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Abstract

The main objective of this Thesis was to develop an analytical control method
for line-commutated converters in Discontinuous Conduction Mode (DCM), suit-
able for high-performance current sources. The particular purpose was to make
it with low computational burden in order to allow its on-line implementation in
a Digital Signal Processor (DSP).

A theoretical study of line-commutated converters in DCM together with dif-
ferent methods proposed in the bibliography has been made.

The converter and the associated load have been characterized in order to
obtain a compensation function that could be implemented in a DSP.

Analytical developments for typical loads have been made, among them: RLE,
LC and LC with a linear approximation of capacitor voltage.

The proposed method was verified by means of simulation on a current source.
The simulation characteristics were carefully chosen in order to reflect the further
practical implementation.

Finally, the method was experimentally tested and validated on a real cur-
rent source obtaining results comparable to the simulations. The method fully

accomplishes the requirements of precision and simplicity of implementation.
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Resumen

El objetivo principal de esta tesis fue desarrollar un método analitico de con-
trol de rectificadores a tiristores en Modo de Conduccién Discontinua (Discontin-
uous Conduction Mode, DCM) que fuera aplicable a fuentes de corriente de gran
precision. El propoésito particular fue lograr un método de bajo costo computa-
cional para lograr su implementacion en tiempo real en un Procesador Digital de

Senales (Digital Signal Processor, DSP).

Para ello se realizé un estudio de la operacién de los rectificadores controlados

en DCM y de los diferentes métodos de compensacién existentes en la literatura.

Se modeliz6 el convertidor y la carga asociada para poder obtener una funcion

de compensacién que pudiera ser implementada en un DSP.

Se realizaron desarrollos analiticos del comportamiento de las variables de
salida para las cargas tipicas. Se obtuvo una formulacién original, para el caso de

cargas RLE, LC' v LC' con aproximacion lineal de la tension en el capacitor.

El método de compensacion propuesto fue verificado por medio de la sim-
ulacion de una fuente de corriente. Las caracteristicas de la simulaciéon fueron
cuidadosamente elegidas para reflejar fielmente la implementacién préactica que

se realizaria a posteriori.

Finalmente, el método fue experimentalmente validado en una fuente de corri-

ente, obteniéndose resultados similares a las simulaciones. La implementacién del

XXI



método propuesto en lenguaje C fue realizada en un DSP de moderadas presta-
ciones. El método obtenido cumple ampliamente con los objetivos propuestos de

aplicabilidad a fuentes de corriente de precision y simplicidad de implementacion.
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Abstract

The main objective of this Thesis was to develop an analytical control method
for line-commutated converters in Discontinuous Conduction Mode (DCM), suit-
able for high-performance current sources. The particular purpose was to make
it with low computational burden in order to allow its on-line implementation in
a Digital Signal Processor (DSP).

A theoretical study of line-commutated converters in DCM together with dif-
ferent methods proposed in the bibliography has been made.

The converter and the associated load have been characterized in order to
obtain a compensation function that could be implemented in a DSP.

Analytical developments for typical loads have been made, among them: RLE,
LC and LC with a linear approximation of capacitor voltage.

The proposed method was verified by means of simulation on a current source.
The simulation characteristics were carefully chosen in order to reflect the further
practical implementation.

Finally, the method was experimentally tested and validated on a real cur-
rent source obtaining results comparable to the simulations. The method fully

accomplishes the requirements of precision and simplicity of implementation.
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Nomenclatura

CCM Continuous Conduction Mode
DCM Discontinuous Conduction Mode
DSP Digital Signal Processor

LUT Look-up Table

HVDC High Voltage Direct Current
CC Corriente Continua

CA Corriente Alterna

ROC Retenedor de Orden Cero

p Numero de pulsos

w Pulsacion de linea

2

= Periodo angular de ripple

) Angulo de conmutacion natural

Q@ Angulo de disparo

0 Angulo de conduccién
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Capitulo 1

Introduccion

Los convertidores conmutados por linea se utilizan en aplicaciones CA/CC de
alta potencia, debido a la gran potencia que pueden manejar los tiristores, a su
robustez y a la simplicidad del control. Las aplicaciones mas importantes son la
transmision de energia eléctrica de corriente continua en alta tension (HVDCO)
[1], el control de motores de CC [2], la motorizacién de trenes eléctricos [3], los
procesos de electrolisis del aluminio y cobre [4] y las fuentes de corriente de altas
prestaciones en aceleradores de particulas |5] [6].

Estos convertidores son preferentemente utilizados en condiciones de conduc-
ci6én continua (Continuous Conduction Mode, CCM), situacion en la que la corri-
ente de salida del rectificador circula continuamente. En estas condiciones el rec-
tificador se comporta como una fuente de tension, con valor medio independiente
de la carga y funcién del angulo de disparo. El periodo angular de conduccion ~
de cada tiristor determina un ripple superpuesto al valor medio de tensién. Dicho
periodo tiene un valor promedio igual a ‘%, siendo wy, = 27 fr, fr la frecuencia
de linea y p el nimero de pulsos del convertidor [7].

Por otra parte, la dinamica de los convertidores conmutados por linea ha sido

ampliamente analizada, siendo el modelo propuesto por E.Parrish y E.McVey
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en [§] el mas aceptado. El rectificador es modelado como una ganancia y un
retenedor de orden cero (ROC) cuyo periodo de muestreo es equivalente a la
mitad del periodo de ripple. En el control de la tensiéon media del rectificador, el
controlador incluye normalmente el término integrador. En estas condiciones, el
maximo ancho de banda a lazo cerrado esta limitado a ~ ’% para un margen de
fase de 45° [9] [10].

Cuando la corriente de salida del convertidor se hace nula o menor que la
corriente de mantenimiento de los tiristores, el convertidor funciona en modo
de conduccién discontinua (Discontinuous Conduction Mode, DCM). El compor-
tamiento en este modo es diferente al del CCM. En forma particular, se observa
una disminucién del periodo de conduccion ~, que depende ahora de la carga. Por
ende, la tension media de salida y la ganancia de pequena senal dependen ahora
de la carga del convertidor [11]. Ademds, la impedancia de salida del convertidor
varfa entre cerca de cero e infinito a medida que disminuye v [12]. Se observa
también una marcada degradacién en la respuesta temporal, lo cual puede llevar
a inestabilidad cuando se opera a lazo cerrado [13] [14] [15].

Uno de los problemas que se presenta en el andlisis de las caracteristicas
de DCM, es su fuerte dependencia con la carga. Como en general el convertidor
esta conectado a una carga resistiva-inductiva, dicha dependencia lleva a un mod-
elo de la planta con expresiones trascendentes, las cuales no pueden ser resueltas
analiticamente [11]. De este modo, no puede obtenerse un modelo matematico
simple del sistema en DCM, con lo cual no puede hallarse una ley de control
explicita para dicho modo de funcionamiento.

De lo expuesto en los parrafos precedentes, se observa que la operacion del
convertidor presenta dos modelos, uno sencillo correspondiente al modo CCM, y
otro complejo correspondiente a DCM. Por lo tanto, la planta posee un compor-

tamiento fuertemente no-lineal, lo cual complica su control.
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Otro aspecto importante del control de los convertidores conmutados por linea
radica en que la correccion de disparo se puede realizar después de un periodo de
ripple, lo cual produce errores en las magnitudes a controlar que son inaceptables
en aplicaciones de elevada precisién. Por tal razon, esta clase de sistemas necesitan
una compensacion predictiva on-line, es decir, previa al disparo.

Varios métodos han sido propuestos para solucionar los problemas menciona-
dos anteriormente [13] [14] [17] [18] [19] [20] [21]. La degradacién en la respuesta
temporal, asociada a la pérdida de velocidad del convertidor, fue parcialmente re-
suelta modificando los parametros de los controladores de lazo segin se esté fun-
cionando en CCM o DCM [13] [14]. El problema de esta solucién es que los
parametros se asumen constantes en todo el rango de discontinuidad de corri-
ente. Debido a que la ganancia es funciéon del punto de operacién, esto impacta
en la respuesta temporal.

En [17] se present6 un circuito analégico de compensacién para el caso DCM.
A partir de la soluciéon computacional off-line de las ecuaciones trascendentes se
genera una transferencia tensién-corriente en régimen permanente, que expresa la
no-linealidad de la operacién en DCM. A partir de la linealizacion de dicha trans-
ferencia, se genera una senal de compensacion a través de un circuito analdgico
como una funcién lineal por tramos. La desventaja de este método radica princi-
palmente en la complejidad de la implementacién y en que los pardmetros de la
transferencia dependen de la carga, con la consecuente falta de flexibilidad ante
variaciones en la misma.

Otros métodos proponen utilizar diferentes compensadores para CCM y DCM
[18], o el uso de un lazo adicional para proveer ganancia al convertidor en DCM
[19]. En estos casos, el ajuste es empirico, ya que como se comenté anteriormente
no se desarrollaron ecuaciones de compensacion. Esto trae como consecuencia que

la puesta a punto del sistema sea compleja.
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En [20] se propone un control digital de velocidad de motor con un doble
lazo de corriente y tension. Para los casos de DCM, se utiliza una Look-Up-Table
(LUT) de dos entradas. Las entradas son la corriente de armadura que demanda
el lazo de control y la fuerza contraelectromotriz del motor (EMF), y la salida es
el angulo de disparo necesario para obtener dicha condicién. La tabla es obtenida
empiricamente sobre el convertidor y debe generarse nuevamente cada vez que
cambia la carga. Por otra parte, el tamano de la tabla dependera de la precision
requerida, volviéndose poco conveniente en aplicaciones de altas prestaciones.

Debido a la creciente potencia de los dispositivos de calculo utilizados, recien-
temente han aparecido métodos que proponen la solucion iterativa on-line de las
ecuaciones trascendentes del sistema [21] [22] [23]. Esto implica una carga com-
putacional que podria resultar excesiva para aplicaciones de elevada precision,
teniendo en cuenta que ademds de resolver las ecuaciones trascendentes deben
realizarse los algoritmos de control, monitoreo de senales por motivos de seguri-
dad, o comunicacion con otros dispositivos. Por otra parte, resolver las ecuaciones

iterativamente no provee un modelo analitico de la planta.

1.1. Objetivos de la tesis

El objetivo principal de esta tesis consiste en el desarrollo de un método de
control de convertidores controlados por fase en conduccion discontinua, que per-
mita un funcionamiento equivalente al obtenible en conduccion continua. Ademas,
debe presentar las ventajas de flexibilidad ante variaciones en los parametros con-
stitutivos del sistema, determinacion analitica de los parametros de operacién, y
bajo costo computacional para posibilitar su implementacion.

En funcion de este objetivo, se expondran las caracteristicas de la operacion

en DCM. Se obtendra un método analitico de compensacion, el cual sera validado
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por medio de simulaciones y de una implementacién experimental.

1.2. Organizacién de la tesis

La tesis esta dividida en siete capitulos. El Capitulo [1| introduce la prob-
lemética y presenta el estado del arte, mientras que en el Capitulo [2] se realiza
una breve resena de las caracteristicas de los convertidores a tiristores en CCM.

El Capitulo |3| presenta las caracteristicas de la operacién en DCM en régimen
permanente. En el Capitulo 4|se presenta un nuevo método de compensacion para
poder operar en DCM.

El Capitulo 5[ presenta una primera aproximacién a una implementacion practi-
ca del método a través de simulaciones. En este capitulo se explica detenidamente
las caracteristicas de la simulacion y como fue disenada para reflejar fielmente la
implementacién experimental. Se presentan las diferentes seniales que seran uti-
lizadas como parametros de calidad del método.

El Capitulo [0 estd dedicado a la implementacién experimental. Se presenta
la implementacion practica del método propuesto, asi como la comparacion entre
los resultados experimentales y los obtenidos por simulacién.

En el Capitulo [7] se comentan las conclusiones de esta tesis.

Adicionalmente, se presentan cinco apéndices, a saber:

El Apéndice [A] presenta diferentes relaciones trigonométricas utilizadas en la
Tesis.

El Apéndice[B] presenta el disefio de un sistema de control de corriente digital.

En el Apéndice [C] se listan los programas de MATLAB utilizados en las sim-
ulaciones, mientras que en el apéndice |D|se presentan los programas y funciones

utilizados en la implementacién experimental.
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Finalmente, el apéndice [E] presenta los trabajos publicados como resultado del

trabajo de tesis.



Capitulo 2

Convertidores a tiristores en

Modo de Conduccion Continua

En este capitulo se tratan las caracteristicas principales de los convertidores a
tiristores para el caso de conduccion continua (CCM), como la tensiéon media de
salida, la ganancia del convertidor en pequena senal y el ripple asociado. Se analiza
también la dinamica de los convertidores en CCM, en particular la aproximacion
de Parrish y McVey de sistemas muestreados [§] que permite obtener un modelo

matematico del convertidor, que es 1til para el diseno de su control.

2.1. Caracteristicas

En un sistema equilibrado polifasico de p generadores de tension, el desplaza-
miento angular entre dos fases consecutivas es, por definicién, igual a 27 /p.
Tomando vy, v9, y v3 tensiones sucesivas de un juego de p tensiones senoidales
(donde cada una representa a una fase), las ecuaciones que representan a estas

tres tensiones son:
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v1 = Eyaxsin(wt+27/p+ ¢;)
vy = FEyaxsin(wt + ¢;)

vs = FEyaxsin(wt —27/p+ ¢;)

donde E)j;ax es la tension maxima de los generadores, w es la frecuencia de linea

y ; la fase relativa. A continuacién se considerard p; = 0.

Enax

&
AN

wt

Figura 2.1: (a) Convertidor a tiristores con carga RL (b) v1,ve, y v3 como funcién de wt.

En la figura (a) se observa un arreglo de tiristores conectados a p gener-
adores de tensién, mientras que en la figura (b) se grafican las tensiones vy, v,
y v en funcién de wt. El disparo de los tiristores debe realizarse en forma secuen-
cial segin el orden de las tensiones de fase. Entonces, el tiristor correspondiente
a v; debe dispararse antes que el de vy, el de vy antes que el de vs, y asi suce-
sivamente. Cuando el iltimo tiristor es disparado, la secuencia contintia con el

primero. Cada tiristor conduce un intervalo angular equivalente a 27 /p.
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Supongamos que el tiristor de v; estd en conduccion, entonces para poder
disparar el tiristor de v, debe cumplirse que v, > v;. Considerando esto, la primer
interseccién entre vy y vo determina el instante a partir del cual es posible disparar
el tiristor asociado a vy, mientras que la segunda interseccién determina el instante
a partir del cual no puede dispararse.

A continuacién se realiza un anélisis para determinar los instantes menciona-
dos. Llamemos ¢, al argumento wt que corresponde a la n—ésima interseccion
de v1 y vo, siendo ¢, — ¢ el intervalo angular en el cual el tiristor asociado a la

tension vy puede ser disparado. En forma general:

Vg = U1
Eyaxsing, = FEyaxsin(é, + 27/p)

sing, = sin(¢y +21/p)
Dado que 27 /p < 7 si p > 2, también se verifica que:

sin ¢, = sin(¢, + 27/p) = sin([2n + 17 — ¢, — 27/p) n:{0,1}

¢+ 2ms,
T ¢—27T/p / 7

Figura 2.2: Relaciones de fase.
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En la figura se muestra el caso particular para n = 0. En forma general,

se obtiene:

On + 21 /p=[2n+ 1|7 — ¢, — 27/p

simplificando:

On = [2n + 1]

no| =
SR

La primer interseccion se obtiene para n = 0 y la segunda para n = 1, siendo

los dngulos correspondientes los que se muestran en ([2.1]).

do =7 -

=5 —

SRR

w
SAE]

Diferentes valores de ¢g y ¢1 para sistemas polifasicos tipicos se indican en la

Tabla 211

P ®o P1

2 0° 180°
3 30° 210°
6 60° 240°
12 | 75° 255°
24 | 82.5° | 262.5°

Tabla 2.1: Valores de ¢g y ¢1 en funcion de p.

Definiendo el dngulo de disparo « a partir de ¢, el control de la tensién media

de salida se logra variando a entre ¢y y ¢1. El rango de variacién « es:

3r 7 T T
c—ag=¢i—go= o -~ (Z-T)—x
2 p 2 p
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Definiendo oy = 0, a puede variar entre 0 y 7. Por otra parte, en general el

angulo ¢y se conoce como ¢ y se denomina angulo de conmutacién natural.

2.1.1. Calculo de la tension media de salida 7y,

En esta seccién se analiza la tension de salida del convertidor a tiristores y
se obtiene una expresién para su valor medio en el modo de conduccién contin-
ua (CCM). En este modo de conduccion, el valor de la tension rectificada Ty,

promediada en el intervalo de conduccién 2 /p, es (ver figura [2.3)):

A a
> g
— O ia
Eyvax />/ ; \
) th
2
_’—4—
p
v

Figura 2.3: Tensién de salida de un convertidor.

1 ¢+a+2r/p P m
T = —/ Eyax sin(wt)d(wt) = =FEpax sin (—) cosa (2.2)
271'/]) d+a Q p

Como se desprende de la ecuacion ([2.2)), el valor medio de la tensién de salida
puede variarse retrasando convenientemente el angulo de disparo. De esta manera,

el convertidor en CCM puede ser modelado como una fuente de tensién, ya que
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su tensién de salida no depende de la corriente del convertidor. El valor maximo

corresponde a a = (0°:

_ P . v
Vthmar = —Fumaxsin (—) = Epo
™ b

v = FEpocosa
En la figura se grafica el valor medio de la tensién de salida (normalizada
respecto de Epp) en funcién de a.

Uth
Epo

A

1

A
v

o]

Figura 2.4: Tension de salida media normalizada, en funcién de «, en modo CCM.

2.1.2. Calculo de la ganancia estatica del convertidor

A fin de disenar el control del convertidor, es importante establecer la ganancia
del convertidor para pequenas variaciones del angulo de disparo «a. Esta ganancia
estd dada por el valor de la derivada de Ty, («r) con respecto a «, ecuacién ([2.3)):

Ovg,
oo

= —EMAXB sinisina = —FEposina (2.3)
™ p
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Por inspeccién de la ecuacion , se observa que la derivada, y por ende la
ganancia, varia con el punto de operacién. Esto tiene especial importancia en el
control a lazo cerrado. Esto obliga a compensar el sistema considerando el caso en
el cual la ganancia es maxima, es decir, « = /2. De esta forma, para a alejado

de 7/2, el sistema perderia ganancia lo que degradaria la performance del control.

Para corregir este comportamiento no lineal, se utilizan diferentes estrategias.
En general, el instante de disparo se determina mediante la comparacion entre
una senal de referencia y una rampa sincronizada con la linea que representa la
variacion de a de 0 a . Si la rampa es lineal, la transferencia entre la senal de
referencia y la tensién media de salida serd cosenoidal. En sistemas de control
analogicos, se puede generar una senal cosenoidal en vez de la rampa, lo cual
permite obtener una relacion lineal entre la tensiéon media de salida y la referencia
[7]. Por otra parte, en sistemas de control digitales, se puede lograr el mismo efecto
mediante la modificacién de la senal de referencia por una funcién arco coseno y
compararla con una rampas. La implementacion de la funcién arco coseno puede
realizarse mediante software o almacenando dicha funciéon en una Look-Up Table
(LUT) [24]. En ambos casos, el resultado es una relacién constante entre la tensién

media de salida y la senal de control, como se observa en la ecuacién (2.4)).

U, = Epocosa a = arccos(V,)
Oty D . ™
— EpoV, — Epo = EyaxZsin [ X 2.4
Uth DO BIA DO MAX . sin " ( )

Con esta linealizacién, la ganancia es constante ya que depende solamente del

numero de pulsos p y de la tension maxima de salida Ej;ax.
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2.1.3. Analisis de la amplitud pico a pico de vy,

A continuacién se evaluara la componente alterna de la tensién de salida. Sea

un angulo de disparo «, el angulo final de conduccién 6 sera:

2
QF:Oé—i‘—?T
p

Se define la amplitud pico a pico de vy, (vih) es la la diferencia de tensién
entre el valor maximo y el minimo de la tension de salida, que se produce dentro

del intervalo de conduccién. Hay tres casos posibles para evaluar el ripple:
s 0<a<?
p
s T la<n =2
p p
IW—%<Q<W—Q<W
1) 0<a< m

La tensién maxima en este intervalo estd dada por Fj;4x, mientras que la

minima se obtiene cuando o = % y por lo tanto 0 = 3%:
Vi = Eyax — Eyaxsin(¢ + 0r)
oA s
th = 1—cos (a + —)
Eyrax p

donde ¢ es el dngulo de conmutacién natural.

) I<a<m-*I
P P

En este caso:

vin = Eyaxsin(¢o 4+ «) — Eyaxsin(¢ + 0p)

Uth, . 7T .
= 2sin( — |sina
Enrax D
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Enrax

\4

wt

Figura 2.5: Analisis de Vin para 0 < a < 7/p.

Eyvrax

v
SR

Figura 2.6: Analisis de vih para % <a<m-— %.
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3) m—

A m/u
\

Pl
—i e —
PP
a=m |
— !
v
Figura 2.7: Anélisis de vih para m — % <a<mT
En este caso:
vin = —[Emax — Eyaxsin(¢ + o)

Uth = 1+ cos (a—ﬁ)
Enax P

El valor méximo de vy, en conduccién continua, se obtiene para o = m/2:

= 2sin (z)
p

MAX

Uth,

Envrax

En la figura se muestra vy, normalizado a Fjy 4x, en funcién del angulo

de disparo, para diferente cantidad de pulsos.
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Uth

A
Enrax

2

1.5

Figura 2.8: vz, normalizado en CCM.

2.1.4. Topologias de rectificadores controlados

En la figura (a) se presenta el rectificador de onda completa tipo puente,
el cual es un convertidor de 6 pulsos. En la figura (b), se pueden observar los
fasores de linea y de fase que alimentan al convertidor, mientras que en la figura
se observan las tensiones de linea en funcién del tiempo, con los instantes de

conmutacién natural (o = 0) de cada tiristor.

VRrs
J{ J{ Vrs R
TH, X TH; K TH; ) ) /
v A
Vrr S

TH, yay THg Z|§ TH,
Vsr

Figura 2.9: (a) Puente de 6 pulsos (b)Diagrama fasorial de tensiones.

Vrr

N ®n X

Vst

La expresion matemaética de las fases R, S y T es la siguiente:
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A

S \ _’. \ "." '\_ 7
o THy ™~ < TH, THg™+" THyN-<

Figura 2.10: Fases - Secuencia de disparos.

R = Viyaxsin(wt —7/3)
S = VMAXsin(wt+7r/3)

T = VMAX SiIl(Wt +7T)

donde Visax es el valor de maximo de la tensién de cada fase. De acuerdo a
la disposicién de los tiristores, en CCM siempre conducen simultdneamente un
tiristor superior y uno inferior, para asegurar la circulacién de corriente. Como
se observa en el diagrama temporal de la figura [2.10] el nimero asociado a cada

tiristor indica su posicion en la secuencia de disparo.

La tensién instantanea de salida corresponde a la diferencia entre las fases
asociadas a los tiristores en conduccion. Por ejemplo, para el periodo en el que

conducen T'Hy-T Hs, de acuerdo al circuito de la figura [2.9(a):

Ve —Vru1 — Vo — Ve —Vr =0
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La tensién sobre los tiristores en conduccién (Vrgy, Vrge) se considera des-

preciable frente a los valores de Vi v V. Entonces:

Ve—Vr=V,=V,=Vrr

El valor de E;4x se obtiene como el valor maximo de las tensiones de linea

(VRS, VSTa ) .

VRS = VR - VS = VMAX sin(wt - 7T/3) - VMAX sin(wt + 7T/3) = \/§VMAX Sin(wt — 7T/2)
Por lo tanto:

Eyvax = V3Viax (2.5)

Otras topologias

Para obtener una tension rectificada controlada de p = 12, una topologia muy
utilizada se basa en la conexién en serie de dos puentes completos con 6 tiristores

s

cada uno, cuyas formas de tension rectificada estan decaladas §

La figura m(a) muestra esta topologia. Las tensiones de linea y sus comple-
mentarias se muestran en forma fasorial en la figura 2.11|(b).

En este caso, el valor de Fjy 4x se obtiene como la amplitud méaxima de la
suma vectorial de las tensiones de salida de ambos puentes, en un periodo de

conduccién. Se cumple que estas tensiones son siempre dos tensiones de linea

consecutivas (VRS + VUv, VUV + VRT, VRT + VUW: ...).(ﬁgura (b))

Ves +Vov = V3Viax sin(wt — 7/2) — V3Virax sin(wt — 7/3)

Vas+Vov = VB[ (2+ V3)Virax sin(wt — 757/180)



20 Capitulo 2. Convertidores a tiristores en Modo de Conduccién Continua

TH, J{TH,; J{THQ
R
S
T
Vrs
TH; THMZ{THg% Vwy Vov
* Vrs Vrr
Vo 60°
|:| Vivu Vow
Q Vrr Vst
TH, TH626H10 " 30°
Vi
U | vu oy, Yew
v
w
T Hs ﬁ{THmZ{T&l

() (b)

Figura 2.11: (a) Topologia serie, 12 pulsos (b) Diagrama fasorial de tensiones.

Por lo tanto:
Eyax =V3 (2 + \/§> Virax

Del mismo modo, pueden interconectarse dos puentes de 6 pulsos en paralelo
como se observa en la figura [2.12] En este caso, para evitar inconvenientes en la
conexién en paralelo de dos elementos que funcionan como fuentes de tension, la
conexion a la carga se realiza a través de un reactor de interfase. Esta topologia
permite invertir el sentido de conduccion de la corriente. Debe tenerse en consid-
eracion que la corriente de carga no debe ser menor que la corriente magnetizante

del reactor, para evitar una elevacion en la tension sobre la carga.
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Reactor de interfase

500 —— B8O -

TH; k—'Hp, kﬂH‘g + TH; ZL THQZL THq4,

<y

TH, ZI{THdl{TH THy, Zl{Tle Zl{THS

Figura 2.12: Arreglo paralelo con reactor de interfase.

2.2. Comportamiento dinamico del convertidor

La necesidad de utilizar este tipo de convertidores en lazos cerrados de real-
imentacion, hace imprescindible conocer la caracterizacién en frecuencia de los
mismos. A fin de atenuar las perturbaciones de baja frecuencia es necesario lo-
grar el maximo ancho de banda posible, que esta limitado por la frecuencia de
conmutacién del puente de tiristores. En estas frecuencias, la naturaleza discreta
de la senal de realimentaciéon debe ser tenida en cuenta. Por lo tanto, debe en-
contrarse una forma de modelar al sistema para poder conocer sus limitaciones a
lazo cerrado.

La naturaleza discreta del convertidor implica que la accién de control se vea
muestreada con un periodo igual al periodo de conduccion de cada tiristor T¢.
Esta caracteristica permite derivar el modelo mas aceptado del comportamiento
del convertidor, propuesto por Parrish y McVey [§]. En dicho trabajo se analiza
el comportamiento del convertidor en el dominio de la frecuencia, planteando
una analogia entre la caracteristica discreta del puente de tiristores, y un sistema
sample and hold o retenedor de orden cero (ROC), como se observa en la figura

213

Hay ciertas diferencias entre un sistema tipo ROC y el convertidor. La senal
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Uref v wty  w(te+T) wt

Figura 2.13: Analogia entre un convertidor a tiristores y un sistema sample and hold.

de salida no es proporcional a la de entrada ni se mantiene constante durante el
periodo de conduccién, siendo un segmento de una senal senoidal, dando como
consecuencia un valor medio, y un ripple superpuesto. Adicionalmente, el periodo
de conduccion no es constante. Hasta el momento, se ha supuesto que el periodo
de conducciéon de cada tiristor es igual a 2?”, lo cual es cierto en condiciones de
régimen permanente. Pero una caracteristica de este tipo de convertidores, es que
opera en forma diferente si se adelanta o si se atrasa el angulo de disparo. Si
se adelanta, la respuesta del convertidor se ve limitada solamente por el circuito
de disparo, siendo 0 < Ty < %’r, figura . Por el contrario, si se atrasa, se
producira un retardo que dependera de la diferencia entre el angulo de disparo
anterior y el angulo deseado, con lo cual 2?“ < To < m, que se muestra también
en la figura

En general, estas diferencias tienen relativa importancia en la préctica, si se
utiliza el convertidor dentro de determinados margenes de operacion. Si se desea
extender el rango de frecuencia del convertidor, debe utilizarse un modelo mas
complejo del mismo.

A continuacién se realizard un breve repaso de la analogia propuesta por

Parrish y McVey, de forma de obtener un modelo ttil para el anélisis a lazo
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«

T

Enax

/‘ wt

Figura 2.14: Variacién de la tension de salida en funcién de un atraso o adelanto del angulo de
disparo.

cerrado.

2.2.1. Modelo Parrish-McVey

Asumiendo que la tensién del convertidor durante un periodo de ripple T, es

constante, se define su funcién transferencia en términos de la Transformada de

Laplace de acuerdo a (2.6)).

= Krn——— (2.6)

donde Krp es la ganancia del convertidor. Si la ganancia esta linealizada como

se expresa en la ecuacion ((2.4)):

KTH =

dvth
oV, B

En términos de la transformada de Fourier, la funcién transferencia esta de-

terminada por (2.7)).
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G Ky
W) = _— 2.7
ri(jw) = Kru T, (2.7)
La Gry(jw) se puede expresar en términos de médulo y fase:
: wTy
‘ sin
|Gru(jw)| = Kra—7 5 )
(<)
wT,
Ap = — (2.8)
2
La expresion (2.8) se grafica en funcién de w en la figura2.15
Grtio)] |
Kry Ap(jw) 4
! ol 02 04 06 08 1
0.8 wfr
06 -7/4
0.4 -7/2
0.2 =3r/4
0 > -
005 1 15 2 25 3 g !

Figura 2.15: Magnitud y fase en funcién de w del ROC (w, = ZT—’:)

La fase es equivalente a la de un sistema con un retardo igual a la mitad del
periodo de conmutacion. Esto es equivalente a suponer que el sistema al muestrear
y retener, funciona promediando las senales, como se observa en la figura [2.16]

En cuanto a la amplitud, en la figura [2.15] se observa que, para frecuencias

mucho menores que la de ripple, |Gry(jw)| es aproximadamente constante:
sin (4
Ty
(“*)

Por lo tanto, para w << w, la caracteristica discreta del puente puede aseme-

\GTH(jw)’ = Kry ~ Kry

jarse a una representacion continua que contenga un retardo igual a la mitad del

periodo de conmutacion:
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Figura 2.16: Efecto de promediacién al muestrear y retener.

Grr (jw) ~ KTH.e_j(“’Tr/Q)

Una vez obtenido el modelo del convertidor, se puede disenar el lazo de control.
De acuerdo a lo observado anteriormente, dicho lazo con una frecuencia de corte
del orden de 7%, de forma tal que el convertidor pueda ser modelado como una
ganancia constante mas un retardo. Para dicha frecuencia de corte, el aporte de
fase del convertidor esta dado por la expresién . Como ejemplo, para una
configuracion de p = 6, el ripple se encuentra en 300Hz y la frecuencia limite de

operacién serda 75Hz.

Wl _27r(fr/4) .
A = — 5 = —2fr =7 (2.9)

En general, en este tipo de sistemas se prefiere que el margen de fase sea
por lo menos de 45°, con lo cual, para obtener el maximo ancho de banda, la
transferencia a lazo abierto debe cruzar por ’% con una sola pendiente. En cuanto
al controlador de lazo, siempre que se respete la condicién sobre el margen de fase

se puede optar por diferentes configuraciones, siendo las més convencionales las
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del tipo PI (control Proporcional Integrador) o simplemente I (Integrador) [7].
El analisis dindmico realizado es conservador pero permite el normal fun-

cionamiento del convertidor dentro de un lazo de realimentacién. Si se desea

utilizar el convertidor a frecuencias de operacion superiores, debe obtenerse un

modelo mas acorde a esa modalidad de funcionamiento.

2.3. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se realizo un repaso de las caracteristicas de los convertidores
a tiristores. Se analizo el sistema operando en conduccion continua, obteniéndose

un modelo del convertidor tanto en forma estatica como dindmica.



Capitulo 3

Convertidores a tiristores en

Modo de Conduccion Discontinua

3.1. Introduccion

En este capitulo, se analiza el comportamiento de los convertidores a tiris-
tores en régimen permanente cuando la conduccion es discontinua. Este modo
tiene lugar cuando corriente de salida es nula. El modo DCM presenta un com-
portamiento diferente al CCM, ya que la tensién media de salida no sigue la ley
T, = K cos a.

Si la corriente instantanea del puente alcanzara el valor cero dentro del periodo
de ripple (27 /p), el valor medio de tensién ya no dependeria solamente de la los
parametros K y «, si no que empezaria a tener relevancia el tipo y magnitud de
la carga [11]. Este efecto se traduce en una pérdida de ganancia del convertidor
(que es méas notoria cuanto menor sea el periodo de conduccién) y en la imposi-
bilidad de linealizar la transferencia mediante una funcién sencilla como en el
caso de CCM. Esto ocasiona dificultades en el control, ya que se produce una

marcada degradacion de la respuesta temporal que puede llevar a la inestabilidad

27
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del sistema [15].

En los parrafos siguientes se analizaran diferentes casos de convertidores en
DCM. El primer andlisis presenta el caso de un convertidor conectado a una carga
LE (inductancia y fuente de tensién continua), que es el caso tratado generalmente
en la bibliografia [11] [12] [25]. Luego, se analiza el caso de un convertidor conec-
tado a una carga RLE (resistencia, inductancia y fuente de tensién continua),
esquema que modela a los motores de corriente continua. Finalmente se analiza
el modelo de los sistemas de corriente de gran precision, propio de aplicaciones
donde se desea filtrar el ripple, en el cual a la salida se encuentra un filtro LC.
Este modelo se simplifica linealizando la variacién de la tensién en el capacitor.

El anélisis de los casos RLE y con filtro LLC no se encuentra en la bibliografia
y ha sido desarrollado en esta tesis. En todos los casos se han obtenido las ecua-
ciones trascendentes correspondientes al angulo de extincion, las cuales deben ser
resueltas en forma numérica.

En todos los casos a analizar, se asume que la funcién transferencia del con-
vertidor ha sido linealizada con respecto a una variable de control V,,, con lo cual

se cumple la expresién dada por (3.1)).

U = FEpocos(a) =KV,

KVa>
DO

a = arccos< (3.1)

donde Epo = EyaxEsin ( )

s
P

3.2. Carga LE

El caso general abordado normalmente en la bibliografia comprende a un

convertidor conectado a un motor de continua. Dicha carga puede representarse
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ven (wt)

Ve

iL(wt) wt

+
* Uth (Wt) <> Ve 90 9771 99 wi

Figura 3.1: Caso con carga LE: (a) Modelo. (b) Tensiones y corrientes en un perfodo de con-
mutacién en DCM.

por una resistencia de armadura (R;), una inductancia de armadura (Ly), y una
fuerza contraelectromotriz (v.). En general, se asume que la constante de tiempo
dada por L;/R; es lo suficientemente grande comparada con el periodo de ripple
como para despreciar el efecto de la componente resistiva. Ademds, debido a que
la constante de tiempo mecanica de la maquina es mucho mayor que el periodo de
ripple, se asume que la tension v, es constante entre disparos. En la figura (a)
se observa el circuito equivalente correspondiente, mientras que en la figura (b)
se observan la tensiones vy, (wt) y v, y la corriente de salida iy (wt) en un periodo
de conmutacién. En dicha figura, 8, = a 4+ ¢, « es el angulo de disparo, ¢ es el
angulo de conmutacién natural, 8, = 6, + v es el angulo de extincion y v es el
angulo de conducciéon. A continuacién se presenta el andlisis de un circuito de

este tipo.

3.2.1. Tension media de salida 7y,

La expresion de la tensién de salida instantanea esta dada por:
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Enax sin(wt) ir(wt) >0
v (wt) = (3.2)
Ve ir(wt) =0
Integrando la expresion en un periodo de ripple, se obtiene la tension

media del convertidor, dada por (3.3)).

T = — / " o (wt)d(w)

w = 22 o () Jeos (a4 2 T)]
() (5] 03

donde p es el numero de pulsos del convertidor y Eyax es el médulo del fasor

tension de linea.

Debido a que la variable de control es V,,, se reemplaza el valor de a en
funcién de dicha variable, obteniéndose . En dicha expresion se observa que
la tensién media de salida depende del pardametro &, el cual a su vez es una
funcion trascendente de la variable de control y del angulo de conduccién. Como
se desprende de la ecuacién (3.4)), no es posible encontrar un método sencillo de

linealizacion.

- 2 o () (5 )] oo

_ y s _ KV, _ P o s
donde { = a+ 3 — %, (0 = arccos (ED3>’ v Epo = Epaxt sin (5)'

3.2.2. Ganancia estatica del convertidor

La ganancia del puente de tiristores en bajas frecuencias se define como la

derivada de Ty, con respecto a la variable de control V,, y esta dada por (3.5)).



Capitulo 3. Convertidores a tiristores en Modo de Conduccion Discontinua 31

0oy, _ P Envax <

_ (Y T_om\ K
Gru = oV, T 1n<2> {COS(Q p) EDO+

Como se observa en la ecuacién (3.5)), para un convertidor en DCM con carga

LE la ganancia depende fuertemente del periodo de conduccién v y de V.

3.2.3. Corriente de salida iy (wt)

La ecuacion diferencial correspondiente al modelo bajo analisis esta dada por

la expresién ((3.6)).

7] 0
iL(wt):iL /e o d(wt) + i (6,) = — / o (wt) — v d(wt) + i (0). (3.6)

w wL Jg,

Como se analiza régimen permanente, ir,(6,)=0. La expresion de la corriente

de salida estd dada por (3.7).

ip(wt) = Enax {COS(QO) — cos(wt) —
MAX

(wt — eo)} . (3.7)

Igualando a cero la ecuacién (3.7), puede hallarse el dangulo de extincién 6, =

0, +:
.  Eumax Ve _
ir(0.) = 7 cos(f,) — cos(6,) — E(ﬁe 0,)| =0
ve cos(6,) — cos(6, + ) _ sin(y/2) cos(€). (3.)

Enax g v/2
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Como se observa por inspeccién de la ecuacion (3.8)), el célculo del angulo de
extincion no puede realizarse en forma analitica, debiendo resolverse por métodos

numéricos.

3.2.4. Corriente media de salida i

Integrando la corriente iy (wt) en un periodo de ripple, se obtiene la corriente

media de salida.

— 1[0

, = = 1 (wt)d(wt

W= g ) i

—  pEumax (N e SN Ve 9

w = S {2 sin (2) sin(§) — sin (5 2) T3 EMAXPY 1 (3.9)

3.2.5. Relacién entre i; y vy,

En régimen permanente, las expresiones halladas deben cumplir ciertas condi-
ciones. En el caso de la tension media de salida, se debe cumplir que vy, sea igual
a v, (el valor medio de tensién sobre el inductor es nulo). Por otra parte, para en-
contrar expresiones independientes de parametros como Ey;ax, w o L, se definen
la tension y corriente media de salida normalizadas con respecto a estos paramet-

108 (Tghp € iLn,, Tespectivamente). En (3.10) y (3.11)) se muestran las expresiones

correspondientes.

Uth

T — 3.10
Vthn Enrax (3.10)
_ 2nwl —

o = 5 3.11
g pEwyax " (3:11)

El valor de la tension de salida normalizada estd dado por (3.12)).

Uth Ve sin(v/2)
Vthn = = = cos 3.12
th Enrax Envax 7/ 2 (5) ( )
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Reemplazando el resultado obtenido de la ecuacién (3.12)) en la ecuacion (3.9)),
se obtiene la expresion de la corriente media de salida normalizada:

sin(~y/2)

—7/2 — cos(v/2) (3.13)

ip, = sin()

La expresion (3.14) muestra el limite entre CCM y DCM, que se obtiene
reemplazando vy por 27/p en la expresién (3.13)). Se observa que el limite es

funcién del angulo de disparo a.

2 sin(m/p)

Iniv, = " sin(a) e cos(m/p) (3.14)

En la figura (3.2)) se muestra la relacién entre iy, y Uz, para distintos valores

de a. Se observa en linea de puntos el limite entre CCM y DCM, dado por I1ra,,-

Uthn

1
0.8N_
0.6
0.4
0.2

0

-0.2

-0.4

-0.6

-0.8

0O 0.02 0.04 006 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16

ULn
Figura 3.2: Caso con carga LE: relacién entre la tensién y corriente media normalizadas para
diferentes angulos de disparo a.

La dependencia entre la tension y la corriente media de salida que se observa
para valores de 77,, menores a Iy, demuestra que en conducciéon discontinua

no es posible considerar al convertidor como una fuente de tension.
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vip(wt)
Uth
~ Ve
ir(wt)
iL (wt) - wt
+ Ly R \ ir
f ! + 11,
* ven (wt) () Ve 0, 6, 6. wt
— - 2m
P

Figura 3.3: Caso con carga RLE: (a) Modelo. (b) Tensiones y corrientes en un periodo de
conmutacién en DCM.

3.3. Carga RLE

Como se comenté anteriormente, el caso mas comun de convertidores en DCM
es el asociado a una carga RLE, propia del control de motores de continua. En
la figura [3.3|(a) se muestra el circuito equivalente del motor de CC donde Ly y
R son la inductancia y la resistencia de armadura respectivamente, y v, es la
fuerza contraelectromotriz. En la figura [3.3(b) se observan la tensién y corriente
de salida, vy, (wt) e i (wt), respectivamente, durante un periodo de conmutacion
(27 /p).

En el analisis de este caso se asume que la componente resistiva puede no
ser despreciable, mientras que la tension v. es constante entre disparos. Debido
a esto ultimo las expresiones para vy, y para la ganancia estatica del convertidor

son idénticas al caso LE, por lo cual no se desarrollaran aqui.

3.3.1. Tensiéon media de salida vy,

La tensién media de salida del convertidor estd dada por la expresion (3.15]).
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3.3.2. Ganancia estatica del convertidor

La ganancia del puente de tiristores en bajas frecuencias esta dada por (3.16)).

oV, T

+ sin (%—f) <EDO)2 v, (3.16)

Uth E K
Gy — O, _ PEmax <%> [cos (1 _ Z) =

3.3.3. Corriente de salida i (wt)

Las ecuacién diferencial que modela el sistema de la figura [3.3[(a) se observa
en (3.17)).

‘ di
ZLRf—{-Lf% = VUsh — Ve (317)

donde vy, = Eprax sin(wt).

La solucién de la ecuacion (3.17) se compone de un término transitorio y un
término de régimen permanente, el cual esta compuesto por un término constante

y términos sinusoidales, como se observa en la ecuacién (3.18)).

Eyaxwl

72 [Asin(wt) — cos(wt)] — —  (3.18)

in(wt) = Kpe M0 4

donde:
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ANo=—L =" (3.19)

Z =1\/Rf*+ (wL)? (3.20)

Dado que se trata el caso de DCM en régimen permanente, la corriente in-

stantdnea en el momento de disparo debe ser cero, entonces:

' Epaxwl . v,
ir(0,) = K,+ ————[Asin(b,) — cos(b,)] — =— =0
A R,
E L
Ko =g = =G Dsin() = cos(t)

Finalmente, la expresién de la corriente instantanea esta dada por la ecuacién

(3.21)), donde se observa nuevamente la dependencia con el periodo de conduccion

7.
ig(wt) = L [1- e_)‘(“’t_%)] + I [Asin(wt) — cos(wt)—
—  [Asin(6,) — cos(6,)] e Awt=t) (3.21)
donde
Ve EMAXwL
L=-2
YRy 2 Iz

Igualando la ecuacién (3.21)) a cero, puede obtenerse el angulo de extincién

0., y por lo tanto el angulo de conduccién ~:

ir(0) = L [1—e %] + I)[[cos(d,) — cos(f.)] —

— A[sin(6,) — sin(8,)]] e ) = (3.22)
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Haciendo uso de relaciones trigonométricas y de las relaciones entre los difer-

entes dngulos (Apéndice |A]), se obtiene la expresion ([3.23)).

L[1—e™] 4+ L[2sin(y/2)[cos(£) — Asin(€)]] e =0 (3.23)

Como se observa por inspeccion de la ecuacion (3.23)), el cdlculo del angulo de

extincién requiere la solucién de una ecuacion trascendente.

3.3.4. Corriente media de salida i}

Una vez obtenida iz (wt), la corriente media i, se obtiene integrando i, (wt)

sobre un periodo de ripple, como se muestra en la ecuacién (3.24)).

be

ir = L 17 (w w
T / L(wt)d(wt) (3.24)

Luego, la expresion de la corriente media de salida, esta dada por (3.25)).

_ E .1 L\?
ir = pZWA:IuA[i( E;Axp (1—e=Xy) + <w7> [2sin(y/2)(sin€ — Asin&)—

— % [sin(€§ — A/2) + cos(§ — A/2)] (1 — eM)H (3.25)

3.3.5. Relacién entre i; y 7y,

En régimen permanente, las expresiones halladas deben cumplir ciertas condi-
ciones. En el caso de la tension media de salida, se debe cumplir que vy, sea igual
a iy R; +v,. (el valor medio de tensién sobre el inductor es nulo). Operando sobre

(3.15)) se obtiene entonces la expresion (3.26)).



38 Capitulo 3. Convertidores a tiristores en Modo de Conduccién Discontinua

pE . Y [ —Z R 271
Uep, = —QMAX {2 Sin (—2) Ccos ({) + (—th L f) (_ 7)]
i _ m LRy _ 0
sm(7/2) cos & (1 27?/p>

p Enpax
Ui = FEyax (3.26)
v/2
En (3.27) y (3.28)) se muestran las expresiones correspondientes a la tensién y
corriente media de salida normalizadas.
. Ut
Uthn — 327
! Enrax (3:27)
— 2nwl —
Ly = iy, 3.28
pPErax (3:28)

Combinando las expresiones (3.26]), (3.27) y (3.28)), se obtiene una ecuacién

para Uz, en (3.29).

o sin(y/2) cos € — %ET" <1 — ﬁ)
Vthn — (329)
v/2

Operando de un modo equivalente, se obtiene una expresién para la corriente
media normalizada. A partir de las expresiones (3.26) y (3.29)), y de las relaciones
trigonométricas correspondientes, se reescribe la ecuacién de la corriente media

de salida como se observa en ([3.30)).

.
_ pBaay [0/ 3% (1 55)
2rwl v/2

- () b o]

B ) -
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Reorganizando los términos, se obtiene la corriente media de salida normal-

izada iy, dada por (3.31).

COS&% (1 e ™M /\7) + (%)2 [2/\ sin (%) [cos(&)+

— My |sin(3)
" l—e | ~/2

+ ism(g)} —(1—e™) {cos ( . %) n %sin (5 . %)]H (3.31)

Como se observa por inspeccién de la ecuacién , la corriente de salida
es dependiente del dngulo de conduccion . Dicho dngulo de conduccion es igual
a 2m/p en CCM, mientras que en DCM cumple 0 < v < 27/p. Por lo tanto,
si se reemplaza a 7 por 27w /p en la ecuacién (3.31)) se obtiene el valor limite de

corriente media entre CCM y DCM:

1—e?% | m/p N p Z

+ %sina} ~(1-e7%) {COS (a—%) +§Sin (O‘_Bm

En la figura [3.4] se observa la relacion entre la corriente y la tension de salida

p

normalizadas para diferentes valores del angulo de disparo «. Se grafican dos
casos, en el primero la constante de tiempo 7 es considerablemente mayor que el
periodo de ripple 7., mientras que en el segundo caso el valor de 7 es sensiblemente
menor. Se observa en linea de puntos el limite entre CCM y DCM para ambos

casos, dado por Ipra,.

Como se observa en la figura [3.4] en ambos casos las curvas son similares,
difiriendo en el limite entre CCM y DCM. Para valores de corriente media infe-
riores a I77arm, la tensién de salida no depende solamente del dngulo de disparo
a, si no también del valor de corriente requerido. Por lo tanto, se verifica que el

convertidor no se comporta como una fuente de tension en el rango de corrientes

A\ 27 sin (E) . 9 L\?
Iy, = L P)oose <1 _eM )\_ﬂ> 4 (w_) {2/\5111 <E> [cos a+

(3.32)
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Figura 3.4: Caso con carga RLE: relacién entre la tensién y corriente media normalizadas para

diferentes angulos de disparo . Azul: Ly=50mH, R;=1Q (7 >> T,). Rojo: Ly=1mH, R;=5Q

(T << T)).

de DCM.

3.4. Filtro LC con carga L

El analisis presentado hasta aqui esta basado en la suposicion de que el puente
alimenta una carga del tipo RL o L, y una fuente de tensién constante. Debido a
que en general la fuente de tension es un elemento de almacenamiento de energia
(por ejemplo un capacitor), bajo determinadas condiciones pueden producirse
variaciones en su tensién entre impulsiones, lo cual modifica las conclusiones
anteriores. Un ejemplo de cargas de este tipo es la utilizada en fuentes de corriente
de alta precision, formada por un filtro pasivo LC para atenuar el ripple y una
carga inductiva, como se muestra en la figura |3.5|

En general la constante de tiempo de la carga es mucho mayor que la del filtro
y el periodo de ripple, por lo tanto en el modelo se reemplaza por una fuente de

corriente constante [,, como se observa en la figura [3.6(a).En la figura |3.6(b)
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z'L(wt)
S 7,1, )
+ Ly ILI L,
+
Cy = Io
vep (wt) -
R,

Figura 3.5: Topologia con filtro LC y carga RL.

se muestran las tensiones y corrientes durante un periodo de conmutacion. Se
observa la variacion de la tension en el capacitor dentro del periodo de conduccion
v, asi como su variaciéon lineal cuando la corriente en el inductor es cero, debido
a la descarga a corriente constante [,. La tension del capacitor en el momento del
disparo se denomina V,,, mientras que la tensién en el momento de la extincion
de la corriente se denomina V... A continuacién, se calculan los pardmetros de

funcionamiento en DCM de esta configuracion.

\\/ S che
\” L’ U
-7 “ V::o
ir(wt)
_ iL(wt) wt
e, ) i /\
+ L ir

J % L
+
ZS vin(wt) Cr & @ Io 0 0 0. YT

Figura 3.6: Carga con filtro LC:(a) Modelo. (b) Tensiones y corrientes en un periodo de con-
mutacién.
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3.4.1. Tension media de salida vy,

La tension de salida del convertidor esta dada por la expresion (3.33)).

Eyrax sin(wt) z'L(wt) >0

v (Wt) = (3.33)

ve(wt) = —g;‘z/;‘jf;’ (wt —0) + Vee  ip(wt) =0

Integrando la expresiéon (3.33)) en un periodo de ripple, se obtiene la tensién
media del convertidor, dada por (3.34)).

U = ! /evth(wt)d(wt)

27T/p 0o
p e fe ‘/ce - ‘/CO
CTE {/00 Eyax sin(wt)d(wt) + /00 [—m(wt —0.) + ‘/ce:| d(wt)]
Tin = pE2MAX [2 sin(~y/2) cos(&) + M (21 — 7)1 (3.34)
T 2 p

Asumiendo que la tension media del capacitor es aproximadamente la media
entre V.. v V,,, la expresion de la tensién de salida es idéntica a la obtenida en

los casos de v, constante, como se observa en (|3.35]).

vy = Pl 2sm<»y/2>cos<s>+v—c(——»y)] (3.35)

3.4.2. Ganancia estatica del convertidor

La ganancia estatica del convertidor es independiente del valor de v,, por lo

tanto se obtiene una expresion idéntica al caso de v, constante, Ec.(3.36)).
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~ Ovg,  pEmax . (7 v o\ K
GTH - ava = - Sin <§> cos| — — — — 4+

2
vy T <EID(O>

+ sin| = —— Ve (3.36)
2 2

3.4.3. Corriente de salida i (wt)

Las ecuaciones diferenciales que describen el modelo de la figura [3.6(a) se

observan en (3.37)).

y
vn(wt) = Lf%+vc(wt)

dv,

ic(wt) = C o

=iy (wt) — I, (3.37)

Resolviendo la Ec.(3.37)) se obtiene la corriente de salida iy, (wt), Ec.(3.38]).

ip(wt) = O Byax [w cos 0, [cos(wyt) — cos(wt)] — sin b, [wysin(wyt) — wsin(wt)]] —

(2) -1

— wrCv.(0,)sin(wyst) + I, [1 — cos(wyt)] (3.38)

donde wy = \/Ll_C es la frecuencia natural del filtro formado por Ly y C.
f

Reemplazando wt por 6, e igualando a cero la ecuacién (3.38]) se puede obtener
el angulo de extincion:

ir(0e) = % [w cos 0, [cos (%9@> — COoS 96} —sinf, |:CUf sin (%&) — wsin 96” —

(2) -1

— wsCv.(6,) sin (%96) + 1, [1 — cos (%&)] =0 (3.39)
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Por inspeccién de la ecuacién se puede inferir que el calculo del angu-
lo de extinciéon es atin mas complejo que en el caso RLE, debido a que ahora
aparecen componentes en frecuencias asociadas a la relacién L;C. El calculo de
dicho angulo debe realizarse por métodos iterativos por tratarse de una ecuacion

trascendente.

3.4.4. Corriente media de salida i,

Integrando en un periodo de ripple la expresion (3.38) se obtiene la corriente

media, dada por (3.40]).

— 1t
i = F/p/eo ir(wt)d(wt) (3.40)

Resolviendo ([3.40)), se obtiene la expresién de la corriente media de salida,
dada por ((3.41)).

— PEMax 1 : W1 . w1,
1, = 5 | —wsin ({——) — sin (—) — —siny| —
2rwl |1 — ( ) 2/ |wy w w

—  cos <£ — %) [cosy — COoS <%>H — (wif) % [1 — COoS (%)] +

w I, w . w]w)
— - — — 3.41
+ wf2 EMAX |}}/ wy Sln( w :H ( )

e)&

3.4.5. Relacién entre i; y Uy,

Debido a que se analiza régimen permanente, las expresiones halladas deben
cumplir ciertas restricciones. La tension de salida media debe ser igual a v, ya
que el valor medio de tensién sobre el inductor debe ser cero. Operando sobre la

ecuacion (3.35)) se obtiene la expresion de la tensién media normalizada v, dada

por (3.42).
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Um0, sin(y/2)
Evax  Eamax v/2

cos(&) (3.42)

Vthn =

Por otra parte, la corriente de salida media i; debe ser igual a I, ya que el
valor medio de corriente sobre el capacitor debe ser nulo. La ecuacion ,
correspondiente a la corriente media de salida, depende del valor de tensién en
el momento de disparo V,,. Debido a que dicha tension depende de la corriente
de carga I,, es necesario obtener la relacién entre estas variables. La descarga del

capacitor a partir del instante en el cual la corriente se extingue, esta dada por

(3-43).

1
ve(wt) = — OC' (wt —0.) + Vee (3.43)

Suponiendo que 7, es la media entre V., y V., se obtiene (3.44)).

Vee + Vio .
7 — % VL =2 — TV, (3.44)

Finalmente, reemplazando la expresién de V.. en (3.43)), se obtiene ([3.45)).

1, 2w

Uc<90> = Voo = _QWO (? - /7) + Ve (345>

Asumiendo que iz, debe ser igual a I, y teniendo en cuenta la expresién de V,
dada por (3.45)), se obtiene la expresién de la corriente media de salida normal-

izada iy, dada por ((3.46]).
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L [—w sin(g—%) {ﬁ sin %W—% sin’y} —COS(f—%) [cosv—cos %H —

1- [(1—%)(1—%5 L)+ 52 [1—w;)y sin wiw”

e (i>2[1—cos 2 ASin(wW/%coss 50
) me  [i s 2] |

En la figura se observa la relacién entre la tension y corriente media de
salida normalizadas, para distintos valores del angulo de disparo a. Se grafican
tres diferentes valores de wy. En el primero (curva azul), el valor de C' es tal que
converge al caso de v, constante. En el segundo caso (curva roja), la frecuencia de
corte es aproximadamente una década inferior a la frecuencia de ripple, lo cual es
tipico en el caso de fuentes de corriente de precision. Finalmente, la curva verde

representa el caso en el cual la frecuencia de corte es comparable a la de ripple.

Uthn

LLn

Figura 3.7: Carga con filtro LC": relacién entre la tensién y corriente media normalizadas para
diferentes dngulos de disparo «. Azul: Ly=10mH, C=30mF (w, = 279Hz). Rojo: L;=10mH,
C=3mF (w, = 2730Hz). Verde: L;=10mH, C=200uF (w, = 27110Hz).

Como se observa en la figura[3.7)1as curvas para el caso de v, constante y para
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el caso de wy =~ w,/10 son similares. Por otra parte, en el tercer caso (wy =~ wy),
se observa una marcada diferencia con el caso de v, constante. Para determinados
angulos, en la zona cercana al limite entre DCM y CCM se observa un cambio
de signo en la pendiente de la curva, lo cual no se presenta en los otros casos
analizados. Ademas, el limite entre CCM y DCM depende del valor de wy.
Analizando la figura [3.7) puede inferirse que el método de compensacién a
utilizarse en un sistema cuyo filtro para atenuar el ripple cumpla con wy =~ w,,
debe ser distinto al utilizado en una fuente con wy ~ w,/10. Por otra parte, en
este tltimo caso, podria utilizarse el mismo método de compensacién que para

los sistemas en los cuales v. es constante.

3.5. Filtro LC con carga L, aproximacion lineal

Para intentar reducir la complejidad del andlisis, en esta seccién se asume que
la variacion de la tension del capacitor dentro del periodo de conduccion es lineal.
En la figura [3.§] (a) se muestra la configuracién, mientras que en la figura[3.8] (b)

se observan las tensiones y corrientes en un periodo de conmutacion.

3.5.1. Tension media de salida vy,

La expresion que representa la tensién en el capacitor se explicita en la (3.47)).
Ademas, como la corriente del convertidor fuera del periodo de conduccién es

cero, la tension del capacitor varia linealmente.

Veo + (655 (wt — 0,) 0, < wt < 6,

ve(wt) =
Vie — wf—"(wt —0.) = Voo — Yoo (0t — 0,) 0. < wit <0, + 2?”

C o=
(3.47)
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iL(wt)\ wt

. .
+
ZS vth (wt) Cr & @ Io o 6, 0. Y

Figura 3.8: Carga con filtro LC, aproximacién lineal: (a) Modelo. (b) Tensiones y corrientes en
un periodo de conmutacién.

La tension de salida del rectificador esta dada por ((3.48)).

Eyvrax sin(wt) iL(wt) >0

v (W) = (3.48)

P

ve(wt) = —‘/éi;_‘/;f’(wt —0)+ Ve  ip(wt)=0

Integrando la expresion (3.48) en un periodo de ripple, se obtiene la tension
media del convertidor, dada por (3.49)).

1 [

= — t)d(wt

Uth, 27 /p /90 vy (W) d(wt)
[% 0

— p ‘ . ¢ ‘/;e_‘/;o

= = E t)d(wt — (-0 d(wt
T o Ue Hax Ein(ur) (WH/&, { P eHVC@] @ )}
_ E Vee + Voo (2
- 1)2—]‘74:”({QSin(y/Q)COS(f)—F%(%—W)} (3.49)

En este caso, la tension media del capacitor es efectivamente la media entre

Vee ¥ Vo, con lo cual la expresién que resulta es la (3.50), que es idéntica a la
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obtenida en los casos de v, constante.

U = pE;jTAX 2sin(y/2) cos(§) + v, <2?7T — fy)] (3.50)

3.5.2. Ganancia estatica del convertidor

Debido a que la ganancia estatica no depende de la tension v., se obtiene un

resultado idéntico a los casos precedentes, como se observa en la expresion (3.51)).

 Ovg,  pEmax . (7 v om\ K
GTH - ava — T S1n <§> cos|———| — +

+ sin (1—3) (EDO)2 -V, (3.51)

2 /

3.5.3. Corriente de salida i (wt)

La corriente de salida esta dada por la expresion (3.52]).

in(wt) — w%f : [ Bagax sin(wt) — va(wt)] d(wt) (3.52)

Resolviendo (3.52)), se llega a la expresion (3.53]).

E t_eo ‘/ce_‘/co 26_90
ip(wt) = :}”LA;( [cos 0, — cos(wt) — quMAX 5 c; — + VCOHK.F)B)

3.5.4. Corriente media de salida i,

Una vez obtenida la expresion de iy (wt), al integrarla en un periodo de 27 /p,

se obtiene la corriente media de salida del convertidor:

— pEmax | . . 1 51, [(2n
= 6, — sin 6, 0, — . — — — - .54
1=~ |sin sin 0, + ~y cos T [v 600 \ 7 v )| +18.54)
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La expresion es similar a la obtenida para el caso de tensién constante. La
diferencia se encuentra en el término que corresponde a la corriente de salida
del sistema I,. En la seccién siguiente se analiza la importancia de este término

adicional, para determinar bajo que condiciones debe ser tenido en cuenta.

3.5.5. Relacién entre i; y vy,

Como se analiza el caso de régimen permanente, la tensién de salida debe ser
igual a la tension media del capacitor, mientras que la corriente media debe ser
igual a la corriente de salida I,. Teniendo en cuenta esto se obtiene la relacion
entre i, y vth en forma normalizada.

U U sin(y/2)

Euvax  Euax /2 cos(§) (3.55)

Uthn —

Reemplazando el resultado obtenido de la ecuacién (3.55) en la ecuacion
(3.54), y asumiendo que i es igual a I,, se llega a la expresién de la corriente

media de salida normalizada:

_ sin(©) 292 — cos(y/2)]
ULn =

=52 (1-25) 7

(3.56)

La ecuacién resultante para iy, es muy similar a la del caso en que v, es
constante. El término adicional en el denominador, que depende de la relacion
entre la frecuencia de natural del filtro y la de linea, es el que indica la posibilidad
de variacién de dicha tension. En la figura se muestra la relacién entre la

tension y corriente de salida normalizadas, para tres valores de wy.

En la figura[3.9] se puede observar que el limite entre CCM y DCM es coinci-

dente para los tres valores de wy, lo cual difiere con el modelo sin aproximacion
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1L,
Figura 3.9: Carga con filtro LC', aproximacién lineal: relacién entre la tensién y corriente media

normalizadas para diferentes dngulos de disparo a. Azul: Ly=10mH, C=30mF (w, = 279Hz).
Rojo: Ly=10mH, C=3mF (w, = 2730Hz). Verde: L;=10mH, C=200uF (w, = 27r110Hz).

obtenido en la seccién anterior. Esta diferencia obedece al ripple de tensiéon sig-
nificativo por el bajo rechazo para w; ~ w,. Mientras que en la aproximacion
lineal, cuando v ~ 27/p, V., = V., con lo cual el ripple seria cero. En la figura
se muestra la relacién entre la tensiéon y la corriente de salida normaliza-
da con wy ~ w,, para v, exacto y para el aproximado, observandose que ambos
convergen a medida que se reduce la corriente media, es decir, a medida que dis-
minuye el periodo de conduccién. De cualquier modo, a los efectos de modelar el
desempeno del sistema en funcion de los parametros del filtro de salida, la aprox-
imacion propuesta permite obtener conclusiones en forma cualitativa sin mayores

errores.
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Figura 3.10: Carga con filtro LC'. Relacion entre la tensién y corriente media normalizadas para

diferentes dngulos de disparo a. Ly=10mH, C=200uF (w, = 27r110Hz). Azul: modelo exacto.
Rojo: modelo aproximado.

3.6. Comparacién entre modelos

En esta seccion se comparan los diferentes modelos analizados. A pesar de
los distintos modelos presentan diferencias, se observa que, bajo determinadas
condiciones, éstos convergen al modelo LE. En el caso RLE, si 7 >> T, la
relacion entre tension media y corriente media de salida es similar a la expresion
del caso LE. Por otro lado, los modelos con filtro LC también convergen al caso LE
si wy << w,. Esta caracteristica reviste importancia dado que permite disenar
el método de control en DCM utilizando el modelo mas sencillo, aun para las
topologias méas complejas teniendo en consideracién las condiciones anteriormente
comentadas.

Para encontrar el rango en el que el modelo LE es adecuado para disenar el

control de una topologia compleja, se define la variable €,,04e10:

inmodelo - Z.nLE
€modelo = — (357)
nLE
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donde 7p,mpge10 €8 la corriente media normalizada de la topologia compleja e i, 5
es la corriente media normalizada para el caso LE.

Se calculd epegero para las diferentes topologias: RLE (para 7 >> T, y para
T << T,) y filtro LC con carga L en forma exacta y aproximada (para w; << w,
y para wy ~ w,). Los resultados obtenidos se muestran en las figuras B.11|(a) y

(b), respectivamente.

Emodelo| /0] Cmodelo| 0]

25 70

60|

50

40t

30

20}

~ v

2m/p 27 /p

(a) (b)

Figura 3.11: Error entre modelos. Azul: modelo RLE. Rojo: filtro LC modelo exacto. Verde:
filtro LC modelo aproximado.(a) 7 >> T, wy << wy. (b) 7 << T}, wy = wy.

Como se observa en la figura m(a), el error porcentual entre el modelo LE y
los restantes es pequeno. Por lo tanto, este modelo podria utilizarse en el diseno
del control de las topologias mas complejas, para 7 >> T, 6 wy << w,. Por otro
lado, el error porcentual mostrado en la figura[3.11)(b) es elevado, con lo cual la
utilizacién del modelo LE para 7 << T, 6 wy = w, seria deficiente. Finalmente,
en ambos casos se observa que los modelos exacto y aproximado del filtro LC con
carga L tienen similares caracteristicas.

En general el modelo RLE obtenido a partir del circuito equivalente del motor
CC cumple con 7 >> T, ya que la constante mecanica de la maquina es mas
lenta que el periodo de ripple. En cambio, en las topologias con filtro LC, donde

deben seleccionarse los parametros del filtro, la situacién es mas compleja. Si la
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frecuencia natural del filtro es lo suficientemente pequena como para obtener un
elevado rechazo al ripple (wy << w;), podria utilizarse el modelo LE. Sin embargo,
el filtro LC no se disena con una frecuencia natural arbitrariamente baja porque
el tamano y costo del mismo aumenta a medida que disminuye wy. Por lo tanto,
existird una relacién de compromiso entre wy; y w, que podria determinar la
inconveniencia de utilizar el modelo LE. Por otra parte ya se verifico6 que para el
filtro LC, el modelo que es mas sencillo es similar al modelo exacto. Por lo tanto,
se utilizara al primero para comparar con el modelo LE. El objeto es encontrar

la relacién wy/w, que permita modelar al sistema como LE.

En (3.58]) se observan las expresiones de la corriente media normalizada para

el modelo LE (i, .5) y para el filtro LC aproximado (i, ¢).

inpp = 7 sin(§) [% - 005(7/2)}
P = it (3.58)

Wiy 2
-5 ()" (1-55)
En (3.59) se presenta el error como fue definido en (3.57)).

we 2
5 (1-55)7

-5 (1)

(3.59)

Para hallar el valor maximo del error respecto de -, se deriva la ecuacién ((3.59))

22n

59 Definiendo E como el maximo error

y se iguala a cero, obteniéndose 7,,,,, =

tolerable (siendo 0 <E< 1), se obtiene la expresién ((3.60)).

20m? [wyi\’ E
—_ < —_—
81 \w, 1-E

2
E
2,44<ﬁ) < = (3.60)

Wy
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Finalmente, operando sobre (3.60) se obtiene una cota para el valor de wy,

como se observa en (3.61)).

wr < 0,64 w, ﬁ (361)

Por ejemplo, para p = 6 (w, = 27300Hz) y un error del 10% (£ = 0,1), se

obtiene:

w; < 2m65Hz (3.62)

Si el filtro LC posee una frecuencia natural menor a 65Hz, el sistema se com-

portard relativamente similar al modelo LE.

3.7. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se introdujo la problematica del convertidor funcionando en
DCM en régimen permanente, observandose la fuerte dependencia con la carga,
principal diferencia con respecto al caso CCM. Se planted la relacion entre la
tensién y la corriente media de salida, para diferentes condiciones de carga. Se
compararon los diferentes modelos para encontrar bajo qué condiciones convergen
al caso LE, el cual es mas sencillo de analizar. El andlisis realizado en este capitulo
servira de base para la obtencién de un sencillo método de control on-line que

permita extender el rango de operacién del convertidor a corrientes en DCM.
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Capitulo 4

Método de control de
convertidores a tiristores en

DCM

4.1. Introducciéon

El comportamiento del convertidor en DCM esté estrechamente relacionado
con la carga y el punto de operacién. La tension de salida depende de la corriente
media sobre la carga, apartandose del modelo de fuente de tensiéon que tenia
en CCM. Estas caracteristicas, junto con la naturaleza discreta del convertidor,

complican el sistema de control y requieren técnicas especiales de compensacion.

Diferentes métodos de compensacién pueden hallarse en la literatura. Los
primeros intentos estuvieron basados en aumentar la ganancia del controlador.
En general, son métodos empiricos basados en la modificacién de coeficientes por
medio de prueba y error, con lo cual no permiten tener una cabal idea del compor-

tamiento del convertidor [13] [14] [18] |19]. Posteriormente, en [20] se present6 un

57
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sistema de control en DCM para un motor CC, donde se propuso obtener el angu-
lo de disparo a partir de una LUT (Look-Up Table) de dos entradas, una con el
valor de corriente de armadura deseada y la otra con la fuerza contraelectro-
motriz del motor. Dicha tabla era obtenida empiricamente sobre el convertidor,
para una condicién de régimen permanente y para un valor de carga en particular.
El problema radicaba en la falta de flexibilidad ante el caso de que la carga cam-
bie, ya sea en forma estdtica (reemplazo de la carga) o dindmica (por ejemplo,
variaciones por temperatura), debiendo generarse una nueva tabla. Ademas, el
tamano de la misma aumentaba con la precision requerida, con lo cual se volvia
poco conveniente para el caso de sistemas de altas prestaciones.

Debido al creciente desarrollo de los dispositivos de calculo utilizados, recien-
temente han aparecido métodos que proponen la solucion iterativa on-line de las
ecuaciones trascendentes del sistema [21] [22] |23]. Esto implica una carga com-
putacional que podria resultar excesiva para aplicaciones de elevada precision,
teniendo en cuenta que ademéds de resolver las ecuaciones trascendentes deben
ejecutarse los algoritmos de control, de monitoreo de senales por motivos de se-
guridad, y de comunicacion con otros dispositivos. Por otra parte, resolver las
ecuaciones iterativamente no provee un modelo analitico de la situacion.

Por lo tanto, los métodos de compensacion existentes se presentan complejos,
poco flexibles y de dificil implementacion. En esta tesis se propone un nuevo méto-
do analitico que resuelve los problemas anteriormente mencionados. La propuesta
consiste en calcular on-line un angulo de correccion A« obtenido a partir del val-
or de corriente media y del tipo de carga, de manera de lograr que la ganancia
del sistema sea aproximadamente igual en CCM y en DCM. El valor de corriente
media en el periodo posterior al disparo puede ser estimado a partir de la senal de
control V,, suponiendo que se ha logrado cumplir con la premisa anteriormente

esbozada.
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En las secciones siguientes se presenta el método de compensacién propuesto.
Debido a que la mayoria de las cargas conectadas a este tipo de convertidores
cumplen con los requisitos establecidos en el capitulo anterior para modelizar
topologias complejas a una carga LE, se realizara el andlisis sobre dicho modelo.

En la figura se observa el esquema circuital utilizado.

iL(wt)

-  »

355\
+ Ly

* vip (wt) g Ve

Figura 4.1: Convertidor conectado a una carga LE.

4.2. Meétodo propuesto

Se asume que la transferencia del convertidor ha sido linealizada, siendo igual
a una ganancia constante K. Por lo tanto, para que el convertidor funcione de la
misma manera tanto en CCM como en DCM, la tension media de salida debe ser
igual a K'V,.

La figura muestra las formas de onda de tensiones y corrientes de un
rectificador con un éngulo de disparo fijo o (que corresponde a una senial de control
constante igual a V), conectado a una carga LE. El dngulo de disparo se ha
elegido para que la tension media vy, = K V,, sea menor a la tensién v,, de forma
de provocar una disminucion de la corriente media sobre el inductor. La tension
media de salida para cada intervalo de conduccion (T, Ugha, Ung) Se muestra

en linea continua en el grafico superior, asi como también la corriente media de
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salida (ip1,ir9,i13). Durante los dos primeros intervalos el convertidor opera en

CCM, mientras que en el tercer intervalo, la corriente se extingue produciendo la

condicién de DCM.

En CCM, debido a que el angulo de disparo es constante, la tensiéon media
de salida vy, es constante e igual a K V. Bajo estas condiciones, la diferencia de

corriente media entre intervalos es constante e igual a Az, como se muestra en

).

donde C es una constante de proporcionalidad.

Durante los dos primeros intervalos de conduccién, la tension media de salida
es igual a KV, con lo cual la diferencia de corriente de salida media al final del
segundo intervalo (Aipy = iy —ir,) resulta igual a Aip. Sin embargo, durante el
tercer intervalo la corriente de salida se hace cero en 6., produciendo la condicién
de DCM. Desde este instante hasta el final del intervalo la corriente de salida
es nula y la tension instantanea es igual a v., por lo tanto la tension media es
distinta a K V,,. Esto se refleja en la variacién de corriente media en este intervalo
(Aipg = ir3 — irs), que es distinta a Aip ya que el valor de ir3 es mayor al
esperado.

Para corregir la tension media de salida vy, al valor K V,,, es necesario retardar
el disparo una cantidad A«, como se muestra en la figura [£.3] Si esta accién se
realiza correctamente, entonces Aizs = Airy = Air. De esta forma, la tensién
media vy, seria la misma que se hubiera obtenido si el convertidor operase en

CCM como en los intervalos precedentes.

Como el angulo de compensacién A« depende de la corriente media posterior

al disparo, es necesario estimarla. Ademads, conviene disponer de una expresion
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Figura 4.2: Tensiones y corrientes de salida en DCM.
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Figura 4.3: Tensiones y corrientes de salida en DCM con la compensacién propuesta.

analitica sencilla, a partir de la cual pueda obtenerse el angulo de correccion.
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4.2.1. Estimacion de la corriente media de salida

Para obtener una compensacién on-line, la corriente media de salida tiene que
ser estimada antes de producirse el disparo.

En CCM, la senal de control V, determina que el valor de tension media
deseada en el proximo intervalo es K V. Si se puede lograr que en DCM, para
una senal de control V, la tensién media sea también KV, la corriente a través
del inductor variara linealmente dentro del periodo de ripple debido a que la
tension sobre el inductor es constante. Por lo tanto, la estimacién del valor de

corriente media 7;, puede ser obtenida usando la ecuacion (4.2)).

0] + AT = g0 4 T Ve — ) (4.2)

pwL

donde i1(0) es la corriente media de salida del convertidor en el periodo de con-

duccion previo y w es la pulsacién de linea.

4.2.2. Calculo del angulo de compensacién

Una vez estimada la corriente media, debe encontrarse su relacién con Aa.
Adicionalmente, es necesario discernir antes del disparo si el convertidor se halla
en CCM o DCM, para saber si debe aplicarse o no la compensacién. A contin-

uacién se presenta la solucion propuesta para estos objetivos.

En la figura se muestra la tensién y la corriente durante un intervalo

angular 2?”

en DCM, donde se define wt = 0 como el instante en el cual se
produciria el disparo sin compensacion. La expresion de la corriente de salida
ir(wt) esta dada por (4.3)).

in(wt) = in(0) + i /0  fom(wt) — v duot (4.3)
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ven (wt)
~
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iL(wt)\ wt
N\ o

Ao 0, 0. iwt

Figura 4.4: Tensiones y corrientes de salida del convertidor en DCM en un periodo 27”.

Considerando la figura[d.4] la tension a la salida del rectificador para iy (wt) >

0 esta dada por:

vth(wt) = Epax sin (wt + a + ¢)

siendo ¢ el angulo de conmutacion natural y « el angulo de disparo.

Reemplazando la ecuacion (4.4) en (4.3)) y asumiendo que i, (0) = 0, la expre-

sion para la corriente de salida en DCM es:

0 0 <wt< A«

) 1 wt
ir(wt) = < —/ vrdwt Aa <wt< 6,

0 0, <wt< 2?”

donde v (wt) = Eyax sin (wt + a + ¢) — v..
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La corriente media de salida para un periodo de conduccion estda dada por

(4.6).

27w

=2 it dwt (4.6)

1, = —
2w Jo

La inclusiéon de la ecuacion en la ecuacién lleva a ecuaciones
trigonométricas que deben ser resueltas numéricamente para poder encontrar
tanto el dangulo de extincién 6, como 7. Este es el camino sugerido por difer-
entes autores [20]. Sin embargo, este recurso no es sencillo para aplicaciones en
tiempo real debido al tiempo de calculo requerido. En la practica, el angulo de
disparo esté acotado al rango [20°,150°] debido al tiempo de recubrimiento y de
apagado de los tiristores [7]. En dicho rango, la tensién instantédnea de salida
del convertidor dentro de un periodo de ripple puede considerarse lineal desde
el punto de vista de su influencia en la ganancia del convertidor. Por lo tanto,
puede aproximarse vy, (wt) a los dos primeros términos en el desarrollo en serie
de Taylor, en el entorno del punto de operacién 6,,, como se observa en (|4.7)).

Oven (wt)]

ot (Wt —0p,) — v (4.7)

wt=0m,

vp(wt) = vg(wt) — ve >~ vy (0) +

Resolviendo (4.7)), se obtiene una expresion de la corriente media de salida en

funcién del angulo de compensacién, como se observa en (4.8]).

p B ) 2] 12 3

-— MAX c s

= — 1— —— A 4.8
LT el [ (EMAX) ] [P a} 48)

El limite entre CCM y DCM se obtiene reemplazando A« por 0 en la expresion

(4.8)), cuyo resultado se observa en (4.9)).

1o P Buax [1 - ( v )2] v [Er (4.9)

37 wlL EMAX
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La ecuacién (4.9) reviste gran importancia, porque es una sencilla expresién
que permite discernir el limite entre CCM y DCM. Ademas, si v. << Epax,

el valor de Iy ;) es una constante que puede ser calculada con anticipacion,

Ec. (I-10).

p Eyax [7]°
I = — — 4.10
LIM 37 wlL [p} ( )

Operando sobre (4.9) v (4.8]), se obtiene la expresién para el dangulo de com-

pensacién, Ec.(4.11)).

1
s 1 3
Aa == 1—{ L] (4.11)
P Tprm
Para obtener una compensacién on-line, se utiliza la estimacién de la corriente
media dada por (4.2)), y se calcula el &ngulo de compensacién mediante la ecuacién

(4.11)). La ecuacién que resume este procedimiento se presenta en (4.12)).

S , T (KV, —v,.)
— 0) 4 —~ "> )
iL ir( )+p ol
( i
0 ir, > Ipru
= 13 -
Aa = %{1_[ﬁ} } i < Ipim (4.12)
¥ <0

La importancia de la expresion (4.12)) radica en que permite obtener un mode-
lo del convertidor en DCM. Utilizando el método propuesto, el sistema de control
disenado para CCM sirve también para DCM, solamente debe sumarse el angulo

de compensacién Aa. Ademas, como la expresiéon analitica depende de L, permite
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modificar los coeficientes para ajustarse a una nueva condicién de carga. Esto po-
dria realizarse incluso con el convertidor en operacion, si se estima la inductancia

de carga on-line.

La expresion consta de dos operaciones simples (multiplicacién y suma)
y una compleja (raiz ctibica). En la implementacion de la en un dispositivo
de calculo, la raiz cibica podria resolverse utilizando las librerias del dispositivo,
pero a costa de un mayor consumo de recursos logicos del dispositivo. A fin de
reducir el costo computacional, se propone linealizar por tramos la funcién, como

se observa en la figura [1.5[a). En dicha figura se observa la rafz ctbica exacta

L T,0s numeros sobre la curva

y linealizada, en funcién del parametro x = T

identifican el tramo lineal correspondiente. En la figura[4.5(b) se muestra un zoom
correspondiente a pequenos valores de x, donde debido a la pendiente de la funcion
son necesarios varios tramos. La cantidad de tramos y rangos seleccionados han

sido aceptables en cuestién de precision.

Ao
ﬁ 1 Ao
™/p
27 1
09 /p
08 1 0.9p\° G 1
3ab '
07t 1 |
06} : 081 R 1
05} 8 N
: N 2 07F 1N\ 1
0.4f ]
> 3
0.3t 0.6}
0.2t
01} g 08¢
0 H H H H H H H H = -]
0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

(a)

0.4 H H H H H H H H H
0 0.020.04 0.06 0.08 0.1 0.120.140.16 0.18 0.2

(b)

27

x=
Inrv

Figura 4.5: Linealizacién por tramos de la funcién raiz cubica. Linea de puntos: funcion
matematica. Linea completa: linealizacién. (a) General. (b) Zoom para pequenos valores de
X.
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4.3. Conclusiones del capitulo

A partir del analisis realizado en el capitulo anterior, se desarroll6 un nuevo
método de control de convertidores a tiristores en DCM basado en la correccion
del angulo de disparo mediante un angulo de compensacion, lo cual permite lograr
en forma sencilla que la ganancia del convertidor sea aproximadamente la misma
tanto en CCM como en DCM. Esto posibilita disenar lazos de control robustos
frente al modo de conduccion. Para resolver las ecuaciones trascendentes que se
derivan del modelo, se propuso realizar una linealizacién de la tension de salida,
lo cual determina que la relacion entre la corriente de salida y el angulo de com-
pensacion sea una funcién cubica. El método propuesto permite la modificacion
de los coeficientes de la compensacién de acuerdo al valor de L (inclusive en for-
ma on-line). Adicionalmente, provee un criterio para discernir si el convertidor
se encuentra en CCM o DCM a partir del valor de Iy, el cual es aproximada-
mente constante para condiciones de operacién estandar. Finalmente, se propuso
resolver en forma lineal por tramos la funcion necesaria para realizar la compen-
sacion, de forma de no perder precision y de evitar la carga computacional de

resolver una raiz cubica.
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Capitulo 5

Simulaciones

En este capitulo se describen las simulaciones del método de compensaciéon
propuesto para DCM. El mismo fue aplicado a un sistema de control de una
fuente de corriente basada en un rectificador a tiristores. Las caracteristicas del
sistema se detallan en el Apéndice[B] La simulacién del sistema fue disenada para

que refleje lo més fielmente posible la posterior implementacién practica.

5.1. Implementacion en MATLAB/SIMULINK

El sistema completo se muestra en la figura [5.1 El control se compone de
cuatro bloques principales: un controlador para el lazo interno que regula la ten-
sién de salida del convertidor (G¢;,), un controlador para regular la tension sobre
la carga (Gc,), un controlador para regular la corriente sobre la carga (Gcipy) y
un ultimo bloque dedicado a linealizar la transferencia del convertidor y obten-
er el dngulo de compensacién en DCM (Correccion de alfa). Otros bloques que
componen el sistema son: el convertidor (TGC+Puente), el filtro LC y la carga
(Fltro+Carga), el bloque de adquisicién de senales (Adquisicion) y el generador

de la corriente de referencia (Iref). A continuacién se describe cada bloque.

69
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Figura 5.1: Sistema de control de corriente implementado en MATLAB/SIMULINK.
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5.1.1. Etapa de potencia

La etapa de potencia esta constituida por el bloque TGC + Puente. Se com-
pone de un generador trifdsico, un puente de tiristores de 6 pulsos y el generador

de pulsos de disparo TG/C, como se observa en la figura [5.2]

| .
(1 }Alfa, Inl Outl

alfa

TGC

]

errores9

Ale a8 A vth+

+ Tabc g N .< >
N B |= a|B a p————————H#a|A
b B vth-
€L <

C|= a|C c c
Three-Phase Three-Phase Universal Bridgé 1
Programmable V-IMeasurement

Voltage Source

Figura 5.2: Bloque: TGC+Puente. Sistema de disparo de tiristores (TGC) y convertidor.

El bloque Three Phase Programmable Voltage Source provee 3 senales de-
fasadas 120° que conforman la terna trifasica. El valor eficaz de cada generador
es de 56V, con lo cual la tensién maxima entre fases es Eyax = 56V /3 = 97V.
El rectificador a tiristores se compone de un puente de 6 pulsos, existente en
la librerfa de potencia de SIMULINK. El sistema de disparo, TGC, genera la
secuencia de pulsos que se envia al convertidor, utilizando como entrada el angu-
lo de disparo «. El mismo fue realizado mediante la funcién MATLAB llamada
S-Function, que permite implementar modelos de estado tanto continuos como
discretos. Dentro del bloque TGC deberian generarse p rampas en sincronismo
con la red, una para cada tiristor. En su lugar, se genera una sola rampa lineal
sincronizada con la linea eléctrica, la cual disminuye su valor en 27“ cada vez que

se produce un disparo [24]. El disparo de los tiristores se produce cuando la senial
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de control « es igual a la senal rampa. Mediante la misma funcién se generan los

pulsos a enviarse a los tiristores.

5.1.2. Filtrado de ripple - Carga

El bloque Filtro + Carga,[5.3} esta formado por una etapa LC con Ly=15mH
y C;,=330uF para atenuar el ripple. Para elevar el factor de amortiguamiento se
agregé en paralelo con Cf,, una resistencia [y = 4,7() en serie con un capacitor
Cy,=1.5mF. La constante de tiempo de la carga es aproximadamente 350mS, y

estd constituida por el inductor L,=0.81H en serie con la resistencia R,=2.3().

—] I »CD
1 ——4-a
U —
o
[]
o I 1

Figura 5.3: Bloque: Filtro+carga. Filtro LC y carga inductiva.

Una vez definidas las constantes del sistema, puede estimarse el limite entre

CCM y DCM (Isn), utilizando la expresién (5.1)).

p  Euax H3 6 97V T
[LIM: a_  r T [

3
— - = — —| =1,881A 5.1
3n2n- fr- Ly |p 3 2m - 50Hz - 15mH 6] ’ (5.1)

5.1.3. Adquisiciéon de senales

El bloque de adquisicién se muestra en la figura [5.4] Cada canal estd com-

puesto por un filtro antialiasing de primer orden con atenuacién H;, un retenedor
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de orden cero y un cuantificador para imitar el proceso de adquisicién real uti-
lizado en el DSP. E1 ADC convierte senales de =10V al formato 4+1. Por lo tanto,
se agrega una ganancia en cascada k.4, = 1/10. La frecuencia de corte del filtro
es de aproximadamente 1.5KHz, mientras que, como se utilizan n = 16 bits, el
intervalo de cuantizacién es 27" = 15,2592107%. En cuanto a la atenuacién H;,

ésta depende de la senal a adquirir:

1
H,;, = Constante de realimentacién del lazo interno de tensiéon = %
H, = Constante de realimentacién del lazo externo de tensién = 23
H; = Constante de realimentacion del lazo de corriente = 1316

antialiasing
1
data_ubridge den(s) i
K.adq Hcol
ADC
antialiasing1
1
Outlinl
data_vdc den(s) v
K.adql Hco2
ADCI1
RS
e ™ I
/ \ antialiasing2
! \
G e— ! \ 1
3 Outl Inl 3
i \ ] ‘@ ) Tone) 4—44—.
data_imag / vy

\
\\ // K_adq2 Hco3
N ADC2 e

S

Quantizer

O F e [h fe—

Outl Inl

Figura 5.4: Bloque: Adquisicién. Adquisicién de senales y discretizacion.

5.1.4. Lazos de control

Los controladores del sistema se implementaron en forma digital mediante las

correspondientes ecuaciones en diferencias . Como ejemplo, en la figura



74 Capitulo 5. Simulaciones

se muestra el controlador del lazo de corriente (Geiy;), donde ha incluido una
cuantificacion a 24 bits, como la realizada por el DSP al guardar el resultado de

cuentas intermedias.

Quantizerl

Kl  Quantizer) Quantizer4

z

K f—l A4 \ 2 ¥ l_

errores3

Figura 5.5: Bloque: Gci_bil. Implementacién de la ecuacién en diferencias correspondiente al
controlador del lazo de corriente.

El lazo que regula la tensiéon de salida del convertidor tiene una frecuencia de
corte de aproximadamente prL ~ 7bHz, mientras que el ancho de banda del lazo
que regula la tension sobre la carga es &~ 20Hz. El lazo de corriente se comporta
como una transferencia de segundo orden con dos polos reales e iguales en ~ 10Hz.
Debido a la diferencia de frecuencias de operacién de cada lazo, se seleccioné una
frecuencia de muestreo diferente para cada uno de ellos, como se observa en la

expresion (5.2).

fan = 19200Hz

fs, = 1200Hz

foi

300Hz (5.2)

En la expresién (5.3) se muestra la transferencia de los compensadores en

potencias de 2!, junto con la ecuacién en diferencias correspondiente.
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y(z) ot arz ' fagz o Fam ™
e(z)  14bizl4byz2+..+b,2zn

Y] = Go€lg + aq €lk—1] + as €[k—2]--- + ...

oo Q€] — D1 Y—1] — b2 Yp—2] - — b Yj—n] (5.3)

siendo ex—m) Y Yk—n) los valores de la entrada y la salida del compensador en
m y n muestras anteriores, respectivamente. En la Tabla [5.1| se muestran los

coeficientes de cada uno de los compensadores implementados.

Coeficientes G Gy G
o 0.0330700195 | 0.3970627271 | 1.6132148722
ay 0.0330700195 | -0.3305027271 | -1.5982388722
by 1 1 1

Tabla 5.1: Coeficientes de las ecuaciones en diferencias de los controladores.

5.1.5. Correccién del angulo de disparo

El bloque de correccién del angulo de disparo (Correccion de alfa), se imple-
mento mediante el archivo alfa_correct_dsp.m, el cual se presenta en el Apéndice
[Cl Las senales de entrada son v_alfa, data_vde, y data_imag. Una de las funciones
de este bloque es linealizar la transferencia del convertidor mediante la funcion
arco coseno, asumiendo una relacién lineal entre la entrada del bloque (v_alfa) y
la tensién media de salida (Ty,). Por lo tanto, la relacién entre v_alfa y el dngu-
lo @, (dngulo de disparo impuesto por los lazos de control suponiendo que la

transferencia del convertidor sigue la ley cos «), estd dada por (5.4)).

Uiy, = EDO COS &Yy, = EDO U,alfa

a, = arccos(v_alfa) (5.4)
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Las senales data_vdc y data_tmag son las senales discretas que corresponden a
la adquisicién de la tension y la corriente sobre la carga, respectivamente, como

se muestra en ([5.5).

data_vdc = H, kqdqve

data_imag = H;keaq imag (5.5)

donde v, € iyqy son la tension y corriente sobre la carga.

Si no se realiza correccion para funcionar en DCM, el algoritmo recibe la senal
v_alfa y la modifica por la funcién arc cos obteniendo el angulo de disparo «,. Al
inicio, el convertidor se encuentra en condicién de espera, con una referencia de
corriente de salida nula. Esta condicién pertenece al rango DCM, por lo tanto
debe agregarse un angulo auxiliar fijo de Aa = % para mantener el convertidor
sin operacién. Una vez que la referencia es tal que la tensién de salida (y por lo

tanto, la corriente) sea no nula, dicho dngulo auxiliar es eliminado.

Algoritmo de compensaciéon en DCM

Cuando el convertidor opera utilizando la compensacion propuesta, el algorit-
mo realiza el siguiente procedimiento. Con las senales v_alfa, data_vde, y data_imag
se estima el cociente entre la corriente de salida Z y la corriente limite entre CCM
y DCM, I, (X = %) Para evitar la saturacién de las cuentas intermedias al

implementar el algoritmo en un DSP de punto fijo, los coeficientes son escalados

por 2%

~

c_ (L) (1) PO
24 ]LIM 24 ]LIM

x = x1—x2+x3
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donde:

1 E
xl = (—4) P { bo ]val fa = 0,35809862195676 v_al fa

2 Enax
1 p
=\ data_vde = 0,88922251281438 data_vd
. (24> |:EMAXH'Ukadq:| ata-vac ==, ata_vde
1

3w Lf P 2 . .
3 = (24) B (;> data_imag = 0,46835855327951 data_imag

En lugar de estimar la corriente media utilizando el valor anterior, ir(0),
se utiliza la corriente de salida 7,,44, con lo cual se evita adquirir la corriente
a través del inductor Ly y realizar una promediacién. En régimen permanente
ambas corrientes son iguales, con lo cual solamente se producirian errores en los
cambios de pendiente de la corriente. Por otra parte, el coeficiente que multiplica
a data_imag depende de Ly. Aqui se observa que podria utilizarse un valor de Ly

nominal y de ser necesario modificarlo mediante una estimacion on-line.

Una vez obtenido el valor de x se multiplica por 2*, para obtener la relacién
entre la corriente media estimada y el limite entre CCM y DCM. Luego, el método
propuesto indica que debe realizarse la operacién dada por la expresion ([5.6)).

Aa = [1—[){]1/3] (5.6)

T
p

Como se coment6 en el capitulo 4] se propuso linealizar por tramos la fun-
cién dada por la ecuacién ((5.6)), implementandola en el archivo lin_Dalfa.m. El

algoritmo en MATLARB se presenta en el apéndice [C]

El célculo dado por (5.6)) se implementa en 5 tramos lineales, como se observa
en (5.7)). Los coeficientes m;, b; correspondientes a los ¢ tramos se muestran en la

Tabla 5.2
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my(x —0,35) + by 0,35 <x<1
mg(x — 0,12) + b 0,12 <x<0,35
A«
Y mg(x —0,04) +b; 0,04 <x<0,12 (5.7)
my(x —0,01) + by 0,01 <x<0,04
\m5x—i—b5 0<x<0,01
Tramo m; b;

035 <x<1 -0.45426173352848 0.29527013
0.12 <x < 0.35 | -0.91951068843650 | 0.50675758513391
0.04 <x<0.12 | -1.89059031913443 | 0.65800481066466
0.01 <x<0.04 | -4.21839067773837 | 0.78455653099681

0 <x<0.01 |-21.54434690031883 | 1.00000000000000

Tabla 5.2: Coeficientes de las funciones lineales utilizadas para aproximar la raiz cubica.

Una vez obtenido el angulo de compensacién, se adiciona al angulo de disparo
original oy, el cual es el angulo de disparo que se obtiene, producto de los lazos de
control, suponiendo que el convertidor se comporta como un amplificador lineal.

La expresion correspondiente al angulo de disparo compensado se muestra en

63).

a = a, + Aa = arc cos(v_alfa) + Aa (5.8)
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5.2. Resultados de simulaciones

A continuacién se presentan los resultados de las simulaciones del sistema de
control de corriente desarrollado. La corriente de referencia aplicada es trape-
zoidal. Los valores caracteristicos del trapecio fueron seleccionados de modo de
pasar de DCM a CCM y luego de CCM a DCM. Finalmente se aplicé un pequeno
trapezoide que operaba integramente en DCM.

En la figura|5.6|se muestran la corriente de salida [, y la corriente de referencia
Irpr cuando no se utiliza el método de compensacion propuesto. Se observa que
el sistema degrada su funcionamiento en el modo DCM, llegando incluso a la
inestabilidad en el caso de valores de corriente mucho menores que I17;.

I[A]
3 T T T T T

25

2

1.5

1

0.5

0

-0.5

t[seg]

Figura 5.6: Simulacién sin método de compensacion: corriente de referencia y corriente en la
carga.

La figura[5.7 muestra la tensién sobre la carga V,, donde se observa el marcado
deterioro en la zona DCM y oscilacion entre el capacitor de filtro y la inductancia

de carga L, en la zona de més baja corriente.
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30t : : : e : 1

-20 i i i i i

t[seg]

Figura 5.7: Simulacién sin método de compensacion: tension en la carga.

En la figura [5.8] se muestra la corriente de salida y la corriente de referen-
cia, utilizando el método de compensacién propuesto. Se observa una importante
mejora en la respuesta del sistema, el cual recupera la estabilidad y la respuesta
dindmica que posee en CCM.

Finalmente, en la figura|5.9|se observa la tensiéon de salida utilizando el método
de compensacién propuesto. Se observa una mejora notable en dicha variable,
notandose solamente ciertas perturbaciones en el paso de modo CCM a DCM y

viceversa.

5.3. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se validé el método propuesto a través de simulaciones en
MATLAB/SIMULINK. Con el objeto de modelar lo més fielmente posible la

posterior implementacién practica, en las simulaciones se tomaron en cuenta las
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I[A]

3 T

2.5

0 0.2 0.4 0.6 0.8
t[seg]

Figura 5.8: Simulaciéon con método de compensacion: corriente de referencia y corriente en la

carga.

30

t[seg]

Figura 5.9: Simulacién con método de compensacién: tensién en la carga.

discretizaciones tanto en tiempo como en amplitud, el filtrado antialiasing, la

saturacion en cuentas intermedias y la linealizacion de la funcién raiz cubica. Los
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resultados obtenidos en las simulaciones verificaron la aplicabilidad del método.



Capitulo 6

Resultados Experimentales

En este capitulo se presentan los resultados experimentales del método de
control propuesto para DCM. Primero se realiza una descripcion del banco ex-
perimental constituido por la etapa de potencia utilizada, la placa de comando de
los tiristores, el dispositivo de calculo y el sistema de adquisicion de las variables.
Finalmente se comenta la implementacién del método propuesto y se muestran

los resultados obtenidos.

6.1. Etapa de potencia

En la figura se muestra la etapa de potencia, que consta de 6 tiristores
en configuracién puente, un transformador trifasico, la etapa de filtrado LC y la

carga inductiva. Las caracteristicas de esta etapa son las siguientes:

» Transformador trifasico 380V /65V = Epax=97V
» Convertidor a tiristores: 97V/18A

e 6 pulsos
e Tiristores AEG TT18N1200KOC 1200V /18A

83
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e Corriente de mantenimiento Iz: 50mA
= Etapa LC

e L;=15mH
[ ] Cf1:15mF
° Rf:4.7Q

o Cf,=330ukF
» Carga inductiva

e [,=0.81H @ 10A

o R,=2.250

Con las constantes del sistema ya definidas, puede estimarse el limite entre

CCM y DCM (I1;y) utilizando la expresién (6.1)).

[LIM

p  Euax H?’ 6 97V [wz
6

= 4£_—¥ar | = —| =1,881A 6.1
3n2n- fr- Ly |p 3 2m - 50Hz - 15mH ] ’ (6.1)

6.2. Placa de control de tiristores

La funcién principal de la placa es recibir el valor digital del angulo de disparo
y generar los pulsos de disparo a los tiristores a partir de su comparacién con una
rampa que varia desde 0 hasta 27, en sincronismo con la red eléctrica [24].

La placa genera los pulsos de disparo con las caracteristicas necesarias (du-
racién del pulso, nimero de pulsos, tiristor a ser disparado) para utilizarse en
configuraciones de 6/12/24 pulsos.

La placa cuenta con una seccién de sincronismo con la red eléctrica a través

de un PLL analdgico. La senal proveniente de la red es convenientemente filtrada
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Figura 6.1: Resultados experimentales. Etapa de potencia utilizada.(a) Convertidor a tiristores
y transformador trifdsico. (b) Filtro LC y carga inductiva.
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Rampa Rampa

i tiristor T H; \ | tiristor T H;

| A \
5

2w

i

< = ] =
Y
o ; Lo ;
Angulo de Angulo de
conmutacién natural (¢) conmutacién natural (¢)

(a) (b)

Figura 6.2: Rampa de comparacién. (a) p rampas individuales. (b) Generacién de p rampas a
partir de una general.

para atenuar principalmente los efectos que producen sobre la red eléctrica las

conmutaciones de los tiristores [7].

La comparacion entre el angulo de disparo y la rampa, en sincronismo con
la red, se implementa dentro de una FPGA. La rampa se genera a partir de un
contador desde 0 hasta N = 2" donde n es el numero de bits, de forma tal
que N corresponde a 27. Para un convertidor de p pulsos deberian generarse
p rampas equiespaciadas en %, siendo T}, el periodo de linea, como se observa
en la figura (a). Para evitar esto, se genera solamente una rampa principal,
la cual se sincroniza con el punto de conmutacién natural de un determinado
tiristor. Cuando se produce un disparo, dicha rampa se decrementa en 2w /p,
de forma que la rampa principal vuelva a cero luego de p impulsiones. De esta
forma, se generan p rampas ficticias que se comparan con el dngulo de disparo.
Cuando el valor del contador supera el correspondiente al angulo de disparo,

genera los pulsos correspondientes a cada tiristor. En la figura (b) se observa

este procedimiento.
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6.3. Dispositivo de calculo

Como dispositivo de célculo se utiliz6 un DSP de Motorola (DSP56303), el
cual es de punto fijo y soporta una aritmética de 24/48/56 bits seleccionable
por software. Admite direcciones tanto de 16 como de 24 bits (1til para guardar
resultados de cuentas intermedias) y ejecuta una instruccién por ciclo de reloj,

obteniendo 100 millones de operaciones por segundo (100MIPS) si se utiliza un

clock de 100MHz.

6.4. Adquisicién

El proceso de adquisicion se centraliza en una placa que posee 6 canales difer-
enciales como el que se observa en la figura[6.3] Cada canal consta de un filtro de
primer orden, cuya frecuencia de corte esta dada por los valores de resistencias y
capacitores, y ganancia unitaria, la cual puede disminuirse incorporando resisten-
cias iguales entre el punto de medicién y la placa de sensado. Ademas, cada uno
posee su propio conversor analdgico digital (ADC) de 16 bits, £10V, lograndose
una adquisicion sincrénica a partir de una senal enviada desde el DSP. Adicional-
mente, la placa posee un canal con un convertidor digital analégico (DAC) de 16

bits y 10V para visualizar senales provenientes desde el DSP.

6.4.1. Sensado de tension

La funcion transferencia entre el punto de medicién y la entrada del ADC
del canal j se denomina H;(s). Las resistencias R; entre el punto de medicién y
la placa de sensado determinan la ganancia del canal correspondiente, como se

observa en la figura [6.4]
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c

E AAA.

: R vlgv

f 16 bits
C: AvAvAvA A

: ADC |

- 4
M Ja n

: L

; RS =0

: 8 ADQ

Placa DSP

Figura 6.3: Diagrama funcional de la etapa de adquisicién.

C
""' '
1 . R K o
Punto de ~O—A——O— AW N 16 bits !
.y : ADC |
medicién
ADQ

Placa DSP

Figura 6.4: Diagrama funcional de la etapa de adquisicién de tensiones.

En este caso, las tensiones a sensar corresponden a la tensién de salida del
rectificador y la tensién sobre la carga, cuyas transferencias se denominan Hy(s)
y H,(s), respectivamente. La transferencia genérica del canal H,(s) se observa en

la expresion ((6.2)), junto con las transferencias obtenidas para Hy, y H,.
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R 1
H. =
3(5) (R+Rj)1+sRC

Holo) 10KQ 1 1/23
s) = - s
th 10KQ 4 220KQ ) 1 +s10KQ100F 1+ 550

H () 5K 1 1/25 (6.2)
v S = - .
5KQ + 120K/ 1+ s5KQ22nF 1+ o

6.4.2. Sensado de corriente

La corriente sobre la carga se mide utilizando un sensor de efecto Hall LA25NP
del fabricante LEM. Dicho sensor puede medir corrientes en el rango + Iy 4 x, cuyo
valor se determina mediante la conexion de sus terminales. Para una corriente
igual a Ip;ax en el primario, se obtiene una corriente en el secundario (Isgc)
igual a 25mA. En cuanto a su respuesta en frecuencia, posee un ancho de banda

desde DC hasta aproximadamente 100KHz.

En este caso, se realizé la conexién de forma de obtener una Iy, 4x de 12A.
La medicion en corriente se transforma en tensién a través de la resistencia de
medicién Rj;, como se muestra en la figura |6.5 En dicha figura se observa que
entre la entrada de medicién de corriente del chasis y la placa de adquisicién se
halla una resistencia de 499¢2, con lo cual la ganancia no es unitaria. El valor de

H; obtenido se muestra en la expresion (6.3)).

His) — Ispc 10K 1
T N\ Tyax ™M) \10KQ +499Q ) 1+ s10KQ 22nF

24mA 1 1
His) = (2223900 0
12A 10,499 ) T+ 3o

(m) 7 63

s
L+ 27 725Hz

=
=
.
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Io

16 bits :

ADC |

SENSOR R

ADQ

Figura 6.5: Diagrama funcional de la etapa de adquisicién de corriente.
6.5. Implementaciéon del método propuesto

En la figura[6.6)se muestra un diagrama de flujo que representa funcionalmente
la operacién del algoritmo. Cuando se produce la interrupcion correspondiente a
un nuevo instante de muestreo, se adquieren las senales pertinentes (corriente de
referencia, tension y corriente sobre la carga, tensién de salida del convertidor) y
se ejecuta el algoritmo de control. Una vez realizadas las ecuaciones en diferencias
correspondientes a los lazos de control, se realiza la linealizacién del convertidor
a través de la funcién arco coseno. De no existir compensacién para operar en
DCM, el valor obtenido hasta aqui seria el angulo de disparo a enviarse a la placa
TGC. Para poder operar en DCM, se ejecuta la funcion que calcula el angulo de
compensacion y se obtiene el 4ngulo de disparo modificado. En el Apéndice [D]se

listan los programas utilizados.

6.5.1. Algoritmo de compensaciéon en DCM

La funcion encargada de obtener el angulo de compensacion se implementé de
la misma manera que en el entorno MATLAB. A partir de la informacién de la
variable de control se obtiene la relaciéon entre la corriente estimada y la corriente

limite, como se observa en (6.4)).
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91

Adquisicién

Yy
Ejecucién
lazos de control

A4

Linealizacion transferencia

en pequena senal del convertidor

Compensacién

DCM?

Calcular i

Calcular Aa

_

\ 4
a=a,+ A«

Figura 6.6: Diagrama de flujo. Tareas realizadas durante la interrupcién.

tmp_longfract_int = 0.35809862195676 * v_alfa;
tmp_longfract_int -= 0.88922251281438 * data_vdc;

tmp_longfract_int +=kal9]*data_imag;

(6.4)
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donde dicha relacion se almacena en la variable temporal tmp_longfract_int. El
unico coeficiente que depende del valor de inductancia del filtro es el que afecta
el valor de data_imag, como se observa en (|6.5)).

1 SWLf p>2 .
— P data_ 6.5
<24) Eriax H; k_adg (7r ara-mag (6.5)

En la implementacién realizada, dicho coeficiente (representado por la variable
ka[9]), se ingresa desde el teclado del chasis de control, con lo cual el método
permite ajustar la compensacion de acuerdo al valor de carga.

Posteriormente, se calcula el angulo de compensaciéon implementando la fun-
cién raiz cubica en forma lineal por tramos, utilizando los mismos tramos y rangos
que en las simulaciones en MATLAB. En el Apéndice [D] se encuentra el cédigo

utilizado.

6.6. Resultados experimentales

A continuacién se presentan los resultados experimentales obtenidos. Los en-
sayos realizados se dividieron en tres partes. En la primera, se verific experimen-
talmente el desempeno computacional del algoritmo propuesto. En la segunda,
se implementd un trapecio de corriente que incluyé diferentes condiciones de fun-
cionamiento entre CCM y DCM. En la tercera parte, se generaron diferentes
trapecios variando la corriente maxima y el tiempo de crecimiento, para evaluar

el desenvolvimiento del método en diferentes condiciones de funcionamiento.

6.6.1. Desempeno computacional

Los algoritmos de regulacion y de compensacion fueron realizados en lenguaje

C utilizando el software TASKING EDE (www.tasking.com), el cual permite
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realizar las tareas de programacion y debugging en una interfaz Windows. El
periodo de muestreo seleccionado para esta aplicacion fue de 52us. En cuanto al

desempeno del algoritmo de compensacién en DCM, éste sélo requirio 3us.

6.6.2. Desempeno general

En la figura se muestra el perfil de corriente requerido, cuyos valores car-
acteristicos se muestran en la Tabla . Los valores del primer trapecio fueron
seleccionados de modo de pasar de DCM a CCM y luego de CCM a DCM. Luego
se aplicé un segundo trapecio que operaba integramente en DCM, con valores de
corriente comparables a la corriente de mantenimiento de los tiristores utiliza-

dos. Las caracteristicas de los lazos de control implementados se presentan en el

Apéndice [B]

L(t) |
I
ILIM Y A I
I3 /
I —
/ .
tr‘l thl . tfl tb ‘t7’2‘ th?‘ tf% 3

Figura 6.7: Corriente de referencia.

En primer lugar se realizaron ensayos con el perfil mencionado sin aplicar
el método de compensacion. En la figura se observa la corriente de salida, la
corriente de referencia y la corriente limite Iy, para este caso. Al igual que en las

simulaciones, se observa una marcada degradacion en la performance del sistema
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Caracteristicas del perfil de corriente

Parametro Definicién Valor
I Corriente de plateau en el primer trapecio 2.5 A
P Corriente de reposo entre trapecios 0.1 A
I3 Corriente de plateau en el segundo trapecio 0.35 A
tr1 tiempo de crecimiento del primer trapecio  0.18 s
th tiempo de plateau del primer trapecio 0.25 s
try tiempo de caida del primer trapecio 0.13 s
ty tiempo de reposo entre trapecios 0.1s

tro tiempo de crecimiento del segundo trapecio 0.1 s

tho tiempo de plateau del segundo trapecio 0.16 s
try tiempo de caida del segundo trapecio 0.1s

Tabla 6.1: Valores del perfil de corriente.

en DCM. Durante la pendiente de subida del primer trapecio (t,;), el sistema
opera en DCM aproximadamente la mitad del tiempo, sin embargo la respuesta
en corriente es relativamente aceptable. Por otra parte, cuando la corriente de
referencia disminuye a I3 (luego de ty,), el sistema pierde el control. Esto se
debe a la imposibilidad del convertidor de seguir el cambio de pendiente de la
referencia con la velocidad impuesta por los lazos de control, caracteristica que
se hace mas evidente en la corriente de salida durante el segundo trapecio, donde

el desempeno del convertidor produce la inestabilidad del sistema.

La figura muestra la tension sobre la carga. Nuevamente se observa un
marcado deterioro en la zona DCM y la oscilacion entre el capacitor de filtro y la
inductancia de carga L, en la zona de mas baja corriente. Como se comentd, la
pendiente positiva de corriente de salida del primer trapecio se realiza en forma
cualitativamente aceptable, lo cual podria inferirse por inspeccién de la tension de
salida en dicho tramo. Sin embargo, se observa que la pendiente de dicha tension

es abrupta, debido a que los primeros pulsos estan en DCM, con lo cual la tension
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Figura 6.8: Resultados experimentales. Sin método de compensacion: Iy, corriente de refer-
encia y corriente en la carga.

de salida es mayor que la prevista.
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Figura 6.9: Resultados experimentales. Sin método de compensacién: tensién en la carga.

A continuacién se realizaron los ensayos de desempeno general sobre el sistema
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utilizando el método de compensacién propuesto. En la figura se muestra la
corriente de salida, la corriente de referencia y la corriente limite Iy ;5,. No se ob-
servan diferencias significativas en el primer trapecio, sin embargo se observa una
marcada mejora en la respuesta general del sistema, el cual recupera la estabilidad
y la respuesta dinamica que posee en CCM. Sobre el final del primer trapecio se
observa que el método permite regular un valor de corriente menor a Iy, con la
misma dinamica que en CCM, produciéndose solamente un pequeno transitorio.
De hecho, el valor de corriente de salida (100mA) es del orden de la corriente de
mantenimiento de los tiristores utilizados, lo cual no impacta negativamente en
la respuesta obtenida. Asumiendo que utilizando una estrategia convencional el
limite de funcionamiento del convertidor se halla en el valor de I/, se observa
que el método permite extender el rango de operaciéon a una corriente 5 veces

menor.

—T J

1
LANLINLL N L L L L L LL L Y BLLL

IIIIIIIIIIII

=
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) [fek IDB2T1PRGHR TOMVE 100 M8 4 v v i T v v b b b a T

Figura 6.10: Resultados experimentales. Con método de compensacién: Iy, corriente de ref-
erencia y corriente en la carga.

Finalmente, en la figura se muestra la tensién de salida. Se observa una
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mejora notoria en dicha variable, incluso durante ¢,;. Utilizando el método prop-
uesto, la tensién de salida en este tramo varia en forma controlada, debido a que
la tensién obtenida es similar a la prevista por los lazos de control. En cuanto a
la tensién cuando se desarrolla el trapecio de menor corriente, ésta denota que el
convertidor ha recuperado la dinamica que posee en CCM. Solamente se observan
ciertas perturbaciones en el paso de modo CCM a DCM vy viceversa.

—T J
C T

LELELELEY NLELELELE BLELELELE BLELELELE BRI

p)
LELELLE LN BN B LR B

-IIIIIIIII]IIIII

e e L L
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IIIIIIIIII

b i by by T

[1) [fek 10B21PLGHI 1500 Ml J1QO DS 4 4

Figura 6.11: Resultados experimentales. Con método de compensacién: tension en la carga.

6.6.3. Desempeno del método para diferentes puntos de

operacion

Se realizaron ensayos para obtener el desempeno del método en diferentes
condiciones de operacién. En la figura se observa el perfil de corriente de
referencia. Las pruebas se realizaron para diferentes corrientes de plateau (Ip) y
diferentes tiempos de crecimiento (t,). Los ensayos se dividieron en dos grupos,

el primero contempld la performance para diferentes valores de Ip manteniendo
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t, constante, mientras que en el segundo se varié el valor de ¢, manteniendo fijo
el valor de Ip.

Para cuantificar el desempeno se utilizaron dos indices de comportamiento.
El primero fue el error temporal entre la referencia y la salida, medido en I,(t) =
Ip/2, que denominamos T,. Como valor de comparacion, el T, obtenido para un
trapecio en CCM fue Tyconr = 18mseg. El segundo indice utilizado fue el error

relativo 4, definido como:

§ = SRMS (6.6)
Ip

donde egprg es el valor eficaz del error entre la salida y la referencia.
I,(t)

Ip

tr th1 try tho ry t

Figura 6.12: Corriente de referencia.

Ensayos para distintos Ip

En estos experimentos ¢, se mantuvo constante e igual a 0.5seg, para diferentes
valores de Ip. En primer instancia no se aplicé el método de compensacion. En la
figura se muestran los resultados obtenidos para Ip = 1,5A (80 % I.;ar). En

la figura|6.13|(a) se muestran la corriente de referencia Ippp y la corriente de salida
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Figura 6.13: Resultados sin aplicar el método de compensacién para Ip = 1,5A (80% I )-
(a) I,, Irgr. (b) I, Irer (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irgpr (zoom de la llegada
al plateau). (d) Error en régimen permanente.

I,, donde se observa un funcionamiento aparentemente correcto. En [6.13|(b) se
muestra un zoom en la zona correspondiente a t,., observandose que en el principio
del trapecio (correspondiente a la zona de menor corriente), se producen errores
en el seguimiento a la rampa. Por otra parte, en m(c) se muestra un zoom de
la zona de llegada al plateau, sin observarse problemas significativos. Se midié el
error temporal entre la referencia y la salida, obteniéndose un 7, = 16mseg.
Finalmente, en la figura [6.13[(d) se muestra la diferencia entre la referencia y

la salida en el plateau en régimen permanente, de donde se calculé un valor de
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Figura 6.14: Resultados aplicando el método de compensacién para Ip = 1,5A (80 % ILra). (a)

Iy, Irpr. (b) I,, Irgr (zoom del tiempo de crecimiento). (c) I,, Irgpr (zoom de la llegada al
plateau). (d) Error en régimen permanente.

= 5,73- 1074,

En la figura [6.14] se muestran los resultados obtenidos cuando se utiliza el
método de compensacién. En la figura M(a) se muestran Iggr e I,, observandose
un funcionamiento correcto. En[6.14|(b) se muestra un zoom en la zona correspon-
diente a t,, notandose una mejora importante respecto al caso sin compensacion.
En [6.14)c) se observa que la zona de llegada al plateau es similar al caso sin

compensacién, midiéndose un 7, = 16mseg. Finalmente, en la figura [6.14(d) se
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Figura 6.15: Resultados sin aplicar el método de compensacién para Ip = 0,9A (50% I ).
(a) I,, Irgr. (b) I, Irer (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irpr (zoom de la llegada
al plateau). (d) Error en régimen permanente.

muestra la diferencia entre la referencia y la salida en el plateau en régimen per-

manente. Se calculé un valor de § = 4,97 - 1074,

En la figura se muestran los resultados obtenidos para Ip = 0,94 (50 %
de I7), cuando no se utiliza compensaciéon. Nuevamente, en la figura[6.15(a) se
observa que el primer trapecio parece correcto, pero se producen oscilaciones en
el segundo plateau. El zoom de la zona correspondiente al tiempo de crecimiento,

figura|6.15(b), muestra nuevamente errores importantes al comienzo del trapecio.
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Figura 6.16: Resultados aplicando el método de compensacién para Ip = 0,9A (50 % I1a). (a)
Iy, Irgr. (b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irpr (zoom de la llegada al
plateau). (d) Error en régimen permanente.

En la figura M(c) se observa la llegada de I, al plateau, sin mayores inconve-
nientes, con un Ty=17mseg. En la figura [6.15(d) se observa el error en régimen

permanente, de donde se calculé un valor de § = 9,89 - 10~

La figura muestran los resultados obtenidos utilizando el método de com-
pensacién propuesto. En[6.16{a) y [6.16(b) se observan la ausencia de oscilaciones
en el plateau de menor corriente y durante el inicio del trapecio, respectivamente.
Por otra parte, no se observan mejoras en la llegada al plateau, figura [6.16{c),

midiéndose un T; = 17mseg. En la figura [6.16](d) se muestra el error en régimen
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Figura 6.17: Resultados sin aplicar el método de compensacién para Ip = 0,38A (20% I )-
(a) I, Igrgr. (b) I,, Irgr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) Error en régimen permanente.

permanente, de donde se calculé un § = 7,89 - 1074,

La figura [6.17] muestra los resultados sin método de compensacion, cuando
Ip = 0,38A (20% Ipra). En [6.17(a) se muestra el trapecio en forma completa,
donde se observa inestabilidad en la zona correspondiente al tiempo de crecimiento
y al plateau de menor valor. Por otra parte, el sistema parece converger a la
referencia en el plateau de mayor valor. El zoom durante ¢,., figura m(b) permite
observar que el sistema se halla fuera de control, con lo cual no puede definirse
el valor de Tj. Finalmente, en la figura [6.17(c) se muestra el error en régimen

permanente, de donde se obtuvo un valor de § = 15,11 - 1074,
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Figura 6.18: Resultados aplicando el método de compensacién para Ip = 0,38A (20 % Irar).
(a) Io, Irgr. (b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irgpr (zoom de la llegada
al plateau). (d) Error en régimen permanente.

Los resultados aplicando el método de compensacién se muestran en la figu-
ra [6.18 En [6.18(a) se observa que el método permite recuperar la estabilidad,
obteniéndose una respuesta mejor que en el caso sin compensacion. Las figuras
6.18(b) vy (c) muestran que tanto el seguimiento a la rampa como la llegada
al plateau mejoran notablemente, midiéndose un valor de T; = 17,2mseg. Final-
mente, en [6.18((d) se muestra el error en régimen permanente, donde se calculé un

valor de § = 14,52 - 1074,
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Figura 6.20: Resultados aplicando el método de compensacién para Ip = 0,19A (10% Irrar)-
(a) Iy, Irgr. (b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (c) I,, Irgr (zoom de la llegada
al plateau). (d) Error en régimen permanente.
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Por dltimo, se seleccioné Ip = 0,19A, que representa una corriente aprox-
imadamente igual al 10% de I;7y. En la figura se muestra el trapecio
obtenido para el caso sin utilizar el método propuesto. Se observa que el sis-
tema es inestable, por lo cual no pueden definirse los indices de comportamiento.
Por otra parte, en [6.20] se muestran los resultados obtenidos con el método prop-
uesto. Como se observa en [6.20|(a), las mejoras son notables, observédndose que el
sistema es estable. En la figura [6.20(b) se observa que durante ¢, no se presentan
inconvenientes, mientras que en M(C) se observa que la llegada al plateau se
desarrolla en forma correcta. El T; medido en este caso fue de 17mseg. En la
6.20(d) se muestra el error en régimen permanente, de donde se obtuvo un valor
de § =29,04- 1074

En la Tabla (6.2)) se resumen los resultados obtenidos.

Ip[A] 01077 Ty[mseg]
Sin Con Sin Con

método método método método

1.5 2.73 4.97 16 16
0.9 9.89 7.89 17 17
0.38 15.11 14.52 - 17.2
0.19 - 29.04 - 17

Tabla 6.2: Resultados obtenidos para t, constante.

Como se comenté anteriormente, para algunos valores de Ip el sistema sin
método de compensacion es inestable, y no se pueden obtener algunos de los
indices de performance. Para otros valores de Ip el comportamiento fue estable y
los indices de desempeno fueron similares al caso en el que se utiliza la compen-
sacion, aunque siempre peores que con el método propuesto, especialmente en la
zona de menor corriente. Las mejoras provistas por el método son mas significa-

tivas cuanto menor es la corriente, debido a que la pérdida de ganancia es mas
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importante en esa zona. Por otra parte, bajo las condiciones de funcionamiento
testeadas, la respuesta dinamica del sistema utilizando el método propuesto es
practicamente independiente del nivel de corriente. En todos los casos se obtienen
mejoras en la zona correspondiente al inicio del trapecio.

Los ensayos realizados para distintos valores de Ip demostraron que el método
de compensacién se comporta adecuadamente en toda la zona DCM, independi-

entemente del valor de Ip.
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Figura 6.21: Resultados sin aplicar el método de compensacién para t,. = 0,125s. (a) I,,, Irgr.
(b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) Error en régimen permanente.
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Figura 6.22: Resultados aplicando el método de compensacién para t, = 0,125s. (a) I,, Irgr.
(b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irgpr (zoom de la llegada al plateau).
(d) Error en régimen permanente.

Ensayos para distintos ¢,

El segundo ensayo contempld la variacion del tiempo de crecimiento, man-
teniendo constante Ip = 0,25A (15% Ira). En la figura se muestran los
resultados obtenidos cuando no se utilizé el método de compensacion, para t, =
0,125seg. En forma general, a pesar de las oscilaciones, ain puede distinguirse el
trapecio de corriente. En [6.21{(a) se observan oscilaciones tanto en la zona corre-
spondiente a ¢, como en el plateau de menor valor. Sin embargo, el valor de la

corriente en el plateau parece converger a la referencia. En la figura [6.21[(b) se
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observa que durante t, la respuesta es oscilatoria, con lo cual no puede definirse
el valor de T;. Finalmente, en[6.21]c) se muestra el error en régimen permanente,

de donde se obtiene un § = 25 - 1074,

En la figura se observan los resultados utilizando el método de compen-
sacion propuesto. En M(a) se muestra el trapecio general, donde se observa que
el comportamiento oscilatorio ha desaparecido. En la figura [6.22b) se muestra
la zona correspondiente a t,, observandose una mejora significativa con respecto
al caso sin compensacion. En m(c) se muestra la llegada al plateau, la cual se
realiza en forma correcta, midiéndose un 7, = 16mseg. En [6.22{d) se muestra el

error en régimen permanente, de donde se calculé un § = 21 - 1074

1) [Tek TDS220REFI 260 mV 350 mS } . . . :
DTek TPS220NGH2 1200wy, 230mS T v Ty Do T P

Figura 6.23: Resultados sin aplicar el método de compensaciéon para t,. = 0,25s. I,, Irpr.

La figura [6.23] muestra los resultados para ¢, = 0,25mseg. En este caso el
sistema es inestable, con lo cual no pueden calcularse los indices de performance.
La figura [6.24] muestra los resultados obtenidos utilizando el método propuesto.
En M(a) se muestra el trapecio general, donde se observa que el sistema ha
recuperado la estabilidad. Con respecto a la zona correspondiente a t,, figura
6.24((b), se observa que la subida de la corriente se realiza en forma correcta. En

6.24{(c) se muestra la llegada al plateau, sin observarse errores significativos. El Tj
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Figura 6.24: Resultados aplicando el método de compensacién para t,. = 0,25s. (a) I,, Irgp.

(b) I,, Irpr (zoom del tiempo de crecimiento). (¢) I,, Irgpr (zoom de la llegada al plateau).
(d) Error en régimen permanente.

medido fue de 17.4mseg. Finalmente, en [6.24(d) se muestra el error en régimen

permanente, de donde se obtuvo un 6§ = 21 - 107%.

El ultimo test se realizo utilizando un ¢, = 0,5seg. Los resultados para el caso
sin compensacién se muestran en la figura [6.25, donde se observa que al igual
que en el caso anterior el sistema es inestable. Los resultados para el caso con
compensacién se muestran en la figura [6.26] En[6.26|a) se muestra el trapecio en
forma general, donde se observa que nuevamente el método permitié estabilizar

el sistema. La zona correspondiente a ¢, se muestra en [6.26(b), donde no se
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observan errores significativos. En [6.26|c) se muestra la llegada al plateau, la cual

se desarrolla en forma correcta. El valor de T; medido fue de 16mseg. Finalmente,

en [6.26(d) se muestra el error en régimen permanente, de donde se calculé un
=17-107%

En la tabla se resumen los resultados obtenidos en el segundo ensayo. De
los resultados obtenidos, se desprende que la mejora introducida por el método
propuesto se hace mas evidente a medida que aumenta el valor de t,.. Para de-
terminados valores de %, el sistema se vuelve inestable. El desempeno del método
propuesto permite asegurar la estabilidad del sistema, obteniéndose una dinami-
ca practicamente independientemente de t,. Los valores de Ty y ¢ obtenidos se

encuentran dentro de limites aceptables.

t,[mseg] §[1074] T,[mseg]

Sin Con Sin Con
método método método método

0.125 25 21 - 16
0.25 - 21 - 174
0.5 - 17 - 16

Tabla 6.3: Resultados obtenidos para Ip constante.

6.7. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se presentd la implementacion experimental del método de
compensacion propuesto, obteniéndose resultados comparables a las simulaciones.
Por lo tanto, se corroboré la validez del método de compensacion, asi como la del
modelo implementado en la simulacién en MATLAB.

El método propuesto permite ampliar en forma sencilla el rango de operacién

del convertidor al modo DCM. Utilizando el método propuesto, el convertidor
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recupera en DCM la ganancia que poseia en CCM, lo que se refleja en la recu-
peracion de la dinamica del sistema de control de corriente.

Por otra parte, se realizaron ensayos en diferentes condiciones de operacion.
Los ensayos mostraron que el desempeno del sistema mejora notablemente con
el método propuesto, especialmente en la zona de baja corriente y tiempos de

crecimiento elevados.
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Capitulo 7

Conclusiones

Las conclusiones de esta tesis son las siguientes:

1. Se analizaron los métodos de control de convertidores a tiristores en DCM
existentes en la literatura y se concluyé que las soluciones adoptadas en

aplicaciones de precision presentan una elevada complejidad computacional.

2. Se realizaron desarrollos analiticos del comportamiento de las variables de
salida para las cargas tipicas operando en DCM, obteniéndose una formu-
laciéon original para el caso de cargas RLE, LC y LC con aproximacion
lineal de la tension en el capacitor. Se concluyé que, de acuerdo a las carac-
teristicas de operacion estandar, todos los casos pueden simplificarse a un

inductor y una fuente de tensién en serie.

3. Se propuso un método de control basado en la simplificacién de la carga y

en la estimacién de la corriente media de salida del convertidor.

4. Se valid6 el método de compensacion propuesto mediante simulaciones en

entorno Matlab/Simulink.

115
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5. Se verific experimentalmente el modelo de planta simulado en Matlab /Simulink,

obteniéndose respuestas similares en el modelo en software y experimental.

6. Se verificé experimentalmente el método de compensacién propuesto, apli-

cado a una fuente de corriente de precision.

7. Se realizaron publicaciones en Congresos y revistas especializadas.

Estas conclusiones se desarrollan con més detalle a continuacion.

Métodos de control en conduccion discontinua

Se analizaron cualitativamente los diferentes métodos de control de conver-
tidores en DCM existentes en la literatura. Se observo que dichos métodos poseen
diferentes limitaciones, por ejemplo la reducida precision de las variables a con-
trolar, la gran complejidad computacional y la poca flexibilidad ante variaciones
de la carga. Por otra parte, en aplicaciones de altas prestaciones, si bien el método
més conveniente era propuesto en [21], sus elevados requisitos de procesamiento

hacen poco conveniente su implementacion.

Analisis de cargas tipicas operando en conduccion discontinua

Entre las cargas tipicas, pueden citarse los motores de continua, las etapas de
filtrado de ripple y la carga inductiva en sistemas de elevadas prestaciones. Se
analizaron modelos con este tipo de cargas funcionando en DCM, obteniéndose las
curvas caracteristicas de tension-corriente para cada uno de ellos. Se concluyoé que
para cargas con caracteristicas estandar, las mismas pueden simplificarse a un
inductor en serie con una fuente de tension, lo cual permite disenar un método

de control en DCM apto para unidades de calculo como DSP.
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Método de compensacion propuesto

Se desarrollé un método de compensacion para poder operar en el modo DCM.
Teniendo en cuenta caracteristicas de operacién estandar, se obtuvo un sencillo
método de correccién. El método se basa en la linealizacion de la tension de salida
del convertidor, con lo cual se obtiene el angulo de compensacién a partir de una
funcion cibica. Dicha funcién se implementé a partir de un conjunto de tramos
lineales para disminuir la carga computacional y permitir su aplicacion en un

DSP de moderadas prestaciones.

Implementacién en Matlab/Simulink del método de compensacién prop-

uesto

El método de compensacién propuesto se implement6 en Matlab/Simulink. Se
observo que el método permite recuperar en DCM la ganancia que el convertidor
poseia en CCM, con lo cual se pueden disenar los lazos de control independien-

temente del modo de operacién.

Validacién del modelo simulado mediante test experimental

Se construyd un prototipo experimental para validar el método de correccién
propuesto. Previo a la implementacién del método, se validé el sistema modelado
mediante Matlab/Simulink, obteniéndose una respuesta de similares caracteristi-
cas en simulacién y test experimental. Se concluyé que el modelo implementado
en Matlab/Simulink correspondiente al DSP y puente de tiristores se comporta
en forma idéntica al prototipo implementado. Este punto es de suma importancia,
ya que permitio realizar pruebas en software bajo la premisa de que el sistema

real se comportaria en forma similar.
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Resultados experimentales del método de compensacion propuesto

Sobre el prototipo implementado experimentalmente se implementé el méto-
do de control propuesto. Se obtuvo una marcada mejora en la performance del
convertidor en DCM, permitiendo el control del convertidor atin en zonas de op-
eraciéon de muy baja corriente comparada con la nominal. Se concluyé que el
método propuesto permite recuperar en DCM la ganancia del convertidor que
poseia en CCM, a partir de la mejora evidenciada en la dindmica de la corriente
de salida. Los resultados experimentales obtenidos concordaron perfectamente

con los obtenidos mediante simulacién.

Publicaciones

= “Method for Discontinuous Current Mode Compensation of Line-Commutated
Converters”, IEEE Transactions on Power Electronics, Vol 24 N° 3, ISSN

0885-8993, pp.869-872, Marzo 20009.

= “Implementacién Digital de Control de Convertidores Conmutados por Lin-
ea en Modo de Conduccion Discontinua”, XXI Congreso Argentino de Con-

trol Automético (AADECA 2008), Septiembre 2008, Buenos Aires.

= “Digital closed-loop high-speed thyristor firing system for line-commutated
converters”, European Conference on Power Electronics and Applications

ISBN 978-92-75815-10-8 Septiembre 2007, Aalborg (Dinamarca).

s “Phase-controlled line-commutated converter control in discontinuous con-
duction mode”, European Conference on Power Electronics and Applica-

tions ISBN 978-92-75815-10-8 Septiembre 2007, Aalborg (Dinamarca).
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= “Control de Convertidores Controlados por Fase en Conducciéon Discon-
tinua”, XX Congreso Argentino de Control Automético (AADECA 2006)
ISBN 978-950-99994-4-2, Agosto 2006, Buenos Aires.

7.0.1. Trabajos futuros

A partir de los resultados obtenidos en la presente tesis, se vislumbran difer-
entes lineas de investigacion.

De forma de obtener un sistema de control de disparo de altas prestaciones,
seria deseable contar con una placa que integre un sistema de sincronismo capaz
de proveer una referencia de fase confiable ante perturbaciones en la red, junto
con una etapa que modifique el angulo de disparo para permitir la operacion en
el rango de corrientes en DCM.

Por otra parte, en ciertas aplicaciones, tanto en la fisica de particulas [21]
como en el control de velocidad con motores de continua, se utilizan corrientes
de polaridad tanto positiva como negativa. La topologia utilizada en estos casos
es el convertidor de cuatro cuadrantes, que consiste en dos puentes conectados
en anti-paralelo. El cruce por cero de la corriente es un punto critico del control
cuando se utiliza la topologia denominada sin corriente circulante. Se estima que
el método propuesto puede ser modificado para permitir la operacién en dichas
aplicaciones.

Finalmente, el método de compensacion obtenido depende del valor de induc-
tancia L. Bajo determinadas circunstancias (temperatura, valor de corriente,
reemplazo) el valor de dicha inductancia puede presentar variaciones, lo cual
degradaria la performance del método. Seria deseable contar con un método de
estimacion de la inductancia que no represente una excesiva carga computacional,

de modo de obtener un sistema de control adaptivo.
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Apéndice A

Expresiones matematicas

utilizadas

En este apéndice se resumen los principales desarrollos matematicos utilizados en esta Tesis.

Relaciones trigonométricas.

cos(6,)
sin(6,)
cos(0.)
sin(6,)

cos(6,)

sin(6,)

T ow
Oé+¢ ¢:7_7 06:90—"_7
2 p
LT (KVQ>

a+ = — — o = arccos
2 p Epo

COS(Oé—;-i-g):—sin<a—;>:—sin(f—;)
SiIl(a—Z—&-g)zcos(a—Z):(:OS(f—g)

cos(f, + v) = cos(a + ¢ +v) = cos <a—Z+;’—|—g+g> = —sin (§+%>
sin(00+v)—sin(a+¢+7)—sin<aZ+g+g+g) :cos(er%)

cos(f.) = cos(a+ ¢) — cos(a+ ¢ + ) = —2sin (a +o+ %) sin (—%)

2sin (%) sin (a + % — % + ;T) = 2sin (%) cos(§)

sin(f.) = sin(a + ¢) — sin(a + ¢ + ) = 2 cos (a +o+ %) sin (f%)
—2sin (%) cos (a + % — % + 72T> = 2sin (%) sin(§)
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Apéndice B

Diseno de un sistema de control

de corriente digital

En este apéndice se desarrolla un sistema de control digital para una fuente de corriente
de altas prestaciones. Primero se disena el sistema de control en forma continua, y luego se

discretizan los controladores obtenidos utilizando el método de discretizacién bilineal.

B.1. Topologia

En aplicaciones de fuentes de corriente de alta precisién, el sistema se compone de una
etapa de potencia, un filtro LC en cascada para atenuar el ripple inherente del sistema, y una
carga de tipo inductiva, como se muestra en la figura (a). En general, la constante de tiempo
de la carga es mucho mayor que la constante de tiempo del filtro y el periodo de ripple, con
lo cual se asume que la corriente I, es constante entre impulsiones. Por otra parte, como se
comentd en el capitulo el capacitor Cy en el modelo puede reemplazarse por una fuente
de tensién constante si el filtro es convenientemente disenado. Teniendo en cuenta esta iltima
consideracion, la fuente de corriente I, quedaria en paralelo con una fuente de tensién, con lo

cual podria eliminarse del modelo. En la figura b) se observa el esquema circuital resultante.

En cuanto al convertidor, en aplicaciones de este tipo es deseable obtener maximo ancho de

banda y gran rechazo a perturbaciones. Por lo tanto, se requiere que la ganancia entre la variable

129
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in(wt) ir(wt)
/355 L350\
+ Ly L, + Ly +
+
K e o Y| B e O
R, ~ _

Figura B.1: Fuente de corriente de alta precisién. (a) Topologfa. (b) Modelo simplificado.

de control de entrada V,, y la tension promedio de salida w3}, sea constante, independiente de «
como idealmente como se muestra en la ecuacién (B.1)).

o

=f(V,) tal =KV, =
«@ (Va) tal que Ty V.

- K (B.1)

A continuacién se desarrolla el disenio una fuente de corriente de precisién con las carac-

teristicas previamente mencionadas.

B.2. Diseno

La etapa de potencia se implementa con un rectificador a tiristores de p pulsos. La carga
estd representada por un RL cuya constante de tiempo es elevada comparada con el periodo de
ripple, por lo cual se obtiene un importante rechazo a dicha frecuencia. Sin embargo, en general
el error relativo Aj—ﬁ" a obtener hace necesaria una etapa LC entre el convertidor y la carga. La
ﬁgura (a) muestra el convertidor junto con la etapa de filtrado LC y la carga. La referencia

de corriente es del tipo trapezoidal, como se muestra en la figura b).

i, (wt)

irer(t)
00\
Inax
+ Ly L,
+
25 vty OTFE Io
R,
— t

Figura B.2: Sistema de control de corriente. (a) Etapa de potencia. (b) Referencia de corriente.
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La estrategia de control comprende 3 lazos: uno que regula la tensién de salida del conver-
tidor, uno que regula la tensién sobre la carga, y un tercero que regula la corriente sobre la

carga. En la figura se muestra el diagrama en bloques correspondiente.

Irer - Vo I,
_’®_‘ Gei Gey Geen —ML 5;1;1;2) —~{ Carga |—
Hp,
H,
H;

Figura B.3: Diagrama en bloques del sistema de control de corriente.

A partir de estas especificaciones, se espera obtener un sistema de control de corriente lo
mas rapido posible, que presente elevado rechazo a perturbaciones de baja frecuencia, y sin

error ni sobrepaso en la respuesta a un escalén de entrada.

B.3. Estrategia de control elegida

Como se comentd anteriormente, se elige controlar mediante tres lazos. El primer lazo
regula la tensién de salida del convertidor, y se encarga de corregir las perturbaciones que
podrian ocurrir en la linea eléctrica, como desbalances o variaciones en frecuencia. En general,
se prefiere controlar la tensién de salida porque se obtiene la correccién mas rapida a dichas
perturbaciones [31]. Como se comenté en el Capitulo[2] la caracteristica discreta del convertidor
limita la frecuencia de operaciéon de dicho lazo a %.

El segundo lazo de tension se encuentra por motivos de monitoreo de la tensién en la carga,
asi como para atenuar perturbaciones en la misma. Finalmente, el lazo de corriente se encarga
de atenuar los efectos de variaciones de la inductancia y resistencia que componen la carga [32].

El criterio més conservador para estrategias multilazo se basa en separar los efectos de cada
uno de ellos, de forma tal que el lazo bajo andlisis vea a los més internos como simples ganancias.

En general, separar las frecuencias de corte de cada lazo una década suele ser suficiente. Por
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otra parte, se prefiere que la transferencia a lazo abierto cruce por 0dB con una sola pendiente,
de forma que la respuesta a lazo cerrado sea de primer orden para que no presente sobrepaso
al escalén [32]. En el caso bajo andlisis, para p=6 la frecuencia de corte del lazo més interno
seria ~75Hz. Por lo tanto, si los tres lazos se separan una década respectivamente, la frecuencia
de corte del de corriente serfa muy baja (= 1Hz). Para aumentar dicha frecuencia con esta
estrategia, deberia implementarse sélo uno de los lazos de tension, con lo cual la frecuencia de

corte del de corriente podria aumentarse hasta ~ 7THz.

La transferencia a lazo cerrado correspondiente a la corriente de salida, asumiendo que el

lazo tiene un comportamiento de primer orden, se observa en (B.2).

1/H;

1 + 27rSfCl

TLC;, = (B.2)

donde H; es la realimentacion del lazo de corriente y f.; es la frecuencia de corte del lazo (igual
al cruce por 0 dB de la transferencia a lazo abierto). El valor de f.; determina en forma inver-
samente proporcional el error a la rampa en régimen permanente y tiempo de establecimiento.
En determinadas aplicaciones, suele requerirse que el sistema alcance el valor de régimen per-
manente mas rapidamente. Siguiendo el esquema de control de corriente convencional, para
disminuir el tiempo de establecimiento seria necesario aumentar la frecuencia de corte del lazo
de corriente. Sin embargo, la frecuencia de corte del lazo interno de tensién se asume constante,
yva que estd limitada por la frecuencia de operacién del convertidor. Por lo tanto, el aumento

de la frecuencia de corte del lazo de corriente provocaria conflictos con el lazo de tension.

Para evitar lo mencionado anteriormente, puede disenarse el lazo de control para que la

transferencia a lazo cerrado presente dos polos reales e iguales, como se observa en la expresion

B3,

1/H;

TLC;y = (B.3)

2¢ $2
+ 27 fc2S + (2ﬂ'bfc2)2

donde f.5 es el ancho de banda de la transferencia y & es el factor de amortiguamiento. Para
evitar sobrepaso en la respuesta al escaldn, el factor de amortiguamiento £ debe ser igual a 1. Una

transferencia de este tipo, presenta la caracteristica de que para una determinada f.o, el error

a la rampa es el mismo que el de un sistema de primer orden con f.; = i 22, pero el tiempo de

establecimiento es sensiblemente menor. Esto permite disminuir el tiempo de establecimiento

manteniendo la frecuencia de operacién del lazo, con lo cual la exigencia dinamica sobre el
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convertidor es similar.

En la figura a) se observa la respuesta al trapezoide de ambos sistemas, donde se ve que
poseen el mismo error a la rampa, pero el de segundo orden posee un tiempo de establecimiento
menor. En la figura [B.4|b) se observa la tensién sobre la carga y su derivada con respecto al

tiempo, donde se puede ver que la exigencia dinamica sobre el convertidor es similar.

1.2 T T T T T 10

Sistema de Referencia

segundo orden / I

\ ____

1.

-

0.9 - - - - S 0
. Sistema de
0.8 } - - primer.orden-
-5
0.7 ]
0.6 -10 . ; ; ; ; ; ;
0.1 0.25 0.3 0.35 0.4 0 005 01 015 02 025 03 035 04

(a) (b)

Figura B.4: Respuestas de sistemas de primer y segundo orden. (a) Respuesta al trapezoide.
Linea completa: sistema de primer orden. Linea de puntos: sistema de segundo orden. (b)

Tensién sobre la carga v,(t) y d%p. Linea completa: sistema de primer orden. Linea de puntos:
sistema de segundo orden.

Para obtener una transferencia a lazo cerrado de segundo orden, se plantea aprovechar
la interaccion del lazo de corriente con el de tensién. Para que un sistema de control a lazo
cerrado se comporte como una transferencia con dos polos reales e iguales en la posicién w,, la

transferencia a lazo abierto en el entorno del cruce por 0 dB debe cumplir con la relacién que

se observa en (B.4]).
1

w:/2 (1 + 25)”)

Q

GH (B.4)

Teniendo esto en consideracion, se disenia el lazo de corriente para que la transferencia a
lazo abierto cruce por 0dB en f.;. En cuanto al lazo que regula la tension sobre la carga, se
disefia para que posea un polo dominante en una frecuencia cercana a 4f.;, de forma tal que
la transferencia a lazo cerrado de corriente posea dos polos reales e iguales en f.o = 2 f.q [33].
Finalmente, el lazo del rectificador controlado se disefia para que se comporte como un sistema

de primer orden con una frecuencia de corte de %Hz.

A continuacién se comentan las caracteristicas de los lazos de control disenados.
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B.4. Lazos de control

B.4.1. Lazo de corriente

El diagrama en bloques del lazo de corriente se observa en la figura mientras que las

caracteristicas de la carga estdn dadas en (B.5).

Lo
To = —
(o}

Yols) = Zol(s) - 11113(;0 (B-5)

=y

donde L,, R,, 7, € Y,(s) son la inductancia, resistencia, constante de tiempo y transformada de

Laplace de la admitancia de la carga, respectivamente.

Irgr le Uref Vo 1o
— Gei TLC, Y,

H;

Figura B.5: Diagrama en bloques del lazo de corriente.

La transformada de Laplace de la transferencia a lazo abierto estda dada por .

GH;(s) = Gei(s)TLC,(s)Y,(s) H; (B.6)

donde G¢; es el controlador del lazo de corriente y TLC), es la transferencia a lazo cerrado
del lazo que regula la tensién sobre la carga. Se asume que la T'LC, se comporta como un

sistema con un polo dominante en una frecuencia f., y ganancia en bajas frecuencias 1/H,,

obteniéndose .

1 1/R, H;

1+ +—2—1+s7, H,

2 sz;

GHi(s) = G

(B.7)

Para obtener elevado rechazo a perturbaciones de baja frecuencia, se disena el controlador

para que tenga un polo en el origen. Ademads, para poder ampliar el ancho de banda y ganar
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velocidad de respuesta, se compensa el polo que introduce la carga. En la expresién (B.8) se

observa la estructura del compensador y la transferencia a lazo abierto obtenida.

G, — Ki1+STO
K; 1 H;

GH;, = —~—1/R,—/ B.8
ST VR (B8)

Mediante la ganancia K; se asignan los polos a lazo cerrado. Para obtener dos polos reales

e iguales en f.,;, el valor de K; estd dado por .

fe .
i :1:> Ci:
= g, Jei =3
: H
K, = on <f2> R (B.9)

B.4.2. Lazo de tension

La salida del compensador del lazo de corriente es la referencia del lazo interno de tensién.
El diagrama en bloques correspondiente a este lazo se observa en la figura mientras que la

transferencia a lazo abierto estd dada por (B.10]).

GH,(s) = Geyy(s) TLCy(s) Gf(s) Hy (B.10)
Uref Ve Uthref Vo
- GC’U TLCth Gf
H,

Figura B.6: Diagrama en bloques del lazo que controla la tensién sobre la carga.

Se asume que el lazo correspondiente al rectificador controlado se comporta como una
transferencia de primer orden con una frecuencia de corte de f.,;, = %, como se observa en
(B.11)).

1/Hyy,

TLCy, ~
" 1 + 2m ;ct}

(B.11)
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La etapa LC, de ser implementada como se observa en la figura a), tendria un factor
de amortiguamiento bajo, lo cual complica las acciones de control debido a que la frecuencia
natural del filtro es del orden de la frecuencia de operacién del lazo. Existen diferentes técnicas
para mejorar el factor de amortiguamiento. Las dos mas utilizadas en aplicaciones de este tipo
son la adicién de una rama RC' en paralelo con el capacitor, o la modificacién de las raices de
la transferencia a través de realimentacién de estados [31H35]. La ventaja de la realimentacién
de estados es que no existe componente resistiva en el filtro, por lo tanto no hay potencia de
pérdidas. Por otro lado, la realimentaciéon debe incluir a la etapa de potencia. Si el convertidor
falla, el filtro puede comenzar a oscilar con un amortiguamiento muy bajo, dado solamente por
sus componentes de pérdidas. En esta aplicacion, se prefiere incorporar la rama RC' en paralelo,
debido a que es una solucién mas robusta en caso de que la etapa de potencia falle. El filtro
implementado se muestra en la figura[B.7 mientras que su transformada de Laplace estd dada
por (B.12).

_ 1—|—SRCf1
T 1+ SRCfl + SszCf + S3Lfo1C'f2R

Gy(s) (B.12)

donde Cy = Cy, + Cy,. El filtro se disefia de forma tal que su respuesta en las frecuencias de

interés pueda aproximarse por una transferencia de segundo orden.

Figura B.7: Etapa de filtrado LC.

En cuanto al compensador, se disena de forma tal que la transferencia a lazo cerrado T'LC,
posea un polo dominante a una frecuencia f.,. Como se desea elevado rechazo a perturbaciones
de baja frecuencia, el compensador debe poseer un polo en el origen. Se agrega un cero cercano
a la frecuencia natural del filtro LC, de forma de atenuar su pérdida de fase. Teniendo esto en

consideracién, la transferencia a lazo abierto puede aproximarse por (B.13).
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l+es 1/Hy, 1+ a;s
s 1+ﬁ1+b1s+b2s2 Y

GH, =~ K, (B.13)
donde ¢; es el coeficiente del cero correspondiente al compensador, y a1, by y bs son los coe-
ficientes de las singularidades dominantes del filtro LC. Asumiendo que el efecto de los ceros
dados por ¢; y a; compensan aproximadamente el efecto de los polos del filtro LC en el entorno

de fc,, la transferencia GH, puede ser aproximada por (B.14]).

K, 1/H
GH, ~ =2 /7? H, (B.14)
S 1 + 27 fcth

El valor de K, se calcula de forma tal que la transferencia a lazo abierto cruce por 0dB
en aproximadamente f.,, para que la TLC, posee un polo dominante en el entorno de dicha
frecuencia. Asumiendo que el efecto en amplitud del polo en f.,;, es despreciable en f.,,, el valor

de K, esté dado por

K, H,
GH,(s =27 f.,) o o T =
27 fe
K, M Tew B.15
Hv/ch ( )

Diseno de la etapa LC

El filtro LC' es disefiado para obtener un determinado rechazo a la frecuencia de ripple. La

transferencia del filtro a dicha frecuencia puede aproximarse por (B.16]).

1
Gr(s)~ ——— B.16
O~ apar (B.16)
La atenuacién a la frecuencia de ripple estd dada por (B.17)).
Apap ~ 20log | —————— (B.17)
] (27Tfr)2 LfoQ

Dado un valor requerido de atenuacién de ripple y adoptando Ly, la expresién (B.17) es

una ecuacién de disetio para C',.

La impedancia formada por Cy,, Cy,, y Ry esta dada por (B.18).

1 1+SOf Rf
Z,(s) = ———+21 7 B.1
o(s) sC; 1+sC, Ry (B-18)
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Cs1Crs

donde Cp = m

. La red es disenada de forma de presentar un comportamiento resistivo
en frecuencias cercanas a la de resonancia dada por Ly y Cy, para aumentar el factor de
amortiguamiento, y capacitivo en bajas y altas frecuencias, para evitar pérdidas y obtener la
atenuacién al ripple deseada, respectivamente. El cero dado por Ry y Cy, debe ubicarse lo
suficientemente por debajo de la frecuencia natural del filtro dada por Ly y Cy, para tener
un comportamiento resistivo a dicha frecuencia. Ademds, el valor de Cy, debe ser mayor que
el de Cy, para que la red agregada tenga el efecto deseado. Si se disefia al revés, C, =~ Cy,,
con lo cual el par polo-cero agregado tiene frecuencias similares y se compensan los efectos. Si

Cy, >> Cy,, se obtiene (B.19).

1 1+S0f1Rf
p(S) ~ C 1 ]
sCrq +SC¢2Rf

(B.19)

Por otra parte, el valor de Ry determina el factor de amortiguamiento &, de la transfer-
encia obtenida para frecuencias cercanas a la de resonancia dada por Ly y Cy,. Para dichas

frecuencias, la transferencia del filtro puede aproximarse por la expresién (B.20).

1
Ge(s) = B.20
f( ) 1+S%’;+S2Lf0f2 ( )

El valor de Ry se obtiene a partir de (B.21)).

Ly _ 02 1
Ry W2 " VL Gy,
1 Ly
n, - - [Lr B.21
f 26 \/ Oy, (B.21)

Debido a que Cy, >> Cy,, Ly y Cy, presentan resonancia a una frecuencia menor a la
obtenida mediante Ly y Cy,. Para bajas frecuencias, la impedancia dada por Cy, es mucho

mayor que la que presentan Ry y Cy,, con lo cual la transferencia del filtro puede aproximarse

por (B:22).

a () 1+SRCf1 1+SRCf1
S ~ ~
! 1+ sRCy, +s2L;C;  1+sRCy, +2L;Cy,
G 1s) 1+ > 1+igs
S = z = n
d 14 24 5 14264 5
1 2
on = = Ei_po (B.22)

vV Lfch Wn

La posicién del cero w, aumenta a medida que disminuye el factor de amortiguamiento &;
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de los polos de la transferencia. Por lo tanto, el valor de C'y, debe elegirse como una relacién de
compromiso entre sobrepaso en amplitud y respuesta en frecuencia de la fase. En la expresién

(B.23), se obtiene una relacién entre Ry y Cy,.

2
RiCyy = §:2€1\/Lfcfl

n

(B.23)

2
h

<
7N\
[\)
B|&
N——

[V

Cfl

En la figura se muestra el diagrama de Bode de la transferencia G¢(s) con y sin la
rama dada por Ry y Cy,, donde se observa lo planteado anteriormente. En bajas frecuencias
Z, se comporta capacitivamente (Cfl)7 mientras que en frecuencias medias se comporta re-
sistivamente. Finalmente, en alta frecuencia predomina el efecto de C,. En se presenta
un criterio de selecciéon de componentes basado en la atenuacién al ripple y sobrepaso a la

frecuencia natural deseados.

100
o
2 50
©
2
c
(@)
< 0

-50

10 10 10 10 10

Frecuencia (Hz)

Figura B.8: Diagrama de Bode de G(s), con y sin la rama dada por Ry Cy, (azul y verde,
respectivamente).
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Vthref Vthe Uthref Vthe Vo

) —DF — Gen]—] Evo

Hyp Hip

(a) (b)

Figura B.9: Lazo de control de la tensién de salida del convertidor.(a) Diagrama en bloques.
(b) Modelo simplificado.

B.4.3. Lazo rectificador controlado

El diagrama en bloques correspondiente al lazo que incluye al rectificador controlado se
muestra en la figura [B.9(a).

Como se coment6 en el capitulo[2] el modelo del rectificador controlado incluye una ganancia
que depende del angulo de disparo, y un ROC cuyo periodo de muestreo equivalente esta dado
por la mitad del periodo de ripple. Esto determina que la maxima frecuencia de corte de un
lazo que incluya al convertidor junto con un compensador tipo integral es de f.,;, = %. Para
obtener un ancho de banda independiente del punto de operacién, se linealiza la transferencia
del convertidor modificando la variable de control por la funcién arco coseno. El modelo resul-
tante en pequena senal estd dado por la figura b)7 donde no se ha incluido el ROC, y la
transferencia a lazo abierto estd dada por .

Gch(S) = Gcth(s) Gth(S) ch = Gcth EDO ch (B24)

donde Gy, es el controlador del lazo, Gy, es la transferencia del convertidor, y Hy, es la
constante de realimentacion de la tensién de salida. Se disena el compensador con un término
integral y una ganancia Ky tal que la transferencia a lazo abierto cruce por 0dB en f.;;, con

una pendiente, como se observa en la ecuacién (B.25))

K
Gch(S) = TthEDO Hyp,
K
Gch(S = 27Tf0th) = o }hh EDO ch =1
ct
27 fe
Ky = —dem (B.25)



Apéndice B. Diseno de un sistema de control de corriente digital 141

B.5. Parametros del sistema discreto

Hasta aqui se ha disenado el sistema en forma continua. Debido a que el sistema de control a
utilizar serd digital, es necesario obtener la ecuacién en diferencias a implementar a partir de la
discretizacién de los compensadores obtenidos. Para esto, deben seleccionarse tres parametros
principales: la frecuencia de muestreo, el nimero de bits con los cuales se discretizaran las
seniales analdgicas y la longitud de palabra del dispositivo de procesamiento.

En [26] se desarrollan las ecuaciones de diseio para obtener un sistema digital con una
determinada precisién. En cuanto a la frecuencia de muestreo fg, se asume que, como maximo,
debe disminuir el margen de fase en 5°. Esto determina que fg debe ser mayor a 36 veces
el ancho de banda del lazo en cuestién, denominado f.. Por motivos de implementacién, se

selecciona la relacién que se muestra en la ecuacién (B.26)).

fs =64fc (B.26)

En cuanto al nimero de bits n para representar a las variables analdgicas, estara relacionado
con la precisién requerida P en la variable de salida. Si la senal de control varia desde 1 a -1

para obtener angulos de disparo entre 0 y 7, la relacién entre la precision y el ntimero de bits

estd dada por la expresion (B.27).

2
—P>_ = (B.27)

Finalmente, la longitud de palabra del dispositivo de célculo npgp produce diferentes efec-
tos que deben ser tenidos en consideracion. Un efecto general es que a medida que aumenta la
frecuencia de muestreo las singularidades en el plano z se aproximan al circulo unitario, nece-
sitindose un nimero mayor de bits para poder discernir entre ellos. En cuanto a la operacién
en un lazo cerrado de control, hay dos efectos importantes. El primero involucra el redondeo
de los coeficientes de la transferencia a implementar producto de la utilizacién de un ntmero
finito de bits, lo cual puede provocar la inestabilidad del sistema ya que alguno de los polos
que estén cerca del circulo unitario puede moverse hacia afuera. El segundo efecto es que las
cuentas (sumas y multiplicaciones) también se realizan con una aritmética finita, con lo cual se
produciran errores en las cuentas intermedias. Debido a la complejidad presente en los sistemas
realimentados, no existe una forma analitica de obtener el minimo niimero de bits necesario

para evitar los problemas anteriormente mencionados. Un método préactico para obtener un
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valor de npgp podria ser implementar el método de control digital, ya sea mediante algiin
tipo de software o experimentalmente, utilizando diferentes longitudes de palabra, y evaluar la
performance obtenida en cada caso.

Una vez seleccionados los parametros de la implementacion digital, se utiliza la aproxi-
macién bilineal para discretizar los controladores obtenidos en el campo de la transformada de
Laplace. Dicha aproximacién se observa en la expresion .

T,14+2z71
L e (B.28)

1
S 21—z1

donde T es el periodo de muestreo. Las transferencias discretas correspondientes a los contro-
ladores se obtienen reemplazando la variable continua s por la variable discreta z utilizando
la relacién dada por (B.28]). En (B.29)) se observa la expresion general de la transferencia dis-

cretizada del compensador junto con la ecuacion en diferencias implementada.

Yz)  Go+ a1 7 b a2z 2+ . Fanz ™
e(z) T ol4biz bz 24 . +b, 2"

Y] = Go€[k] + a1 €[k—1] + A2 €[k—2]... ...

ot Um €] — b1 YR—1] — b2 Yp—2]- — bn Yr—n (B.29)

siendo ex_m] ¥ Yjk—n) los valores de la entrada y la salida del compensador en m y n muestras

anteriores, respectivamente.

B.6. Ejemplo de aplicacién

A continuacion se obtendra un ejemplo numérico a partir de las ecuaciones de diseno pre-
sentadas en las secciones anteriores. Se asume que la etapa de potencia se implementa con un
convertidor a tiristores de 6 pulsos. A continuacion se resumen las caracteristicas de operacién

deseadas.

Control digital sobre tensién de salida del rectificador, tension y corriente sobre la carga.

Precisién en la corriente de carga % del orden de 5 - 107°.
o

= Error nulo al escalén en cada lazo.

Respuesta al escalén sin sobrepaso.

Maéximo ancho de banda.
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La etapa de potencia se implementa a partir de un convertidor a tiristores de 6 pulsos,
conectado a la red eléctrica de 50Hz a través de un transformador, obteniéndose en el conver-
tidor una tensién méaxima de salida instantdnea Ejp;4x igual a 97V. La carga inductiva Z, se
encuentra formada por la asociacion serie de un inductor L, = 0,81H y un resistor R, = 2,3().

La transferencia correspondiente se muestra en (B.30)).

1 1

Yos) = 708 = R, 4L,

(B.30)

La atenuacion al ripple de 300Hz obtenida mediante la carga estd dada por la expresion

[B-31).

1
V/RZ+ (27300 L,)?

At[Z,) (w=2r 300) = ~6,5-107* (B.31)

AI£° del orden de 5 - 1075, con lo cual se debe

Se desea obtener una atenuacién relativa
agregar entre el convertidor y la carga una etapa LC. De la expresién (B.17)), se obtiene una
relacién entre el valor de Ly y Cy,.

1 - 5-107°
(27 300)* L;C}, 6,5-1074
1
(27 300)* L; 7,7 103

sz

Se adopta Ly = 15mH, con lo cual Cy, > 250uF. Se selecciona Cy, = 330uF. En [34], se

obtienen ecuaciones de disefio para los elementos del filtro de acuerdo a la atenuacién del ripple y

Cy

factor de amortiguamiento deseados. Para : 0,2 se obtienen resultados aceptables en cuanto
a dimensién de componentes y factor de amortiguamiento. Teniendo esto en consideracién, se
selecciona Cy; = 1,5mF.

En cuanto al valor de la resistencia, se selecciona a partir de la ecuacion , adoptando

un factor de amortiguamiento & aproximadamente igual a 0.7, con lo cual Ry = 4,7Q). Por

otra parte, la transferencia G (s) obtenida en el entorno de la frecuencia dada por Ly y Cp, se

muestra en (B.32]).

wny = 2735Hz & ~ 0,75

1+#
G,(s) = 27 22Hz B.32
SR o -

Las constantes de realimentacién de los lazos se muestran en la expresién (B.33)).
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1
H;, = Constante de realimentacion del lazo interno de tensién = %
H, = Constante de realimentacién del lazo externo de tensién = 23
1
H; = Constante de realimentacién del lazo de corriente = 1346 (B.33)

Para que el efecto de discretizacion del dangulo de disparo no afecte la performance de la
corriente en la carga, se pretende una resolucién en el &ngulo de disparo del orden de 100-107.

El nimero de bits necesario para representar el valor de « se obtiene a partir de la expresion

(B.27)), y se muestra en (B.34).

1
gno1 < P=100-107°

n>14 =n=16 (B.34)

Se decide adquirir todas las senales analégicas con una resolucién de 16 bits, mientras que la
longitud de palabra npgp se selecciona a partir de ensayos, obteniéndose resultados aceptables
en cuestion de precisién para npgp=24bits. Por otra parte, se utilizaran convertidores analégico
digitales con un rango de operaciéon de £10V, con lo cual se obtiene una ganancia extra en dicha
etapa dada por kg = 15-

A partir de los datos anteriores, se obtendran las expresiones correspondientes a los difer-

entes controladores.

B.6.1. Lazo rectificador controlado

Con respecto al lazo interno de tension, se selecciona la ganancia Ky, de forma de obtener
el maximo ancho de banda que permite el convertidor, el cual estd dado por % = 75Hz. La

transferencia correspondiente a dicho controlador se muestra en (B.35)).

ValS K, h
Gcth(s) vt:((i) = St
2 fcth
K, = ———"  =1270,19 B.35
th Epo Hip kadq ’ ( )

donde vy, es el error entre la tensién de referencia del lazo y la tensién de salida del conver-

tidor. Aplicando la transformacién bilineal, se obtiene el compensador discreto y la ecuacién en
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diferencias dadas por la expresién (B.36]).

o owalz) . 214270
Gcth(z) - 'Uthe(z) - Kth TS 1— 271
K, T,
valk] = = (e lK] + venelk — 1]) + valk — 1] (B.36)

Por motivos de precisién en el angulo de disparo, se asume que la senal mas rapida que
. . . o 1 ~ 7
debe seguir el lazo es la de ripple. Por lo tanto, se selecciona Ts = gr550m, & 92us. La ecuacion

en diferencias implementada se observa en (B.37).

Valk] = 0,033 (vynelk] + vene[k — 1]) + valk — 1] (B.37)

B.6.2. Lazo tension sobre la carga

El lazo se disena para que posea un polo dominante en una frecuencia aproximadamente
igual a 20Hz. La transferencia a lazo abierto sin incluir un compensador se observa en (B.38|),

mientras que el diagrama de Bode de magnitud y fase correspondiente se observa en la figura

B.1a

1/ch 1+ ‘n's z
2_0’752 22H = H, (B.38)

GH, !
Lt osm 1+ Se355 + Graey

El compensador posee un polo en el origen y un cero en 35Hz para compensar el efecto
de la fase del filtro LC en el entorno de la frecuencia de corte. Finalmente, se selecciona la
ganancia del controlador para que la transferencia a lazo abierto cruce por 0dB en f., = 20Hz.

El diagrama de Bode de magnitud y fase obtenido se muestra en [B:11]

En la expresion (B.42)) se observa la transformada de Laplace del controlador implementado.

GC'L)(S) _ Uthref(s) - K, 1+ 2:35

Ve(s) S
K, ~ 80 (B.39)

donde la salida del controlador vip,r es la referencia del lazo del rectificador controlado, y la
entrada del controlador v, es la tension de error entre la referencia del lazo de tension y la

tension sobre la carga.

Aplicando la transformacién bilineal, se obtiene el compensador discreto y la ecuacién en

diferencias dadas por la expresion (B.40)).
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Figura B.10: Diagrama de Bode de magnitud y fase de GH, sin compensador.
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Figura B.11: Diagrama de Bode de magnitud y fase de GH, compensado.
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Uthrey(2) 1—a 2!
c = = KU
Geul(7) ve(2) 21—zt
T. 2 1 - 7,T 5
sz = Kvﬂ 1+ a; = 235 e
vthref[k} = Ky ve[k] + Ky, arvelk — 1] + Uthref[k - 1] (B.40)

donde T, es el periodo de muestreo del lazo de tensién. El valor de T, y la ecuacién en
diferencias implementada se muestran en (B.41)).
1

60 - fe,
Vihreflk] = 0,3970627271 v, [k] — 0,3305027271 ve[k — 1] 4 vinpe [k — 1] (B.41)

TS v <

— T,, = 833useg

B.6.3. Lazo corriente sobre la carga

Asumiendo que la transferencia a lazo cerrado del lazo de tensién se comporta como un
polo dominante en f., ~20Hz, se disena el lazo de corriente para que su transferencia a lazo
cerrado posea dos polos en f.; ~10Hz. El compensador necesario para obtener esto se obtiene

a partir de las expresiones (B.§]) y (B.9), y se muestra en la expresién (B.42)).

G.. = Kil-l-‘STo

Ki = 2n (f> R0F741735 (B.42)

El diagrama de Bode de magnitud y fase del sistema compensado se muestra en la figura

1B5.12)

Aplicando la transformacién bilineal, se obtiene el compensador discreto y la ecuacién en

diferencias dadas por la expresién (B.43).

Vpef(2) 1—by 271
Gci(z) = Tej(c :Klz 1— 2 1
K~ gD ( 270) 1— %7
e = Ky £
+ Ts,
Ureflk] = Ki,iclk] + K, biiclk — 1] + vpep[k — 1] (B.43)

donde T; es el periodo de muestreo del lazo de corriente. El valor de T; y la ecuaciéon en

diferencias correspondiente se muestran en (B.44)).



Apéndice B. Diseno de un sistema de control de corriente digital 149
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Figura B.12: Diagrama de Bode de magnitud y fase de GH; compensado.
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Ts;, < — T's; = 3,33mseg

60 N fCi
Ure[k] = 1,61321487221,[k] — 1,5982388722 i, [k — 1] + vyes [k — 1] (B.44)

Debido a que se utilizara un DSP de punto fijo los nlimeros a representar se encuentran en

el rango +1. Por lo tanto, se escala los coeficientes en un factor 22. La ecuacién a implementar

se observa en (B.45)).

Uref[k] = (0,4033037181i.[k] — 0,3995597181 [k — 1]) 2% + vyes[k — 1]  (B.45)



Apéndice C

Programas de MATLAB

En este apéndice se listan los programas realizados en Matlab para utilizar en las simula-

ciones.

C.1. «alfa_correct_DSP.m

Este programa se encarga de la modificacién de la sefial de control de forma de obtener tanto
la linealizacién de la transferencia del convertidor como la compensacién para poder operar en
DCM. Las senales de entrada son data_vth, data_vdc y data_imag, las cuales son la senal de
control, la tension sobre la carga, y la corriente sobre la carga, respectivamente. La salida es el

dngulo de disparo a.

function out=alfa_correct (u)

%ok ok sk ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok sk ok ok ok ok ok ok ok ok sk ok ok sk ok ok ok ok ok sk ok ok sk sk ok ok ok ok ko ok ok ok o ok ok R ok ok ok
b

% Correccion del angulo de disparo

h

Yk sk sk sk sk sk sk sk sk sk ok ok sk ok sk sk ok ok sk ok ok ok K sk sk ok sk ok ok ok ok ok sk ok ok o ok ok 3 ok ok o ok ok o ok ok o ok ok K ok
% entradas

% u(l) corriente promedio anterior

If_previa=u(1l);

151
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% u(2) Tension en el capacitor del filtro

data_vdc=u(2);

% u(3) coseno de alfa referencia. Entonces alfa_ref=acos(v_alfa)

v_alfa=u(3);

% u(4) I out

data_imag=u(4);

Hv=1/23;

Hi=(24e-3/12)%390%(10/10.499);

k_adq=0.1;

% Parametros

p=6; 7% numero de pulsos

Emax=56*sqrt (3); % tension pico de salida del puente = 97V

Edo=Emax*(p/pi)*sin(pi/p); %Edo = 92.6V

w=2*pi*50 ; % frecuencia angular de las tensiones de entrada

Lf=15e-3; % inductor del filtro

% calculo de la corriente limite, esta corriente define si

% estoy en conduccion continua o discontinua

%I_LIM=((pi*Emax)/(p~2*Wi*Lf))*sqrt((1-V_c"2/Emax~2));
%simplificacion:

I_LIM=((pi*Emax)/(p~2*Wi*Lf));

Thh el hhthhtthhhthtthhthhthhhhthhhhh

%Calculo de delta alfa
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%delta_alfa=(pi/p)*((1-(x)"(1/3)));

%**********************************************

% Calculo de x con el DSP:

% tmp_longfract_int = 0.35809862195676*v_alfa;

% tmp_longfract_int -= 0.88922251281438*data_vdc;

% tmp_longfract_int += 0.90549320300705*data_imag;

% tmp_longfract_int <<=4; // Multiply by 16

%x1=(1/(2"4))*(p*Edo/Emax)*(v_alfa);

%x2=(1/(274))*(p/(Emax*Hv*k_adq))*data_vdc;

%x3=(1/(2"4))*((p~2)*WixLf/(pi*Emax*Hi*k_adq))*data_imag;

%x=x1-%x2+x3;

temp=0.35809862195676*v_alfa; temp=temp-0.88922251281438*data_vdc;

temp=temp+0.90549320300705*data_imag; /temp=temp+ka [9]*data_imag;

x=(2"4)*temp*(temp>=0); JLimitacion en 0 de la corriente

x=1%(x>1)+x*(x>=0)*(x<1);

% linealizacion:

%delta_alfa=1; % Sin correccion

delta_alfa=1lin_Dalfa(x); % Esta funcion entrega un numero entre 0 y 1

alfa_ref=acos(v_alfa); % Entre 0 y pi

tgc_val=alfa_ref*(-2/pi)+1; 7, Entre -1 y 1

delta_max=0.4; 70.4 corresponde a aprox 36 grados

tgc_val_out=tgc_val-(delta_max)*delta_alfa;

#V_alfa es la se\"{n}al que va a la TGC

% Es un numero entre -1 y 1

% -1 => alfa = pi
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% 1 => alfa = 0

out=[tgc_val_out ,delta_alfa,x,I_LIM];

C.2. lin_Dalfa.m

En este programa se realiza la linealizacion de la raiz cibica. La entrada es el cociente

(x) entre la corriente estimada (i7) y la corriente limite (Ir7), v la salida es el angulo de

compensacion Acq. Las operaciones se realizan del mismo modo que al implementarse en el

DSP.

function out=1lin_Dalfa(u)

Yok sk sk sk ok ok sk sk sk ok ok ok sk sk sk sk ok ok ok sk sk sk ok ok ok sk sk sk ok ok ok sk ok sk ok ok ok ok sk ok ok ok ok ok k
pA

% Linealizacion por tramos de la raiz cubica

pA

%**********************************************

delta_max=pi/6;
% x es un numero entre 0 y 1

% Linealizacion:
% y=m*(x-x0)+b

%m = (yl-yo)/(x1-x0) b=y0

% delta_alfa=pi/6;

delta_alfa=1;

if x>0.35
delta_alfa=-0.45426173352848%*(x-0.35)+0.29527013;

end

if ((x>0.12)&(x<=0.35))

delta_alfa=-0.91951068843650*x(x-0.12)+0.50675758513391;
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end

if ((x>0.04)&(x<=0.12))
%delta_alfa=-1.89059031913443%(x-0.04)+0.65800481066466;
delta_alfa=-0.94529515956721%(x-0.04);
delta_alfa=2xdelta_alfa+0.65800481066466;

end

if ((x>0.01)&(x<=0.04))
%delta_alfa=-4.21839067773837*(x-0.01)+0.78455653099681;
delta_alfa=(-4.21839067773837/8)*(x-0.01);
delta_alfa=8xdelta_alfa;
delta_alfa=delta_alfa+0.78455653099681;

end

if ((x>=0)&(x<=0.01))
%delta_alfa=-21.54434690031883*(x-0.00)+1;
delta_alfa=-0.67326084063496*(x-0.00);
delta_alfa=16*delta_alfa;
delta_alfa=delta_alfa+0.5;
delta_alfa=2xdelta_alfa;

end
delta_alfa=delta_alfa*(x<1); %Limitacion en delta_alfa=cero para caso CCM

out=delta_alfa;

C.3. generador_pulsos.m

El siguiente archivo se utiliza para realizar la comparacién entre el dngulo de disparo re-
querido y una rampa sincronizada con la red eléctrica, de forma de obtenerse el instante de
disparo. El archivo, implementado mediante una S-Function, genera también los pulsos de dis-

paro a enviarse a los tiristores.

function [sys,x0,str,ts] = fun(t,x,u,flag)

BhBhh Tl T h ekl hohlhtohtehthtotohtohtehtehtothtehtehtehhhhehhhtehthhhhh
pA
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% Generador de pulsos de disparo para los tiristores

v

Bhlh bl hlhhh et hththhhhtehhhtohhotehthhtehtoho’htehhhthhhhhhhh

%SFUNTMPL General M-file S-function template

% With M-file S-functions, you can define you own ordinary differential
% equations (ODEs), discrete system equations, and/or just about

% any type of algorithm to be used within a Simulink block diagram.

% The general form of an M-File S-function syntax is:

% [SYS,X0,STR,TS] = SFUNC(T,X,U,FLAG,P1,...,Pn)

% What is returned by SFUNC at a given point in time, T, depends on the

% value of the FLAG, the current state vector, X, and the current

yA input vector, U.

h

pA FLAG RESULT DESCRIPTION

h  mmmm= mmmmm— e
% 0 [SIZES,X0,STR,TS] Initialization, return system sizes in SYS,
% initial state in X0, state ordering strings
pA in STR, and sample times in TS.

% 1 DX Return continuous state derivatives in SYS.
% 2 DS Update discrete states SYS = X(n+1)

% 3 Y Return outputs in SYS.

% 4 TNEXT Return next time hit for variable step sample
% time in SYS.

h 5 Reserved for future (root finding).

% 9 (] Termination, perform any cleanup SYS=[].

)

h

yA The state vectors, X and X0 consists of continuous states followed

% by discrete states.

% Optional parameters, Pl,...,Pn can be provided to the S-function and

yA used during any FLAG operation.

% When SFUNC is called with FLAG = 0, the following information

% should be returned:

pA SYs (1)

Number of continuous states.

% SYS (2) Number of discrete states.
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SYS (3)
SYS (4)

SYS (5)
SYS (6)

SYS (7)

X0

STR

TS

Number of outputs.

Number of inputs.

Any of the first four elements in SYS can be specified
as -1 indicating that they are dynamically sized. The
actual length for all other flags will be equal to the
length of the input, U.

Reserved for root finding. Must be zero.

Direct feedthrough flag (1=yes, O=no). The s-function
has direct feedthrough if U is used during the FLAG=3
call. Setting this to O is akin to making a promise that
U will not be used during FLAG=3. If you break the promise
then unpredictable results will occur.

Number of sample times. This is the number of rows in TS.

Initial state conditions or [] if no states.

State ordering strings which is generally specified as [].

An m-by-2 matrix containing the sample time
(period, offset) information. Where m = number of sample

times. The ordering of the sample times must be:

TS = [0 0, : Continuous sample time.
1, : Continuous, but fixed in minor step
sample time.
PERIOD OFFSET, : Discrete sample time where
PERIOD > O & OFFSET < PERIOD.
-2 01; : Variable step discrete sample time
were FLAG=4 is used to get time of

next hit.

There can be more than one sample time providing
they are ordered such that they are monotonically
increasing. Only the needed sample times should be
specified in TS. When specifying than one
sample time, you must check for sample hits explicitly by
seeing if

abs (round ((T-0FFSET)/PERIOD) - (T-OFFSET)/PERIOD)

is within a specified tolerance, generally 1e-8. This
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h
h

tolerance is dependent upon your model’s sampling times

and simulation time.

You can also specify that the sample time of the S-function
is inherited from the driving block. For functions which
change during minor steps, this is done by

specifying SYS(7) = 1 and TS = [-1 0]. For functions which
are held during minor steps, this is done by specifying

SYS(7) = 1 and TS = [-1 0].

Copyright (c) 1990-97 by The MathWorks, Inc.

$Revision:

The following

switch flag,

1.9 %

outlines the general structure of an S-function.

Dhlhhthhhthshhhhhh

% Initialization %

Dbttt hothhothhh

case O,

[sys,x0,str

,ts]=pepe(t,x,u);

Dhhhlhhhhhhhhh

% Derivatives

%

Dl h e htethhthhh

case 1,

sys=mdlDerivatives (t,x,u);

Btothohoohhhhh
% Update Y%
Blhhhhohhh

case 2,

sys=mdlUpdate(t,x,u);
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Dlololohhhhhthhh
% Outputs %
KhHhl D% h
case 3,

sys=mdl0Outputs(t,x,u);

KRB DTl hhhhhtehhhhhhhhh
% GetTimeOfNextVarHit Y%
Bhth Tttt hotehotstohh’hhtht
case 4,

sys=mdlGetTimeOfNextVarHit (t,x,u);

hh%Th Tttt b
% Terminate Y%
BhHhhTht Dt ht %
case 9,

sys=mdlTerminate (t,x,u);

BhhhTh DD ThTThhhhh %k
% Unexpected flags 7
ThhhThhthhthhhhhhhhh

otherwise

error ([’Unhandled flag,=y’ ,num2str (flag)]l);

end

%

f

end sfuntmpl

mdlInitializeSizes

Return the sizes,

initial conditions,

and sample times for the S-function.

unction [sys,x0,str,ts]=pepe(t,x,u)

%function [sys,x0,str,ts]=mdlInitializeSizes

h
%
%
h

call simsizes for a sizes structure,

sizes array.

Note that in this example,

the values are hard coded.

fill it in and convert it to a

This is not a
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% recommended practice as the characteristics of the block are typically

% defined by the S-function parameters.

yA
sizes = simsizes;
sizes.NumContStates = 0; sizes.NumDiscStates = 4; sizes.NumOutputs

= 1; sizes.DirFeedthrough = 0;

sizes.NumSampleTimes = 1; % at least one sample time is needed
sys = simsizes(sizes); sys(7)=1;
yA

% initialize the initial conditions

h

x0 = [0 0 6 0];

h

% str is always an empty matrix

)

str = [];

%

% initialize the array of sample times
)

ts = [-1 0]

% end mdlInitializeSizes

% mdlDerivatives

% Return the derivatives for the continuous states.

function sys=mdlDerivatives (t,x,u)

75

sizes.NumInputs
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sys=[];

% end mdlDerivatives

% mdlUpdate
% Handle discrete state updates, sample time hits, and major time step

% requirements.

function sys=mdlUpdate(t,x,u)

inc=isequal (x(2) ,0)&isequal(u(1l),1)&  isequal(t,0); x(1)=x(1)+(20e-3*inc/6); x(2)=u;

% direcciono los tiristores

x(3)=x(3)+inc;
if x(3)>6
x(3)=1;

end

% guardo el instante de muestreo para poder dar el ancho de pulso

if isequal (inc,1)

x(4)=t;

end

sys=[x1;

% end mdlUpdate
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% mdlOutputs

% Return the block outputs.

function sys=mdlOutputs(t,x,u)

on=(t < x(4)+100e-6)&~ isequal (x(1),0);

y(1)=(x(3)==1)*on;

y(2)=(x(3)==2)*on;

y(3)=(x(3)==3)*on;

y(4)=(x(3)==4)*on;

y(5)=(x(3)==5)*on;

y(6)=(x(3)==6)*on;

y(M)=x(1);

sys = ¥y,

% end mdlOutputs

% mdlGetTimeOfNextVarHit

% Return the time of the next hit for this block. Note that the result is

% absolute time. Note that this function is only used when you specify a

% variable discrete-time sample time

% mdlInitializeSizes.

[-2 0] in the sample time array in
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function sys=mdlGetTimeOfNextVarHit (t,x,u)

% end mdlGetTimeOfNextVarHit

% mdlTerminate

% Perform any end of simulation tasks.

function sys=mdlTerminate(t,x,u)

sys = [1;

% end mdlTerminate
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Apéndice D

Programas implementados en

DSP

En este apéndice se listan los programas implementados en el DSP 56303 de Motorola.

D.1. Main.c

Aqui se presenta el cédigo principal. El programa consta de un bucle infinito, esperando

por una interrupcién para ejecutar los lazos de control.

//****************************************************************************

//

//
//
//
//
//
//
//
//

//
//

DSP Control program for Testing Discontinuous Continuous Mode algorithms

Hardware:
- Crate: GEREG EDA-00494
- DSP Card: DSP AB PO EDA-00609 / 40 Mhz
- Multi-analogue card: EDA-00329-execl

- TGC card: EDA-00436

Compilation:

- C Optimization: No code rearranging

>k 3k 3k 3k 3k 3k 3k 3k %k %k 3k 3k k >k %k %k %k %k >k >k k 3k 3k 3k 3k 3k 5k 5k 5k 5k k >k %k %k %k >k >k >k >k 3k 3k 3k 3k 3k 3k 3k >k % % %k %k >k >k >k >k >k >k 3k 3k 3k 3k >k > % % % % % %k %k %k >k >k >k >k k k

Test Pulses:

165
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// PEO: Execution of All Functions in Interrupt Routine
// PE1l: Regulation algorithm execution

// PE2: Interruption via IRQ-A source

// TP10: (H1) Output to DAC
// TP11: (HO) ACQ + CPU
// TP12: CLKOUT

// TP13: GND

[/ Rk koK ok ok ok ok ok ok sk koK Kk ok koK ok ok ok ok K ok ok koK K K ok koK kK ok sk ok K ok kK ok Kk sk ok ok Kk ok ok K o ok ok ok ok Kk ok kK R ok kK K
// Timers:
// Timer 0: ADC convertion delay

// Timer 1: DSP Sampling time

/ /3 % % 5k sk ok ok sk ok ok sk ok ok sk k ok sk sk ok sk sk %k ok sk %k ok sk %k ok sk %k ok 3k %k ok 5k %k 3k 5k 3k %k sk 3k %k ok 3k %k 5k 3k %k ok >k % 5k >k %k %k 5k %k % >k % % >k 3 % >k 3 % >k % % *k >k k k% /

//*****************************************************************************

// For version description, see Version.h file

/*****************************************************************************/
/*****************************************************************************/

// Program Name, Version and Compilation Date

// "012345678"
#define PROGRAM_NAME "DISCONT"
#define PROGRAM_VARIATION "DU-Test"

#define PROGRAM_VERSION "v1.22"

#define PROGRAM_DATE "01-04-08"

#define PROGRAM_FREQUENCY "DiscCurr"

#define PROGRAM_MAIN

#include <Main.h>
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/* All Low Level Configurations of the DSP board are defined in two
files

- DSP_ABPO_reg.asm

- cstartDSP_PO_REG.inc

*/

void main(void) {

// Configurate CPU Ports

PortsConfiguration();

// Send TGC to Inversion
//tgc_alfamax = ALFA_MAX;
//tgc_alfamin = ALFA_MIN;
//tgc_val = TGC_INVERSION;
//tgc_val_out_1 = ALFA_MAX;

//tgc_val_prev = TGC_INVERSION;

//tgc_val_tgc = ALFA_MAX * 0.75 - 0.25;

tgc_val=-0.4; // -0.34 corresponde a

// aprox 120 grados

tgc_val_out_1=0.4; // para ir

// a la TGC hay que cambiar de signo

tgc_val_prev =-0.4;

tgc_val_tgc = 0.4 * 0.756 - 0.25; // 0.34 corresponde a

// aprox 120 grados

TGC_DATA = _fract2int(tgc_val_tgc); // Send data to TGC (Xilinx

// MUST invert sign).

// Data should be in Higher 16 bits

data_input = 0x000000;
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dsp_fault = NO_FAULT; // no faults MDSP_FAULTDESCRIPTION =

“(dsp_fault);

dsp_warning = NO_WARNING; // no warnings
MDSP_WARNINGDESCRIPTION = ~(dsp_warning); warning = FALSE;
dsp_status = 0; // No interruptions generated by DSP

MDSP_STATUS = ~(dsp_status);

G64INT_REGISTER = G64_NO_INT; // Clear G64 Interruption bit

int_gen = FALSE; // No interrupts to be generated

[/ = m o oo
// Initialise DSP sampling frequency

dsp_sampling = T_DSP_US; // Sampling period in usec

[/ = oo

// Initialise Algorithm sampling frequency
count_algorithm = COUNT_DSP_ALGORITHM; // number of DSP ticks to

// count to obtain the desired Algorithm Sampling frequency

delta_u_val = DELTA_U;

[/ mm T oo
// General initialisations

conv_status = CONV_OFF; // Converter starts in OFF cbal_enabled
cbal_enabled = FALSE; // No current Balance

keep_off = TRUE; // Keep working message OFF till

// Supervision CPU acknowledges sending Message OFF

working _message = MSG_CTRL_OFF; // Send to Invertion cpu_message

// =MSG_CTRL_OFF;

//dac_sel = DAC_GFAS; // Output to DAC is GFAS signal
dac_sel = DAC_UBRIDGE; // Output to DAC is UBRIDGE signal
dac_gain = 0; // Mult. for signals to DAC by 270 = 1

data_iacq = 0.0; // No acquisition pulse received yet,
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start in zero

mode_start_exec = TRUE; // Acquire and execute algorithm

// DSP Interrupt control

IPRP.B.TOL=2; // Set interrupt priority level of the

Timer to 1 IPRC.B.IAL=0; // IRQ-A Disabled

[ = m o —————————————— -
// Interruption Timer

Timerl_Start (dsp_sampling); // Load timer with DSP main

// sampling frequency in usec
_enable_interrupts (); // Set interrupt mask in status register

// ’SR’ to enable all interrupts I1=I0=0.
// SR is divided into 3 registers

// the one to modify is MR

// Counter for current loop sampling frequency

count_iloop = COUNTER_ILOOP;

flag_iloop = 0.8;

count_vloop = COUNTER_VLOOP;

// Initial delay

tmp_back = SAMPLES_ALGORITHM_1S;

do{
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if (execute_regulation)
{
execute_regulation = FALSE;
--tmp_back;
}

} while(tmp_back);

// Initialice Multi-analogue

init_multianalogue ();

// Initialize algorithms
// tgc_val y tgc_val_previous empiezan en cero

// cassel_out y cassel_out_1 empiezan en cero

clear_algorithm_var ();

// tgc_val_tgc es la variable que va a la TGC, tiene incluida la correccion del

// angulo de disparo para DCM

tgc_val_tgc = 0.4 * 0.75 - 0.25; // 0.34 corresponde a

// aprox 120 grados

TGC_DATA = _fract2int(tgc_val_tgc); // Send data to TGC (Xilinx
// MUST invert sign).

// Data should be in Higher 16 bits

// Getting output current offset

count_ioffset = COUNTER_IOFFSET; i_offset = 0.0;

do{
if (execute_regulation)
{
execute_regulation = FALSE;
i_offset +=data_imag;
--count_ioffset;
}

} while(count_ioffset);
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i_offset *=0.1;

// Main Background Program

execute_regulation = FALSE; while (TRUE)

// Execution of Regulation algorithms
if (execute_regulation)

{

execute_regulation = FALSE;

}

D.2. TH int.c

En esta seccién de codigo se implementan las tareas a desarrollar durante la interrupcién.

Entre ellas, se destacan la adquisicién de las variables analégicas de interés, ejecucién de lazos

de control, y compensacién del dngulo de disparo para operar en conduccién discontinua.

/ /% % 5k 3k %k ok sk sk ok ok sk ok ok sk %k ok sk %k ok sk %k ok sk %k ok ok 3k ok 3k 3k K 5k %k % 5k sk %k 5k 3k %k ok 3k %k ok 3k % 5k 5k % 5k >k 3k %k 5k 3 % 5k %k % 5k 3 % >k > % >k > % >k > % %k > % K %

// Interrupt routine: It is called by the Timer 1

//

// Executes:

// - Acquisition of analogue signals

// - acquisition of GFAS

// - Acquisition of syncronisation pulses
// - Supervision CPU I/0

// - Filtering of analogue signals

// - Output of signals to DAC

// - output to TGC

/ /% % 5k 3k %k 5k 5k %k ok ok %k %k ok sk %k ok sk % ok sk % ok 5k % ok ok 3 K 5k 3k % 5k 3 % 5k 3k %k 5k 5k % 5k >k 3k 5k 5k 3 %k >k % % >k % % >k 3 % >k >k % 5k > % 5k > % %k > % %k > % %k k *k k k /

//*****************************************************************************
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// Version 1:

// First Version

// Sampling frequency = as selected From Supervision CPU

// Coeficient Byte_O: Sampling Period in usec.

#include <Main.h>

/* All Low Level Configurations of the DSP board are defined in two
files

- DSP_ABPO_reg.asm

- cstartDSP_PO_REG.inc

*/

// Execution of Regulation when controlled by Timer

void _long_interrupt (IRQ_TM1CMP) Timeril_Interrupt(void) {

// Call execution of Regulation functions

regulation();

// Execution of Regulation when controlled by IRQA: TGC-SYNC

void _long_interrupt(IRQ_A) IRQA_Interrupt(void) { SET_PE2;

// Restart Timer 1

Timer1_Start (T_TIMER_IRQ); // set Backup Interruption

// to (26usec*2 + 13usec): 65usec

// Call execution of Regulation functions

regulation();
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// Routine called by Interruption functions to execute the regulation functions

void regulation(void) {

SET_PEO;

SET_TP11;

// Access Multianalogue and Supervision CPU

// Acces to Supervision CPU is done while waiting for the ADC to Convert

BCR.I = AAO_SLOW; _nop(); // to avoid pipe-line

// problems

if (mode_start_exec)
{
// Start acquisition, Get data and execute algorithm

MA_COMMAND_REGISTER = MA_COMMAND_ACQUISITION; // Start acquisition

// Delay for ADC convertion

/* Counter counts every CLK/2 cycles */

TLRO=0; // Starting value of counter

TCPRO=ADC_CONV_TIME; // Value to compare to counter, generates
//interruption when reached

TCSRO.I=TIMER_GPIO_NO_INT; // Timer O start

// Functions executed while waiting for the ADC to Convert
// those tasks do not need analogue acquired values to be executed

Supervision_CPU();

while (TCSRO.B.TCF == 0) {_nop();} // wait till Convertion time
// Timer O stop

TCSRO.B.TEN=0; // Timer disable

finished
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TCSRO.B.TCF = 1; // clear compare Flag

CLEAR_TP11;

// Set Interruption Source

// Access to Multi-analogue

// Convert analog acquired values to Fractional (Fixed Point)

data_imag = _int2fract( MA_ADCO_REGISTER & Oxffff00);
data_icurbal = _int2fract( MA_ADC1_REGISTER & Oxffff00);
data_vdc = _int2fract( MA_ADC2_REGISTER & Oxffff00);
data_lpf_current = _int2fract( MA_ADC3_REGISTER & Oxffff00);
data_ubridge = _int2fract( MA_ADC4_REGISTER & Oxffff00);
data_locref = _int2fract ( MA_ADC5_REGISTER & Oxffff00);

}

else
{

// Get data and execute algorithm then start acquisition
// Access to Multi-analogue

// Convert analog acquired values to Fractional (Fixed Point)

data_imag = _int2fract ( MA_ADCO_REGISTER & Oxffff00);
data_icurbal = _int2fract( MA_ADC1_REGISTER & Oxffff00);
data_vdc = _int2fract ( MA_ADC2_REGISTER & Oxffff00);
data_lpf_current = _int2fract( MA_ADC3_REGISTER & Oxffff00);
data_ubridge = _int2fract( MA_ADC4_REGISTER & Oxffff00);
data_locref = _int2fract ( MA_ADC5_REGISTER & Oxffff00);

// Start acquisition

MA_COMMAND_REGISTER = MA_COMMAND_ACQUISITION; // Start acquisition

delay_gen();

Supervision_CPU();

CLEAR_TP11;

}

MA_COMMAND_REGISTER = MA_COMMAND_NOCOMMAND;
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BCR.I = AAO_FAST; _mnop(); // to avoid pipe-1line

problems

// SPECIAL TEST

if (!(count_ioffset)) {data_imag -=i_offset;}

if (conv_status == CONV_OFF) {clear_algorithm_var();} // Si el

// convertidor esta OFF/STD BY o FAULT limpio las variables

// execute the selected working message

#include "Inc_Regulation_Dispatch.c"

// Send value to TGC

tgc_out ();

// Send Selected signal to DAC

#include "Inc_DAC_selection.c"

// Execution of Regulation algorithms
if (! (--count_algorithm))
{
execute_regulation = TRUE; // execute Regulation algorithms

count_algorithm = COUNT_DSP_ALGORITHM;

CLEAR_PEO; CLEAR_PE2; CLEAR_TP10;
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D.3. TH control.c

En esta seccién de codigo se listan las funciones encargadas de realizar las ecuaciones en
diferencias correspondientes a los lazos de control, la linealizacién del convertidor mediante la

funcién arco coseno, y la correccién del dngulo de disparo para poder operar en DCM.

/% 3k 3k %k 5k sk %k ok sk %k ok 5k % ok >k 3 ok 5k 3 % 5k 3k % 5k 3k 3 5k 3k 3% 5k 5k % 5k 5k % 5k >k % 3k >k 3% %k 5k 3 % >k % %K >k 5 % >k > % >k > 3% > > % % > % % > % % > % % > * % *k k %

DCM Algorithm and Regulation Loops.
Convertion: Bilinear
output = ka[2] * [Error(k) + Error(k-1)] + output_previous;

error(i) = (reference - Ubridge)

kal[2] = K1 *x Ts / 2

ka[3] = DELTA_U_VAL Maxima variacion del angulo de disparo alfa

Regulation Loops

Current 1loop

vref [k] = (ka[10]l*ierror[k]-kal[ll]l*ierror[k-1])*4+vref[k-1]

ka[10] = Ki*(0.5*Tsi+tau_o)/4

Kadq = 1/10 porque el ADC interpreta los valores entre +-10 como +-1
ka[11] = Ki*(0.5*Tsi-tau_o)/4
tau_o = Lo/Ro

Tsi = frecuencia de muestreo del lazo de corriente

Voltage loop

vth_ref [k] = kal[6l*verror[k]-ka[7]*verror[k-1]+vth_ref [k-1]

Input:

data_locref: Local Reference
data_imag: Magnet current

vref: Voltage loop reference
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data_vdc:output voltage
vth_ref: reference for thyristor bridge loop

data_ubridge: Bridge output

Output:

tgc_val: data to TGC

Interrupts: not modified

sk 3k 3k ok sk % ok 3k %k ok 5k 3k 3k >k 3k %k >k 3k % 5k 3k 3 5k 3k 3 5k 5k 3% 5k >k 3 5k >k % 3k >k % % > 3k % >k 3 % >k 3 % >k 5 % 5k > % >k > 3% % 5% % % > % % > % % > > % > % % %k * % *k % /

/*****************************************************************************

// Version 1:

// First Version

/ /% 3 %k %k 5k 3k %k ok 5k %k ok ok sk ok sk sk K ok %k % ok sk % ok 3k 3 ok 3k 3 5k 5k 3 ok 5k 3 K 5k 3k % 5k 3k % 5k 3 % 5k 3k % 5k >k % 5k 3k % %k 5k % %K 5k % % >k 3% % > % % >k %k % %k *k % K

/*****************************************************************************/

/% 3k % 5k sk %k ok sk %k ok ok %k 3k ok sk ok ok 3k %k ok sk %k ok 3k %k ok 5k %k ok sk %k %k 5k %k %k 5k 3k %k >k 3k % >k 3k %k 5k 3k %k 5k >k % 5k >k %k %k 5k %k % >k % % >k % % >k 3% % >k > % >k > % *k % % % % /

#include <Main.h> #include <math.h>

// Regulation Loops (Algorithm Billinear)

void regulation_loops_bilineal(void) {

if (data_locref < 0.003) { data_locref = 0.0; clear_algorithm_var();

if ((data_imag < 0.003)&(data_imag > -0.003)) {data_imag = 0.0;}

// Current loop

// La salida del lazo de corriente es v_ref

if (!(--count_iloop)) {

flag_iloop = -flag_iloop;

count_iloop = COUNTER_ILOOP;
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// COUNTER_ILOOP = 64

// Actualizo vref,

v_ref_1 = v_ref;
//Scalling: 1/4
i_error = data_locref

tmp_longfract_int =

tmp_longfract_int -=

tmp_longfract_int <<= 2;

tmp_longfract_int +=

v_ref=tmp_longfract_int;

porque la necesito en los lazos siguientes:

- data_imag;

ka[10]l*i_error;

ka[11]*i_error_1;

// Multiply by 4

v_ref_1;

// Actualizo las variables de ILOOP

//

if

/7

//

i_error_1 = i_error;

Voltage 1loop
(! (--count_vloop)) {
count_vloop =

COUNTER_VLOOP = 16

Actualizo vcassel_ref,

vth_ref_1 = vcassel_ref;

tmp_longfract_int = v_ref;
tmp_longfract_int -=

v_error =

tmp_longfract_int *=kal[6];

COUNTER_VLOOP;

tmp_longfract_int;

porque la necesito en los lazos siguientes:

data_vdc;



Apéndice D. Programas implementados en DSP 179

tmp_longfract_int -= kal[7]*v_error_1;

tmp_longfract_int += vth_ref_1;

vth_ref = tmp_longfract_int;

// Actualizo las variables

v_error_1 = v_error;

// Thyristor bridge loop

// Update previous values

v_alfa_1=v_alfa;

vth_e_1=vth_e;

tmp_longfract_int = vth_ref;

tmp_longfract_int -= data_ubridge;

vth_e = tmp_longfract_int;

tmp_longfract_int -=vth_e_1;

tmp_longfract_int *=kal[2];

tmp_longfract_int += v_alfa_1;

v_alfa = tmp_longfract_int; // En v_alfa esta el valor de [cos(alfa)]

// Cosine linearization (floating point)

alfa=acos(tmp_longfract_int); // alfa range [0:pi] (double)

// Aca tengo que modificar alfa para llevarlo a -1,+1

// Calculo primero dividido por 2

alfa *=-(0ONE_PI);
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tmp_longfract_int=alfa;

tmp_longfract_int +=0.5;
tmp_longfract_int <<=1; // Multiply by 2

// Guardo el resultado en _fract (punto fijo)

alfa_ref=tmp_longfract_int; // En alfa_ref esta el valor de alfa

// Test Memories

#ifdef TEST_MEMORIES

test_flag = TRUE; #endif // end TEST_MEMORIES

D.4. discont_correction

En esta funcién se realiza la linealizacién de la raiz ctibica. La entrada es el cociente (x) entre
la corriente estimada (i) y la corriente limite (I17ys), y la salida es el 4ngulo de compensacién

Aca.

void discont_correction(void) {

// Obtengo la relacion Ides/ILIM
// Los coeficientes podria ingresarlos por teclado.
// Ides/Icrit = x = al * cassel_out - a2 * data_vdc + a3 * data_imag

// al = (1/(274))*(pxEdo/Emax)
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// a2
// a3

(1/(274))*(p/(Emax*Hv*k_adq))

(1/(274))*((p~2)*Wi*Lf/(pi*Emax*Hixk_adq))

tmp_longfract_int = 0.35809862195676*xv_alfa;

tmp_longfract_int -= 0.88922251281438*data_vdc;

//tmp_longfract_int += 0.90549320300705*data_imag;

tmp_longfract_int += ka[9]*data_imag;

tmp_longfract_int <<=4; // Multiply by 16

// Limitacion en el rango [0,1]

if (tmp_longfract_int <= 0.0) {tmp_longfract_int = 0.0;}

ides_icrit = tmp_longfract_int;

// Aca van todos los IF para linealizar por tramos

// Voy a obtener un valor en [0,1] correspondiente a [0,pil]

// delta_alfa=pi/p

// Debo entrar solamente a un IF

// En tmp_longfract_int guardo el valor de delta_alfa

// Tramo 1

if (ides_icrit > 0.35)

{//tmp_longfract_int=ides_crit;

tmp_longfract_int -=0.35; tmp_longfract_int *= -0.45426173352848;

tmp_longfract_int += 0.29527013;

//delta_alfa=-0.45426173352848%(x-0.35)+0.29527013;

}

// Tramo 2

if ((ides_icrit > 0.12)&(ides_icrit <= 0.35)) {

//tmp_longfract_int=ides_crit;

tmp_longfract_int -=0.12; tmp_longfract_int *= -0.91951068843650;
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tmp_longfract_int += 0.50675758513391; //

delta_alfa=-0.91951068843650*(x-0.12)+0.50675758513391;

}

// Tramo 3

if ((ides_icrit > 0.04)&(ides_icrit <= 0.12))

{//tmp_longfract_int=ides_crit;

tmp_longfract_int -=0.04;

tmp_longfract_int *= -0.94529515956721;

tmp_longfract_int <<=1; // Multiply by 2

tmp_longfract_int += 0.65800481066466;

//delta_alfa=-1.89059031913443%(x-0.04)+0.65800481066466;

}

// Tramo 4

if ((ides_icrit > 0.01)&(ides_icrit <= 0.04))

{ tmp_longfract_int -=0.01;

tmp_longfract_int *= -0.52729883471730;

tmp_longfract_int <<=3; // Multiply by 8

tmp_longfract_int +=0.78455653099681;

//delta_alfa=-4.21839067773837*(x-0.01)+0.78455653099681;
}

// Tramo 5

if ((ides_icrit >= 0.0)&(ides_icrit <= 0.01))

{tmp_longfract_int *= -0.67326084063496;

tmp_longfract_int <<=4; // Multiply by 16 tmp_longfract_int += 0.5;

tmp_longfract_int <<=1; // Multiply by 2
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// delta_alfa=-21.54434690031883*(x-0.00)+1;

//tmp_longfract_int=0.999999999999;

//tmp_longfract_int*=-0NE_THREE;
tmp_longfract_int*=-kal[8];
// En kal[8] se encuentra el valor correspondiente a pi/p

// En tmp esta delta_alfa, le sumo el valor de alfa que esta guardado en

alfa_ref

tmp_longfract_int +=alfa_ref;

// Guardo el valor del angulo de disparo corregido en tgc_val
tgc_val=tmp_longfract_int;

// Test Memories

#ifdef TEST_MEMORIES

test_flag = TRUE; #endif // end TEST_MEMORIES

D.5. Inc_Regulation_Dispatch.c

En esta seccion de cédigo se determina el modo de operacién del convertidor.

/% %k %k 5k sk %k ok 5k %k ok ok %k 3k ok sk %k 5k 3k % ok 3k % 5k 5k 3 ok 5k 3k 5k 3k 3 K 5k 3 K 5k 3 % 5k 3k % 5k 3k %k 5k 3k % >k 5k % 5k >k % 5k >k % % 5 % % > % % > 3% % > % % >k * % *k *k % % /

// Dispatcher of Regulation Algorithms
//Note: sending values to TGC is done in MAIN loop (Main.c)
// and not in Regulation Loop functions

/*****************************************************************************/

/% 5k %k 5k sk %k ok 5k %k ok ok %k 3k 5k sk %k ok 3k % ok 3k %k ok 3k %k ok 5k %k ok 5k 3k %k 5k 3k % 5k 3k %k >k 3k %k 5k 3k % >k 3k %k 5k >k % 5k >k % %k >k 3% % >k %k %K >k % % >k > % >k > % > > % % * % ¥ %
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Version 1:

First Version

/% 3k sk %k 5k sk %k ok sk %k ok 5k %k ok 5k %k ok 3k %k K ok 3k K 5k 3k %k ok 3k % 5k 3k %k 5k 3k %k ok 5k % 5k >k 3k %k 5k 3 % 5k %k % 5k 3 % >k 3k % >k 3 % >k 3k % 5k > % % > % % >k % % >k % % %k k % % /

/*****************************************************************************/

/* All the initial Data configuration of the DSP board are defined
in two files
* DSP_ABPO_reg.asm and cstartDSP_PO_REG. inc

*/

//void regulation_dispatch(void)

// Execution of Regulation algorithms

if (keep_off) working_message = MSG_CTRL_OFF; // Keep Mode

//0FF until demanded Mode OFF by CPU

switch (working_message)
{
default:
case MSG_CTRL_OFF:
// TGC to INVERTION

conv_status = CONV_OFF; // Converter to OFF

// Test Memories
#ifdef TEST_MEMORIES

test_counter = 0;

test_flag = FALSE;

#endif

clear_algorithm_var ();
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// set data to TGC

tgc_val = TGC_INVERSION;

// Initialisations for algorithms

tgc_val_previous = tgc_val;

//data_locref_1 = data_locref;
//data_ubridge_1 = data_ubridge;

break;

case MSG_CTRL_I_FALL:
// set data to TGC directly to Invertion
tgc_val = TGC_INVERSION;

break;

case MSG_CTRL_ALFA_CONTROL:
// Reference to TGC comes from Local Reference
// Local Reference:
// -10v -> Maximum firing angle
// +10v -> Minimum firing angle
tgc_val = data_locref;

break;

case MSG_CTRL_TEST_2:
// Current and voltage regulation (bilineal), without DCM correction

SET_PE1;

regulation_loops_bilineal ();

tgc_val -=kal8];

break;

case MSG_CTRL_TEST_3:
// Current and voltage regulation (bilineal) with DCM correction

SET_PE1;
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regulation_loops_bilineal();

discont_correction();

break;

CLEAR_PE1; 1}
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Publicaciones

Los trabajos que se presentan a continuacién resumen la investigacién realizada durante el
trabajo de Tesis.

En el siguiente trabajo se presentan las caracteristicas de la operacién en conduccion dis-
continua asi como una primera aproximacion al método de compensacién, implementandose en

forma continua a través de simulaciones en MATLAB:

S.Maestri, M.Benedetti, R.Petrocelli, G.Uicich, “Control de Convertidores Controla~
dos por Fase en Conduccién Discontinua”, XX Congreso Argentino de Control Au-

tomatico, ISBN 978-950-99994-4-2, Buenos Aires, 2006.

Un aspecto que se analizé durante la ejecucion de la tesis fue el sistema de disparo de
tiristores, ya que su performance estd directamente relacionada con la precision del método de
compensacion en DCM. En este trabajo se desarrollé un sistema de disparo de tiristores de
altas prestaciones totalmente digital, presentando elevado rechazo a diferentes perturbaciones

presentes en la linea eléctrica:

S.Maestri, M.Benedetti, G.Uicich, M.Funes, “Digital closed-loop high-speed thyris-

tor firing system for line-commutated converters”, European Conference on Power

Electronics and Applications, ISBN 978-92-75815-10-8, Aalborg (Dinamarca), 2007.

En el siguiente trabajo se abordaron diferentes temédticas concernientes a la futura imple-

mentacién experimental, como por ejemplo la operacién discreta.
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S.Maestri, M.Benedetti, R.Petrocelli, G.Uicich, “Phase-controlled line-commutated

converter control in discontinuous conduction mode”, European Conference on Power

Electronics and Applications, ISBN 978-92-75815-10-8, Aalborg (Dinamarca), 2007.

En los siguientes trabajos, se presentaron diferentes aspectos relacionados con la imple-
mentacion experimental del método, comprobandose que el mismo puede ser implementado sin

problemas en un microprocesador.

S.Maestri, M.Benedetti, G.Uicich, R.Petrocelli, “Implementacién Digital de Control
de Convertidores Conmutados por Linea en Modo de Conduccién Discontinua”, XXI

Congreso Argentino de Control Automético, Buenos Aires, Agosto 2008.

S.Maestri, G.Uicich, M.Benedetti, R.Petrocelli, “Method for Discontinuous Current

Mode Compensation of Line-Commutated Converters”, IEEE Transactions on Power

Electronics, Vol 24 N 3, ISSN 0885-8993, pp.869-872, Marzo 2009.




CONTROL DE CONVERTIDORES
CONTROLADOS POR FASE EN CONDUCCION
DISCONTINUA

Maestri, Seastian * Uicich, Gustavo ***
Petrocelli, Roberto * Benedetti, Mario ****

* L.1.C., Universidad Nacional de Mar del Plata
** guicich@fi.mdp. edu. ar
** CONICET

Abstract: Se presenta un método para la linealizacién de convertidores controlados
por fase en conduccién discontinua (DCM). La solucién propuesta se basa en la
modificacién del dngulo de disparo mediante una ley de estimacién a partir del
valor de corriente media de salida del convertidor. Esto permite que el algoritmo
pueda ser implementado mediante un microprocesador de moderadas prestaciones.
Se realizaron simulaciones de un sistema de control de corriente en conduccién
discontinua con y sin compensacién mediante Matlab. Se presentan resultados de

estas simulaciones.

Keywords: convertidores controlados por fase, conduccién discontinua, tiristores,

rectificador controlado.

1. INTRODUCCION

Los rectificadores controlados a tiristores (RC)
comenzaron a utilizarse hace mas de 40 anos en las
primeras aplicaciones estructuradas de conversién
de potencia. Como consecuencia de la evolucién
en la tecnologia de fabricacién de semiconductores
se hizo progresivamente posible la implementacién
de novedosas topologias de conversién, por cuanto
la aplicacién de los RC quedé reservada al rango
de potencias elevadas -superiores a las centenas de
kilowatts- en las cuales la inherente confiabilidad
de la estructura de conversién y la notable ca-
pacidad de sobrecarga de los tiristores constituyen
razones fundamentales para su utilizaciéon. Estas
aplicaciones incluyen entre otras, alimentacién de
grandes motores, fuentes de alimentacién inin-
terrumpida, cargadores de grupos de baterias y
alimentacién de electroimanes para aceleradores
de particulas.

A los efectos de su control, los RC son prefer-
entemente utilizados en situaciones de conduccién
continua (CCM) -esto es con circulacién perma-
nente de corriente a través del rectificador- debido
a la sencillez del modelo de planta cuya tensién
media de salida como funcién del dangulo de dis-
paro es independiente de la corriente de salida con
una ley de variacién que es facilmente linealizable.
En estas iltimas condiciones, el médulo de la
funcién de transferencia en bajas frecuencias (i.e.
la relacién de conversién definida como la ten-
sién media de salida referida al dngulo de disparo
respecto del punto de conmutacién natural) es
constante y no depende de la carga.

En el modo de operacién de conduccién discon-
tinua (DCM) la corriente a través del RC se in-
terrumpe entre eventos de disparo y la relacién
de conversién se vuelve dependiente de la corri-
ente de salida. Esta dependencia de la ganancia
de la planta con la corriente de carga produce
las consiguientes variaciones en la dindmica del



sistema en lazo cerrado y a los efectos de asegurar
estabilidad para todo punto de operacién se deben
resignar tipicamente ancho de banda y velocidad
de respuesta.

En aplicaciones donde se requiere mantener con-
trol de la corriente hasta niveles cercanos a cero,
los efectos de la conduccién discontinua deben
ser corregidos a fin de conservar las prestaciones
del lazo de control en términos de velocidad y
precision. Los primeros trabajos sobre control
de RC’s en DCM datan de mediados de 1960.
Con este propésito se utilizaron diferentes méto-
dos, como el andlisis en el dominio de la fre-
cuencia, proponiéndose modificar la ganancia de
los pardmetros del controlador del convertidor
(A.Buxbaum, 1973), o bien utilizar esquemas de
realimentacion auxiliar (L.F.Stringer, 1965), asf
como la introduccién de controladores alineales
(J.M.Lavallee and J.Merrett, 1970). A partir de
la aparicién de los microprocesadores se desar-
rollaron compensaciones basadas en andlisis en el
dominio temporal, con el fin de predecir el dngulo
de disparo necesario para arribar a una consigna
de corriente de salida. La principal dificultad en la
implementacién de estos métodos residia en la dis-
criminacién en tiempo real del modo de operacién
del RC en términos de conduccién continua y
discontinua (V.Torok and W.Hibner, 1979), pro-
poniéndose como variables de evaluacién valores
picos de corriente, medios o instantdneos (V.Torok
and W.Hibner, 1979)(P.Schwars, 1983)(W.F.Ray
and A.Moussi, 1994). Esta familia de soluciones
estuvo orientada a convertidores de baja precision,
sin filtrado adicional de ripple.

En aplicaciones de elevada precisién y poten-
cia tales como la excitaciéon de electroimanes
de trayectoria en aceleradores de particulas, la
necesidad de filtrado adicional del ripple inherente
al convertidor aumenta el orden de la planta al
tiempo que introduce limitaciones en su dindmica,
dificultando la implementacién de las soluciones
antes mencionadas.

En el presente trabajo se propone un método de
linealizacién de la ganancia de un RC en cascada
con un filtro de ripple de segundo orden, con el
objetivo de lograr elevada precisién en el control
de corriente de salida, independientemente del
modo de conduccién del convertidor.

En el pédrrafo subsiguiente se enuncian los fun-
damentos tedricos que sustentan el método prop-
uesto. A continuacién se muestran simulaciones
mediante MATLAB de un sistema en las condi-
ciones de control enunciadas a efectos de validar
el método.

2. FUNDAMENTOS CONCEPTUALES
2.1 Introduccion

Como se mencioné en el parrafo anterior, el rec-
tificador controlado operando en CCM se com-
porta como un generador de tensién cuyo valor
promedio de salida integrado sobre un periodo de
ripple Vi, es funcién del déngulo de disparo a e
independiente de la corriente de carga. (figura [1]):

VI
W

Fig. 1. Tensién de salida instantédnea del conver-
tidor en CCM

vep(wt) = Epge sin(wt)
b= T_T
=373
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vep(wt) es la tension de salida instantdnea del
convertidor.

wt = ¢ respecto de la sefial vy, (wt), es el menor
valor para el dngulo de disparo.

p es el nimero de pulsos del convertidor.

v es el periodo de conduccién. En CCM, igual a
27 /p, el periodo de ripple.

Modificando la senial de comando V,, que se corre-
sponde con un dngulo de disparo o puede obten-
erse una relacién lineal entre la tensién promedio
de salida y la senial de control. Es decir:

a = arccos(K,V,,) — V5, = EdoK,V,, = K,V,

donde K, es el valor de la ganancia linealizada del
convertidor.

2& V:h L J— Ve

Fig. 2. Modelo de carga con inductor y tensién
constante

En DCM las caracteristicas de ganancia del con-
vertidor se modifican dado que la corriente se



extingue en un tiempo inferior al periodo de rip-
ple, observiandose una degradacién dependiente
del dngulo de conduccién v el que a su vez es
funcién de la corriente de carga. En la figura [3]
se muestran los dngulos mds significativos que
intervienen en el célculo.

vth(wt)

Ao

ot

Fig. 3. Tensién instantdnea de salida del conver-
tidor en DCM

Resolviendo las expresiones correspondientes para
el caso DCM del circuito mostrado en fig. [2] se

obtiene:
1 wt
in(wt) = — /9 (o) +in(6,)
vy, = v (wt) — Ve (1)
Emdw
———(cos 8, — coswt)+
wL Ve 0, < wt < 0,
ZL(wt) = +E(90 — wt) 2
0 O <wt <0,+ il
p
— E, . ‘
= %% [y cos B, + sinf,— (2)
c
— sin(6, — 2
bln( + 7) 2E7miz 7
00 =a+ (b
06 = 00 + (3)
siendo:

~ dngulo de conduccién.
0. dngulo de extincién.

La tension media de salida V;, resulta de integrar
la tensién instantdnea vy, (wt) en la salida del
rectificador controlado:

- 0o+27/p
= d(wt
Vin 27 Jy, Vep-d(wt)
s -Emdw . . \%4 2
VtthT [2 sm% - sin (90 + %) + Em; (?ﬂ- -9)

De estas ecuaciones se obtiene la relacién entre la
tensién media de salida Vj;, y la corriente media
del convertidor I, para un dado valor de Vey v,
como se representa en la figura [4]. En dicha figura
la linea punteada establece el limite entre DCM
y CCM. En lo subsiguiente se denotard Irges
como el valor de corriente a través del inductor

en condiciones DCM y promediado en el intervalo
de ripple 27 /p.

'y

p=12

KV, >
KV,

a=o,

a=a,

*

L, Lo L

Fig. 4. Relacién entre Vyy, e I, para el caso DCM

Observando la zona de DCM en fig. [4], para
obtener un cierto valor de tensién de salida de-
seado (Vy, proporcional a V,, ), con un dado valor
I 4es, €l dngulo de disparo debe modificarse de a,
al valor . Esto significa que mediante la adicién
de un dngulo de compensacién al disparo de valor
Aa = a3 — a,, es posible obtener en DCM el
mismo valor de tensién promedio de salida que
el que se obtendria en CCM, siendo posible re-
cuperar convenientemente las caracteristicas que
tenfa el rectificador en modo CCM. El inconve-
niente principal como se observa en ecs. [2] reside
en que el dngulo adicional es una funcién trascen-
dente que depende tanto de la corriente media I,
como de la carga a través del dngulo de extincién
v, cuyo cdlculo en tiempo real en el sistema de dis-
paro y con recursos de procesamiento razonables
es dificultoso.

2.2 Linealizacion de vy, - Cadlculo de Aa

A los efectos de simplificar el célculo de A« con
un menor costo de recursos se propone emplear
una aproximacién de primer orden respecto de la
funcién vy, (wt), asumiendo que wt ~ 7, puesto
que en DCM la corriente media tiene valores pe-
quenos al igual que la tensiéon promedio de salida.
En ese entorno vy, (wt) es aproximadamente lineal
(ver fig. [5]) con valor promedio Ve:

)
ven(wt) & vy (Om) % Lot (wf — 0,)

Ven(0m) = Emge sind,, = Ve

a=0

vth(wt)

Fig. 5. Tension de salida instantdnea del conver-
tidor (vth)
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Fig. 6. Comportamiento de las variables dentro de
un perfodo de conduccién

En consecuencia, la corriente de salida iy (wt)
resulta:

iL(wt) = LL /ew VI, d(wt) +iL(90)

w
v (wt) = v (wt) — Ve

iL(wt) =

wlL 2 2

Calculando el promedio de iy (wt) con las rela-
ciones de simetria mostradas en la figura [6], puede
derivarse una ecuacién sencilla que permite deter-
minar el valor de dngulo adicional A« en funcién

de ILdes:

. B 9 1/2 3
T, = Lomae <1— Ve ) <I—Aa)

3rwlL E: .. P

i 1/3
p ILmé,x
Emaa: 2 1/2 s
ILmam - P 1- V;C E
3rwlL E: . P

Fig. 7. A« en funci 6n de I L4,

Debe notarse que Ipmge , €l valor promedio de
corriente limite entre los modos DCM y CCM
para Aa = 0 con la aproximacién empleada,
depende de pardmetros del sistema tales como
P, Epaz,w, L como asi también del punto de op-
eracién definido por la tensién promedio rectifi-
cada Ve, la cual puede adquirirse a los efectos del
célculo en tiempo real.

Dado que la determinacién de A« requiere disponer
del valor de la corriente media de salida deseada

del convertidor (I14c5) y a fin de evitar la adquisi-
cién de otra variable, puede efectuarse una esti-
macién recursiva de primer orden para el sistema
de la figura [2], asumiendo que el ripple del sis-
tema sobre vy, (wt) es despreciable para un cierto
valor.Ve:

1
ir(wt) = E(KPVQ —Ve)wt +i1,(0)

con lo cual:

(K;DVOé (k) Vc(k)) 7
° I
wL Tl

ILdes (k+1) =

SR

En consecuencia, la determinacién del éngulo de
disparo corregido para el caso DCM se efecttia del
siguiente modo:

e (1) Sehalla Iy 4.; mediante el procedimiento
recursivo descripto anteriormente.

de operaciéon (DCM en caso que I ges <
I1maz 0 CCM en caso opuesto).

(3) Si el sistema se encuentra en DCM se
determina A« mediante ec. [4] y se suma
este valor al dngulo « original, calculado
para obtener una dada tensién en la
salida del rectificador controlado.

Epgz cosO,, ((wt)2 - (0,)? Ot 0-8 ) (2) Dado Ipma. se determina la condicién
m mYo

3. IMPLEMENTACION EN MATLAB

Para demostrar la validez del método propuesto
se implementé un algoritmo de correccién (Aa)
sobre un RC realimentado en tensién y corriente
(ver figura [8]) en un esquema de doble lazo.

Iref

m
Fig. 8. Sistema de control de corriente

El lazo interno de tensién se ajusta a una fre-
cuencia de corte mdxima de r2l¢ Tas varia-
ciones en la ganancia del RC debido al punto de
operacién son corregidas por linealizacién de la
transferencia cosenoidal, en tanto que se propone
compensar la pérdida de ganancia ocasionada por
la conmutacién del modo CCM a DCM con la adi-
cién de Aa al angulo de disparo programado por
realimentacién seguin el procedimiento descripto.
Claramente, toda disminucién en la ganancia
de lazo conllevaria una reduccién de ancho de
banda y un aumento del error de seguimiento y
degradacion en la respuesta temporal.



La realimentacién externa de corriente tipica-
mente se ajusta con una frecuencia de corte GH
un orden menor respecto del lazo de tensién para
evitar la interaccién.

Para lograr especificaciones requeridas en cuanto
al ripple se utiliza un filtro pasivo LC. En este
caso, el capacitor C cumple la misma funcién que
el generador de tensién en el modelo empleado
en la derivacién de las ecuaciones simplificadas,
asumiendo que las variaciones de tensién en sus
bornes no producen errores significativos en el
célculo del dngulo de compensacion.

Fl sistema fue concebido para el seguimiento de
una corriente de referencia tipo trapezoidal, como
la mostrada en la figura [9], y la transferencia de
lazo cerrado se comporta como de primer orden.

A los efectos de la comparacion, se cre6 un mod-
elo ideal de referencia de planta con respuesta
lineal y continua, graficindose las respuestas en
lazo abierto y lazo cerrado. Las senales utilizadas
como comparacién para determinar el buen fun-
cionamiento del sistema fueron los errores de los
lazos de tensién y corriente.

Corriente de referencia Iref y Corriente de salida lo

o 02 04 06 08 1 12 14 t[seg]

Fig. 9. Corriente de referencia Iref y corriente de
salida Io

En la figura [10] vemos los errores de corriente del
sistema sin compensar. Se observan oscilaciones
en dicha respuesta, especialmente en la zona de
menor corriente, donde los efectos de la DCM son
méds notorios. La disminucién del margen de fase
se hace evidente en la respuesta oscilatoria de esta
senal.

———— error [Mddelo Continuo]

o .
\ erfor [Modelp sin C. i6n]

Error de Corriente (ei)
a

0 02 04 06 08 1 12 14 t[seg]

Fig. 10. Error de corriente (sin compensaci 6n)

En la figura [11], correspondiente a la senal de
error del lazo de tensién, es donde mejor se observa
el mal funcionamiento del sistema. La respuesta
es oscilatoria, especialmente en las zonas de baja
corriente.

o g in€ ion i : 1

o1 rror. [Modelo.Continuo] 1

pasaje

Error de Tension (ev)

o 0z o 05 o8 v iz 4 tlseg]

Fig. 11. Error de tensién (sin compensacién)

La figura [12] muestra el error de corriente de
este sistema, corregido mediante el algoritmo en-
contrado. El sistema responde sin oscilaciones, ya
que el margen de fase fue recuperado. Los errores
obtenidos se ajustan a los valores esperados, ha-
ciendo muy dificil diferenciar un sistema de otro.

Error de Corriente (ei)

3 02 04 06 08 T 12 74 tlseg]
Fig. 12. Error de corriente (con compensaci én)

Finalmente en la figura [13] vemos los errores
de tensién del modelo compensado. La respuesta
mejora notablemente, observdndose pequenos er-
rores en los momentos correspondientes a la tran-
sicién entre DCM y CCM, los cuales se encuentran
dentro de la precision exigida al sistema.

or [Modelp continuo

(— error [Moidelo Ve constante]

o

Error de Tension (ev)

]

asajc conduction

0 02 0.4 06 08 1 12 14 t[seg]

Fig. 13. Error de tensién (con compensacion)

4. CONCLUSIONES

Se propuso un método sencillo para la correccién
de la funcién de transferencia de rectificadores



controlados operando en modo DCM. El método
propuesto produjo resultados notables a pesar de
su simplicidad de implementacién. La correccién
propuesta teéricamente fue comprobada mediante

simulaciones, siendo posible su programacién en
DSP.
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Abstract

In this manuscript, a novel all-digital high-speed closed-loop thyristor firing system is presented. Dif-
ferent aspects associated to digital implementations, like sampling frequency, synchronism and finite
word-length are analyzed. Experimental results obtained on a test supply are discussed.

Introduction

Most of the high-precision high-power converters used in particle accelerator facilities are line-commutated
phase-controlled thyristorized converters (PCTC) due to their intrinsec ruggedness, reliability and large
overload tolerance. As the precision of the supplied output current in these applications is usually spec-
ified to be better than 100ppm, some key elements of its control system like the thyristor gate controller
(TGC), must be carefully engineered.

Several types of TGC’s have been conceived so far. Some TGC systems have been specificallly devised to
provide accurate time lags between a mains reference synchronism signal and each gating event regard-
less of any variable within the converter, whereas others generate the firing pulses premse%y according to
the evolution of a linear combination of representative magnitudes inside the PCTC. These techniques to
build a TGC are known as open-loop and closed-loop topologies respectively. The former are best suited
to be digitally implemented and the latter were originally analog wise. For high-precision converters,
digital TGC structures are preferred over analog designs in order to avoid the burden imposed by lengthy
calibration process, circuit tuning and component screening and matching. On the other hand, closed-
loop techniques offer faster time response and feedforward mains disturbance compensation [5]. Hence,
with the objective of obtaining the fast response of a closed-loop TGC with the advantages of a digital de-
sign, this work presents a novel gate controller based on the methodology proposed by Cassel-Ainsworth
[6]. digital limitations due to DSP sequential operation and finite machine time are circumvented by
concurrent use of FPGA parallel processing. Simulation results are provided along with measurements
on a 6-pulses 1kW controlled rectifier prototype.



Topology

Firing systems operating in closed-loop define the firing events based on the time-integral of the voltage
error, achieving the fastest time response when properly designed [5]. Considering this, a digital feedback
gating controller following the scheme proposed by Cassel and Ainsworth was devised [5][6]. Fig. 1
shows the corresponding block diagram.

Zero — Crossing (1/H)Vyes

V. Deteeton AN
Vies iO—> K —+>O—> ' > GPUZSCS > Z§ Vo Load
| s enerator

I— Ramps

H

3

A A

Figure 1: Analog firing system implementation.

The Cassel-Ainsworth firing system has a first-order closed-loop response. The main feature of this firing
system is the integral controller with the highest possible gain K, compatible with loop stability, yielding
the fastest time response to a line disturbance.

The voltage error V, is defined as the difference between the reference V,.r and the rectified output voltage
V, multiplied by H, the feedback transfer. In steady state, the average feedback voltage H.V, equals the
reference input due to the integration action performed by the loop, and the error signal contains only
the output ripple weighted by H, which is accomplished by generating a firing pulse each time the time-
integral of the error crosses zero. This is equivalent to force the average value of the error to be zero
between consecutive gating events.

Closed-loop TGC’s for PCTC’s with maximum gain in the in the integrating controller for theoretically
stable operation according to the simplified small-signal model produce subharmonic oscillations [1],[2].
This oscillation is similar to the observed in pulse—l%y—pulse current mode controllers in switched-mode
power supplies.

The standard solution to this problem is to introduce a compensating ramp in the comparison signal [5].
Hence, every time a firing pulse is produced, a constant value V, is substracted with the ramp as shown

in Fig.2.
/Ve dt
A -

AAYA
>
AV

1
g
v VX
] ] l— wt[sec] 7Aoc
271' [—
v 2
21 p
p

Figure 2: Left: Compensating ramp and firing pulses. Right: Time integral of the voltage error and compensating
ramp.

The conduction period () of one conducting set of thyristors is 27”. Therefore, the ramp slope (m,) is:



V, V,
my === (1)
LAY

As can be seen in Fig.2, a change AV in the integrated voltage error will modify the firing angle in Ac.
Therefore, the comparison with the ramp implies that the gate controller has a gain equal to %, or m%
which has to be taken into account when the gain controller K is selected.

Regarding the PCTC small-signal transfer Gy (s), it may be approximated by Eq.2 assuming that the

closed-loop bandwidth has a maximum of % [1].

dEpax - Z-sinZ-cosa] (1 — ¢ Tipples
Gth(s) — T P X ( )

2

o Trippies

where Ejyax is the maximum line voltage, p is the number of pulses, « is the firing angle and 7,;,,. is
the output ripple period. According to Eq.2, the gain of the small-signal transfer K;j, results:

d[Emax - & -sinZ -cosa]  J[E  cosa
Ky = ”aa P = [ o ]:—Edosma 3)

Fig.3 shows the complete small-signal model of the system.

I/ref + 2m
K 2m
—N }— < é Ey, - sin(a)

H

Figure 3: Small-signal model of power converter in closed-loop.

where H is the voltage divider.
The open-loop transfer GH (s) of the system is:

K =
P ; Coy —
?-Vx-EdU~s1na~H ;0= Oy “)

GH(s) =
To avoid unstability for all o, and assuming H constant, the gain K for a given cut-off frequency f.
results:

Vi

2 V. )

K =2nf"— :Exp@
do* do*

®)

Implementation
The gate controller conceived this way must include three well defined functional blocks:

o The time integral of the difference between the reference and the feedback voltage.
e A ramp generation and voltage comparator.

o A pulse distributor or multiplexer.
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Figure 4: Digital firing system implementation.

Fig. 4 shows the proposed scheme for a p-pulse PCTC. The difference equation corresponding to the
integral controller is structured on a 24-bit DSP. The DSP calculates the time-integral of the voltage error
and the result is sent to a low cost FPGA. The ramp generation and threshold comparison is performed
inside the FPGA. Due to the parallel processing performed in the FPGA, this task is accomplished with-
out significant loss of precision and time. The pulse distribution is also solved inside the FPGA. The
remaining blocks involve A-to-D voltage acquisition and antialiasing filtering.

The precision of the TGC developed depends on three key points: the sampling frequency, the digital
resolution and the synchronism subsystem.

For the Cassel-Ainsworth technique it is particularly important the resolution on V,, measurement. Also,
the firing instant is defined by the time integral of V,, which has an abrupt change at the gating event.
So, if the sampling frequency is not synchronized with V,(¢) there will not be an integer number of cal-
culations over a ripple period, leading to oscillations whose frequency depends on the sampling periods
necessary to obtain an integer number of ripple periods. When both frequencies (i, and f;) are syn-
chronized, the ratio between them is a constant integer and the time-integral of the sampled error has no
AC component. In a practical situation, there is a very low frequency beating, that can easily be filtered
by the relatively high gain of the loop by making f; = 2V Jripple-

The ramps required to adjust the gain and to prevent subharmonic instability are discrete in a digital
implementation. They are obtained by means of digital counters synchronized to the mains with a PLL.
Notice that the time resolution for these ramps must be consistent with the precision required for the
output voltage. Therefore, an M, voltage precision at full scale will demand n-bit ramps. Lower res-
olution would produce dithering-like behavior between consecutive firing pulses. the resolution required
could be determined as follows.

The ramp quantization produces an error Ax in the firing instant that produces an error in the output
voltage V,. In a small-signal approach:

AV,
Ao

= Eg,-sin(0,,) = AV, = E4,-sin(0,),) - Aot 6)
As the relevant precision for the system is usually specified for the current in steady state:

V=1 R— AV, = Al -R= 2o _ Al R _ Al (7
== . — = . g —
o o [4 4 v, I, R I,

Therefore, M| in the output voltage produces M| in the output current.

ppm] ppm]

AV,  Eg,-sin(0)) - Ao
V.S R < Mippni
A do - €08(0)p)

= Ao - tan((x,,p) < M[ppm] (8)

The time resolution is the ratio between the line period and the modulus N of the ramp counter which is
preferred to be expressed [4]:



feie=N-funge N=2"-p )

where r is an integer. ) ) )
The N-modulus counter reaches 277 in synchronism with the line period. Every time a firing pulse
is produced a fixed amount k is substracted from the counter like in the analog system. There are N

transitions in a line period, and % transitions in a ripple period. Likewise the analog case, the gain of the
thyristor gate controller is defined as the inverse of the slope ramp:

(10)

my =

~[==

1
Gree = P
.

S |z| &

As o varies from 0 to 7, it will be represented by only % states of the counter. This implies that an n-bits
ramp leads to (n — 1)-bits of resolution in &. The precision required M, will define the resolution of
o:

2r
=N>

Ao = >
M pm)

= Aa < My = (11)
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Experimental results

The proposed system was implemented at CERN on a 6-pulse 1kW 50Hz thyristorized power converter.
The precision required in the output voltage was 100ppm. Therefore:

27
N> N = 98304 12
— 100ppm ~ (12)
N =98304=2"=n=15.5 fprr =N -50Hz =4.9152Mhz (13)

With N = 98304, the PLL frequency was 4.9152 MHz. As the resolution is close to 15 bits, a 15-bit
word-length was selected.

The soft synchronization to the mains was carried out by software, polling the clock signal generated
with the PLL connected to the mains. The sampling frequency f; was selected assuming a loss in the
phase margin of 5° due to the sampling process [9]:

ﬂfBW ﬂfripple
Fripple = 6 50Hz = 300H7 fi> =
rppte * A@rap 50'(1@0)

— fs =64 frippre = 19200Hz (14)

where fpw is the bandwidth of the system and AQr,p) is the phase margin loss in radians.

16-bit A-to-D converters were used in the prototype with 1.5kHz antialiasing filtering. The performance
of the digital design was compared to the performance of an existing Cassel-Ainsworth analog controller
carefully adjusted on the same power converter. The analog controller has a theoretical cut-off frequency

of 75Hz, which is nearly the maximum for a 6-pulse converter with § phase margin in the control loop.
The digital controller was implemented using a bilinear approximation:

alk] =K, - Vo[k] + afk— 1] (15)

where o[k is the output of the algorithm, which is the integral of the voltage loop error, V,[k] is the
voltage loop error, i.e., the difference between the loop reference and the output voltage filtered by the
antialiasing filter, o[k — 1] is the previous output of the algorithm and K is the constant used to choose
the bandwidth of the system. It was selected to have the same bandwidth than the analog controller.
Three key points were analyzed:

1. Steady state operation.
2. Rejection to mains frequency disturbances.

3. Rejection to mains voltage disturbances.
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Figure 5: Current control system.

The performance of both controllers was compared as part of a current control system. Fig 5 shows a
typical current feedback system for particle accelerator applications.

In Fig. 5V, signal represents all the disturbances outside the loop firing system (e.g., voltage ripple,
frequency shift, etc.).

Instead of building the whole control system, the experiment was carried out using only the power con-
verter and the firing system. The power converter was fed with a programmable mains source in order
to perform the experiments named 1, 2 and 3, and it was set with a constant voltage reference V. using
either an analog firing system or a digital firing system. The remaining transfer functions were simu-
lated with MATLAB/SIMULINK. The actual output voltage V;; using both the analog and digital firing
systems was acquired and processed off-line with this software. Fig.6 shows the complete system.

|Programmable

Mains Source

Artificial
Mains

Viep Real Analog
Firing System

Real Digital
[l Firing System

MATLAB/SIMULINK

simulation

Figure 6: Current control system simulated with MATLAB.

In the SIMULINK model, the voltage loop was adjusted to have a cut-off frequency of 20Hz whereas the
current controller cut-off frequency selected was SHz. The passive filter was modelled as -12dB/octave
with cut-off frequency fixed at 30Hz and a damping factor of 1. The load parameters were selected to
haa/eLa srg)lallhtime—constant in order to clearly see the disturbances produced by firing systems. So, R =1
and L = 0.1Hy.

Regarding the parameter 4.2

To it could be expressed in terms of the current reference /,.:

= =H;

Ilo H%Iref

Mo _ [gpher =1) _ | Tpher — 1] Ao _ L (16)
Iref lo Iref

where, I, is the reference for the current loop, HL is the closed loop gain of the current loop.
Then the merit figure Ali is the ratio between the current loop error /, and the current reference /,.r. If
the acquired output voltage of the actual system is entered to the system like a disturbance V), and /. is

set to zero, then I, is a measure of the % due only to the disturbance signal. As I,.r is set to zero, I, is

used as a parameter for both analog and digital firing systems instead of AI—I

The method implemented for comparing both firing systems involved four steps:



To measure V;; under conditions 1, 2 or 3.

e To enter v;, measured as a perturbation V), in a current control system simulated using MAT-
LAB/SIMULINK.

To analyze the current error /,.

e To compare the results of both firing systems.

Steady state operation

Fig. 7 shows the signal I, with the analog and the digital controllers with a constant firing angle. Fre-
quency line is 50Hz. In both figures can be seen the 300 Hz of the residual ripple voltage, and a low
frequency signal due to disturbances on the mains. In Fig. 7(b) (corresponding to the digital case) it
should be seen the influence of the digital operation (frequency sampling, finite word-length, etc) in the
quality of the current. However, there are no remarkable differences, only a 50Hz component a bit higher
because the PLL adjusts its reference every 20msec.

x10™ x10™

Current error le[A]
==
Current error Ie[A]
=)
_

2.1 22 2.3 24 2.5 2.1 22 2.3 24 2.5
t[sec] t[sec]

(a) Analog system. (b) Digital system.

Figure 7: Current error in steady state @ = 60

Rejection to mains frequency disturbance

The firing systems were tested under certain frequency shift similar to the disturbance produced by the
genset at PS-complex.

Therefore, both systems were tested using a ramp variation of the mains frequency from 48Hz to 52Hz
in 2 seconds. Fig.8 shows the ramp case. The frequency line goes from 48 to 52Hz, starting its variation
in t = lsec and reaching 52Hz in t = 3sec.

The second test applied was a frequency step of 2Hz. This situation is rather unrealistic, but it allows to
evaluate the robustness of the firing system. Fig.9 shows the step case. The nominal frequency is SOHz.
In t = Isec the frequency goes to 48Hz and it is holded until t = 2.5sec, when it goes to SOHz.

In both tests, the discrete system shows the same dynamic response than the analog one. In the step case,
instead of the severe disturbance, the digital system does not lose its reference and continues controlling.

Current error le[A]
oﬁ
Current error le|A|

05 1.0 1.5 20 25 30 35 40 45 05 1.0 15 20 25 30 35 40 45
t[sec] t[sec]

(a) Analog system. (b) Digital system.

Figure 8: Current error @ ¢ = 60, frequency ramp from 48 to 52Hz
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(a) Analog system. (b) Digital system.

Figure 9: Current error @ @@ = 60, frequency step from 50 to 48Hz

Rejection to mains voltage disturbances

The last test corresponds to possible variations of the mains voltages. The perturbation is applied in
t = 1sec, and it is hold until # = 3sec. During the perturbation, the voltage of 1, 2 or 3 phases is increased
5%. Fig.10 and Fig.11 shows the increase in one phase and two phases, respectively. In both cases, the
two systems have the same response. There is an increase in the amount of noise, because with these
kind of disturbances there is a 100Hz component much stronger than in normal operation.
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(a) Analog system. (b) Digital system.

Figure 10: Current error @ o = 60, 5% voltage step in 1 phase
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(a) Analog system. (b) Digital system.

Figure 11: Current error @ @ = 60, 5% voltage step in 2 phase

Fig.12 shows I, signal for three phases increasing. Both analog and digital controllers have the same
response. In this case, the amplitude of I, during the perturbation remains equal than the amplitude in
normal operation, because there is 100Hz component.
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Figure 12: Current error @ o = 60, 5% voltage step in 3 phase

Conclusion

The results of the tests performed (steady state, and both frequency and voltage disturbances), evidenced
the same overall precision, bandwidth and disturbance rejection on both analog and digital systems for
the Cassel-Ainsworth TGC technique. Besides, a more robust, compact and flexible controller was
achieved with the digital implementation.
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Abstract

A method for controlling line-commutated converters in discontinuous conduction mode is presented.
The proposed strategy is based on the modification of the firing angle o in order to produce the same
effects on the average output current regardless the conduction mode. The compensation is based in
an on-line estimation of the rectifier average output current in order to achieve the compensation angle.
Simulations on a high-precision current control system are presented.

Introduction

In high-power applications, like high-voltage transmission, large motor drives, current sources for par-
ticle accelerators, etc, the line-commutated Phase-Controlled Thyristor Converter (PCTC) is a natural
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Figure 1: PCTC common applications (a) Motor Drive. (b) Current source for large magnets
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Figure 2: Model for PCTC and load

choice. Two of the most common applications of PCTC’s are shown in Fig. 1. Fig. 1(a) represents a
PCTC working as motor drive, where inductance Ly and resistance Ry represent the armature impedance
and the voltage source V¢ the back EMF. The configuration shown in Fig. 1(b) is used in low ripple
current sources. Ly and C form a passive filter used for ripple rejection and the load is represented by Lo
and Rp.

For the motor drive of Fig. 1(a), it is assumed that the armature resistance Ry is negligible and the
back EMF does not vary within firing events. For the application of Fig. 1(b), it is assumed that the
output current /p and capacitor voltage V¢ are constant within firing events. Taking in consideration the
aforementioned, the model for these systems is shown in Fig. 2.

Ehe average output voltage in a general case is calculated using the model of Fig. 2 and can be expressed

y Eq. 1[1].

f_pEMAX . Y Yy T VC 21
=t () o (3D () (7)) ®

where p is the number of pulses of the converter, Ey4x is the peak value of the line voltage, 7 is the
conduction interval and « is the firing angle.
The small-signal gain of the converter can be obtained by means of:

~OVih  PEnax . (7N ]. Yy @
Gry = a - 1 s1n<§) sin 06+§ ; 2)

PCTC’s are preferably used in continuous conduction mode (CCM), i.e. with permanent circulating
current through the rectifier and a conduction interval y equal to 27”. In CCM, a PCTC works like a low-

impedance voltage source whose average output value (V;;) depends only on the firing angle, regardless
the output current[2]. The average output voltage is given by Eq. 3.

m:EMAX%sin <Z> cos(a) = Egocos(ax) 3)

The small signal transfer of the converter depends on the operating point as shown in Eq. 4

Vin
Jda

GTH = = EdO Sin(Otop) (4)

a=0,,

In applications requiring the highest possible bandwidth and maximum disturbance rejection, the transfer
function in CCM can be easily linearized achieving a constant gain K in digital implementations by using
a look-up table (LUT)[2, 3]. Due to the voltage source characteristic of the PCTC in CCM, this table is
independent of the load.

The input of the LUT is the digital value of the control voltage V,, and its output is the firing angle o that

produces a linear relationship between V, and the output voltage V;;:
Vi
— (Vo) = Vi =KVy = =2 =K. (5)
Wy
Discontinuous conduction mode (DCM) is defined when output current becomes zero within firing
events. In this condition, the conduction interval 7y is no longer constant being 0 < ¥ < 27” The converter

does not work as a voltage source and its average output voltage depends on the load. This leads to
a variation in the small signal gain and changes in the output impedance causing large changes in the
closed-loop dynamics, and producing severe phase-margin losses or slower time response [4, 5].



The average output voltage in DCM having into account the linearization performed by Eq. 5 results:

o PEmax |, . (Y KVe\ v 7 Ve 2
Vin = o [2sm(2> [cos<arccos<Ed0>—|—2 p>]+<EMAx>(P >] (6)

and the small-signal gain of the converter is given by:

2
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When the converter operates in DCM, its transfer function becomes a non-linear function of the con-
duction angle ¥, producing problems in closed loop operation. As the bandwidth depends on the con-
verter’s gain, DCM operation seriously deteriorates the overall response. In addition, the PCTCs output
impedance changes from nearly zero to infinite as y becomes smaller[6].

Several methods were proposed to solve this problem. Many solutions are based on frequency response
analysis propocing a change in the controllers’s gain between CCM and DCM[5]. In [7], different PI
controllers for the two operation modes are used, and in [8], an additional loop is introduced to provide
an extra gain to the controller in DCM. Due to the dependency with the conduction interval, to properly
adjust the controller’s gain is a complex task[9].

Other methods like the proposed in [9], use a time-response approach. The information to compen-
sate the system is taken from the instantaneous value of output currents and voltages. These algorithms
involve the solution of transcendent equations which usually correspond to the intersection between ex-
ponential and trigonometric functions. Therefore, these methods are usually empirical involving testing
the converter in steady state condition for different output voltage and current values and storing data in
a two-dimensional (2-D) LUT which is used to obtain the firing angle ¢. The drawback of this method is
that the LUT is valid valid only for steady state conditions and its size makes them impractical for high
precision systems.

Other important issue is that an incorrect firing would be compensated after a ripple period producing
errors in the controlled magnitudes which are unacceptable in high precision applications. So, this class
of systems need a predictive on-line compensation, i.e., before the firing event.

The following section introduces a compensation method which performs an on-line estimation of the
average output current and calculates the corrected firing angle «.

Proposed compensation method

The objective of the proposed method is to have the PCTC operating in DCM likewise in CCM, i.e.
obtaining an average output voltage equivalent to KVy,.
Fig 3 shows typical voltages and currents waveforms of a PCTC which is fired with an fixed angle o.

The average output voltages (Vthy,Vth,,Vths) for each conduction interval are shown in solid lines in the

upper plot and average output currents (/L;,/L,,IL3) are shown in solid lines in the lower plot. During
the first two CCM conduction intervals, the average output voltages are equal to K'Vy. The drop in the

average output current due to the voltage difference KV, — Ve is AIL =11, — IL;.

During the third interval, the output current reaches zero in 6,, hence the thyristors open producing the
DCM condition. From this point until the end of the conduction period the output current is null. The
average output current drop (/L3 — IL;)for a DCM conduction period is smaller than the CCM ones

because the output current /L3 does not correspond to an output voltage equivalent to KVj,.

This can be compensated by delaying the firing angle as shown in Fig. 4. The delay angle A is calcu-
lated in order to produce an average output current /L3 = IL, + AIL which is the average output current
produced by an equivalent voltage K'V,,. Therefore, the effect on the average output current is the same
than it would be obtained in CCM.

The average output current has to be estimated before the firing event in order to calculate the correction
angle Aco.. Under a constant voltage KV, — V¢ the current through the inductor is linear and the average

current /L can be estimated using Eq. 8.

+— 8

where IL(0) is the average current in the previous conduction period.
In order to find the A required, the equation for the average output current under DCM is found. The
general expression for the output current is given by the following equation:

ir(ot) = iL(0)+i/0m (vin(@t) —Ve)daot. )
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Figure 3: Output voltages and currents in DCM

Fig. 5 shows voltage and current during a 27” period in DCM. The effective voltage seen at the the output
is given by the following equation.

vth(wt) = Epax sin (0f + o0+ ) (10)

where: ¢ is the angle which the thyristor can be fired from and « is the firing angle.
Replacing Eq. (10) in Eq. (9) the expression for the output current in DCM becomes:
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Figure 4: Output voltages and currents in DCM with the proposed compensation



The average output current for a conduction period is:

2

—  p (7.
1L = — ot)dwt 12
27 )y ir(or) (12)

The inclusion of Eq. 11 into Eq. 12 leads to trigonometric equations that have to be solved numerically to
find the extinction angle ¢, and IL. The numerical solution is not suitable for real time implementations.
For this reason the voltage vth(t) is expressed in terms of Taylor expansion. For DCM, vth(t) in
Eq. (9) can be replaced by the first two terms of the Taylor expansion around ¢, without significant loss
of precision. The voltage vth(t) becomes:

d[vth(owt)]

vth(ot) ~ vth(6,,) + Jlor]

(0 — 6,,) (13)

wt= 6m

Using this approximation, Eq.12 can be analytically solved.

()
Emax
The average output current in DCM is given by Eq.14 which is valid for 0 < Aa < % noticing that the
average current value is a function of the delay angle Ax. Another approximation can be used because
the ratio EA‘ZX usually is negligible respect to 1. Using Eq. 14, an expression for the average current limit

between CCM and DCM (/L) can be found. The limit corresponds to the average output current given
by Aa = 0 and is shown in Eq. 15.

77 — P Emax
2 oL

3
[” _ Aa} (14)
P

15)

Using Eqgs. (14) and (15), an equation for the angle A that produces an average output current equal to
IL when the PCTC operates in DCM is found.
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Figure 5: Output voltages and currents in DCM compensated using a Ax
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Figure 6: Flowchart of the compensation algorithm

Replacing Eq. 8 into Eq. 16, the equation for the delay angle Ao as a function of the required average
current is obtained.

A 1

3

rq=" 1o | LE (17)
p ILp M

This equation can be easily calculated with a digital processing system. The algorithm to assess the firing
angles is performed at every sampling instant carrying out the tasks showed in Fig 6.

The compensation method was evaluated by simulations on a high-precision current control system
which are presented in the following section.

Simulations

A complete high-precision current source for a particle accelerator application with a 6-pulse PCTC was
simulated using MATLAB. The system can be seen in Fig 7. It comprises a PCTC, an LC filter, an RL
load and control. The control system has two feedback loops. The inner one measures the load voltage,
while the outer one measures the load current.

Vru
I Ig Vg , Io
o I e K s B e S
Hy |o——

Hy

Figure 7: Implemented current source. G;: current loop compensator, G,: voltage loop compensator, H;: current
transducer, H,: voltage divider



Due to its inherent discrete operation, the PCTC has frequency response limitations. A p-pulse power
converter has a ripple frequency fyippie €qual to p fjiz.. In a small-signal approach, this can be modeled

like an average time lag of %, being 75,1, the period of the ripple voltage. This situation typically

limits the closed-loop bandwidth to maximum of approximately % [2]. For a 6 pulse system and a line

frequency of SOHz:

friPPle = P fiine = 6-50Hz. = 300Hz. = fpcrc = T5Hz. (18)

The voltage loop was adjusted to have a cut-off frequency of 20Hz whereas the current controller cut-off
frequency selected was SHz. Both loops have zero error to a step input and a constant error to a ramp
input in steady state. The passive filter is an LC configuration with a cut off frequency at 30Hz and a
damping factor of 1. The load parameters are R = 8Q and L = 0.1Hy.

The current reference /.y was selected as a trapezoid. Fig. 8 shows the reference current, the output

current /p and the value for which the current become discontinuous. From ¢ = 0 to ¢ = ¢{, the current
is discontinuous. When ¢ is between #; and #, the system is in CCM, and for ¢ higher than #, the system
works in DCM.

As can be seen in Fig. 8(a), the quality of the output current is seriously deteriorated in the DCM intervals.
il“he DCM le:ffects are more important at low current, where it can be seen that the system has practically
ost control.

Fig. 8(b) shows the reference and output currents using the proposed compensation. The system improves
its performance for the whole range of operation.

The performance of the compensation can be better appreciated through the current and voltage error
waveforms. Fig. 9 shows the current error for an uncorrected(a) and corrected system (b) for a reference
equals to the one shown in Fig. 8. The uncorrected system can not follow the reference when operates in
D%M dgu(% ;o the reduction of the phase margin. A clear improvement for the corrected system is shown
in Fig. .

Simi%ar improvement is produced in the voltage error signal which are shown in Fig. 10. The compen-
sation controls the system even for the initial ramp (0 < ¢ < #1). The uncompensated system presents
oscillations which are eliminated by the proposed correction method.

Conclusion

A novel correction method for DCM operation of current controlled line-commutated converters was
presented. The simulations showed that the converter recovered its CCM behavior under DCM condi-
tions. The closed-loop response for both voltage and current loops was independent of the conduction
mode, achieving a stable system even at low current. The boundary between DCM and CCM can be
analytically found depending on system parameters such as E,,,, L, p, ® and V.. In the range of interest,
this limit can be assumed as constant. The proposed method does not represent a great computational
effort being possible its implementation into a DSP.
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Figure 8: Reference and output currents. (a) without compensation (b) with compensation



Figure 9: Current errors. (a) without compensation (b) with compensation

0.5 to 1 1.5 t[sec]
(b)

Figure 10: Voltage errors. (a) without compensation (b) with compensation
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Resumen: Se presenta un método general de control de convertidores controlados por fase
que funciona indistintamente tanto en conduccién discontinua como continua. La estrategia
propuesta se basa en la modificaciéon del dngulo de disparo o para que el modo de
funcionamiento en conduccién discontinua no modifique las condiciones de estabilidad y
velocidad de respuesta de las que se obtendrian en conduccién continua. Para la correccién
de « se utiliza un método de estimacién de la corriente media de salida del rectificador. Se
presentan simulaciones y resultados experimentales en un sistema de control de corriente.

Palabras claves: Control de convertidores, Tiristores, Control no lineal.

1. INTRODUCCION

En aplicaciones de conversion de elevada potencia
tales como transmision en alta tension, alimentacion
de grandes motores de DC, fuentes de corriente para
aceleradores de particulas, etc, los Rectificadores Con-
trolados a tiristores (RC) son ampliamente utilizados
debido a la robustez intrinseca de la topologia y a
la capacidad de sobrecarga de los dispositivos semi-
conductores empleados. Dos de sus aplicaciones mas
frecuentes se muestran en las figuras [1] y [2]. La
figura [1] representa un RC alimentando un motor
de continua, con impedancia de armadura Ly /Rf y
fuerza contraelectromotriz V¢, en tanto que la figura
[2] modeliza una fuente de alta corriente y bajo ripple,
enlaque Ls/Cy Lo/Ro constituyen un filtro pasivo y
la carga, respectivamente.

0 Este trabajo fue subvencionado por la Universidad Nacional de
Mar del Plata (ING-187/07),CONICET (PIP 6245/04),]la Agencia
Nacional de Promocién Cientifica y Tecnoldgica (PICT 11-473/04)
y el proyecto HELEN. Los autores pertenecen al Departamento
de Electrénica de la Universidad Nacional de Mar del Plata y
CONICET.

=

Figura 1. Control de motor.
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Figura 2. Fuente de corriente para grandes imanes.

Si se desprecia Ry en el caso de la figura [1], y
se asume que la fuerza contraelectromotriz V¢ y la
tension en el capacitor de la figura [2] no varian dentro
del periodo de conduccién de cada tiristor, el modelo
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Figura 3. Modelo de RC y carga.

puede ser generalizado segin se muestra en la figura

[3].

Para el RC descripto en la figura [3] se distinguen
dos modos posibles de operacion segin la corriente de
salida del RC se extinga o no entre eventos de disparo
de tiristores consecutivos, en modo de conduccién
continua (CCM) y modo de conduccién discontinua
(DCM). En el primero de los casos la tensioén de salida
promedio Vry es independiente de la carga, no asi en
el segundo. Esta diferencia en el modo de operacién
tiene un gran impacto tanto en la dependencia del
valor de tensién obtenido con respecto al dngulo de
disparo, como en la ganancia de la planta y la respues-
ta temporal.

Para el caso DCM, la tensién de salida promedio se
obtiene mediante la ecuacion [1](Marty, 1982).

— E
Vth:% {23in<72/) {cos <a+;’z>} +
Ve 2r
= 1
- <EMAX> (P ﬂ M

donde p es el nimero de pulsos del convertidor, Epax
es el médulo del fasor tensién de linea, ¥ es el inter-
valo de conduccién y « es el dngulo de disparo. La
ganancia en pequeiia sefal vale:

_ LE:‘“ sin () {sin (a +1- Zﬂ @

Se observa en la ec.[2] la dependencia de la ganancia
no solo con el dngulo de disparo & sino también con
el de conduccién 7, el cual a su vez es funcién de la
corriente de carga.

Cuando el RC opera en DCM, su funcién transfer-
encia se vuelve una funcién no lineal del dngulo de
conduccién 7, ocasionando variaciones en la ganan-
cia en pequefia sefial y cambios en la impedancia
de salida, provocando grandes problemas en la op-
eracion a lazo cerrado tales como pérdida de mar-
gen de fase y degradacion en la respuesta temporal
(Buxbaum, 1973; Joos and Barton, 1975; Maestri et
al., 2007b). En cuanto a la impedancia de salida del
RC, cambia desde cero hasta infinito a medida que y
se vuelve mas pequefio (Joos and Goodman, 1985).

En aplicaciones que exigen maximo ancho de banda
y gran rechazo a perturbaciones, se requiere que la
ganancia entre la variable de control de entrada Vi
y la tensién promedio de salida Vry sea constante,
independiente de o y ¥ como idealmente como se
muestra en la ec.[3].

a=1(Vy) talque Vy;=KVqg=—-—-=K (3)

Introduciendo [3] en [1] y [2], se obtienen [4] y [5],
respectivamente la tensiéon de salida promedio y la
ganancia linealizadas, dependientes de un parametro
& el cual a su vez es una funcién trascendente de la
variable de control y del angulo de conduccidn:

Vi = pL;A;ItAX [ZSin (%) (cos&) +

GGl

donde & = arccos (%) + %’ - % E o es el valor de

tension media de salida del rectificador cuando o = 0.

_am_pEmax. Y Yy 7w\ K
GTH—a—Va— p sm(i) cos| =—— +

2
+ sin (7 — 71:) 7(%”) Va (5)

2 P 17(%>2
Eqo

La determinacién on-line de & (y por lo tanto, de
7Y) representa un problema para cuya solucién varios
métodos han sido propuestos con diferentes grados de
aplicabilidad.

Las primeras soluciones se encuentran basadas en
andlisis de la respuesta en frecuencia, proponiendo
cambios en la ganancia de los controladores entre
CCM y DCM (Joos and Barton, 1975). En (Ray
and Potamianos, 1984), se utilizan diferentes contro-
ladores PI para los dos modos de operacion, y en (Er et
al., 1987), un lazo adicional se introduce para proveer
ganancia extra al controlador en DCM. Debido a la
dependencia con el intervalo de conduccién, es com-
plicado ajustar la ganancia del controlador(Ray and
Moussi, 1994).

Otros métodos como el propuesto en (Ray and Mous-
si, 1994), usan un enfoque basado en la respuesta
temporal. La informacién para compensar el sistema
se obtiene de los valores instantdneos de la tension
y corriente de salida. Estos algoritmos necesitan la
solucién de ecuaciones trascendentes las cuales corre-
sponden en general a la interseccion entre funciones
trigonométricas y exponenciales. Por lo tanto, estos
métodos son a menudo empiricos, y tienen asociados
el testeo del convertidor en régimen permanente para



AADECA 2008 - Semana del Control Automatico - XXI Congreso Argentino de Control Automatico.
1 al 3 de Septiembre de 2008 - Buenos Aires, Argentina.

diferentes valores de tension y corriente. Los resulta-
dos obtenidos son almacenados en una tabla de dos en-
tradas (tensidn y corriente), cuya salida es el dngulo de
disparo. Una desventaja de este método es que los val-
ores en la tabla son de régimen permanente. Adem4s,
los tests deben ser realizados nuevamente si se cam-
bia la carga para generar una nueva tabla. En (Jeong
and Song, 2007) se realiza un enfoque similar, con
la diferencia de que se intenta encontrar la solucién
a la ecuacioén trascendente por métodos iterativos. En
este caso la desventaja radica en la velocidad necesaria
del dispositivo que realiza los célculos. Esto puede
solucionarse disminuyendo la frecuencia de muestreo,
lo cual puede conducir a un deterioro de la respuesta
del sistema.

Un aspecto importante de la problemética radica en
que un disparo incorrecto sélo puede ser compensa-
do después de un periodo de ripple, lo cual produce
errores en las magnitudes a controlar que son ina-
ceptables en aplicaciones de alta precision. De este
modo, esta clase de sistemas necesitan una compen-
sacion predictiva on-line, es decir, antes de producirse
el disparo.

En (Maestri et al., 2006) se presenté un método de
control de RC en conduccién discontinua vélido para
aplicaciones de alta precision. Esta basado en la mod-
ificacién del angulo de disparo para obtener un valor
de corriente media de salida independientemente del
modo de conduccién. En dicho trabajo se presentan
solamente resultados de simulaciones en MATLAB.
En este articulo se presentan resultados experimen-
tales sobre un prototipo que verifican el método prop-
uesto.

2. METODO DE COMPENSACION PROPUESTO

El objetivo del método propuesto es lograr que el RC
funcione de la misma manera tanto en CCM como
DCM, es decir, obtener una tensién media de salida
equivalente a KV, independientemente del modo de
conduccion.

La figura [4] muestra las formas de onda de tensiones
y corrientes de un RC con un dngulo de disparo fijo «,
que corresponde a una sefial de control igual a V, para
el modelo de la figura [3]. Los eventos de disparo se
encuentran angularmente equiespaciados en 2%. Por
lo tanto, la tension media de salida Vth deberia ser
constante e igual a K'V,,. La tension media de salida
(Vthy,Vthy,Vths) para cada intervalo de conduccién
se muestra en linea completa en el grafico superior, y
la corriente media de salida (IL;,IL,,IL3) se muestra
en linea completa en el grafico inferior. Durante los
dos primeros intervalos de conduccion, las tensiones
medias de salida son iguales a KV,. Aproximando
la tension sobre el inductor serie de salida L por
incrementos discretos:

Al

Vi=Vrg—Ve~L (6)

ripple

vth(wt)

Vih, \ Vih;

\ Viths
£ Ve
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Figura 4. Tensiones y corrientes de salida en DCM.

donde T,ipp1e = (%7 es el periodo de ripple del conver-
tidor.

La diferencia de corriente de salida media debida
a la diferencia de tension KV, — V¢ resulta AIL =
1L, —IL;. Como convencidn, se define la variacién de
corriente media en el intervalo k como la diferencia
entre la corriente media en los intervalos ky k— 1, o
sea AIL, =1L, —IL;_;.

Durante el tercer intervalo, la corriente de salida se
hace cero en 6,, por lo tanto los tiristores se abren
produciendo la condiciéon de DCM. Desde este in-
stante hasta el final del intervalo la corriente de salida
es nula. La diferencia de corriente media de salida
(IL; — IL;) para este intervalo en situacién de DCM
es menor que para los intervalos en CCM.

Esto puede ser compensado retardando el instante
de disparo convenientemente un dngulo Ao como se
muestra en la figura [5], de modo de producir una
corriente de salida media en el tercer intervalo igual
alls =1L, +AIL.

Por tanto, el efecto de este cambio sobre la corriente
media de salida es el mismo que el que se habria
obtenido si el RC se hubiese mantenido operando en
CCM como en los intervalos precedentes.

Para obtener una compensacién on-line, la corri-
ente media de salida tiene que ser estimada antes
de producirse un disparo ya que este valor esta es-
trechamente relacionado con el dngulo de compen-

Vithy \

Ve

TLs

wt

b=a+¢ Aa v

=y

Figura 5. Tensiones y corrientes de salida en DCM con
la compensacion propuesta.
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Figura 6. Tensiones y corrientes de salida del RC en
DCM en un periodo de 27”.

sacion Aa. Si la diferencia de tensiones sobre el in-
ductor es constante (KVy — Vi), la corriente media a
través del inductor /L varia linealmente y puede ser
estimada usando la ecuacién [7].

21(KVy — Ve)

IL =1L(0)+AIL=1IL(0
0+ O+ a1

(N

donde 7L(0) es la corriente media de salida del RC en
el periodo de conduccion previo y @ es la pulsacion
de linea.

Para relacionar Ax con la corriente media de salida
puede emplearse:

1 wt
in(0n) =in(0)+ - [ (o) —Ve)dar (®)

Considerando la figura [6] en donde se muestra la
tensién y la corriente durante un intervalo angular
2% en DCM, la tension efectiva vista a la salida del

rectificador estd dada por:

Vﬂ’l(a)t) = Eyax Sin((Dl‘—l—OC-i—(P) )

siendo ¢ el dngulo de conmutacién natural y o el
angulo de disparo.

Reemplazando la ec. [9] en la ec. [8] y asumiendo que
ir(0) = 0, la expresién para la corriente de salida en
DCM es:

0 0 <ot < A
1 wt
lL(a)t) _ a na Vdet Ao < ot < Ge
2r
0 0, <ot < —

p
(10)
donde vy (wt) = Eyax sin(wf + a+¢) — Ve.

Si la corriente media de salida para un periodo de
conduccion es:

2n

L=2L["i (oot (11

IL= 27 Jo
la inclusion de la ec. [10] en la ec. [11] lleva a
ecuaciones trigonométricas que deben ser resueltas
numéricamente para poder encontrar el dngulo de ex-
tincién 6, e IL. Esto no es sencillo de realizar en apli-
caciones de tiempo real debido al tiempo de célculo
requerido. A fin de simplificar la carga computacional
puede recurrirse a tomar los dos primeros términos
en el desarrollo en serie de Taylor para vth(ct) en la
ec.[9] en el entorno del punto de operacién 6, sin una
pérdida significante de precision, resultando:

d[vth(wr))

vth(@t) ~ vth(6,,) + ]

(w1 —6,,)

wt=06,,

Si la condicién de DCM se obtiene para valores de V¢
pequeiios comparados con Ep4x, se puede aproximar
el valor de corriente media de salida mediante ec.
[12]. En las aplicaciones en las cuales esto no se
pudiese asumir, se demuestra que la expresién de
la corriente media se ve multiplicada por un factor

()]

_ E 3
L= P Emax |\ T (12)
3t oL |p

La corriente frontera (ILzjy) entre los casos DCM
y CCM se obtiene para el caso en que el dngulo de
compensacion vale cero:

13)

Usando las ecuaciones [12] y [13], se obtiene Act:

i 3
A= 11— { ] (14)
D ILy 1y

Sin embargo, dado que el valor de IL para el intervalo
considerado es ignorado al inicio, es necesario recurrir
a una estimaciéon del mismo para poder hacer una
compensacion on-line. Entonces, la corriente media
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es estimada usando la ec.[7], y este valor es utilizado
para calcular el dngulo de compensacién mediante la
ec.[14]. La ecuacién que resume este procedimiento
se presenta en la ec.[15]:

1

T L 13

Aa==|1- (15)
p |:ILLIM:|

La ec. [15] expresa que para un determinado valor
de corriente media de salida deseada IL (al cual,
si no existiese diferencias entre los modos CCM y
DCM, le corresponderia un dngulo de disparo igual
a o), en DCM debe modificarse el dngulo de disparo
sumandose una cantidad igual a Aa. Obsérvese que
para valores de /L mayores que ILzy, el dngulo de
compensacion es nulo.

3. SIMULACIONES

Se simulé mediante MATLAB un sistema de control
de una fuente de corriente de precisién con un RC de
6 pulsos. El rectificador se conecté a un generador
trifasico con Eyax = 92V como se muestra en la
figura [7], empleando un doble lazo de control.

Debido a la imposibilidad de controlar el apagado
de los tiristores, un modelo conservador de pequefia
sefial generalmente aceptado para la planta incluye
una retencién de orden cero (ROC) con una constante
de valor % siendo @ la frecuencia de red y p el
nimero de pulsos (Parrish and McVey, 1967). Esta
caracteristica limita el ancho de banda obtenible del
lazo de tensién a un méximo de % =27m75Hz (parael
casode p =6y w =2n50H?z), toda vez que se emplea
un controlador integral, para un objetivo de margen de
fase de 45°.

A los efectos de simulacién se ajustaron los lazos de
tensién y de corriente para obtener unas frecuencias
de corte de 20Hz y SHz, respectivamente, con un
polo al origen. El filtro pasivo LC de segundo orden
con una frecuencia natural de 25Hz implementado
con un inductor Ly = 15mHy y un capacitor Cy =
ImF. El amortiguamiento del filtro es obtenido elec-
tronicamente con un lazo de realimentacién y tiene
un valor de aproximadamente 1. Los pardmetros de
la carga empleados fueron R, =2,5Qy L, = 0,81Hy.
Para comparar la simulacién con la implementacién
experimental, reduciendo el tiempo de célculo de la
raiz cibica correspondiente, la ecuacion del 4ngulo de
compensacion es linealizada por tramos.

La figura [8] muestra la corriente de salida obtenida
ante una referencia tipicamente trapezoidal. El limite
de conduccion discontinua se encuentra utilizando la
ecuacioén [13]:

6 92V T
IL iy = {

3
= 1" =1,7854
37 21 50Hz - 15mHy 6} :

Vru

aSSIve Io
PCTC Passive Load fr=
Filter

1, I Ve
HL5*®__| Ger |..®_.| Gev

T

][]

IHII

Figura 7. Fuente de corriente implementada. G.;: com-
pensador de lazo de corriente, G.,: compensador
del lazo de tensién, H;: transductor de corriente,
H,,: transductor de tension.
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Figura 8. Sistema sin compensacién. Corriente sobre
la carga.
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Figura 9. Sistema sin compensacién. Tension sobre la
carga.

Como puede verse en la figura [8], la calidad de la
corriente de salida se ve seriamente deteriorada en los
intervalos de DCM. Los efectos de DCM son mds
notorios a baja corriente, donde puede verse que el
sistema ha perdido el control.

La figura [9] muestra la tension sobre la carga para el
sistema sin compensar. Se puede observar las oscila-
ciones en el primer tramo y la pérdida del control en
la seccidn final debido a la reduccién del margen de
fase.

La figura [10] muestra la referencia y la corriente de
salida usando la compensacién propuesta. El sistema
funciona correctamente en todo el rango de operaciéon
de corriente.
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Figura 10. Sistema con compensacién. Corriente sobre
la carga.

40
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Figura 11. Sistema con compensacién. Tensién sobre
la carga.

La figura [11] muestra la tension sobre la carga para el
sistema compensado. Nuevamente, puede observarse
que el sistema opera normalmente en todo el rango,
sin registrarse oscilaciones.

4. RESULTADOS EXPERIMENTALES

Un prototipo del sistema de control de corriente simu-
lado se implement6 experimentalmente.

Las sefiales a realimentar (Vrg,Ve, I,) se adquirieron
con resolucién de 16 bits y filtradas con una etapa
antialiasing a 1500Hz. La etapa de control se imple-
ment6 en un DSP Motorola 56303, de 24 bits en punto
fijo. E1 DSP ejecutd el cdlculo de los algoritmos de los
tres lazos (tension, corriente y amortiguamiento elec-
tronico), la linealizacion de la transferencia del con-
vertidor y la linealizacion por tramos de la raiz cubica.
La frecuencia de muestreo utilizada se tomé conve-
nientemente como un multiplo de la frecuencia de
ripple para evitar batidos (Maestri et al., 2007a). En
este caso se adopté una frecuencia de muestreo de
19200Hz.

En la figura [12] se observa la corriente de salida
1, y la referencia de corriente Igpr. La linea solida
horizontal marca el limite entre conduccién continua y

[ 3

| gl
L L L B L Ly L L L L B LB B B

N

LA B B o i i B o e

y

N NN S R FEEEE PR SR

L L B L I B B S B

) [lek TD5210].CHI 800 M 100 S . . . .
[lek OB 1PUGHR 1OV 1100 M8 1 4 v Toia T a D loi ol W

Figura 12. Sistema sin compensacién: corriente de
referencia y corriente sobre la carga. La linea
solida es el valor de ILy .
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Figura 13. Sistema sin compensacion: tension sobre la
carga.

discontinua (/Ly). Se evidencia la pérdida de control
en baja corriente cuando los efectos de la operacién en
DCM son mads evidentes. En la figura [13] se observa
la tensién sobre la carga, presentdndose el mismo
fendmeno en los tramos en que el sistema intenta
retomar el control en baja corriente.

Las figuras [14] y [15] muestran la corriente y la
tension sobre la carga utilizando el método de com-
pensacién propuesto. El sistema mantuvo el control en
todas las condiciones de operacion, ain en los tramos
de muy baja corriente.

5. CONCLUSIONES

Se presentaron simulaciones y resultados experimen-
tales de un método de control de convertidores con-
mutados por linea en conduccion discontinua. Los re-
sultados experimentales concuerdan con los previstos
por las simulaciones, mostrando la validez del método
propuesto. El sistema compensado en DCM recupera
las caracteristicas de la operacién en CCM. La re-
spuesta del sistema a lazo cerrado es independiente
del modo de conduccidn, obteniéndose buenos resul-
tados atin a bajas corrientes. El limite entre DCM vy
CCM puede ser analiticamente encontrado a través de
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Figura 14. Sistema con compensacién: corriente de
referencia y corriente sobre la carga. La linea
solida es el valor de 1Ly .
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Figura 15. Sistema con compensacion: tensién sobre
la carga.

parametros del sistema como Eyax, L, p, ® y V. En
el rango de interés, este limite puede asumirse como
constante. El nicleo de la compensacion es una raiz
cubica, la cual es linealizada por tramos e implemen-
tada en un DSP sin mayores requerimientos de tiempo
de procesamiento.
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Method for Discontinuous Current Mode Compensation
of Line-Commutated Converters

Sebastian Maestri, Gustavo Uicich, Mario Benedetti, and Roberto Petrocelli

Abstract—The implementation of a new method to control line-
commutated converters in discontinuous conduction mode is pre-
sented. The method is based on the modification of the thyristor’s
firing angle o using a linear approximation, yielding nearly the
same dynamic performance as in continuous conduction mode.
The firing angle is corrected by adding a supplementary angle A a,
calculated by estimating the average output current. The proposed
technique significantly reduces computational burden, thus being
suitable for online calculation. Both simulations and experimental
results are presented on a 1-kW laboratory prototype.

Index Terms—Estimation, nonlinear control, power supplies,
thyristors.

1. INTRODUCTION

INE-COMMUTATED rectifiers for large power conver-
L sion are preferably used in continuous conduction mode
(CCM) due to their better dynamic response. Under such con-
dition, the converter has a well-known small-signal behavior,
which, along with its intrinsic robustness, makes it a natural
choice for a specific range of applications, including large dc
motor drives, HVdc power transmission, and high-power high-
precision current sources, among others [1]-[5].

In controlled rectifiers under CCM, the current conduction
angle interval ~ is constant and equal to 27 /p, p being the num-
ber of topological states of the converter per line period. In this
mode, the converter behaves as a voltage source whose mean
output voltage depends only on the firing angle « [6].

The discontinuous conduction mode (DCM) is achieved when
the output current decays to zero within firing events, such that
the conduction angle v is no longer constant (0 < v < 27/p),
and the output voltage becomes nonlinearly dependent on the
load current. Also, in this mode, the small-signal gain, and
hence, its stability, bandwidth, and time response in closed-
loop operation, result in a function of the load current [7]-[9].
Furthermore, the output impedance increases as the conduction
angle ~ decreases [10].

Several methods have been proposed to overcome the prob-
lem of online dealing by solving the nonlinear equations that
model the converter in DCM. The first attempts relied on fre-
quency response analysis, proposing a change in the controllers’
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gain between CCM and DCM [8]. Later on [11], different PI
controllers for both operating modes were used. An additional
loop was introduced in [ 12] to provide extra gain to the controller
while in DCM. However, the dependency of the loop gain on
the conduction interval turned the adjustment into a complex
task.

To compensate the system, other methods, like the one pro-
posed in [13], make use of a time-response approach and
the information obtained from the instantaneous value of the
output current and voltage. This method involves commis-
sioning the converter for different output voltage and cur-
rent values in steady state. Afterward, such data are stored
in a 2-D lookup table (LUT), which is used to obtain the
proper firing angle o during normal operation. The draw-
backs this method has are, on the one hand, that the LUT
is just valid for steady-state conditions and, on the other,
its large size is hardly practical for high-precision control
systems.

Intensive processing methods proposed in [3], [14], and [15]
use iterative algorithms to solve the transcendent equations re-
quired to assess the proper firing angle for a given reference
voltage and output current in DCM mode. This implies a com-
putational burden that could turn out excessive for fast, high-
precision applications.

This letter brings forward a simple technique to modify
the gating angle based on a linear estimation of the output
voltage as a function of the output current, suitable for on-
line calculations, thereby enabling working in DCM mode
with nearly the same dynamics as would be obtained in CCM
operation.

The next section introduces a first-order model for the loaded
converter. Since the output voltage in DCM is higher than in
CCM for a given angle «, the gating event must undoubt-
edly be delayed by a correcting angle Aa when DCM oc-
curs, so that the output voltage remains unaltered regardless
of the operating mode. The following analysis aims to derive
simple equations to obtain Ac, which is a function of the out-
put current defining the conduction angle «y. In the following
sections, simulations and experimental results compare the dy-
namic performance achieved in closed-loop and DCM mode
with and without the proposed method. Finally, conclusions are
drawn.

II. PROPOSED METHOD

Fig. 1 models the most common application for this kind
of converter. The inductance Ly and voltage source v. could,
respectively, represent the armature inductance and back elec-
tromotive force (EMF) in a dc motor control, or the inductance

0885-8993/$25.00 © 2009 IEEE
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Fig. 2. Output voltage and current in DCM.

and capacitor voltage of the filtering stage in a high-precision
current source. In the dc motor application, the dynamics of the
back EMF is very slow when compared to the ripple period of
the power converter due to the mechanical time constant of the
plant. With respect to the case of the precision current source, the
cutoff frequency of the filter stage is more than ten times smaller
than the ripple frequency. Therefore, both the back EMF of the
motor and the capacitor voltage in the filter can be considered
constant between firing events.

Fig. 2 shows the rectifier output voltage vy, (wt) and current
ir, (wt) in a line-commutated converter. An average output volt-
age (Tyn, > Uth, » Ui, ) and a decreasing output current (iz, , 4, ,
ir,) are also illustrated by solid lines. Let us assume that the
small-signal gain of the converter could ideally be linearized,
achieving [16]

U, = KVa (D

where V, is a control signal and vy, is the average output voltage.
Assuming that both V,, and voltage v. remain constant, the
average output current can be approximated as follows:

2~ — KV, — v,
iL :iL(O)+AiL :ZL(O)‘F%R—( - Y )

ol 2)
where p is the number of pulses per line cycle and w is the mains
angular frequency. In this context, averaged magnitudes are the
time integral over the ripple period 27 /p.

As shown in Fig. 2, during the first and second intervals,
the converter operates in CCM, whereas in the third interval,
the output current reaches zero at 6., such that the converter
falls in DCM. As the effective average output voltage is no
longerequal to K'V,,, the decrement in the average output current
will be different from that in previous intervals. In closed-loop
operation, this usually results in a disturbance that can lead to
transient instability.

IEEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS, VOL. 24, NO. 3, MARCH 2009

" \

— wt

IX—\f' ta E
bol=a+¢ h=a+¢ Aa v b,
27 27 2r
p p p
Fig. 3. Output voltage and current in DCM with the proposed compensation.
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Fig. 3 depicts the effect of the proposed compensation. Once
in DCM, by delaying the firing event in Aq, it is possible to
obtain the same output current decrement in the third interval as
in previous CCM intervals, so that the transient behavior could
remain unaltered.

Fig. 4 shows the voltage and current during a single time
interval in DCM. As can be seen, the compensation angle A« is
a function of the programmed average output current. In order to
assess Aq, a first step is to calculate the average output current
resulting from vy, (wt). The expression for the rectifier output
voltage when the current is nonzero is

Uth (wt) = Fj\rax sin ((.«Jt + o+ ¢) 3)

where Eypax is the peak output voltage and ¢ = (7w /2) — (7/p)
is the natural commutation angle.
The output current is given by

1 wt
—/ v dwt, Ao < wt <0,
ip(wt) ={ WL Jaa 4)

0, otherwise

where v (wt) = Eyax sin (Wt + o+ ¢) — v..
By averaging (4), we get

L P 27 /p
iL = %/U iL (wt)dwt. (5)
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If (3) were included in (5), trigonometric equations requir-
ing numerical solution would result. Nevertheless, the voltage
v, (wt) throughout a ripple period could be considered linear
for a relatively wide range of firing angles «. Therefore, the
expression vy, (wt) could be replaced by the Taylor’s expansion
in (3) without a significant lack of precision

v (wt)]

8[wt] (Wt - om ) (6)

v (W) &~ v (O) +

wt=0,,

Using (6), the expression for the average output current can

be solved easily
v R s
— ‘ ——Aal . (7)
<EMAX) ] {P }

Defining Iy as the boundary between CCM and DCM
modes, it can be calculated by setting A« to zero in (7). In
steady state, DCM condition is usually reached for values of
v, considerably lower than Ejrpx. Therefore, assuming that
ve/Envax < 1, a further approximation can be made as stated
in (8). Otherwise, I\ Will be a function of v,.

p Bvax |7 ’
3n wL |p

By combining (7) and (8), it is possible to obtain a simpler ex-
pression for the compensation angle A« that could be calculated

online
- i 1
Aa:ll—[ L} ] ©
P It

Equation (9) relates A« to the average output current 77, in
a given slot. So, for an online compensation, 7; needs to be

P Emax
3 wlL

ip =

®)

I =

estimated by using (2), thus obtaining 77,. Therefore, the final
expression for the compensation angle is

i =i (0) + m(KVo —ve)

pwlL

~ 11/3
ir
1 _
lILIhI]

In operation, the output current i is calculated by means of
(2) and is compared to 1,1y in order to check if the converter
will operate in CCM or in DCM before the firing event. If

ir, > I;n, the compensation angle is set to zero; otherwise,
Aq is calculated with (10) and added to the firing angle a.

Aa =

10)

SRR

III. SIMULATIONS AND EXPERIMENTAL RESULTS

The proposed method was implemented in a six-pulse thyris-
torized precision current source. As depicted in Fig. 5, the sys-
tem comprises an inner voltage and an outer current loop, a
filter to reduce the ripple, and the inductive load. The filter is
composed of Ly = 15 mH and C; = 1.7 mF, whereas the load
is a series combination of R = 2.25¢) and L = 0.81 H. Other
magnitudes are: fiing = H0Hz and Eyax = 92 V. The limit
between CCM and DCM is mainly determined by L, and is
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Fig. 5. Implemented current source. G;: current loop compensator; G, :
voltage loop compensator; H;: current transducer; H, : voltage measurement;
PCTC: phase-controlled thyristorized converter.
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Simulation: Iy,1)p, reference, and load current for uncompensated

obtained using (8)
6 92V V :

3
37 27 x 50 Hz x 15 mH E} = LT85 A

v =

The voltage and current loop cutoff frequencies were set to
20 and 5 Hz, respectively. The cubic root required to obtain the
compensation angle was replaced by a linear piecewise approx-
imation.

The system was simulated in MATLAB/SIMULINK environ-
ment. The maximum output current for the tests was selected
close to the boundary between CCM and DCM to evidence the
benefits of the method. Fig. 6 shows the output current with
a trapezoidal current reference, where the degradation in the
transient response can be observed, becoming worse for lower
current values.

Fig. 7 illustrates the output current using the proposed on-
line compensation. The improvement in the transient response
obtained is noticeable, even for the minimum current zone.

The simulated system was also experimentally tested on a
1-kW laboratory prototype using a Motorola’s DSP56303 plat-
form. Both control algorithms, voltage and current, cubic root
linear piecewise approximation, and firing angle calculation ac-
cording to (10) were programmed in the same DSP. The angle
compensation algorithm only required 3 ps, which was remark-
ably less than the time involved in intensive processing methods
on the same DSP. As a reference, the time involved in running
the Newton—Raphson routine described in [14] and [15] was
assessed. The equation to be solved is derived from the model
in Fig. 1 and is given by

1 L (wt = 96)

=0
Iy + I [cos(a + ¢) —cos(a+ ¢+ )] =0

(1)
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Fig.9. Experimental results: I1 1, reference, and load current with proposed
compensation method.

where
Ve
I =—
! wlL
Eyviax
I =
2 wlL

0. : extinction angle

v : conduction angle.

Each iteration has approximately the same computational bur-
den as the complete proposed algorithm. The number of itera-
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tions required was assessed, yielding between 5 and 10, depend-
ing on the algorithm initial guess and operating point. There-
fore, the improvement obtained with the proposed method is
noticeable.

Fig. 8 shows the measured output current without the pro-
posed compensation. The system behaves unstably when it op-
erates below I\, as predicted by the simulations, showing
poor performance for low currents.

Fig. 9 shows the output current using the proposed method,
recovering the proper transient response.

IV. CONCLUSION

The implementation of a simple compensation method for
line-commutated converters in DCM condition was presented.
The experimental results for a precision current source are in
agreement with the simulations, evidencing a remarkable im-
provement in transient behavior for DCM operation.
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