario imporre un valore massimo di ripple di corrente Δi,max; 

 l’espressione del flusso magnetico nell’induttore è ΨL = L∙Δi,max; 

 l’algoritmo di bilanciamento delle tensioni di ramo, garantisce che ai capi delle SM vi sia 

sempre una tensione pari a Vdc / n. 

Sfruttando la relazione 

2 ,max

L swV d T
L

i

 



 (4.19) 

 

 Dove    

VL è la tensione ai capi dell’induttore 

       d = duty cycle imposto dal controllo 

       Tsw = periodo di durata della frequenza di switching 

È possibile trovare che l’espressione dell’induttanza è 

 
,max

sw armd T V
L

i n


 


 (4.20) 

 

Sapendo che la corrente di ramo è esprimibile come 

 
, , ,

,max

ˆ 2
,max ,max ( ) ( )

2 3 2

f N f N rmsN
dc

dc

i IP
i r i r I r

V


        


 (4.21) 

 

Dove 

      r = percentuale di ripple ammessa 

      Idc,max = corrente lato continua di ramo massima 
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      if,N = corrente di fase di picco 

      PN = potenza nominale del sistema 

è possibile stimare il valore di L di ogni ramo, andando a sostituire i valori numerici di progetto alle 

espressioni mostrate. Considerando un ripple di corrente del 5%, si ottiene che l’induttore di ramo 

sarà di circa L = 440 μH. 

In questo modo si hanno a disposizione tutti i parametri per il dimensionamento del convertitore e 

il materiale sufficiente per la realizzazione di un modello di simulazione basato su quello validato 

nel precedente capitolo. 

 

4.2.  Il modello di simulazione PMSM-M2C 

 

L’elaborazione del modello di simulazione consiste nella sostituzione del layer fisico legato alla parte 

di potenza vera e propria dell’azionamento e rappresentato dal precedente sistema VSI-2L (Voltage 

Source Inverter – 2 Level) con il nuovo inverter M2C con N = 6 livelli, dunque n = 3 celle SM per 

ramo, come mostrato nella seguente Figura 4.5. 

 

 

Figura 4.5 - Sistema M2C per motori a magneti permanenti 
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La seconda modifica sostanziale è stata eseguita sul codice del modulatore di tipo PD-SPWM, 

implementando le equazioni mostrate nel capitolo precedente (par. 2.5.3) e l’algoritmo riassunto in 

Figura 2.39. 

Il codice elaborato in linguaggio Matlab, simile al linguaggio C usato comunemente nei 

microcontrollori e DSP odierni, viene riportato in Appendice A. Il codice è stato scritto per la sola 

fase A, ma è necessario applicarlo allo stesso modo per le fasi B e C (e anche per sistemi con un 

ipotetico numero di fasi superiore). Lo scopo delle simulazioni, che verranno eseguite sul modello 

del convertitore MMC derivato direttamente dal precedente e validato sperimentalmente, è quello 

di poter valutare il comportamento del sistema e verificare se il dimensionamento delle capacità di 

cella SM dell’equazione (4.18), è sufficiente per soddisfare le ipotesi di funzionamento 

dell’applicazione in esame. 

 

4.2.1. Il modello di simulazione M2C 

 

In Figura 4.6 viene mostrato il ramo superiore della fase C del convertitore, comprendente 

l’induttore di ramo e le tre celle SM previste. Nella medesima figura viene mostrato anche il 

dettaglio del modulo, con la presenza del ponte half-bridge e della capacità di cella comprensivo del 

sistema di misura della tensione. 

 

 

 

 

Figura 4.6 - Porzione di ramo superiore, fase C, modello di simulazione e dettaglio della cella SM 
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Figura 4.7 - Layer fisico dell'azionamento M2C 
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In Figura 4.7 viene mostrato il sistema nel suo complesso, dove è possibile vedere quanti siano i 

segnali necessari per controllare questa topologia di convertitore. Come detto nel precedente 

capitolo, esistono DSP con un numero di periferiche PWM sufficienti per poter operare anche nel 

caso in esame, ma è facile immaginare come sistemi con numero di livelli elevato, come i 

convertitori per linee in HVDC, o altre applicazioni dove il numero di celle richiesto è elevato, 

richiedano hardware in grado di gestire e instradare numerose linee di segnale, come gli integrati 

FPGA. 

In Figura 4.9 viene mostrato, nel suo insieme, l’algoritmo (ripetuto per le tre fasi del convertitore) 

in grado di eseguire il bilanciamento delle tensioni delle singole celle SM e ampiamente descritto in 

precedenza. Il codice viene eseguito sincrono al tempo di PWM pari a 10 kHz, similmente a come è 

possibile implementarlo nel firmware finale per il DSP di controllo del sistema scelto.  

Per quanto riguarda gli anelli di controllo, la tecnica di iniezione di componente di terza armonica e 

il modulatore, il sistema è rimasto invariato rispetto a quanto utilizzato nel modello di simulazione 

validato, compresi i parametri di dimensionamento degli anelli di controllo (Figura 4.8). 

 

 

Figura 4.8 - Schema a blocchi del controllo per azionamento M2C 
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Figura 4.9 - Sistema di modulazione/bilanciamento delle capacità di SM 
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4.3.  Risultati del modello di simulazione 

 

Avendo a disposizione tutti i dati necessari, è ora possibile eseguire alcune simulazioni potendo 

sfruttare il modello validato e il nuovo modello realizzato usando il convertitore M2C. Le grandezze 

fondamentali sotto osservazione sono riepilogate nella seguente tabella: 

Tabella 4.3 - Grandezze osservate 

Informazione osservata Notazione breve Unità di misura 

Correnti di fase i_UVW [A] 

Velocità Speed [rpm] 

Posizione L [mm] 

 

Come mostrato nel capitolo precedente, la rivoluzione angolare del motore espressa in θ viene 

trasformata in andamento lineare espressa in mm, secondo le equazioni di manovellismo meccanico 

illustrate nel capitolo 3.  

Per uniformare l’analisi con le prove di validazione mostrate nel capitolo precedente, vengono 

rispettati i seguenti parametri di limitazione degli anelli di controllo, in maniera analoga per 

entrambi i convertitori confrontati: 

Tabella 4.4 - Limitazioni anelli di controllo 

Parametro Unità Valore 

Massima velocità [rpm] 500 

Posizione di riferimento [mm] 110 

Massima coppia erogabile [Nm] 520 

 

La corrente è stata impostata pari all’80% del valore massimo. Il motivo è legato principalmente alla 

condizione di carico del motore nel caso di semplice massa con inerzia nota. A causa di questa nuova 

ipotesi di partenza (e anche per validare ulteriormente i modelli di simulazione con il dispositivo 

attualmente esistente), sono stati ripetuti i test di tipo sperimentale, in modo da ottenere nuove 

curve di riferimento per quanto riguarda i tempi di durata della manovra e la velocità di separazione 

dei contatti della camera di interruzione nelle nuove condizioni di confronto.  

Di conseguenza, anche la velocità di riferimento è stata portata dai 2.5 m/s misurati nel capitolo 

precedente, a 3 m/s. I risultati sperimentali sul modello di simulazione validato sono stati 

nuovamente paragonati e messi a confronto con il comportamento del convertitore M2C. 
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a) 

 
b) 

Figura 4.10 - a) Correnti di fase del motore PMSM, acquisite con oscilloscopio; b) Correnti di fase del motore simulate 

 

 
a) 

 
b) 

Figura 4.11 - a) Velocità di rotazione del motore acquisita attraverso il controllo dell’inverter reale; b) Velocità di rotazione 
simulata 
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a) 

 
b) 

Figura 4.12 - a) Angolo meccanico acquisito attraverso il controllo dell’inverter reale; b) Angolo meccanico simulato 

 

 
a) 

 
b) 

Figura 4.13 - a) Distanza lineare basata su calcolo equazione (3.2) e angolo meccanico di Figura 4.12 a); b) Distanza lineare 
basata su calcolo equazione (3.2) e angolo meccanico simulato 
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Da Figura 4.10 a Figura 4.13 sono mostrate le curve caratteristiche e di interesse, che confermano 

l’accuratezza del modello. Il calcolo delle velocità lineari trasformate dal sistema di manovellismo, 

porta a risultati molto simili tra di loro sia per il caso della curva simulata in Figura 4.13 b), che per 

il caso della curva acquisita sul prototipo da laboratorio in Figura 4.13 a): ≈ 3 m/s. 

Come anticipato ad inizio capitolo, la simulazione del sistema MMC prevede l’uso degli stessi identici 

parametri di sintonizzazione degli anelli di controllo utilizzati per il modello 2L-VSI.  

 

 

 

 
a) 

 
b) 

Figura 4.14 - a) Correnti di fase del motore PMSM, simulate con azionamento 2L-VSI; b) Correnti di fase del motore PMSM, 
simulate con azionamento 6L-MMC 
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a) 

 
b) 

Figura 4.15 - a) Velocità di rotazione del motore simulata con azionamento 2L-VSI; b) Velocità di rotazione simulata con 
azionamento 6L-MMC 

 

 
a) 

 
b) 

Figura 4.16 - a) Angolo meccanico simulato con azionamento 2L-VSI; b) Angolo meccanico simulato con azionamento 6L-MMC 
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a) 

 
b) 

Figura 4.17 - a) Distanza lineare basata su calcolo equazione (3.2) e angolo meccanico simulato con azionamento 2L-VSI a); b) 
Distanza lineare basata su calcolo equazione (3.2) e angolo meccanico simulato con azionamento 6L-MMC 

 

Come è possibile notare, dalle Figura 4.14 alla Figura 4.17 non sono evidenti discrepanze di 

comportamento del sistema a parità di carico e di tipologia di controllo. Una minima differenza si 

può evidenziare in Figura 4.17, dove a parità di posizione di rifermento per il calcolo delle velocità, 

si passa da 24.48 ms a 23.92 ms e da 38.94 ms a 38.36 ms.  

Come già detto in precedenza, l’operazione di manovra [OPEN] non viene indagata perché mostra 

curve esattamente simmetriche e opposte a quelle viste per la manovra di [CLOSE]. Deve essere 

indagato, però, il comportamento nel caso di richiesta di una manovra di tipo O-0,3s-CO, come 

richiesto dalle normative e come ampiamente discusso nei capitoli precedenti.  

Il parametro di riferimento, che indica se l’energia accumulata è sufficiente per le operazioni 

previste, è la tensione continua ai capi del convertitore VDC. Il valore è stato acquisito sia sul sistema 

di laboratorio, che sui due modelli di simulazione e il risultato viene mostrato in Figura 4.18. 
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Il confronto tra modello di simulazione e dati acquisti direttamente ai capi delle capacità del 

prototipo di laboratorio, mostra alcune differenze. Il motivo principale è legato al fatto che alcuni 

parametri reali non sono stati considerati nel modello, come spiegato in precedenza. Il consumo di 

energia, cioè la differenza di tensione tra sistema a riposo e il valore minimo che si ottiene durante 

una manovra, ha comunque un andamento molto simile tra le Figura 4.18 a) e Figura 4.18 b). La 

Figura 4.18 c) invece mostra la caduta di tensione presente ai capi delle fasi del convertitore M2C, 

che risulta essere molto rumorosa a causa della mancanza di capacità in ingresso e, dunque, 

soggetta al ripple di tensione di switching delle singole celle SM. Il suo valore qualitativo, però, si 

 
a) 

 
b) 

c) 
Figura 4.18 - a) Tensione capacità prototipo di laboratorio; b) Tensione capacità modello 2L-VSI; c) Tensione ai capi delle fasi 

del convertitore MMC 
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assesta tra gli 850 e gli 835 VDC nell’arco di una manovra. Dunque, nelle medesime condizioni di 

simulazione di Figura 4.18 b),  il dimensionamento delle capacità risulta essere sufficiente per una 

singola manovra ed è stato verificato anche per un ciclo completo della durata di 0,5 s, tempo 

necessario per eseguire tre operazioni secondo la sequenza O-0,3s-CO alla velocità di 3 m/s. 

Il risultato delle simulazioni viene mostrato in Figura 4.19 e Figura 4.20. 

 

Figura 4.19 - Tensione ai capi delle tre fasi del convertitore MMC 

 

Figura 4.20 - Distanza lineare basata su calcolo equazione (3.2) e angolo meccanico simulato con azionamento 6L-MMC 

 

Nella Figura 4.20 è interessante notare, ribadendo quanto già detto in precedenza, che le pendenze 

della curva di posizione sia esattamente simmetrica nella manovra di [CLOSE] rispetto alla manovra 

di [OPEN]. Oltretutto, la seconda manovra di [OPEN] mostra un andamento identico alla prima, 

indice del fatto che la tensione generata dal convertitore è sufficiente per garantire le prestazioni 

richieste al motore PMSM. 

Una volta validati i parametri di dimensionamento e il convertitore M2C in ambiente di simulazione, 

è possibile sfruttare la modularità del sistema per verificare il comportamento in condizioni di 

emergenza.  

L’algoritmo di controllo mostrato in Figura 2.39, è stato modificato come riportato in Appendice A, 

integrando un sistema di cambio del numero di livelli del convertitore M2C operato in seguito 

all’invio di una semplice variabile di tipo boolean da parte del sistema di supervisione implementato 

nel controllo. Infatti, grazie alla grande flessibilità dell’algoritmo (basato fondamentalmente sull’uso 
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di variabili contenenti vettori e scansionate tramite indici e cicli iterativi), è possibile semplicemente 

indicare che il numero di livelli del convertitore passa dal valore di progetto (n = 3), ad un nuovo 

valore di numero di livelli diverso (n = 2), come nel caso in esame. Alla fine dell’elaborazione, il livello 

n-esimo, che è stato necessario disattivare, viene forzato in maniera statica su OFF, eliminando 

dunque tutte le celle dello stesso livello di tensione pari alla cella che è necessario escludere 

(esempio di Figura 4.21). In questa maniera, anche la quantità di tensione totale disponibile ai capi 

del convertitore, perde di un valore pari a VDC/n. Dunque, è importante verificare che le capacità di 

SM devono assicurino una quantità di energia sufficiente, almeno per il completamento della 

manovra in corso. 

A tal fine, è stata imposta una condizione di guasto arbitraria alla prima cella SM del ramo superiore 

della fase A (SMu,1) del convertitore e sono stati generati i segnali di modifica, da parte del 

supervisore del sistema di controllo, all’algoritmo di modulazione, come appena descritto. 

 

 

Figura 4.21 - Simulazione di anomalia cella SM Vu,1 
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a) 

 
b) 

 
c) 

d) 
Figura 4.22 - a) Correnti di fase del motore PMSM, passaggio da 6L-MMC a 4L-MMC; b) Velocità rotore motore PMSM, passaggio 
da 6L-MMC a 4L-MMC; c) Distanza lineare, passaggio da 6L-MMC a 4L-MMC; d) Tensione ai capi del convertitore, passaggio da 
6L-MMC a 4L-MMC. 
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a) 

 
b) 

 
c) 

d) 
Figura 4.23 - a) Correnti di fase del motore PMSM, passaggio da 6L-MMC a 4L-MMC; b) Velocità rotore motore PMSM, passaggio 
da 6L-MMC a 4L-MMC; c) Distanza lineare, passaggio da 6L-MMC a 4L-MMC; d) tensione ai capi del convertitore, passaggio da 
6L-MMC a 4L-MMC. 
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I risultati mostrano come il sistema risulti essere in grado di completare la manovra e in differenti 

condizioni di guasto: nel primo caso l’anomalia viene registrata dopo 9 ms e corretta a 10 ms 

dall’inizio della simulazione, quando il motore lavora al livello di coppia richiesto e durante 

l’accelerazione del carico meccanico dalla posizione di riposo alla velocità di rotazione di riferimento 

(Figura 4.22). 

Il secondo caso analizzato, consiste in una condizione di anomalia durante la decelerazione e il 

raggiungimento della posizione stabile finale, imposta a 57 ms dall’inizio della simulazione (Figura 

4.23).  

Il tipo di guasto simulato, consiste nella esclusione della cella SM in esame, a causa di un 

cortocircuito esterno o per una anomalia riscontrata sul condensatore, che scaturisce l’intervento 

del supervisore necessario per evitare ulteriori danni. Ad esempio, può essere stata rilevata una 

temperatura interna al condensatore e/o all’elettronica di potenza elevata, oppure una caduta di 

tensione ai capi della capacità eccessiva, sintomo di un aumento della resistenza equivalente serie, 

evento spesso legato ad un deterioramento del materiale dielettrico del componente. L’andamento 

della corrente nello SWu, nello SWl e attraverso la cella SM, una volta esclusa, viene mostrato nella 

Figura 4.24. 

 

Figura 4.24 - Correnti di modulo SMu1 

 

E’ anche interessante notare come il comportamento della singola corrente di fase A sia comunque 

differente nel passaggio dal funzionamento normale al funzionamento in condizioni di guasto, come 

visibile in Figura 4.25. 
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Figura 4.25 - Andamenti delle correnti di ramo superiore ed inferiore della fase A 

 

Il guasto, escluso immediatamente dopo la manifestazione dell’anomalia, non compromette la 

circolazione di corrente nella fase interessata, permettendo quindi di poter dimensionare una sola 

volta gli switch di potenza in termini di massime correnti ammissibili durante il funzionamento del 

sistema, sia in condizioni normali che in condizioni di anomalia. Altro aspetto importante consiste 

nel fatto che, l’esclusione di un livello di tensione, non comporta problemi alle altre celle SM. 

Dunque, in termini di design, è possibile dire che i componenti scelti per il funzionamento del 

convertitore in configurazione MMC-6L, possono essere gli stessi nella previsione di utilizzo anche 

in funzionamento del convertitore in configurazione MMC-4L, considerando il breve periodo di 

tempo necessario al completamento di una manovra.  

L’ultima verifica da effettuare, è legata alla capacità del sistema di poter operare nel caso peggiore: 

guasto del SM scelto durante la decelerazione del motore dopo un ciclo completo di O-0,3sCO. La 

simulazione è stata eseguita su tre grandezze indicative del funzionamento del sistema: distanza 

lineare percorsa della camera di interruzione, tensione ai capi del convertitore e velocità raggiunta 

durante tutte e tre le manovre richieste. Il comportamento viene mostrato in Figura 4.26. 
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Figura 4.26 - Caso peggiore di anomalia per il convertitore MMC 

Come è possibile vedere, la tensione ai capi del convertitore scende del valore VDC/2 a 465 ms 

dall’inizio della simulazione, durante la seconda manovra di apertura. Come per le manovre 

analizzate singolarmente, anche in questo caso il dimensionamento delle capacità di cella SM, risulta 

essere sufficiente a coprire anche quest’ultimo caso particolare di funzionamento ipotizzato.  
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5. Conclusioni 
 

In questa Tesi, è stato analizzato un azionamento elettrico per motori trifase a magneti permanenti, 

di tipo MMC, applicato come comando per gli interruttori ad alta tensione HVCB e avente un design 

di tipo orientato all’affidabilità. 

Un azionamento elettrico tradizionale, utilizzato come base di partenza per le successive analisi, è 

stato studiato sotto il profilo dei componenti che lo compongono ed è stata fatta una stima di quali 

di essi possano essere elementi critici che ne possano inficiare la prestazione o lo stesso 

funzionamento per il quale è stato pensato.  Sono state introdotte e descritte le camere di 

interruzione per HVCB e sono state raccolte informazioni sulla progettazione di tipo affidabile (DFR), 

dove sono stati definiti e descritti gli attuali metodi di analisi predittiva del guasto e usura dei 

componenti elettronici in generale.  

E’ stato sviluppato e analizzato il modello di simulazione dell’azionamento elettrico tradizionale, 

dettagliato nel suo complesso, comprendente l’elettronica di potenza, il motore PMSM e il sistema 

di controllo. Il carico meccanico è stato ipotizzato e dimensionato per l’applicazione specifica 

prevista e alcune prove sono state eseguite su di un prototipo da laboratorio, con lo scopo di poter 

validare, successivamente, tramite test sperimentali eseguiti sull’interruttore HVCB al quale è stato 

applicato, l’azionamento e il suo modello di simulazione. 

Sono stati applicati i modelli di calcolo predittivo sugli elementi critici dell’azionamento e i risultati 

sono serviti come base per giustificare lo sforzo nella ricerca di topologie innovative, come nel caso 

del nuovo convertitore modulare MMC, introdotto nel presente lavoro. Gli elementi critici, sotto il 

profilo dell’affidabilità, sono stati resi ridondanti e modulari, grazie alle caratteristiche del 

convertitore MMC e con lo scopo finale di poter aumentare la robustezza del sistema. 

E’ stato sviluppato un ulteriore modello di simulazione completo del convertitore MMC, nel 

medesimo modo di quanto fato per l’azionamento tradizionale e ne sono stati confrontati i risultati 

con quelli ottenuti tramite il modello di simulazione validato sperimentalmente in precedenza. Si è 

quindi potuto confrontare le prestazioni dei due convertitori applicati sul medesimo carico, al fine 

di validare il dimensionamento fatto per i nuovi componenti del convertitore modulare e le 

prestazioni di quest’ultimo, nel suo complesso. 

Le simulazioni di anomalie arbitrarie ai componenti del circuito di potenza del nuovo convertitore 

MMC, soddisfa pienamente le aspettative di affidabilità ricercata, permettendo di mantenere il 

sistema operativo e funzionante, anche in condizioni di guasto ad uno degli elementi interni del 

convertitore. L’utilizzo di un azionamento elettrico con topologia modulare, permette, inoltre, di 

poter sfruttare le proprie componenti in maniera continuativa, escludendone automaticamente 

quelle difettose dal circuito ed evitando di dover realizzare complesse strutture ridondanti per 

ottenere il medesimo risultato.  
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 - Codice modulatore M2C 
 

function [D_A_1_1, D_A_1_2, D_A_1_3, D_A_2_1, D_A_2_2, D_A_2_3, Vz_1_o, Vz_2_o] = 
duty_m2c(duty1,duty2,Vc1,Vc2,Vc3,Vc4,Vc5,Vc6,IA1,IA2,Vdc,bilanc) 
%#codegen 
  
% SM Cell per arm 
n=3; 
 
% Matlab init 
persistent oneshot; 
if isempty(oneshot); oneshot = 0; end 
  
persistent V_C_A1; 
if isempty(V_C_A1); V_C_A1 = zeros(1,n); end 
persistent V_C_A1_appoggio; 
if isempty(V_C_A1_appoggio); V_C_A1_appoggio = zeros(1,n); end 
  
persistent V_C_A2; 
if isempty(V_C_A2); V_C_A2 = zeros(1,n); end 
persistent V_C_A2_appoggio; 
if isempty(V_C_A2_appoggio); V_C_A2_appoggio = zeros(1,n); end 
  
persistent D_A_1; 
if isempty(D_A_1); D_A_1 = zeros(1,n); end 
persistent D_A_2; 
if isempty(D_A_2); D_A_2 = zeros(1,n); end 
persistent D_A_3; 
if isempty(D_A_3); D_A_3 = zeros(1,n); end 
  
 
 
D_A_1_1 = 0; 
D_A_1_2 = 0; 
D_A_1_3 = 0; 
  
D_A_2_1 = 0; 
D_A_2_2 = 0; 
D_A_2_3 = 0; 
  
 
% Simple modulator level changer algorithm (first part) 
if (bilanc == 1) 
  
    n = 2; 
     
    if (oneshot == 0) 
        oneshot = 1; 
        V_C_A1 = zeros(1,n) 
        V_C_A2 = zeros(1,n) 
    end 
end 
   
% arm UP 
  
Vz_1 = duty1; 
  
SM_1_on = floor(Vz_1/(Vdc/n)); 
  
SM_1A_on = SM_1_on; 
  
% To be sure that SM_1_xxx are initialized 
if (SM_1_on < 0) 
    SM_1_on = 0; 
end 
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SM_1_off = n -SM_1_on - 1;  
%  
if (SM_1_off < 0) 
    SM_1_off = 0; 
end 
  
% arm LOW 
  
Vz_2 = duty2; 
  
SM_2_on = floor(Vz_2/(Vdc/n)); 
  
SM_2A_on = SM_2_on; 
  
if (SM_2_on < 0); 
    SM_2_on = 0; 
end 
  
SM_2_off = n -SM_2_on - 1;  
  
if (SM_2_off < 0) 
    SM_2_off = 0; 
end 
  
% SM Capacitor voltages per SM (phase) 
V_C_A = [Vc1, Vc2, Vc3, Vc4, Vc5, Vc6]; 
  
V_C_A = floor(V_C_A); 
 
% Noise hysteresis on current reading 
if (IA1 < 0 && IA1 > -1) 
    IA1 = -1; 
end 
  
if (IA2 < 0 && IA2 > -1) 
    IA2 = -1; 
end 
  
if (IA1 > 0 && IA1 < 1) 
    IA1 = 1; 
end 
  
if (IA2 > 0 && IA2 < 1) 
    IA2 = 1; 
end 
  
  
% Route half Capacitor voltage values to UPPER and LOWER arm of corresponding   % SMs 
  
% arm UP 
for p = 1:1:n 
     
    if (bilanc == 1) 
        V_C_A1(p) = V_C_A(p+1); 
    else 
        V_C_A1(p) = V_C_A(p); 
    end 
     
end 
 
% arm LOW 
for p = 1:1:n 
     
    if (bilanc == 1) 
        V_C_A2(p) = V_C_A(p+n+2); 
    else 
        V_C_A2(p) = V_C_A(p+n); 
    end 
end 
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% Following Matlab function sort in ascending order the input vector value and store original position of input vector value. Output are two vector 
% one with right Capacitor voltage order information and second with original SM index 
  
% [a,b]=sort([10, 40, 30, 60, 50]) 
% a = 
%     10    30    40    50    60 
% b = 
%      1     3     2     5     4 
  
[V_C_A1, V_C_1] = sort(V_C_A1); 
  
[V_C_A2, V_C_2] = sort(V_C_A2); 
  
% Every input duty cycle scaled to right voltage value is routed to next iteration, for UPPER arm 
  
if (IA1 >= 0) 
     
    for i = 1:1:SM_1_on 
        % give to all other SM cell a fixed duty cycle (ON) 
        posizione = V_C_1(i); 
        D_A_1(posizione) = 1.1; 
    end 
     
    % give to single SM cell actual duty cycle 
    if (SM_1_on >= 0 && SM_1_on < n) 
        posizione = V_C_1(SM_1_on + 1); 
        D_A_1(posizione) = mod(Vz_1*((n)/(Vdc)),1); 
    end 
     
    for j = SM_1_on+2:1:n 
        % give to all other SM cell a fixed duty cycle (OFF) 
        posizione = V_C_1(j); 
        D_A_1(posizione) = -.1; 
    end 
end 
  
if (IA1 < 0) 
     
    for i = 1:1:SM_1_off 
        % give to all other SM cell a fixed duty cycle (OFF) 
        posizione = V_C_1(i); 
        D_A_1(posizione) = -.1; 
    end 
     
    % give to single SM cell actual duty cycle 
    if (SM_1_off >= 0 && SM_1_off < n) 
        posizione = V_C_1(SM_1_off + 1); 
        D_A_1(posizione) = mod(Vz_1*((n)/(Vdc)),1); 
    end 
     
    for j = SM_1_off+2:1:n 
        % give to all other SM cell a fixed duty cycle (ON) 
        posizione = V_C_1(j); 
        D_A_1(posizione) = 1.1; 
    end 
end 
  
% do same done as before, for LOWER ARM 
     
if (IA2 >= 0) 
     
    for i = 1:1:SM_2_on 
        posizione = V_C_2(i); 
        D_A_2(posizione) = 1.1; 
    end 
     
    if (SM_2_on >= 0 && SM_2_on < n) 
        posizione = V_C_2(SM_2_on + 1); 
        D_A_2(posizione) = mod(Vz_2*((n)/(Vdc)),1); 
    end 
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    for j = SM_2_on+2:1:n 
        posizione = V_C_2(j); 
        D_A_2(posizione) = -.1; 
    end 
end 
  
if (IA2 < 0) 
     
    for i = 1:1:SM_2_off 
        posizione = V_C_2(i); 
        D_A_2(posizione) = -.1; 
    end 
     
    if (SM_2_off >= 0 && SM_2_off < n) 
        posizione = V_C_2(SM_2_off + 1); 
        D_A_2(posizione) = mod(Vz_2*((n)/(Vdc)),1); 
    end 
     
    for j = SM_2_off+2:1:n 
        posizione = V_C_2(j); 
        D_A_2(posizione) = 1.1; 
    end 
end 
 
% Simple modulator level changer algorithm (second part) 
if (bilanc == 0) 
    D_A_1_1 = D_A_1(1); 
    D_A_1_2 = D_A_1(2); 
    D_A_1_3 = D_A_1(3); 
     
    D_A_2_1 = D_A_2(1); 
    D_A_2_2 = D_A_2(2); 
    D_A_2_3 = D_A_2(3);     
end 
 
% If just one level cancellation is required, force same SM level to bypass state (OFF) and route right D_A_1 and D_A_2 values to scaled SM index 
if (bilanc == 1) 
    D_A_1_1 = -.1; 
    D_A_1_2 = D_A_1(1); 
    D_A_1_3 = D_A_1(2); 
     
    D_A_2_1 = D_A_2(1); 
    D_A_2_2 = D_A_2(2); 
    D_A_2_3 = -.1; 
end
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 - Trasformazione del sistema di riferimento 
 

Trasformazione da abc a dq0 

Siano av , bv , cv una terna di tensioni trifase simmetriche e sinusoidali con 
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 (B.1) 

 

Questa terna può essere espressa come un vettore le cui componenti sono le singole tensioni che 

la costituiscono 
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in uno spazio euclideo la cui rappresentazione è riportata in Figura B.1 e definito attraverso i tre 

versori 

 

1 0 0

0 1 0

0 0 1

a b cu u u

     
     

  
     
          

 (B.3) 

 

 

Figura B.1 - spazio euclideo abc 

  

Per un sistema simmetrico di tensioni come quello definito nelle (B.1), vale la seguente relazione 
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0a b cv v v    (B.4) 

 

Questa relazione definisce un sottospazio bidimensionale χ perpendicolare al vettore  1 1 1
T

 

nello spazio abc (Figura B.2). 

 

Figura B.2 - sottospazio χ 

Si può quindi pensare di definire un nuovo spazio αβγ, nel quale 

 l’asse α è la proiezione dell’asse a sul piano   

 l’asse β è allineato in direzione e verso con il vettore  1 1 1
T

 nello spazio abc 

 l’asse γ è definito con la regola della mano destra 

 

 

Figura B.3 - spazio αβγ 

Un qualsiasi vettore appartenente allo spazio abc è esprimibile nello spazio αβγ attraverso l’uso di 

una matrice di trasformazione definita come 
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/
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 (B.5) 

 

La matrice (B.5) possiede la seguente proprietà notevole 

/ 1abcT   (B.6) 

 

da cui segue che la matrice di trasformazione per il passaggio dal sistema αβγ ad abc, gode della 

seguente proprietà notevole 

   (8.7) 
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 (B.7) 

 

Attraverso le (B.5) e (B.7), è quindi possibile passare dalla rappresentazione di un vettore in uno dei 

due spazi all’altro. Si ha infatti che 

/

/

abc abc
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v T v

v T v

 

 

 

 
 (B.8) 

 

Se si applica /abcT   ad una terna di grandezze trifase simmetriche come quella (B.1), si nota che i 

tre vettori ottenuti giacciono tutti sul piano χ , in quanto, per la (B.4), la loro componente lungo 

l’asse  è nulla. Infatti, esplicitando l’espressione delle singole componenti si ha 
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Se la terna di vettori di partenza in abc è una terna di grandezze rotanti, i vettori di arrivo in αβγ 

saranno anch’essi rotanti. 

Si può quindi pensare di eseguire un’ulteriore trasformazione degli assi verso un sistema di 

riferimento che ruoti alla stessa velocità delle grandezze in abc e che giaccia anch’esso sul piano χ 

individuato in precedenza (Figura B.4). 

 

Figura B.4 - sistema di riferimento dq0 

 

La matrice di trasformazione da αβγ al nuovo riferimento dq0, assume la seguente forma 

0/

cos sin 0

sin cos 0

0 0 1

dqT 

 

 

 
 

 
 
  

 (B.10) 

 

dove si è assunto l’asse 0 coincidente con l’asse γ e 

   
0

0

t

d       (B.11) 

 

con ω velocità di rotazione del sistema. 

Anche per la matrice 0/dqT   è possibile fare considerazioni di carattere matematico come segue 

0/ 1dqT    (B.12) 

 

da cui segue la seguente proprietà notevole 
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1

/ 0 0/ 0/

cos sin 0

sin cos 0

0 0 1

T
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 (B.13) 

 

Riassumendo, valgono le seguenti relazioni 

0 0/

/ 0 0

dq dq

dq dq

v T v

v T v

 

 

 

 
 (B.14) 

 

Riunendo assieme le relazioni (B.8) e le (B.14), si ricava la relazione per trasformare un qualsiasi 

vettore rotante con velocità ω nel sistema abc, in un vettore appartenente allo spazio dq0 

0 0/ 0/ / 0/dq dq dq abc abc dq abc abcv T v T T v T v          (B.15) 

 

dove la matrice 
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 (B.16) 

 

viene chiamata con il nome di matrice di Park. 

Anche questa matrice gode delle stesse proprietà matematiche delle matrici da cui deriva 

0/ 1dq abcT   (B.17) 

 

e quindi 

1

/ 0 0/ 0/

T

abc dq dq abc dq abcT T T   (B.18) 
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Proprietà della trasformazione di Park 

La principale motivazione alla base dell’utilizzo della trasformazione di Park è che essa permette di 

esprimere una terna di vettori rotanti e simmetrici (come ad esempio correnti o tensioni in un 

sistema di distribuzione trifase), attraverso un vettore statico, le cui componenti sono costanti. La 

semplificazione che si ottiene nella trattazione teorica di sistemi trifase è, quindi, notevole e 

permette una maggiore semplicità sia nell’analisi del funzionamento stazionario, sia in quello 

dinamico e nello sviluppo dei relativi algoritmi di controllo. 

La trasformazione di Park è una trasformazione che non conserva il modulo dei vettori sui quali 

viene applicata. Si ha infatti che 

2 2 2 2 2 2

0a b c d qv v v v v v      (B.20) 

 

Discorso differente vale invece per la potenza, le cui espressioni nei due sistemi di riferimento sono 

le seguenti 
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 (B.21) 
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dq dq dq d q q d d q q

i

p v i v v v i v i v i v i

i

 
           
  

 (B.22) 

 

È possibile dimostrare attraverso passaggi matematici che per la potenza vale 

0 0 0abc a a b b c c d d q q dqp v i v i v i v i v i v i p        (B.23) 
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La trasformazione di Park è quindi una trasformazione che conserva la potenza, ma non il modulo. 

 

Trasformazione di Stanley 

In letteratura è presente un ulteriore approccio alla trasformazione dal sistema abc a dq0, che si 

pone l’obbiettivo di giungere ad una trasformazione, simile a quella di Park, che però conservi il 

modulo dei vettori trasformati. 

Tale metodo si basa su una generalizzazione della matrice di Park e sull’imposizione di vincoli che 

permettano la conservazione dei moduli e prende il nome di trasformazione di Stanley. 

La matrice di trasformazione che ne scaturisce è ottenuta allineando gli assi αβγ e dq0 allo stesso 

modo di quanto fatto nella trasformazione di Park (Figura B.4) ed assume la seguente forma 
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Per la matrice di Stanley non valgono le stesse proprietà matematiche della matrice di Park 

1

0/ / 0 0/ 0/

2 3
1                

9

T

Stanley dq abc Stanley abc dq Stanley dq abc Stanley dq abcT T T T

         (B.25) 
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 - I controllori industriali PID 
 

Consideriamo un regolatore che esercita un’azione di controllo dipendente dall’errore attraverso la 

seguente legge 

0

( )
( ) ( ) ( )

t

P I D

de t
u t K e t K e d K

dt
     (C.1) 

 

La legge di controllo è quindi composta da:  

 un’azione Proporzionale all’errore e(t)  

 un’azione Integrale sull’errore e(t) 

 un’azione Derivativa sull’errore e(t). 

Questo tipo di regolatori prende il nome di PID. I tre guadagni che compaiono nella legge di controllo 

mostrata in (C.1) sono definiti come  

 KP : guadagno proporzionale  

 KI : guadagno integrale 

 KD : guadagno derivativo.  

Analogamente, la legge di controllo si può scrivere come segue 

0

1 ( )
( ) ( ) ( )

t

P D

I

de t
u t K e t e d T

T dt
 

 
   

 
  (C.2) 

 

dove:  

 P
I

I

K
T

K
 , tempo integrale  

D
D

P

K
T

K
 , tempo derivativo  

Tra le ragioni del vastissimo utilizzo dei regolatori PID nella pratica dell’automazione industriale, 

motivo per il quale vengono anche chiamati regolatori industriali, ricordiamo 

 semplicità di realizzazione in diverse tecnologie (elettronica, idraulica, pneumatica) 

 efficacia per la regolazione di un’ampia gamma di processi industriali 

 semplicità di taratura dei parametri;  
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 possibilità di taratura automatica dei parametri, per mezzo di semplici esperimenti.  

Dal caso generale della legge di controllo PID, è poi possibile ricavare altre leggi di controllo, 

annullando una o più delle azioni di controllo proporzionale, integrativa o derivativa. Sono in 

particolare di interesse le leggi di controllo:  

 P (proporzionale) 

 PD (proporzionale-derivativa) 

 PI (proporzionale-integrale) 

Essendo un sistema dinamico lineare e invariante, il regolatore PID può essere rappresentato da una 

funzione di trasferimento mostrata in Figura C.1. 

 

Figura C.1 - Funzione di trasferimento del regolatore PID 

 

Dove la funzione di trasferimento può essere scritta come 

211
( ) 1I P I I D

P D P D

I I

K K sT s T T
R s K K s K sT

s sT T s

   
       

 
 (C.3) 

 

Il numeratore di R(s) nella (C.3), è di grado superiore al numeratore: pertanto, così come scritta, la 

funzione di trasferimento non è fisicamente realizzabile. Ciò corrisponde all’impossibilità di ottenere 

dall’errore un segnale che ne costituisca in ogni istante la derivata. Per rendere realizzabile l’azione 

derivativa occorrerà in effetti aggiungere un polo in alta frequenza, per altro di norma irrilevante ai 

fini della valutazione delle prestazioni del regolatore PID.  

Dall’ultima espressione scritta per R(s) si riconosce che al variare di TI e TD, gli zeri del regolatore 

possono essere reali o complessi e coniugati. Imponendo la presenza di due zeri reali e distinti, 

naturalmente rappresentati nel semipiano sinistro del piano complesso, il diagramma di Bode del 

modulo di R assumerà l’andamento tipico riportato in Figura C.2:  
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Figura C.2 – Grafico di Bode dell’ampiezza della funzione (C.3) 

Il progetto del regolatore PID si riduce quindi alla scelta del guadagno e della posizione degli zeri, in 

base a determinate regole di stabilità note.
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  - La sequenza diretta, inversa e nulla (o omopolare) 
 

Viene detto sistema polifase un sistema costituito da più tensioni o da più correnti sinusoidali, 

sfasate l’una rispetto all’altra. Un sistema polifase è simmetrico quando le grandezze sinusoidali 

hanno la stessa ampiezza e sono sfasate l’una rispetto all’altra di ±2π/m, con m numero di fasi. 

Ciascuna grandezza sinusoidale nel tempo è caratteristica di una fase. Se il sistema polifase è 

simmetrico, si potrà esprimere come 
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 (D.1) 

 

con m intero qualunque maggiore di 2.  

Il sistema (D.1) corrisponde un sistema polifase costituito da fasori della stessa ampiezza, sfasati 

l’uno rispetto all’altro di ±2π/m.  

Il sistema degli m fasori è rappresentabile, quindi, con una stella regolare ad m raggi o con un 

poligono regolare ad m lati (Figura D.1). 

 

 

Figura D.1 - Diagramma fasoriale di un sistema polifase con m = 6 

 

Di interesse, dal caso generico polifase, è quando m = 3.  

Un possibile sistema trifase è il seguente 
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(D.2) 

  

Tale sistema può essere rappresentato da 3 fasori angolarmente disposti 120° l’uno rispetto 

all’altro. In tale caso il sistema è Diretto, cioè l’ordine ciclico in cui si susseguono le fasi, è il diretto 

o l’orario (Figura D.2). 

 

Figura D.2 - Rappresentazione fasoriale di un sistema trifase diretto 

  

Viene chiamato Inverso il sistema trifase in cui l’ordine ciclico è antiorario (Figura D.3). Tale sistema 

può essere ottenuto dal precedente scambiando tra loro due fasi di (D.2). 
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Sistema   Diretto 
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Figura D.3 - Rappresentazione fasoriale di un sistema trifase inverso 

 

La sequenza diretta è anche detta dei ritardi in quanto, assumendo come riferimento il primo fasore 

della terna, il secondo è sfasato di 120° in ritardo e il terzo di 240° sempre in ritardo. Viceversa, la 

sequenza inversa è detta anche degli anticipi.  

 

Terne di sequenza  

Per rappresentare sistemi trifase simmetrici di tensioni (o di correnti, in tal caso vengono detti 

equilibrati) si può introdurre un operatore di rotazione 
2

3
2 2 1 3

cos sin
3 3 2 2

j

e j j


 
        

(numero complesso adimensionale). 

E’ possibile scrivere che 
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Inoltre, 
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1
...




 
   

Dunque, facendo riferimento alle tensioni 
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  Terna diretta 

e’ possibile dire che 1 2 3 0E E E   , e ciò implica anche che 21 0    . In Figura D.4, è riportata 

la terna di operatori di rotazione nel piano complesso.  

Per quanto riguarda una terna inversa, si può scrivere che 
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Figura D.4 - Terna di operatori di rotazione nel piano complesso 

  

Per analogia si può definire una terna Omopolare (Figura D.5) 
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Figura D.5 - Terna omopolare 

Una terna omopolare non è una terna simmetrica, ma viene introdotta per comodità, per 

semplificare lo studio dei sistemi trifase, come visto in Appendice B.
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