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CAPITOL 1

1. INTRODUCCIO | ESTAT DE L’ART

1.1 PREFACI

El treball de recerca desenvolupat en la present Tesi Doctoral se centra en el
control no lineal de convertidors electronics de poténcia per al seguiment de
senyal. La relativament nova teoria del control no lineal déna al dissenyador
unes eines avangades per a la concepcié de controls capagos de regular els
sistemes en gran senyal, i per a obtenir resultats robusts que tendeixen a
millorar les prestacions dinamiques dels controls classics.

Els métodes de control lineals han estat usats abastament en electronica de
poténcia, ara bé, son només valids al voltant del punt d’equilibri del sistema.
Quan el marge doperacié del convertidor és ample, com és el cas del
seguiment de senyal, els meétodes de control lineals no descriuen
adequadament la dinamica del sistema. En contraposicid, els controladors no
lineals permeten gestionar les no linealitats del sistema en un marge d’operacio
molt gran.

Els convertidors electronics de poténcia son sistemes d’estructura variable
altament no lineals. Per a controlar aquests sistemes és convenient optar per
una proposta de control no lineal, que faci us d’una descripcié detallada del
sistema. Ens basarem en un model no lineal de la dinamica del convertidor,
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format per un conjunt d’equacions diferencials, habitualment bilineals o
promitjades de I'etapa de poténcia.

Els dos tipus de control no lineal que s’han usat en aquesta Tesi comporten les
definicions de controls simples i més intuitius en la seva concepcio, a diferéncia
dels controls lineals classics. Aquestes dues metodologies de control son el
control en mode lliscant i el control de linealitzacié per realimentacio.

En el disseny dels nostres controls hem tingut molt en compte la seva
simplicitat i la senzillesa d'implementacié analogica. Tots els resultats
experimentals s’han obtingut utilitzant una plataforma de proves basada en un
Processador Digital de Senyal (DSP) i un modul intel-ligent amb IGBTs, degut a
la versatilitat que déna la implementacié del control com un programa.

1.2 ABAST DE LA TESI

En aquesta Tesi Doctoral ens hem centrat en convertidors de poténcia per al
seguiment de senyal, com son els onduladors, els rectificadors amb elevat
factor de poténcia i els filtres actius. La problematica del seguiment de senyal
pot ser resolta amb el control no lineal, ja que aquest té en compte el senyal
d’error i les seves derivades.

Partint de la problematica inherent d’aquests tres tipus de convertidors hem
arribat a la materialitzacio de controls més complexes, usats per a sistemes
modulars on s’exploten els avantatges de la distribucié de poténcia entre
moduls paral-lelitzats.

En sintesi, s’ha intentat estudiar diferents aplicacions de I'electronica de
poténcia amb la problematica del seguiment de consignes variables, aplicant
els avengos més recents en el camp del control no lineal que permeten una
nova concepcio del control de sistemes.

1.3 ESTAT DE L’ART

La recerca que s’ha desenvolupat en aquesta tesi es sustenta en idees
recollides a la bibliografia que hi ha sobre el tema, i també a la bibliografia més
general de I'area de control no lineal.

Quan es tracta de controlar sistemes d’estructura variable, com soén els
convertidors electronics de poténcia, resulta logic emprar técniques de control
que s’adequin a aquests sistemes, com és el control en mode lliscament
[Sira87] o la linealitzacié mitjangant realimentacio [Slotine91].

Procedirem a continuacié a resumir I'estat de I'art en funcié de les idees més
generals que parteixen de la teoria de control no lineal, fent especial esment en
el seu interés com a possible aplicacié en I'Electronica de Poténcia.

1.3.1 CONTROL NO LINEAL DE CONVERTIDORS DE POTENCIA

Els Convertidors Electronics de Poténcia amb consigna variable en el temps
son amplament utilitzats en l'actualitat: en rectificadors amb alt factor de
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poténcia per a equips de comunicacié i informatics; en onduladors per a
Sistemes d’Alimentacié Ininterrompuda, control de motors i generadors de
senyal; i en filtres actius per a la millora del factor de poténcia a la xarxa
eléctrica. Aquests tipus de convertidors estan prenent cada vegada més
importancia en el mercat dels sistemes electronics de poténcia, degut a les
noves normatives aprovades per tal de garantir la qualitat del subministrament
de I'energia eléctrica o bé la seguretat del seguiment eléctric.

Les qualitats que s’esperen de qualsevol d’aquests convertidors inclouen: alta
velocitat de resposta a pertorbacions, elevada eficiencia energética, estabilitat,
robustesa i fiabilitat. Aquestes especificacions plantegen problemes a I'hora
d’escollir I'estratégia de control més adequada.

La sintesi de controladors classics per a convertidors electronics de poténcia
amb consigna variable en el temps esta basada en la teoria del control lineal.
Actualment, pero, les técniques de control no lineal estan agafant cada vegada
més protagonisme, degut a les bones prestacions que donen al control en el
cas d’incerteses en la planta i en la carrega.

Les técniques de control no lineal que s’han utilitzat en Electronica de Poténcia
poden classificar-se en técniques d’inversio, técniques basades en el segon
meétode de Lyapunov i técniques de linealitzacio per realimentacio.

Les técniques d’inversido permeten determinar les entrades de control d’'un
sistema en funcio de les variables d’estat i de les funcions de sortida escollides.
Aquest meétode permet obtenir els valors de les entrades de control per
aconseguir una dinamica desitjada, el refinament final de la qual es coneix com
algoritme de dinamica zero [Isidori86].

Les técniques basades en el segon metode de Lyapunov es caracteritzen per
assegurar 'estabilitat asimptotica global del sistema mitjangant I'is d’'una funcié
de Lyapunov. A [Sanders92] es defineix una funci6, I'energia incremental del
sistema, el comportament de la qual en lla¢ tancat correspon a una funcié de
Lyapunov. Aquesta funcio va ser usada per al disseny de sistemes descrits per
les equacions d’Euler-Lagrange [Sira89] [Ortega94]. S’ha de dir que els
controladors usats permeten assegurar l'estabilitat del sistema, perdo no
comporten una resposta transitoria optima en la majoria dels casos.

Les técniques de linealitzacidé per realimentacio [Slotine91] [Marino95]
permeten obtenir una dinamica lineal en llag tancat usant un control no lineal
[Baumann81] [Hunt83] [Sira89]. La descripcid lineal del sistema en lla¢ tancat
permet l'optimitzaci6 de la seva dinamica. Aquest fet és especialment
interessant quan es precisa realitzar un seguiment d’'un senyal de referéncia
variable en el temps, com és el cas de la present Tesi Doctoral. No obstant, per
poder aplicar aquestes técniques €s necessari que es compleixin una série de
condicions restrictives, el que limita la seva utilitzacié practica. En la literatura
apareixen altres tipus de controladors aplicats a convertidors de poténcia, com
per exemple el one-cycle control [Smedley95] i el feedforward no lineal [Jin92]
[Liu95], entre d’altres. La linealitzacio per realimentacié ha estat aplicada en el
control de rectificadors commutats, servomotors, i motors d’inducci6 amb
models dinamics electro-mecanics molt ajustats i d’ordre elevat [Jung99].
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Una de les técniques més adequades per a controlar convertidors de poténcia
és el control en mode lliscament, divulgat per Utkin i Emelyanov a finals dels
anys 60 i principis dels 70 [Emelyanov67] [Utkin77] [Utkin78].

El control en mode lliscament s’ha utilitzat des d’aleshores en multitud
d’aplicacions: control de motors de continua, d’'induccio i sincrons, control de
vehicles eléctrics, control de bragos robotitzats, control de servo-mecanismes,
etc... [Buhler86] [Utkin 92].

Una perspectiva i introduccié al control en mode lliscament es pot trobar en els
articles de DeCarlo i Sira-Ramirez [DeCarlo88] [Sira88].

En els convertidors commutats continua-continua (CC/CC), alguns
investigadors dedicats al processat de poténcia, varen concebre controls
liscants per les cel-les basiques de conversio i, més recentment, en sistemes
més complexes. Vegis, com a exemple, els treballs de Sira-Ramirez i
Venkataraman en els que s'utilitza aquest tipus de control en convertidors
commutats CC/CC [Venkataraman85] [Sira87], o molt recentment en sistemes
modulars de convertidors CC/CC convencionals o ressonants connectats en
paral-lel [Lopez.M97] [Lopez.M99] [Castilla00].

En esséncia, un controlador en mode lliscament porta a la trajectoria del
sistema a evolucionar cap a una superficie de commutacié préviament definida,
que una vegada assolida, forca al sistema a quedar-se sobre ella amb una
dinamica d'ordre reduit fins assolir un punt, o una trajectoria, d’equilibri
[Utkin92].

Aquest tipus de control permet dotar als sistemes amb propietats tan rellevants
com son: robustesa en front a grans pertorbacions en la carrega i en la tensié
d’entrada, insensibilitat a les variacions parametriques de la planta, velocitat en
la resposta, una dinamica d’ordre reduit quan el sistema llisca sobre les
superficies de commutacio i estabilitat asimptotica.

Els treballs del nostre grup han estat diversos en aquest camp. En el cas de la
linealitzacié per realimentacio, O. Lopez proposa un metode sistematic de
sintesi de controladors en mode lliscant [Lopez.098a] [Lopez.001]. A diferéncia
d’altres treballs previs, aquesta metodologia facilita la concepcié de controls
complexos en sistemes electronics de poténcia, com per exemple, rectificadors
amb factor de poténcia unitari [Lopez.000], filtres actius [Lépez.099a],
onduladors [Matas01], sistemes modulars d’alimentacié [Miret01]. L'extensio
del control en un sol cicle, introduint una dinamica desitjada al sistema, apareix
en els treballs [VicuAa02], [Guerrero03].

Resumint, la técnica de linealitzacié per realimentacid permet sintetitzar
controladors capacos de dotar al sistema en llag tancat d’'una dinamica lineal.
Tal com ja hem destacat anteriorment aquest fet és especialment interessant
quan es precisa el seguiment d’'un senyal de referéncia variable. A continuacié
es descriu I'estat de l'art de diferents sistemes de control per a convertidors de
poténcia amb consigna variable en el temps.
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1.3.2 CONTROL DE RECTIFICADORS CORRECTORS DEL FACTOR DE
POTENCIA.

En la majoria de les aplicacions en les que s'’utilitza la xarxa eléctrica com a
font primaria d’energia, i es precisa una tensio continua, s'utilitzen rectificadors.
Degut a que es tracta de circuits no lineals, el corrent que s’absorbeix de la
xarxa queda fortament distorsionat. Els harmonics d’aquests corrents flueixen a
través de les impedancies en el sistema de distribucié d’energia eléctrica i
generen harmonics de tensio. Aquests harmonics distorsionen les formes d’ona
de la tensié en la xarxa, podent interferir amb d’altres equips connectats al
mateix servei eléctric. Per tant, el disseny de les fonts d’alimentacié ha d’estar
orientat a suprimir la distorsi6 harmonica i aconseguir un factor de poténcia
unitari, ajustant-se a les normatives IEC-1000-3-2 [IEC92] i IEEE-519 [IEEE93],
que en un futur presumiblement seran més restrictives.

Els rectificadors alterna-continua s6n amplament utilitzats en I'alimentacio
d’aparellatge electronic i informatic. Les prestacions que es demanen a aquests
rectificadors son cada vegada més elevades, tant en la regulaci6 que
proporcionen com en l'estabilitat i robustesa en front a canvis en la planta o en
la carrega. Degut a les caracteristiques no lineals dels rectificadors la forma
d’ona del corrent de xarxa es veu molt malmesa, el que degenera en un factor
de poténcia diferent de la unitat i en la introduccié de distorsié harmonica a la
xarxa.

El disseny de fonts amb factor de poténcia unitari i baixa distorsié harmonica es
planteja des de dues perspectives diferents.

La primera d’elles consisteix en la utilitzacié de filtres passius que eliminen els
harmonics del corrent consumit per la carrega. Aquesta solucié presenta
desavantatges com el cost, sensibilitat en front a canvis en el consum de la
carrega i en front a variacions en la tensié de xarxa. Ja que els harmonics que
s’han d’eliminar poden ser del mateix ordre que la freqiéncia de xarxa, els
elements reactius que s’han d’'usar acostumen a ser excessivament grans. Per
aquesta rao, les solucions més idonies estan encaminades a utilitzar un control
actiu, que controli el factor de poténcia i reguli la tensié de carrega.

La segona consisteix en I'us de controls actius. En aquest sentit, el disseny
d’aquest tipus de convertidors pot fer-se seguint dues estructures diferents
segons el nombre d’etapes usades: de dues etapes i d’'una etapa. L’estructura
classica esta formada per dues etapes, un pre-regulador corrector del factor de
poténcia, també anomenat emulador de resisténcia, i un post-regulador de
tensié [Sebastian97] [Hernando99] [Sebastian99] [Miret01]. L'avantatge més
evident és la simplicitat en el disseny del controlador, perd no és una bona
opcié des del punt de vista del rendiment, degut al processat doble de I'energia
que arriba a la carrega. D’altra banda, els convertidors d'una sola etapa
processen tota I'energia o una gran part d’ella una sola vegada. En aquest
sentit, poden distingir-se dues estructures de convertidors diferents: els d’'un
unic interruptor, que requereixen un funcionament en mode discontinu [Red94]
[WU95], i els de dos interruptors, que funcionen en mode de conduccié continu
[Jiang93] [Jiang94] [Lopez98]. Els sistemes de dos interruptors pressenten un
major rendiment i un menor estrés en els interruptors.
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Els controls actius del factor de poténcia han de forcar el corrent d’entrada a
seguir la forma d’ona de la tensid de xarxa, i al mateix temps controlar la seva
amplitud, de manera que la poténcia mitja subministrada per la xarxa sigui la
mateixa que la consumida per la carrega.

El problema en el disseny del controlador sorgeix de la necessitat que aquestes
dues tasques han de realitzar-se mitjangant una sola accié de control. Sén
moltes les referéncies que presenten solucions al disseny del control. Per
realitzar aquesta funcié hi ha tres alternatives de control.

e EI control amb multiplicador, format per un llag extern, que controla
'amplitud d’'un senyal de referéncia de corrent, i un llag intern que segueix el
corrent subministrat per la xarxa [Erickson90] [Kazerani91] [Zargari93]
[Sebastian94] [Ghanem96]. Aquest tipus de solucié podria augmentar el
cost del sistema a I'haver d’utilitzar-se un multiplicador analogic o altres
circuits integrats especifics presents al mercat.

e Si el convertidor treballa en mode de conduccié discontinua, el controlador
és molt més simple, ja que el corrent d’entrada segueix de manera natural a
la tensio de xarxa [Willers99]. ElI major inconvenient d’aquesta técnica és la
seva limitacio a les aplicacions de baixa poténcia, degut a I'elevat estres en
els semiconductors. En aquest control el valor mitja del corrent d’entrada
segueix de forma automatica a la tensié de xarxa, gracies a un lla¢g que
controla la seva amplitud [Madigan92] [Red94] [Sebastian94], podent-se
parlar doncs de control en llag obert del corrent d’entrada. Aquest control és
adequat per aplicacions de baixa poténcia, ja que els nivells de corrent sén
reduits, aixi com les pérdues als interruptors.

e Per limitar el numero de sensats de variables en mode de conduccié
continua, recentment han aparegut diferents treballs basats en el
comportament quasi-estacionari dels rectificadors que poden ser
caracteritzats en primera aproximacié com convertidors DC-DC [Lai 98].
Tenint en compte l'aproximacié de régim quasi-estacionari la tensio
d’'entrada i la tensié de sortida estan lligades per la relacié de conversié en
regim estacionari del convertidor en un cicle de treball determinat. De la
mateixa manera el corrent d’entrada, lligat proporcionalment a la tensio
d’entrada, estara lligat a la tensié de sortida. El controlador haura de
determinar el cicle de treball adequat per aconseguir aquestes relacions
[Maksimovic95] [Zane96] [Gegner96], evitant usar multiplicadors [Lai98].
Aquesta técnica és utilitzable en convertidors d’alta poténcia, en els quals
es requereix un funcionament en mode de conduccié continu.

Recentment, la tesi doctoral d’O. Lépez ha realitzat diverses aportacions al
control de convertidors amb alt factor de poténcia mitjangant I'aproximacié
quasi-estacionaria i al Métode d’Imposicié de Dinamica desenvolupat pel mateix
autor [Lopez.099] [Lopez.O01].

1.3.3 CONTROL DE FILTRES ACTIUS

L’actual societat de la Tecnologia de la Informacié i les Comunicacions ha
suposat un increment en el consum eléctric. Aquest fet ha propiciat la
necessitat de millorar la qualitat del subministrament eléctric, amb I'objecte de
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reduir costos i augmentar la fiabilitat dels equips. La norma |IEEE 519-1992
[IEEE93] marca els limits maxims de la distorsié harmonica que hi pot haver a
la xarxa. Aquest document estableix els valors de distorsio de tensid i corrent
acceptables per a la xarxa de distribucid.

La major part de les carregues presenten un caracter no lineal, el que provoca
un augment del nivell d’harmonics a la xarxa. El nivell d’harmonics, la poténcia
reactiva i les corrents en el neutre, aixi com el desequilibri de les fases,
constitueixen les principals causes del mal funcionament i la necessitat del
sobredimensionat de les xarxes de distribucio d’energia eléctrica.

Els valors tipics de distorsié harmonica en la tensié de xarxa sén normalment
inferiors al 5%. Aquest valor no suposa un problema, ja que els equips de
consum son suficientment robusts per a suportar nivells de distorsid6 de més
magnitud. Ara bé, la distorsié en el corrent pot superar el 40%, el que suposa
que els elements propis de la xarxa han de ser sobredimensionats [Douglas85]
[Key93]. Els efectes sobre la xarxa eléctrica son importants i el deteriorament
de qualitat del subministrament pot causar problemes no només als usuaris,
sin6 també a la propia companyia.

Una possible solucido a aquest problema consisteix en la utilitzacido de filtres
passius. Aquesta solucié permet reduir la tassa d’harmonics i millorar el factor
de poténcia, amb l'inconvenient d’utilitzar estructures de gran mida i pes. Un
altre inconvenient és que la compensacido no s’adapta a les variacions de la
carrega.

Existeixen altres solucions de menor mida i cost, denominades filtres actius,
que compensen en tot moment la distorsid a la xarxa. Aquests circuits poden
connectar-se a la xarxa en paral-lel o en série, donant lloc a les topologies
denominades filtre actiu paral-lel i filtre actiu série.

Els filtres actius paral-lels injecten a la linia un corrent a través d’'una
inductancia. Aquest tipus de filtres s’utilitza per evitar els harmonics del corrent
consumit per una carrega no lineal. Ara bé, no eviten la propagacié per la linia
de la distorsioé de tensio provocada per aquestes carregues. Per compensar la
distorsi6 de tensi6 s’ha d’'usar un filtre actiu serie. Aquests circuits sén
connectats entre la carrega i la xarxa a través d’un transformador. El filtre
controla la caiguda de tensié en el transformador de manera que la distorsio de
tensié a la carrega no passi a la xarxa, o viceversa.

Actualment el problema principal en el disseny d’'un filtre actiu resideix en el llag
de control [Buso98]. Encara que la commutacio dels interruptors acostuma a
estar limitada a unes desenes de quilo cicles, el control del corrent ha de tenir
la capacitat de seguir senyals de referéncia molt rapides i amb una forma d’ona
que a priori no es pot predir. S’ha de notar, a més a més, la influéncia en
I'estabilitat del filtre que tenen alguns parametres que en un principi son
desconeguts en el disseny, com sén la impedancia de la linia i el tipus de
carrega, la corrent de la qual ha de ser compensada.

A la literatura s’han proposat diferents estratégies de control aplicades a filtres
actius. Entre aquestes les que han demostrat tenir millors prestacions soén el
control en mode corrent, el control digital deadbeat i el control d’histeresi.

El control en mode corrent esta basat en una modulacié per amplada de polsos
[Mrowan86] [Zargari93a]. La seva senzilla implementacié fa aquesta técnica
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interessant en aquelles aplicacions que no requereixin grans prestacions del
filtre actiu. Ara bé, la seva resposta és lenta i resulta inadequada en la
compensacio del corrent consumit per carregues altament no lineals.

El control digital deadbeat posseeix la caracteristica d’anul-lar I'error en régim
estacionari al cap de poques mostres [Holmes96] [Tenti94]. El seu major
atractiu resideix en la possibilitat d’incorporar rutines que permetin predir
I'evolucié del corrent consumit per la carrega. Ara be, la seva estabilitat esta
fortament limitada per la frequéncia de mostreig i per les imprecisions comeses
en el modelat del sistema.

El control d’histéresi determina I'estat dels interruptors del filtre actiu a partir de
la comparacié de l'error de corrent amb una banda d’histéresi. Aquest fet
permet que les especificacions d’arrissat siguin assolides facilment i al mateix
temps proporciona una proteccié inherent en front a sobrecorrents. Ara bé,
aquest principi de funcionament provoca una frequéncia d’operacié variable, el
que comporta certa incertesa en el procés de disseny del filtre [Malesani90].

La investigacid que aqui es proposa s’allunya de les técniques de control
anteriorment exposades. Es pretén utilitzar controladors digitals en mode
liscament basats en les técniques de linealitzacié per realimentacio, tant a
nivell continu [L6pez.098a] [Lopez.O01] com mitjangant algoritmes de temps
discret [Matas01]. Aquest procediment de control és idoni quan es vol una
rapida resposta transitoria i gran robustesa en front a pertorbacions.

L’optimitzacio del filtre actiu no s’ha de limitar exclusivament al llag de control,
sind que és necessari realitzar una reflexid sobre la topologia que permetra
aconseguir una millor resposta. Normalment I'estructura adoptada per aquestes
aplicacions correspon a la d'un inversor convencional de dos o tres estats
[Grandy90]. Ara bé, el limitat nombre d’estats condueix a un compromis
restrictiu en el disseny entre la velocitat de resposta i la distorsié harmonica
obtingudes.

Els filtres actius s'utilitzen en les xarxes monofasiques i en les trifasiques,
encara que la seva principal aplicacido es troba en les xarxes trifasiques, on
poden compensar les distorsions de tensidé (compensacid série) o les
distorsions de corrent (compensacio paral-lela), o ambdds tipus (compensacié
série-paral-lel, o hibrida). Per aquestes xarxes les estratégies de compensacié
tendeixen a compensar la poténcia instantania reactiva segons la proposta d’
Akagi [Akagi84], donat que les poténcies subministrades per les linies poden
ser molt elevades i forcen I's de grans elements reactius, situacié que s’ha
d’evitar pels problemes d’'implementacié que suposen i pel seu alt cost.

Ultimament s’han proposat diverses solucions de control per millorar les
caracteristiques del filtre actiu [El-HabroukOO0]. Els controls analodgics simples
que usen el sensat de tres variables son els més estesos [Wu96]. Treballs
recents proposen implementacions digitals amb DSPs [Shireen00] o de taules
look-up amb EPROMSs [Lin01]. Alguns treballs proposen xarxes neuronals
adaptatives que estimen els components harmonics del corrent de linia en
temps real [Rukonuzzaman02].

El control lliscant s’ha utilitzat per corregir carregues molt distorsionadores,
degut a les seves inherents caracteristiques de robustesa, insensibilitat a les
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variacions de parametres del sistema i a la seva simplicitat d'implementacio
[Torrey95] [Hernandez98].

1.3.4 CONTROL D’ONDULADORS

Els onduladors son usats en sistemes d’alimentacié ininterrompuda (SAl),
reguladors automatics de voltatge i fonts programables d’alterna. Els
onduladors s’usen per generar una ona sinusoidal que pot alimentar un ample
espectre de carregues. El manteniment d’'una forma d’ona optima per a cada
aplicacid nomeés es pot assegurar usant un control amb realimentacio.

Les especificacions genériques principals d’'un ondulador inclouen: bona
regulacio de tensid, baixa distorsié harmonica total (DHT), resposta transitoria
rapida, baixa impedancia de sortida, alta eficiencia, estabilitat, fiabilitat i
robustesa. Aquestes especificacions plantegen un problema en l'eleccié d’'una
estrategia de control adequada. La utilitzacioé creixent de carregues critiques,
amb elevades restriccions en quant a la qualitat de la forma d’'ona que les
alimenta, ha motivat un gran desenvolupament de diferents esquemes de
control d’'onduladors.

La sintesi de controladors per onduladors esta basada en la teoria de control
lineal [Plunkett79] [Brod85] [Kazmierkowsky94]. En la literatura es poden trobar
controladors basats en un unic llag de tensio, utilitzant com a compensadors un
control proporcional integral [Cha90], controladors deadbeat [Guo98], o
controladors robusts basats en el control Heo [Figueres00] [WUOOQ] [MattaveliO1]
i en la u-sintesis [Buso97]. En altres treballs es proposen dos llagos de control:
un llag rapid per a regular el corrent de l'inductor, i un altre d’extern més lent
que regula la tensié de sortida [Abdel96]. Habitualment, cada llag esta format
per un control Pl. Ara bé, en els controladors lineals classics és molt dificil
predir els marges d’estabilitat, aixi com imposar una apropiada resposta
transitoria en front a pertorbacions. Els sistemes classics presenten problemes
quan les carregues a alimentar tenen pertorbacions periddiques, com és el cas
de la carrega rectificadora RC tipica, o bé hi ha variacions a la tensioé d’entrada.
Darrerament el control repetitiu adaptatiu ha estat usat per tal de minimitzar els
efectes adversos d’aquest tipus de carregues sobre la forma d’ona de la tensié i
corrent de I'ondulador [Tzou99].

Per tal de minimitzar la DHT, en comptes dels inversors classics de dos o tres
nivells, s'utilitzen els inversors multinivell, on I'entrada al filtre pot tenir més de
tres nivells de voltatge [Manjrekar96] [LaiJ96]. D’aquesta manera
s’aconsegueix un baix contingut harmonic tot i treballar a les mateixes
freqiéncies de commutacid que en els sistemes de dos nivells. Ara bé, el
control del voltatge de sortida és complex i la resposta esdevé lenta.

En el camp del control no lineal han aparegut diversos treballs que pretenen
obtenir controls robusts i estables en front a grans pertorbacions a la carrega o
a la tensio d’entrada. El control lliscant ha estat un dels esquemes de control
més utilitzats degut a les bones prestacions en front a incerteses a la planta i a
la carrega [Wong99] [Jung93] [Tai02]. Ara bé, alguns dels controls lliscants
utilitzats no donen una DHT prou baixa, de manera que el sistema pugui ser
usat per carregues critiques 0 amb severes restriccions [Jung93]. Actualment
els controls lliscants usats en el camp d’onduladors consten de diverses
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superficies de control, cada una d’elles encarada a controlar parametres
diferents (amplitud, distorsié harmonica total DHT, ..), la suma de les quals
dona unes bones caracteristiques al control. Aquests controls han de ser
implementats digitalment en DSPs d’alta gamma [Tai02], degut a la seva
complexitat.

1.3.5 CONTROL DE SISTEMES MODULARS D’ALIMENTACIO

Els sistemes d’alimentacié modulars comencen a ser una opcio de gran interés
en la realitzacidé d’equips d’alimentacié. L'’exemple meés evident es deriva de
comparar un regulador commutat que subministra una determinada poténcia a
la carrega amb un sistema modular d’alimentacié CC/CC. En el cas d'utilitzar
un sol convertidor, els transistors que s’ocupen de condicionar la poténcia a la
carrega sofreixen una gran fatiga, ja que maneguen el comput global de
poténcia que es transfereix a la carrega, sofrint importants pérdues de
conduccio i commutacié. Aquestes pérdues es poden reduir amb circuits
snubber, perd utilitzen dissipadors grans i voluminosos. La fiabilitat general
d’aquests equips depén de la fallada d’'un sol component, i en general no és
acceptable quan s’esta alimentant un equip la fallada del qual pot representar
un elevat cost, com és el cas, per exemple, d’'un gran ordinador; o bé quan la
fiabilitat és un factor predominant en el disseny, com en el cas d’un equip médic
o d’un proceés de produccié la interrupcié del qual pot ser critica.

Si s’usa un sistema modular d’alimentacié constituit per diversos convertidors,
aquest presenta els seguents avantatges [Tabisz92] [YeO0O]:

e La fiabilitat augmenta considerablement, donat que si falla un modul,
s’activa immediatament un convertidor de reserva, i el sistema d’alimentacié
no deixa de funcionar. Per tant, el sistema és tolerant a fallades.

e El transvasament d’energia es fa mitjangant un conjunt de convertidors, el
que es tradueix en una menor fatiga dels dispositius semiconductors i
augmenta la fiabilitat de I'equip.

e El sistema és flexible, ja que si s’incrementen les necessitats de consum és
suficient afegir un o més moduls.

e La mida i el cost de I'equip és menor i pot augmentar-se considerablement
la frequéncia efectiva que observa el filtre de sortida mitjangcant tecniques
d'intercalat (interleaving techniques) [Miwa92], el que permet disminuir la
mida del condensador de sortida.

Totes aquestes caracteristiques han portat a un gran interés per aquest tipus
de sistemes. La solucié per a un controlador amb multiples accions de control
en una planta altament no lineal, com un sistema d’alimentacié CC/CC, pot fer-
se de diferents maneres:

e Utilitzar models linealitzats dels convertidors (models en petit senyal) i
acudir a les técniques de control lineal [Choi98].

e Derivar models no lineals del sistema (models en gran senyal) i usar
estrategies de control no lineals [Lopez.098a].
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La primera solucié és la que apareix de forma més habitual en la literatura,
encara que el disseny només és valid en I'entorn del régim estacionari del
sistema i que presenta els seguents inconvenients [LopezM.04]:

e La complexitat de I'analisi dinamica del sistema, degut a I'elevat nombre de
variables d’estat implicades, no esta en correspondéncia amb els resultats,
ja que la informacié de I'estabilitat i la resposta temporal només té validesa
en un entorn reduit del punt d’equilibri.

e Aquests estudis deixen de ser realistes no només durant I'arrencada del
sistema, si no quan hi ha una activacié o desactivacié d'un o més moduls
degut a un canvi a la carrega. En aquests casos els analisis poden donar
lloc a resultats enganyosos.

Es possible recérrer a models no lineals d’aquests sistemes i més en concret a
models bilineals [Burcalu96], que descriuen el comportament dinamic en tot
'espai d’estats, caracteritzant als convertidors com a sistemes d’estructura
variable. Aquesta alternativa permet introduir el control multivariable en mode
liscament a aquestes estructures de conversid.

S’ha de fer notar que els controladors multivariable en mode lliscament, a més
a més dels avantatges ja explicats, son en general molt més simples
d’implementar que els controladors lineals basats en controladors PWM o de
control de corrent, aspecte fonamental en el disseny practic dels llagos de
control.

Aquesta idea no només és aplicable al cas de sistemes modulars d’alimentacio,
si no a totes aquelles aplicacions on el control multivariable sigui imperatiu, com
en el cas dels sistemes d’alimentaci6 amb multiples sortides, sistemes
d’alimentacido basats en un apilament de convertidors, sistemes distribuits
d’alimentaci6, bancs de filtres actius en paral-lel, i en tots aquells casos en els
que I'us del control multivariable en mode lliscament aporti millores.

Per als sistemes modulars s’han presentat diferents esquemes de control amb
I'objectiu d’assolir una distribucidé equitativa dels corrents lliurats per cada un
dels moduls. Aquests esquemes es poden classificar en dos grups principals:
els esquemes actius de compartici6 de corrent [Thottuvelil98] [GarceraO1]
[Mazumder02] [Garcera04] i el métode del pendent [Jamerson93] [Irving00].
S’aconsegueix una bona reparticio de corrent i a la vegada una excel-lent
regulacio de tensid, utilitzant cables de comunicacio entre els moduls, cosa que
fa disminuir la fiabilitat del sistema [Perreault97].

Com a altres alternatives tenim I'is del control difus i del control neuronal, de
les que poden esperar-se millores en quant a la dinamica i robustesa. En
aquests casos la dificultat sorgeix no tant sols en I'obtencié de I'estructura de
control més adequat, siné en la realitzacio dels controladors mitjangant DSPs o
microcontroladors, ja que la seva implementacio és complicada. L'eleccié de la
frequéncia de mostreig s’ha de fer acuradament i s’haura de tenir en compte
I'efecte del temps de retard que inevitablement aporta el controlador [Gao95].

1.4 OBJECTIUS | CONTINGUTS DE LA TESI

En aquest apartat enumerarem els objectius plantejats en aquesta Tesi
Doctoral i descriurem breument els seus continguts.
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1.4.1 OBJECTIUS
Aquesta Tesi té com a principal objectiu establir noves estratégies de control
per convertidors de poténcia simples i paral-lelitzats.

S’ha pretés portar noves técniques de control no lineal aplicades a convertidors
de poténcia, i particularment en el camp del seguiment de senyal.

Les pautes de recerca seguides son les seguents:

1. La sintesi de controladors basats en el mode lliscant i linealitzacié per
realimentacio.

2. L’aplicacié d’aquestes estratégies de control per a onduladors, filtres actius i
rectificadors amb alt factor de poténcia.

3. Extensié d’aquests controls a sistemes modulars, formats per diversos
convertidors en paral-lel.

4. Simulacioé dels controls i verificacid experimental dels més representatius,
implementant-los digitalment en una DSP.

Aquests objectius s’han desenvolupat i han quedat plasmats en la redaccio
d’aquesta Tesi Doctoral i en les diverses publicacions dels autors.

L’apartat seguent descriu breument el contingut, per capitols, de la Tesi.

1.4.2 CONTINGUT DE LA TESI

El contingut d’aquesta tesi doctoral s’ha distribuit en 9 capitols.

El primer capitol exposa I'abast de la tesi i I'estat de I'art en la tecnologia de
control dels sistemes que es tractaran.

En el segon capitol s’exposen les idees del seguiment de senyal en la teoria del
control.

En el tercer capitol es desenvolupa la teoria basica del control no lineal, fent
especial esment en el control en mode lliscant i el control de linealitzacié per
realimentacid, que seran aplicats a diversos tipus de convertidors electronics de
poténcia.

En el quart capitol s’apliquen les técniques de control no lineal esmentades als
rectificadors amb elevat factor de poténcia.

En el cinqué capitol es tracta dels onduladors i es desenvolupen diversos
controls no lineals per al seu control.

En el sisé capitol es tracta dels filtres actius correctors de la distorsio
harmonica del corrent de xarxa i de diversos controls dissenyats per aquests .

En el seté capitol es tracta del disseny de controls per a la paral-lelitzacié de
convertidors de poténcia amb consignes variables en el temps.

En el vuité capitol es mostren els resultats experimentals obtinguts per
corroborar els resultats teodrics dels capitols precedents.

El nové capitol aborda les conclusions de la tesi i els futurs camins per a la
recerca en aquest camp oberts per la tesi doctoral.



Capitol 2. Seguiment de senyal versus regulacio 13

CAPITOL 2

2. SEGUIMENT DE SENYAL VERSUS REGULACIO

L’objectiu del control d’'un convertidor de potéencia, amb un comportament
dinamic i estatic que segueixi unes especificacions desitjades (i imposades), és
construir una llei de realimentaci6 de manera que el sistema en llag tancat
segueixi el comportament esperat. Generalment les tasques del control poden
dividir-se en dues categories: estabilitzaci6 (o regulacid) i seguiment
[Slotine91].

En els problemes d’estabilitzacio, el sistema de control, anomenat estabilitzador
(o regulador), es dissenya de manera que I'estat del sistema en llag tancat sigui
estable al voltant d’'un punt d’equilibri. Com a exemple d’estabilitzacié en el
camp dels convertidors electronics de potencia podem citar els convertidors
CC/CC.

En els problemes de seguiment de senyal, 'objectiu del disseny és construir un
controlador, de manera que la sortida del sistema segueixi una trajectoria
especificada i variable en el temps. Com a exemple de seguiment de senyal en
el camp dels convertidors electronics de poténcia podem citar els onduladors.

2.1 ESTABILITZACIO DE SENYAL

Descriurem primer els sistemes que requereixen una estabilitzacié de senyal.
Donat un sistema de dinamica no lineal, descrit per:
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x =f(x,u,t) (2-1)

I'objectiu és trobar una llei de control u tal que, iniciant el sistema des de
qualsevol posicié en una regid Q de I'espai d’estats, I'estat x tendeix a 0 quan
t—oo0.

Per la definicié donada a (2-1), si la regié Q és prou gran, el problema pot ser
resolt per un control lineal tipic. Si I'objectiu del control és portar I'estat a un
punt diferent de zero xy, podem simplement transformar el problema en una
regulacié a un punt zero prenent x-x4 com I'estat del sistema.

2.2 SEGUIMENT DE SENYAL

La tasca d'un seguiment asimptotic es pot definir descrivint el sistema de
dinamica no lineal com:

x=Ff(x,u,t) (2-2)
y=h(x) (2-3)

on es desitja una trajectoria de sortida y.r. El problema del control asimptotic
es redueix a trobar una llei per a I'entrada u tal que, iniciant el sistema des de
qualsevol estat en una regié6 Q de l'espai d’estats, els errors de seguiment
definits per y(t) — yAt) tendeixin a 0 quan t—w, i sobre tot que l'estat x
romangui limitat. Els limits de I'estat x els fixa la validesa del model matematic
del sistema.

Quan el sistema en llag tancat manté un error de seguiment zero, per qualsevol
temps y (t) = yAt), es diu que el sistema de control és capag¢ de realitzar un
seguiment perfecte. Hem de suposar que la trajectoria y.r i les seves
derivades, fins un ordre suficientment gran i igual a l'ordre del sistema, sén
continues i limitades. També hem de suposar que tenim disponibles y. i les
seves derivades per a calcular el control en temps real. Generalment podrem
calcular aquestes derivades i utilitzar-les en la llei de control de seguiment. Per
exemple en una dinamica de segon ordre:

d?y(t) . dy(t Ve (t) . Wrer(t (24)
SO 1 2 s iy ) = ek Kol ey )

on k1 i kp son constants positives que podrem escollir i definiran la dinamica
del sistema (wo, £). Aleshores, el problema de seguiment es trasllada a seguir
la sortida yAt) del model de referéncia. La dinamica del sistema vindra donada
pel nombre de derivades successives de la funcié de sortida escollida.

Considerant ara un sistema general, d’'ordre n i les derivades successives de la
funcié de referéncia y.(t), es pot obtenir 'equacié que determina la dinamica
temporal de I'error comeés en el seguiment de la funcié de referéncia:

d'e(t) L. dle(t) _ (2-5)
e + > k; i +ko-e(t)=0

j=1

on e(t) = y(t) - yrr(t) és I'error en el seguiment de la funcié de referéncia. Si els
coeficients k; s’escullen de forma que el seguent polinomi:
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p"+k, ;- p" " +...+k,=0 (2-6)

tingui totes les seves arrels al semipla esquerre del pla de Laplace (p és la
variable del pla de Laplace), aleshores, I'error e(t) tindra una convergéncia
asimptotica cap a zero, és a dir, la sortida y(t) convergira cap a la seva funcié
de referéncia:

lim(y(t) = ¥ o ()= 0 (2-7)

Per a sistemes de fase no minima (com és el cas del convertidor Boost), on
I'ordre del sistema no coincideix amb el grau relatiu d’aquest (anomenat r), el
seguiment perfecte i el seguiment asimptotic no es poden aconseguir, tal com
veurem en capitols posteriors. Ara be, pot incrementar-se el grau relatiu per fer-
lo igual a I'ordre del sistema, de manera que es pugui aconseguir el seguiment
perfecte [Lopez.O01] [Matas02]. El concepte de grau relatiu sera explicat en
capitols posteriors. En aquest cas el sistema només es pot linealitzar de
manera parcial, quedant part de les seves variables d’estat sense linealitzar.
Aleshores la seva estabilitat ve condicionada a I'estabilitat de les variables que
queden al marge de la linealitzacié. A la dinamica d’aquestes variables se
'anomena dinamica zero del sistema.

2.3 RELACIO ENTRE ESTABILITZACIO | SEGUIMENT DE
SENYAL

Normalment els problemes de seguiment son més dificils de solucionar que no
pas els d’estabilitzacié. Des d’'un punt de vista teodric, perd, el disseny per
seguiment i el disseny per estabilitzacio estan sovint relacionats. Per exemple
si hem de dissenyar un seguidor per un convertidor, de manera que I'error e(t)
= y(t) - yq4(t) tendeixi a zero, el problema és equivalent a I'estabilitzacié
asimptotica del sistema.

D’altra banda, els problemes d’estabilitzacié es poden considerar sovint com a
casos especials de seguiment, amb la trajectdoria desitjada mantinguda
constant.

El seguiment de senyal requereix, perd, que la variable de sortida sigui capag¢
de seguir a la variable de referéncia i a cada una de les seves derivades
temporals. Consequentment, si es vol un seguiment perfecte, s’ha de fer
convergir la funcié d’error i totes les seves derivades a zero.

d_y - dyfef . dr_y _ dryref (2'8)
a dt = " at” at’

sent r el grau relatiu de la funcié de sortida del sistema.

Y=Y
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CAPITOL 3

3. CONTROLS NO LINEALS

Tal com ja hem apuntat anteriorment, aquesta Tesi pretén determinar diferents
controls no lineals per a convertidors de poténcia. Els dos tipus de controls no
lineals que treballarem sén: el control lliscant i el control de linealitzacié per
realimentacié. Vegem-ne les caracteristiques principals.

3.1 CONTROL EN MODE LLISCANT

3.1.1 INTRODUCCIO

El control en mode lliscant es va concebre a meitat del segle passat per
Emelyanov i un grup de cientifics soviétics i europeus [Emelyanov67].

Aquest tipus de control es caracteritza per establir una dinamica temporal en un
sistema determinat mitjangcant la definici6 de superficies, o fronteres de
commutacio, en I'espai d’estat del sistema, de manera que I'evolucié d’aquest
estigui confinada en un entorn proper a la superficie definida. La superficie de
control fa que I'espai d’estat del sistema, per al cas bidimensional, quedi partida
en dues meitats, o subespais, i que se li assigni una accid6 de control u
contraposada a cada un dels subespais (u” per a un subespai i u” per a I altre),
amb la finalitat de conduir la dinamica del sistema cap a la superficie [Dote80]
[Milosavljevic85] [Sarptuk87]. D’aquesta manera, una vegada que el sistema ha
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assolit la superficie, aquest es mou des d’'un subespai cap a l'altre i viceversa,
donat que I'accié de control en cada subespai 'obliga a dirigir-se sempre cap a
la superficie, lliscant en la direccié imposada por aquesta, €s per aixd que es
denomina a aquest tipus de control com a control en mode lliscament (veure la
Figura 1).

Els sistemes electronics de poténcia sén sistemes d’estructura variable, que es
caracteritzen per tenir varies topologies o estructures circuitals. En aquests
sistemes es commuta d’'una topologia a una altra de forma constant en el
temps, amb l'objectiu de regular una de les variables d’estat o d’aconseguir
determinades caracteristiques en la transferéncia d’energia [Utkin77]. Es per
aixo que el control en mode lliscament resulta adequat per a aquests sistemes,
doncs les variables de control solen prendre valors discrets que es poden
associar facilment a cada un dels subespais definits per la superficie, o les
superficies, de lliscament [Utkin78].

La manera d’operar del control en mode lliscament fa que tingui excel-lents
caracteristiques: resposta transitoria del sistema robusta i rapida; baixa
sensibilitat en front a variacions paramétriques; i baixa sensibilitat en front a
pertorbacions externes de la planta. Aquestes caracteristiques fan que sigui un
control que s’ha aplicat a una ampla gamma de sistemes diferents, com son els
motors sincrons i d’induccid, processos quimics, equips aeroespacials,
robotica, etc.

En els apartats seguents s’explicaran en detall els fonaments tedrics del control
en mode lliscament, aixi com el métode del control equivalent per al disseny de
superficies de lliscament, que permet delimitar la regié de I'espai d’estat en la
que existeix el regim lliscant, a partir de la nocié de control equivalent continu.
El disseny de les superficies de control s’explicara per al cas de sistemes d’una
entrada/una sortida (S/SO).

3.1.2 SUPERFICIES DE CONTROL

Una bona part dels sistemes electronics de poténcia es poden modelar com un
sistema de tipus SISO amb una descripcio de I'espai d’estat bilineal, sempre i
quan el convertidor estigui operant en el mode de conduccié continu.
L’expressio general d’'un sistema d’aquestes caracteristiques pren la forma:

x=f(x)+g(x)-u (3-1)

on x és el vector d’estat xeR" i u és I'entrada de control que pot prendre valors
discrets {u*,u‘}. El control en mode lliscament d’aquest sistema defineix una

superficie de control s(x) per a I'entrada de control u, de manera que el control
pren un dels seus valors discrets, u” o u’, en funcioé del signe que prengui la
superficie en un moment donat.

U - utsi s(x)>0 (3-2)
u si s(x)<0

El valor d’ v i u depén dels estats de conduccié o tall dels dispositius de
commutacio dels sistemes de poténcia. En general solen adoptar el valor ‘0" 6
“1,16-1,0bé ‘106 1.
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3.1.3 EXISTENCIA DEL REGIM LLISCANT

El control en mode lliscament requereix el compliment d'unes condicions
d’existéncia, que asseguren el bon funcionament del control. Les condicions
d'existéncia del regim lliscant van ser determinades por Utkin [Utkin78].
Aquestes condicions estableixen que en la proximitat de la superficie de
commutacio s(x)=0 l'accié6 de control ha de ser tal que faci que el vector
velocitat del sistema x sempre estigui dirigit cap a la superficie, garantint
d’aquesta manera el lliscament sobre ella. Aquestes condicions es poden
expressar amb les seguents desigualtats:

lim <Vs,f+g-u*>>0 (3-3)
s—> 0"
sliLnOi<Vs,f+g-u’><0

on Vs és el gradient d’s(x) i ( ) representa el producte escalar. La Figura 1
mostra graficament aquestes condicions.

Desenvolupant I'expressio (3-3) es pot expressar de forma més compacta la
condicio d’existéncia, també denominada condicié d’assoliment:

s-$<0 (3-4)

f+gu’

S(x) > 0
N
\ s(x)=0

s(x) <0

f+gu

Figura 1. Il-lustracio grafica de les condicions d’Utkin.

Tal i com es mostra a la Figura 1, la dinamica temporal del sistema queda
confinada a un entorn proper a la superficie:

Is(x(t)|<s per vt>t, (3-5)

Si es considera una frequéncia de commutacié infinita, en el cas d’'un dispositiu
ideal, una vegada que el sistema ha assolit la superficie, aquest es manté just a
sobre d’aquesta, el que suposa que 6=0. No obstant, en el cas real, els
interruptors electronics dels convertidors de poténcia tenen una frequencia de
commutacio finita degut a les caracteristiques propies del dispositiu, com sén
els temps de retard en la commutacio, pérdues, etc.. Per tant, la mida de
'entorn & és directament associada al valor de la frequéncia de commutacié; a
major freqiiéncia menor sera la mida de d i a la inversa. A aquest fenomen se’l
denomina chattering i produeix un arrissat de commutacié en les variables
d’estat que és proporcional al valor 6 de I'entorn.
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3.1.4 CONTROL EQUIVALENT

Partint de la base d’'una superficie de control definida per a un sistema
determinat, el metode del control equivalent permet obtenir la dinamica del
sistema en régim lliscant i la regid de l'espai d’estat, denominada domini
d’atraccio, en la que el sistema es veura conduit, o atret, cap a la superficie. El
meétode de control equivalent consisteix en trobar el valor continu de la variable
de control, de manera que la trajectoria del vector d’estat es mantingui sobre la
mateixa superficie de commutacio, o sigui, s(x)=0, Figura 2.

Figura 2. Determinacio del control equivalent u,.

El control equivalent es pot obtenir a partir de la nocié que el producte escalar
d’aquest amb el gradient de la superficie ha de ser nul:

<Vs,f+g-ueq>=0 per s(x,t=t,)=0 (3-6)

D’aquesta equacié es dedueix facilment que:

o Vsf) (3-7)
" (vsg)

A més a més, usant (3-6) podem trobar les condicions d’invariancia, que
indiquen que per a l'existéncia del réegim de mode lliscant no n’hi ha prou que la
trajectoria del vector d’estat es trobi sobre la superficie, s(x)=0, si no que és
necessari que el vector f + g-ueq Sigui tangent a la superficie de lliscament i, per
tant, que es compleixin les seguents condicions:

s(x)=8(x)=0 (3-8)
D’altra banda, de (3-6) es dedueix la condicié de transversalitat, que implica

que la condici6é necessaria i suficient perqué el control equivalent ue, existeixi
es:

(Vs,g)#0 (3-9)
Aquesta relacio, (3-9), suposa que g(x) no ha de ser tangent a la superficie de
lliscament s(x)=0.

Quan el sistema esta lliscant per la superficie de control, la seva trajectoria
d’estat ha de complir les n equacions d’estat del sistema i, al mateix temps, la
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condicio d’invariancia s(x)=0, el que implica que l'ordre del sistema es veura
reduitan-1.

En el cas real, el valor de les entrades de control és discret i no continu, a més
a més la frequéncia de commutacio en els convertidors de poténcia és finita, de
manera que les condiciones d’invariancia no poden ser satisfetes de manera
exacta pel control. Ara bé, si el periode de commutacid és menor que les
constants de temps de la planta i de la superficie de control, el valor mitja de
I'entrada de control pot aproximar-se pel valor del control equivalent, i es pot
considerar que la trajectoria d’estat segueix a la trajectoria ideal en valor mig.

3.1.5 DOMINI D’ATRACCIO | DINAMICA IDEAL DE LLISCAMENT

El domini d’atraccio de la superficie de lliscament consisteix en aquella regioé en
la qual les accions de control son capaces de portar I'estat del sistema cap a la
superficie de lliscament. En realitat, aquest domini esta delimitat pels valors
maxims i minims que poden prendre les accions de control (u*,u’), havent-se de
considerar també que el control equivalent es trobara dins d’aquest interval:

min(u”,u”) < Uy, <max(u®,u”) (3-10)

Mitjangcant aquesta expressié es pot deduir la regié de I'espai d’estat per a la
qual les trajectories d’estat estaran dirigides cap a la superficie de lliscament.

Considerant que el control pot adquirir valors continus d’igual valor que el
control equivalent, es pot determinar la dinamica temporal que condueix a la
trajectoria d’estat del sistema des d’un punt inicial fins al punt d’equilibri desitjat.
Aquesta dinamica es considera com la dinamica ideal del sistema i s’obté
substituint 'expressié del control equivalent en I'equacié d’estat del sistema:

Xideaty = F(X) +9(X) - Ugq (3-11)

3.1.6 DETERMINACIO DE LA SUPERFICIE DE COMMUTACIO

L’objectiu del control consisteix en fer que la funcié de sortida y(t) segueixi a la
funcié de referéncia y.(t) en régim estacionari, amb una dinamica lineal del
mateix ordre que el grau relatiu r associat a la funcio.

El grau relatiu de la funcié de sortida pot definir-se com el numero de vegades
que és necessari derivar la funcioé y(t) respecte al temps per a que la funcié
resultant depengui explicitament de I'entrada de control u:

i 3-12
%—d;’tf”w , peri<r ( )

i 3-13
idy(t)io , peri=r ( )
au  dt

aleshores el grau relatiu de y(t) és r.

Per aconseguir el seguiment de y.(t) s’assigna una superficie de control en
mode lliscant a I'entrada de control del sistema, de manera que es pugui
imposar una dinamica d’ordre r a cada funcio de sortida del tipus:
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r

g (3-14)
Z ,dt, Y iky y-g(t)=0

dtr =

on els coeficients k; i ko determinen la dinamica temporal de la funci6 de sortida
y(t), i g(t) és una funcié que contindra a la funcié de referencia que es vol seguir
Yrer(t) 1 @ les seves derivades successives, per al cas que la referéncia sigui
variable en el temps.

La relacid (3-14) s’ha de complir quan el sistema estigui lliscant sobre la
superficie, de manera que s’han de complir també les condicions d’invariancia
sobre la superficie s=s=0, associada a lI'entrada de control u, cosa que
s’aconsegueix identificant la condicié s=0 amb (3-14):

dry & (3-15)

1
+k t)=0
dt, Z ,dt, 0 Y —9(t)=
Finalment, integrant aquesta ultima relacio s’obté I'expressio de la superficie de

control en mode lliscant a utilitzar:
dr 1 -2 (3_16)

Z oy Q(T))

dtl’ 1 —~

En aquestes superficies és important notar I'efecte de la integral de I'error
relacionat amb el seguiment de la funcié de referéncia, que forgara a que I'error
comeés en regim estacionari tendeixi a anul-lar-se.

Considerant les derivades successives de la funcié de referéncia y(t), es pot
obtenir 'equaciéo que determina la dinamica temporal de I'error comés en el
seguiment de la funcié de referéncia:

, j 3-17
ddetft) ;kde(t) K, -e(t)= 0 (3-17)

on e(t)=y(t) - yrr(t) €s I'error en el seguiment de la funcié de referéncia. Si els
coeficients k;i ko s’escullen de forma que el seglient polinomi:

p’ +k, ,-p " +..+k,=0 (3-18)

tingui totes les seves arrels al semipla esquerre del pla de Laplace (p és la
variable del pla de Laplace), aleshores, I'error e(t) tindra una convergéncia
asimptotica cap a zero, és a dir, la sortida y(f) convergira cap a la seva funcié
de referéncia:

im(y (t) =y or (t)) = 0 (3-19)

Per al cas que el grau relatiu r sigui inferior a la dimensié n del sistema,
aleshores el sistema només es pot linealitzar de manera parcial, quedant part
de les seves variables d’estat sense linealitzar. D’aquesta manera la seva
estabilitat queda condicionada a l'estabilitat de les variables que queden al
marge de la linealitzacio, de manera que I'estabilitat del sistema estara
condicionada a I'estabilitat de la dinamica zero del sistema.
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3.2 CONTROL DE LINEALITZACIO PER REALIMENTACIO

3.2.1 INTRODUCCIO

Las tecniques de linealitzacié per realimentacié tenen com a objectiu
transformar la dinamica en llag tancat d’'un sistema no lineal en una dinamica
lineal. Aquesta transformacié fa possible aplicar les técniques classiques de
control lineal al nou sistema. Durant la década dels 80 es va definir la
transformacié no lineal de les variables d’estat que permet la seva descripcio
com a sistema lineal en llag tancat [Hunt83]. La transformacié no es pot aplicar
a tots els sistemes, doncs la seva existéncia esta condicionada a la solucié d’'un
sistema d’equacions diferencials en derivades parcials. No obstant, va
aparéixer una tecnica de linealitzaci6 proposada per Bauman i Rugh
[Baumann81] que obté una descripcio lineal del sistema només a I'entorn de
tots els possibles punts d’equilibri, encara que presenta I'inconvenient que no
garanteix I'estabilitat global del sistema.

Ara bé, les lleis de control obtingudes mitjangant aquests procediments poden
ser enormement complexes i de dificil implementacié, encara que els darrers
avencos en les DSPs faciliten la seva descripcié per software.

3.2.2 LA TEORIA DE LA LINEALITZACIO PER REALIMENTACIO

La teoria de la linealitzacid entrada-sortida per realimentacié s'utilitza per
obtenir controladors robusts en front a pertorbacions en la tensié d’entrada i en
la carrega. En sintesi, el disseny del control basat en la linealitzacié entrada-
sortida [Slotine91] es pot realitzar en tres passos:

e Coneixer el grau relatiu de la funci6 de sortida.

e Escollir 'entrada de control per a cancel-lar les no linealitats i garantir la
regulacio o el seguiment d’'una consigna.

e Trobar les condicions que garanteixen I'estabilitat del sistema.

Vegem-ne una breu aproximacio.

Un sistema no lineal SISO es pot descriure mitjangant les seglents equacions:
x=f(x)+g(x)-u (3-20)
y=h(x) (3-21)

sent f(x) i g(x) camps vectorials en R", h(x) una funcié definida en R", u és
'entrada de control, x és el vector de variables d'estat, i y és la funcié de
sortida.

Si el grau relatiu associat a la funcié de sortida coincideix amb l'ordre del
sistema, el sistema no lineal podra linealitzar-se totalment [Glad00]. Ara bé, si
el grau relatiu és menor que l'ordre del sistema, la linealitzaci6 només sera
parcial i el numero de variables linealitzables coincidira amb el grau relatiu. En
aquest cas, l'estabilitat del sistema dependra de la dinamica de les variables
d'estat que no han pogut ser linealitzades, o el que es coneix com dinamica
interna, podent-se utilitzar I'estudi de la dinamica zero [Slotine91].
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Aquest tipus de controladors son capagos de desacoblar la dinamica de la
variable de sortida (dinamica externa) de la resta de variables d’estat del
sistema (dinamica interna). La linealitzacio de la funcié de sortida respecte a
'entrada de control permet I'is de técniques classiques de control (control
lineal) per a dissenyar la dinamica de la variable de sortida. Ara bé, la dinamica
interna no és coneguda a priori, de manera que és necessari estudiar la seva
estabilitat.

A partir del sistema no lineal expressat mitjangant les equacions (3-20)(3-21),
és possible dissenyar de forma sistematica el controlador capa¢ de dotar al
sistema d’una dinamica lineal en lla¢ tancat. Derivant r vegades la variable de
sortida, y, es pot deduir la seva dinamica en llag tancat:

(3-22)

dy & dly

+>a——=m
at’ jz a0
sent m(x) els termes no lineals de la dinamica i r el grau relatiu de la variable de
sortida.

Amb l'objectiu de linealitzar la variable de sortida, i a la vegada eliminar I'error
en regim estacionari, es proposa el seguent control no lineal que garanteix el
seguiment de senyal:

dr f r-1 dj .
m(x)=—d};ff +> a; d}t/fef Z f +k Iedr
j=0 j=0

(3-23)

sent e I'error de seguiment, definit com e =yer- ¥

Utilitzant les dues expressions anteriors, es pot derivar la dinamica de l'error de
seguiment en llag tancat:

de dle (3-24)
+ a. +k +k,e=0
Z‘( i) dt!

Escollint adequadament el valor dels coeficients k; i ko €s possible aconseguir la
dinamica desitjada. Per al cas particular de la regulacié a un valor de consigna
constant, y.er, les seves derivades temporals sén nul-les:

r+1 r r-1 3-25
yref:Cte = yref:dyref:d yref_ _dyref:0 ( )

dt ! at’ a7 dt

De manera que es pot obtenir una dinamica lineal en llag tancat de la variable
de sortida:

dr+1 r—1 (3-26)
dtr+1 +Z(a +K; ) +1 +k0y kOyref
j=0

Aixi doncs, es pot obtenir I'expressio del controlador per aconseguir aquesta
dinamica:

3-27
m(x) = Zk dyfef+k o| (Veer =)z (3-27)
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Aplicant aquest controlador es linealitza la variable de sortida, podent-se
identificar en el sistema dues dinamiques diferents. La primera és la dinamica
externa, corresponent a la variable de sortida:

x'=AX'+B' (3-28)
sent x’ el vector d’estat d’ordre r + 1 de les variables linealitzades.

La segona, anomenada dinamica interna, pertany a les variables no
linealitzades pel controlador:

X'=A'x+B" (3-29)

sent x” el vector d’estat de ordre n-(r+7) de les variables no linealitzades i n
I'ordre del sistema.

Notis que la dinamica externa, a més a més de ser lineal, esta desacoblada de
la interna, de manera que es pot fixar la seva resposta transitoria mitjangant els
guanys del controlador. Ara bé, a més a més ha de garantir-se I'estabilitat del
sistema, que pot derivar-se de 'estudi de la seva dinamica zero.

La dinamica zero es defineix com la dinamica interna d’'un sistema quan les
condicions inicials i I'entrada de control restringeixen les trajectories d’estat de
forma que l'error de la sortida del sistema es manté a zero. La dinamica interna
del sistema és habitualment no lineal. Per a verificar 'estabilitat de les variables
internes pot utilitzar-se el segon métode de Lyapunov. Ara bé, degut que en
alguns casos resulta dificil trobar una funcié de Lyapunov, es pot usar la
linealitzaci6 de la dinamica interna, garantint-se en aquest cas tan sols
estabilitat asimptotica.

3.3 APLICACIO DEL CONTROL LLISCANT A CONVERTIDORS
CC/CCICC/CA

3.3.1 CONTROL DEL CONVERTIDOR BUCK

Amb [l'objectiu d’il-lustrar la metodologia proposada en [l'apartat 3.1, a
continuacié es mostra el disseny del controlador del convertidor buck (Figura
3). En aquest cas, I'objectiu de control és obtenir una tensio v, _rra la sortida vs.
La metodologia de disseny es basa en el model dinamic del convertidor, i
I'algoritme de control es dedueix imposant la dinamica lineal desitjada a la
tensio de sortida.
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+Vy

E
Carrega —

Figura 3. a) Model simplificat del buck. b) Circuit equivalent.

Observant el circuit equivalent de la Figura 3, pot deduir-se el model bilineal
d’aquesta estructura de conversio, que per al cas de components ideals i una
carrega resistiva pura R, pren la forma:

LU =Eu-v, (3-30)
adv, _i Y (3-31)
a " R,

on u és I'entrada de control, que pot prendre els seglients valors:
u =1 sil'interruptor S1 condueix
u = 0 si l'interruptor S1 no condueix

3.3.11 Superficie de lliscament

Per aconseguir el seguiment de v, r(t) hem d’assignar una superficie de
control en mode lliscant a I'entrada de control del sistema, de manera que es
pugui imposar la dinamica desitjada a la variable de sortida v,(t).

Escollim una superficie de lliscament tal que satisfaci la condici6 de
transversalitat (3-9) i elimini I'error en régim estacionari de la tensié de sortida:

S0 =K [ (Vg Vo)l =i, (5-52)
El terme integral ens serveix per eliminar I'error en regim estacionari degut als
elements parasits dels components i a les no idealitats del sistema.

Quan el sistema llisqui el convertidor satisfara la condicié d’invariancia (3-8) a
la interseccid de la superficie, s=0 ; $=0.

Utilitzant (3-30), (3-31), (3-32) i la condici6 d’invariancia obtenim les equacions
diferencials seguents:

di 3-33

TtL = ki (Vo_ref - Vo) ( )
v, _; Vo (3-34)
a " R

que correspon a un sistema lineal de segon ordre. Aleshores en régim
estacionari obtenim:

Vo_eq = Vo_ref (3-35)
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(3-36)

iLe -
9 R
L

| en régim lliscant es pot obtenir la dinamica en lla¢g tancat del voltatge de
sortida:

dv, 1 dv, Kk 3 (3-37)
+ t—Vo == Vo rer
dt? C-R, dt C c -
Aquesta equacié diferencial és estable si es compleix la seguent condicio:
k. >0 (3-38)

i identificant (3-37) amb un sistema de segon ordre en el domini de Laplace:
82+2.§a)os+a)0220 (3-39)

podrem trobar els parametres que condicionen el comportament en régim
transitori de la sortida v,:

1 (3-40)
k; CR
w, = i ; 5 — L
C 2 k;
C

Es pot apreciar perfectament que variant el parametre de control k; podrem
escollir la dinamica desitjada de v,. Ara bé, el control de la dinamica no és ben
bé total, ja que només tenim un grau de llibertat per variar els dos parametres
de la resposta transitoria. En apartats posteriors es deduira una superficie que
permet un control més acurat d’aquest sistema.

Amb el sistema obtingut comprovarem si es compleixen les condicions
d’'invariancia s(x)-s(x)<0, i d'aquesta manera trobarem els dos valors de u que

ho satisfan. Tenint que la derivada de la superficie:

. di (3-41)
t)=k, - —v,)-—L
S() i (Vo_ref Vo) dt
i substituint de I'equacid bilineal (3-33) i (3-34):
di, _Eu-v, (3-42)
dt L
aleshores hem de tenir en compte les dues condicions que es poden donar:
- 3-43
sis>0=>s<0 = k,-(vo_,e,—vo)—y<0 ( )
sis<0=>s>0 = k,-(vo_ref—vo)—¥>0 (3-44)

Sumant I'equacié (3-43) amb I'equacioé (3-44) multiplicada per —1 obtenim la
relacié que fara complir la condicié d’invariancia:

E-(u-u")<0 (3-45)

i d’aqui obtenim els valors de v i u” per al cas del convertidor CC/CC:
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u =0;u" =1 (3-46)
que en el cas de seguiment de senyal (CC/CA) és:

u=-1; ut =1 (3-47)
3.3.1.2 Control equivalent i domini d’atraccié

Anem ara a determinar el control equivalent del sistema. Utilitzant les
equacions (3-43) i (3-44) per al cas de CC/CC (usant (3-46)) obtenim
I'expressio de la Ueg:

_ L 'ki '(Vo_ref B Vo) +V, (3'48)

Ugq E

on utilitzant les equacions bilineals (3-30) i (3-31) obtenim el domini d’atraccio:

0< L 'ki '(Vo_ref - Vo) +V, <1 - V. < E-L .ki 'Vo_ref (3-49)
E ° 1-L -k
que en el cas d’un convertidor CC/CA es pot escriure com:
1< L 'ki '(Vo_ref - Vo) +V, <1 - E+L 'k/' 'Vo_ref <v. < E-L 'ki 'Vo_ref (3'50)
E L 'kl _1 ° 1 - L 'kl
3.31.3 Verificacié del control en regulacié

Per tal de verificar el bon funcionament del control desenvolupat, simularem el
sistema mostrat a la Figura 4 amb els parametres mostrats a la taula seguent:

Taula 1

Parametre Valor
E 200V
L 560 uH
Is 0.1Q
C 100 uF
R, nominal 10 Q
Vo ref 100 V
K 100
Frnax 200 kHz
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T—+L kif -

Vo_ref

Figura 4. Control lliscant del buck

La Figura 5 mostra la simulaci6 del sistema treballant com a convertidor CC/CC
amb un salt en la tensio d’entrada per a t = 0.01 segons, sent el sistema molt
robust a aquesta pertorbacié. S’ha realitzat un salt de carrega perat=0.014 s
de la resisténcia nominal R, = 10 Q fins R, = 5 Q, provant-se també que el
sistema és prou robust en front a canvis de carrega, ara bé, hi ha un sub-impuls
apreciable en la tensio v,.

La Figura 6 mostra el comportament del corrent de la bobina durant I'arrencada
i en el cas del salt de carrega.

V] [A] : 25[A]
200F - — -+ - - - ‘ ‘ ; ‘ ‘
| | | | | |
to0f - g f- -
PP E S S S S TN R
| | | | | | |
| | | | | | |
120k - — -+ - — — 4 — - e — ko
| Vo | | | | | |
| | | | | |
100 - T — | T T T T
| | | | | | |
80+ S S S ] L L L
| | | | | | |
Y 74—
| | | | | | |
T
| | | | | | |
| L L L L L Il 0
%0 0005 001 0015 002 0025 003 0035 004 L
Temps [s]
Figura 5. Tensio de sortida v,, corrent de Figura 6. Corrent de la bobina i.

sortida ip x 4 i tensié E del convertidor buck
amb el control lliscant.

La Figura 7 mostra el comportament dinamic de v, per diferents valors de k; i
durant el salt de carrega per a t = 0.014 s. Es pot apreciar que si volem
velocitat de resposta elevada ho sacrifiquem amb un elevat sobre-impuls.
Recordar les equacions (3-40) que lliguen & i o, on tots dos parametres estan
lligats unicament per k;.
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140 | | : w
ki=300 ! ! !
] I Vo | |
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Figura 7. Arrencada de v,, i resposta a salts de
carrega per diferents k;=50, 100 i 300.

3.31.4 Verificacié del control en seguiment de senyal

Per verificar el control en seguiment de senyal haurem de canviar el diode de
circulacid de la Figura 4 per un interruptor bidireccional, d’aquesta manera
tindrem +E a I'entrada del filtre.

Vegem ara la simulacié del sistema amb els parametres mostrats a la taula
seguent, i efectuant un seguiment de senyal:

Taula 2

Parametre Valor
E 200V
L 560 uH
I's 0.1Q
C 100 pF
R, nominal 100
Vo_ref 100 sin(2-7-50-t) V
ki 5000
fmax 200 kHz

En aquest cas s’ha pujat el valor de k; per tal de fer el sistema molt rapid, i aixi
poder seguir el senyal de referéncia amb el minim de desfasament.

La Figura 8 mostra la simulacié del sistema treballant com a convertidor CC/CA
amb un salt en la tensi6 d’entrada per at = 0.015 s, sent el sistema molt robust
a aquesta pertorbacio. S’ha realitzat un salt de carrega per at = 0.035 s de la
resisténcia nominal R, = 10 Q fins R, = 5 Q, provant-se també que el sistema és
prou robust en front a canvis de carrega.
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Figura 9. Corrent de la bobina i .
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Figura 8. Tensidé vy, corrent ipx4 i tensio
E/3.

Temps [s]

Figura 10. Detall del transitori de la tensid v, i
la tensié de referéncia v, . en el salt de
carrega.

El desfasament entre la tensioé generada v, i la tensié de referencia v, s €s de
tant sols 0.71°.

3.3.2 CONVERTIDOR BOOST

El control d’'un convertidor del tipus boost, Figura 11, resulta una tasca més
complicada. Com es veura al fer I'analisi, es tracta d’un sistema de fase no
minima respecte de la tensioé de sortida v,, és a dir, la funcié de transferencia
en petit senyal de la tensié de sortida respecte a I'entrada de control presenta
un zero al semipla dret. Aquest fet fa que el sistema no pugui controlar-se
unicament utilitzant la tensié de sortida, sin6 que s’ha d’emprar una altra
variable de fase minima en el llag de control, que en aquest cas s’identifica amb
el corrent a l'inductor.
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Figura 11. Esquema circuital d’'un convertidor boost

Suposant components ideals, carrega resistiva pura R; i mode de conduccié
continua, el model bilineal del convertidor és:

ﬂ:E—VO'(1—U) (3-51)
at

dv, . %
v

L

on u és I'entrada de control, que pot prendre els seguents valors:
u = 0 si l'interruptor S1 no condueix
u = 1 si l'interruptor S1 condueix

3.3.21 Control lliscant per tensié del boost

Prenent com a funcié de sortida y(x) la tensio vo, y(x) = v,, es dedueix de (3-12)
i de (3-13) que el grau relatiu del convertidor és r =1, per tant inferior a la
dimensi6, n = 2, d’'aquest sistema. Aleshores, amb aquesta funci6 només es
pot linealitzar de forma parcial al convertidor, i aix0 si, sempre que la variable
que queda sense linealitzar sigui estable.

La dinamica que es pot imposar a y(x) ha de ser de primer ordre (doncs r = 1):
d(vo - Vo_ref) (3-52)
dt

Identificant aquesta dinamica amb la condicié d’invariancia s=0 i integrant
I'expressio resultant, s’obté la superficie de lliscament:

+ ki ’ (Vo - Vo_ref): 0

S= (Vo - Vo_ref) + ki_[(vo - Vo_ref )dT (3-53)

3.3.2.2 Verificacié del control per tensié en regulacié

La simulacié del sistema s’ha realitzat usant els parametres de la seguent taula:

Taula 3

Parametre Valor

E 20V

L 1 mH

C 2 mF
R, nominal 200
Vo_ref 40V

ki 10-10°
Frnax 200 kHz

La Figura 12 mostra el diagrama de blocs del control proposat a (3-53).
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Figura 12. Control lliscant per tensio
amb superficie de 1% ordre.

La Figura 13 mostra la tensid v, i corrent iy partint del punt d’equilibri Vo _ref i ii_rer.
El punt d’equilibri sera aquell en el que v, hagi assolit el valor estacionari i
aleshores i;_rer valdra:

(Vo_ref )2 (3-54)

Pin = Pout ; IL_ref ERL

La Figura 14 mostra el senyal de control, amb l'inici lliscant i la perdua de
control a partir de t = 0.024 segons.

. . . 0 0.005 0.01 0.015 002 0025 0.03 0035 0.04
Temps [s] Temps [s]
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50 T T T T T T T
| ou | | | |
1
° | | |
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| ! |
0.8 e e
35 | | |
| | |
| | |
0 0.6 R —
|
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20 04 e
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| | |
' | | |
0.2 e
10 | | |
| | |
| | |
° 0 e |
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Figura 13. Tensio v, i corrent i, en el boost. Figura 14. Entrada de control u del boost.

Es pot apreciar perfectament que la variable tensi6 v, esta controlada (recordar
'ordre r =1 del sistema), perd el control no aconsegueix controlar la variable
corrent j;, aleshores aquest corrent va baixant fins que el corrent d’entrada ja
no és suficient per a mantenir la tensio v, al seu valor de referéncia. Quan el
corrent i; és el mateix que el que necessita absorbir la carrega, el control es
perd i queda saturat a u =1 de manera que en regim estacionari tenim v, = E.

3.3.2.3 Verificacid matematica de la inestabilitat del control

En l'apartat anterior hem vist que escollir una dinamica de lliscament d’ordre
inferior a l'ordre del sistema pot conduir a un comportament inestable. En
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aquest apartat verificarem matematicament la inestabilitat del control d’ordre 1
del convertidor boost fent I'estudi de la dinamica zero del convertidor [Isidori86]
[Slotine91].

La dinamica zero es pot determinar a partir del model promitjat del convertidor
boost:

i) _E_q_yy ) (3-55)
dt L L

d(ve) _ (i) (ve) _
a W T Re (3-56)

on () i (Vo) sOn el corrent promitjat de l'inductor i la tensié promitjada de
sortida, respectivament, i u és el cicle de treball. Eliminant (v,) de (3-55) es pot
deduir la seguent dinamica per a la tensié promitjada de sortida:

@ du (3-57)
o) | 1 at | dv) L at .<Vo>:(1_u)L%

1
— +L— (1—u)+RL "y

d? |RC 1-ul| dt

En aquesta expressid, la dinamica zero en un determinat punt d’equilibri, v, =
Vo rer €8 pot obtenir forgant les derivades de la tensié de sortida v, a zero
[Fliess90] [Escobar99], és a dir:

3-58
) _dv) (3-58)
df  dt
obtenint la seglent equacié diferencial del cicle de treball D del convertidor:
—_u) 3-59
o B (1-u)-, ] (:59)
o_ref
Els punts d’equilibri que es dedueixen d’aquesta equacio son:
E (3-60)

L_l1=1 5 L_12:1—

o_ref

on nomeés el darrer punt té sentit, ja que el cicle de treball ha d’estar dins dels

limits naturals del control, 0 <u < 1. El diagrama de fases de (3-59) es pot veure
a la Figura 15, mostrant clarament la inestabilitat d’aquest punt d’equilibri, de
manera que es conclou que el sistema és inestable. Qualsevol variacio del cicle
de treball u per sobre de 0.75 (uy) incrementa la derivada de u, per tant fent-lo
tendir a pujar encara més i desplagar-se cap a la dreta o sigui cap al punt u;.
Qualsevol variacio per sota de u, comportara un decrement en la derivada de u
i per tant tendira a fer baixar encara més u, allunyant-nos cada vegada més del
punt d’equilibri us.
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Figura 15. Diagrama de fase del cicle de treball.

Vegem ara el sistema en petit senyal per poder-ne determinar I'estabilitat. Si es
considera el model linealitzat del convertidor boost:

~ R R (3-61)
diy _ ey Yo ea,
dt L L
dvA0 Ugg 1~ g 2
—=—1-——V,———Uu
a4 C" RC®° C (3-62)
on i, , v, i u son els valors incrementals d’i;, v, i u, respectivament, respecte al

punt d’equilibri. De (3-61) i (3-62) es pot determinar la funcié de transferéncia

de la funcio de sortida }A/z vAO , respecte de I'entrada de control LAI:

A Uy (3-63)
i Li
G(s)zgz Léq. 1 Leg "
u S+ s+
rRc-LC

En aquesta funcié de transferéncia s’observa la preséncia d’'un zero en el semi-
pla dret, que causa la inestabilitat del sistema, i que corrobora la inestabilitat
observada a la dinamica zero [Castilla00], Figura 15.

Aixi doncs s’ha comprovat que amb un control com el descrit a (3-52), imposant
una dinamica de primer ordre (doncs r = 1) a un sistema de fase no minima,
aquesta funcié només es pot linealitzar de forma parcial, i I'altra variable que
queda sense linealitzar pot ser inestable.

Anem a veure ara una solucié a aquest control, prenent l'altra variable d’estat
del sistema com a variable de control.
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3.3.24 Control lliscant per corrent del boost

Considerem ara el corrent de la bobina com a variable de sortida. O sigui
2

definim un corrent de referéncia i, . = RrefE que ens permeti controlar la tensié

de sortida v,. L’'obstacle de la fase no minima de la tensié de sortida v, pot
evitar-se ja que hi ha una correspondéncia directa entre el voltatge de sortida i
el corrent d’entrada segons la relacié de poténcies d’entrada i de sortida (3-54).
Aleshores el voltatge sera controlat indirectament pel corrent. Ara bé, en aquest
cas el control sera molt sensible als parametres del circuit i particularment al
valor de la resisténcia de sortida (poca efectivitat de la regulacié en front de
salts de carrega).

Prenent com a funcié de sortida y(x) el corrent i, y(x) =i, es dedueix de (3-12)
i de (3-13) que el grau relatiu del convertidor és r = 1, per tant inferior a la
dimensié, n = 2, daquest sistema. Aleshores, amb aquesta funcio, el
convertidor només pot ser linealitzat de forma parcial.

La dinamica que es pot imposar a y(x) ha de ser de primer ordre (doncs r = 1):
d(IL _iL_ref) (3-64)
dt

Identificant aquesta dinamica amb la condicié d’invariancia s=0 i integrant
I'expressio resultant, s’obté la superficie de lliscament:

Sz(iL _iL_ref)_’_kiJ-(iL _iL_ref)‘dT (3-65)

+ki (IL _iL_ref):0

3.3.25 Verificacié del control per corrent en regulacié

La simulacié del sistema amb un control per corrent s’ha realitzat usant els
parametres de la seguent taula.:

Taula 4
Parametre Valor
E 20V
L 1 mH
C 2 mF
R, nominal 200
iL_ref 8A
ki 10-10°
Frnax 200 kHz

Notar que ara la referéncia és el corrent de la bobina d’entrada, no pas la tensid
de sortida. La Figura 16 mostra el diagrama de blocs del control per corrent
proposat a (3-65).
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Figura 16. Control lliscant per corrent amb
superficie de 1% ordre.

A la Figura 17 veiem la simulaci6 del sistema. Tal com s’aprecia, tant el corrent
com la tensi6 estan regulats perfectament.
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Figura 17. Tensio v, i corrent i, en el boost.

En larrencada del sistema, estant el condensador descarregat, linterruptor
esta en on, permetent a la bobina carregar-se linealment respecte del temps:

)= (3-66)

Quan s’assoleix la superficie de lliscament l'interruptor passa a estar en off i
aleshores comencga a carregar-se el condensador, tot seguint pujant el corrent
a la bobina:

s=0 ; iL = iL_ref (3_67)

El corrent de la bobina segueix pujant i per tant ens allunyem de s=0. Quan la
tensio de sortida v, arriba al mateix valor que la tensié d’entrada E, el sistema
comencga a lliscar i la tensio v, tendeix al seu valor de regulacio. La dinamica de
la tensio fins arribar al valor de referéncia ve donada pels parametres del boost.

La Figura 18 mostra en detall 'arrencada del boost amb el control en corrent.
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Figura 18. Detall de larrencada del boost
controlat per corrent.

3.3.2.6 Verificacié matematica de I'estabilitat del control

En aquest apartat verificarem matematicament I'estabilitat del control d’ordre 1
del boost quan agafem com a senyal de control el corrent d’entrada de la
bobina, fent I'estudi de la dinamica zero del convertidor.

A partir del model promitjat del convertidor (3-55)(3-56) i eliminant (i) de (3-55)
es pot deduir la seglent dinamica per al corrent promitjat d’entrada:

i) du i) du (3-68)
Ai) | 1t | K, T (g )iy 2B 1, ot
df '|RC 1-u| dt +LC((1 W)= RC 1-u

En aquesta expressio, la dinamica zero en un determinat punt d’equilibri, i, =
iL_rer S’Obté forgant les derivades del corrent d’entrada i, a zero, és a dir:

df — dt
obtenint la seglent equacié diferencial del cicle de treball u del convertidor:

du (1-u) 2 . (3-70)
Rl 1- ‘R, - —-E

dt _ R,CE [( u) Lol ref ]
Els punts d’equilibri que es dedueixen d’aquesta equacio son:

_ _ _ 3-71
ur=1 ; uz=1+ L ; uz=1- L ( )

RL ' IL_ref RL : IL_ref

on només el darrer punt té sentit ja que el cicle de treball ha d’estar dins dels

limits naturals del control, 0 <u < 1. El diagrama de fases de (3-70) es pot veure
a la Figura 19 mostrant clarament [l'estabilitat d’aquest punt d’equilibri.
Qualsevol variacié del cicle de treball u per sobre de 0.75 (u3) porta a un
decrement de la derivada de u, per tant fent-lo tendir a baixar (realimentacié
negativa) i desplagar-se cap a l'esquerra o sigui cap al punt us. Qualsevol
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variacié per sota de us; comportara un increment en la derivada de u i per tant
tendira a fer pujar u, tornant al punt d’equilibri us. Aixi doncs es conclou que el
sistema és estable quan la variable de control és el corrent de la bobina, al ser
un sistema de fase minima.

du/dt

u (cicle de treball)
Figura 19. Diagrama de fase del cicle de treball.

En aquest cas la solucio seria augmentar el grau relatiu del convertidor boost
en un ordre de magnitud. Segons el teorema de Frobenius en qualsevol
sistema d'ordre 2 es pot pujar el grau relatiu i aconseguir una linealitzacié
complerta del convertidor

La funcié de sortida que es pren per pujar el grau relatiu és la de I'energia
emmagatzemada al convertidor [Lopez.001] [Matas00] [MiretO4a]:
(3-72)

C L.
Ax) = EVOZ +EIL2

C . L. o . T : s
on Evo2 i Elf son 'energia eléctrica i 'energia magnética emmagatzemades

al condensador i a linductor. Aquest meétode s’utilitzara a l'apartat 6.3 per
linealitzar completament un filtre actiu. L’expressi6 (3-72), és també usada per
Sira-Ramirez a [Sira89] i [Sira94], utilitzant técniques de pseudo-linealitzacio i
linealitzacio estesa.

Després d’haver vist un exemple simple d’'un control lliscant per al convertidor
buck, i la problematica amb el convertidor boost, veurem uns controls simples
utilitzant la teoria de linealitzacio per realimentacio.

3.4 LINEALITZACIO PER REALIMENTACIO DE
CONVERTIDORS CC/CC | CC/CA

Amb l'objectiu d’il-lustrar la metodologia proposada en I'apartat 3.2, “Control de
linealitzacié6 per realimentacié”, a continuaci6 es mostra el disseny del
controlador del convertidor buck de la Figura 3. L'objectiu de control és obtenir
una tensio v, r a la sortida v,. Per tal de deduir el control d’aquest sistema
utilitzarem primer la teoria basica de la linealitzacid per realimentacio i
seguidament aplicarem la metodologia descrita a I'apartat 3.2.2. Utilitzarem les
equacions (3-30)(3-31) deduides a I'apartat anterior.
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3.4.1 CONTROL NO LINEAL SIMPLE DEL BUCK.

Prenent com a funcié de sortida y(x) la tensio vo, y(x) = v,, es dedueix de (3-12)
i de (3-13) aplicades a les equacions bilineals del convertidor (3-30)(3-31), que
el grau relatiu del sistema és r = 2, per tant igual a la dimensid, n = 2, d'aquest
sistema. Aleshores podrem controlar el sistema totalment treballant només amb
la tensio de sortida.

En aquest cas, la funcié de sortida coincideix amb la tensié de sortida. Amb el
proposit de sintetitzar el control, es pot trobar una equacié diferencial de la
tensiod de sortida en la que apareix explicitament I'entrada de control u. Usant
(3-30)(3-31), s’obté:

d’v, L dv ‘ (3-73)

LC +
dt? R, dt °

Promitjant I'equacié anterior en un periode de commutacié s’obté la dinamica
mitja de la tensié de sortida:

Lcd2<‘;o>+ Lody), | )= (E-u) (3-74)
at® R, dt

on el simbol () correspon al valor mitja en un periode de commutacioé. El terme
de la dreta de la igualtat és el que aporta la no linealitat al sistema i és el que
desitgem eliminar per realimentacio.

Aleshores el problema d’estabilitzacié d’aquest sistema es redueix a construir
una llei de control que faci que el sistema en llag tancat segueixi la dinamica
que el dissenyador decideixi. En aquest cas es tracta d’aconseguir una
regulacio lineal de la funcié de sortida v,, per tal que tendeixi a un valor
asimptotic desitjat. Podem identificar el terme no lineal amb:

<E ’ U> = Vo_ref (3'75)
aixi obtenim una dinamica de segon ordre per la tensié de sortida:

2
d*{v,) L dlv),
dt? R, df

e (3-76)

+ <Vo> = Vo_ref

La llei de control que hem obtingut depén dels senyals mesurats directament, i
s’anomena “llei de control estatica”. En estat estacionari la primera i la segona
derivada de la tensi6 de sortida tendeixen a zero, i per tant v, tendeix
asimptoticament a v, rer.

De l'equacio (3-76) podem veure que la dinamica temporal de la tensio de
sortida en lla¢ tancat ve donada pels parametres del convertidor: L, C i Ry,
podent el dissenyador actuar només sobre el sistema d’obtencio del valor mitja.
Amb aquest control no podem influir en la dinamica del sistema

La Figura 20 mostra un esquema del sistema que s’ha simulat utilitzant aquest
control amb els parametres de la taula seguent:
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Taula 5

Parametre Valor

E 200V

L 560 uH

Is 0.1Q

C 100 uF

R, nominal 10 Q

Vo ref 100 V

fc, freqliéncia de| 1.5 kHz

tall filtre (E-u)

Frnax 200 kHz
™ + +V

o
. Nvi
1 = E-u Carrega

<Eu>

+
~ Vo_ref

Figura 20. Control no lineal simple del buck

S

El valor (E-u) I'obtenim utilitzant un filtre passa baixos de primer ordre:

Hipe(s)= L (3-77)

S+,

A la Figura 21 es pot apreciar que amb aquest control podem realitzar una
regulacié poc acurada del sistema, ja que el régim transitori no es veu afectat
pel nostre control, depén només dels parametres de la planta. Mesurant I'error
en régim estacionari del sistema és veu que aquest hi és sempre present,
degut a la resistencia de pérdues de la bobina rs.
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Figura 22. Corrent de la bobina j;.
Figura 21. Tensié de sortida vy, corrent de au na i

sortida iy x 4 i tensio E del convertidor buck
amb el control 1.

El sistema s’ha simulat realitzant un salt en la tensié d’entrada per t = 0.01 s.
També s’ha realitzat un salt de carrega per t = 0.014 s de la resisténcia nominal
R, =10 Q fins R, = 5 Q. A la Figura 22 es veu el corrent de la bobina en la
simulacio del convertidor.

3.5 IMPLEMENTACIO CIRCUITAL DE LES LLEIS DE
CONTROL

En els apartats anteriors s’ha suposat sempre que la freqiéncia de commutacié
era infinitament elevada. Ara bé, quan hom aborda la realitzacioé practica dels
sistemes en mode lliscant o de control no lineal, es veu obligat a limitar aquesta
frequéencia degut als elements reals que s'utilitzaran.

Una vegada s’han definit les lleis de control en mode lliscament o en control no
lineal i s’han comprovat a nivell tedric els avantatges i inconvenients del control,
s’ha d'implementar circuitalment el control resultant. En aquest punt, existeixen
diferents tipus de circuits per realitzar la commutacié de la superficie o del
control no lineal, que ja sdn coneguts, perd que val la pena incidir en les seves
qualitats més significatives, donat que tindran efecte sobre el comportament del
control i del sistema, tant en régim transitori com en régim permanent. En
aquest apartat parlarem de superficie s(x) tant si estem treballant amb control
lliscant com amb control no lineal.

Els circuits per a la commutacio es poden classificar en dues tipologies: els que
tenen una frequéncia de commutacié variable i els que aconsegueixen una
frequéncia de commutacié constant.

En aquest apartat tractarem dels métodes d’'implementacié analdgics i també
dels digitals, fent especial esment en aquests darrers ja que els muntatges
practics d’aquesta tesi s’han realitzat digitalment.
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3.5.1 COMMUTACIO ANALOGICA AMB COMPARADOR D’HISTERESI.

La commutacié amb un comparador d’histéresi és la més senzilla de realitzar.
Tal i com s’indica a la Figura 23, el circuit consisteix en un comparador amb
una banda d’histéresi d’amplitud 2A, implementat amb un amplificador
operacional i centrat en s(x)=0.

a) Vee
b)
u S(x) R
S() |~ u R2 0
—> A A 4 —»
< :=S(X) -Vee
-A A
- R1 —
AW R
= cc
R1+R2
Figura 23. a)Comparador amb histéresi. b) Implementacio circuital.

El comparador delimita la superficie dins d’'una banda d’histéresi, 'amplada de
la qual acota la maxima frequéncia de commutacié a un valor determinat,
Figura 24. La frequencia de commutacio dependra de la banda d’histéresi i de
la dinamica de la superficie dins d’aquesta banda.

AR VARNS

Figura 24. s(x) dins la banda
d’histéresi.

En régim estacionari la superficie s(x) es pot considerar com un senyal periodic
en el temps amb un periode igual a f,+ t;. Tenint en compte que la relacio entre
el pendent d’'s(x), els intervals de temps {, i t;, i 'amplitud de la banda
d’histéresi és:

2A —2A (3-78)

S(X)‘UZO Zg S(X)‘u:1 :T

La frequéncia de commutacio es pot deduir:

1 1[ 1 1 j1 (3-79)
|u:1

AL P
© oo+t 2A( S(x)| $(x)

u=0

Aquesta equacié ens indica la dependéncia de la frequéncia amb la dinamica
temporal del sistema, és a dir, la dinamica de la superficie depén de la
dinamica del sistema, doncs aquesta és una combinacio o expressio algebraica
dels seus estats. Per tant, la freqiéncia de commutacié és variable i depén de
la banda d’histéresi, de la superficie escollida i de la dinamica de la planta.



44 Capitol 3. Controls no lineals

3.5.2 COMMUTACIO ANALOGICA | BIESTABLE A FREQUENCIA FIXA

La commutaci6 amb un comparador i un biestable, Figura 25, sincronitza la
commutacio de la superficie amb un senyal de rellotge extern, de manera que
s’aconsegueix que la freqiéncia de commutacié no superi mai el limit maxim
marcat pel rellotge [Torrey95].

S(x) u b u(h)

—
e Clock

Figura 25. Técnica de commutacié amb
comparador i biestable.

Aquesta técnica no limita la frequéncia minima de commutacio, de manera que
pot donar-se el cas que la frequéncia de commutacidé sigui excessivament
lenta. Un altre inconvenient que es pot presentar és degut a l'efecte dels
components de baixa frequéncia de la superficie s(x), inferiors a la frequéncia
de commutacio. Aquesta situacié pot donar lloc a un augment de l'arrissat de la
tensié de la sortida i a I'aparicié d’error en régim estacionari, donat que el valor
mitja d’s(x) pot ser diferent de zero.

3.5.3 COMMUTACIO A FREQUENCIA FIXA AMB SENYAL AUXILIAR

La commutacio a frequéncia constant també es pot fer restant la superficie d’'un
senyal en rampa, Figura 26, el periode de la qual determina la freqiéncia de
commutacio del convertidor.

Per aconseguir freqiéncia de commutacié constant es proposa I'esquema de la
Figura 26 dreta, en el que s’efectua una resta entre s(x) i la rampa seguit d’'un
comparador (no cal que sigui d’histéresi) [Buhler86].

S(X) %M Al
2]

+
u 5(x) — A v —»
| | - -A A

Figura 26. Commutacié a frequéncia constant amb rampa, formes
d’ona.

Y _

A
v
\ 4

A
A
A
h 4

3.5.4 IMPLEMENTACIO DISCRETA EN DSP

Quan es fa una implementacié digital d’'un control, la maxima velocitat de
commutacid vindra donada pel temps de calcul del DSP. Els
microprocessadors DSP estan especialitzats en el processat a gran velocitat
d’operacions multiplicacié i suma, operacions basiques que mitjangant la teoria
de control discret implementen qualsevol operacid matematica analogica
(multiplicacié, suma, integracio, derivacid...). Els DSPs encarats al control
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poden implementar qualsevol dels esquemes de commutacié esmentats. En la
nostra Tesi el métode de commutacié és analeg al de biestable, ja que la
variable de control roman sense alteracié fins que s’ha realitzat el calcul del
control. Els controls dissenyats es tradueixen al moén digital utilitzant la
transformada Z, i seguidament s’implementen utilitzant el llenguatge C i el
llenguatge ensamblador. ElI programa de control es realitza ajudant-se
d’'interrupcions temporitzades que marquen els temps de presa de dades,
calcul de superficies i presa de decisions mitjangant comparacions.

3.6 CONCLUSIONS

Aquest capitol s’ha centrat en el control no lineal: en mode lliscament i en la
linealitzacio per realimentacio.

S’ha definit la nocié de superficie de lliscament i s’han exposat les condicions
que s’han de complir per a l'existéncia d’un régim lliscant. S’ha descrit el
meétode de disseny del control en mode equivalent que permet determinar la
dinamica temporal del sistema en el regim lliscant. S’han descrit també les
condicions que ha de complir la superficie de lliscament per aconseguir que la
funcio de sortida tingui la dinamica desitjada pel dissenyador.

En el camp de la linealitzacié per realimentacioé s’ha descrit un sistema no lineal
i s’ha explicat la manera general d’eliminar la no linealitat amb [I'objectiu
d’obtenir una dinamica lineal en llag tancat. La nova dinamica en llag tancat
podra ser controlada mitjangant les eines classiques de control lineal. S’ha
definit el concepte de grau relatiu d’'un sistema, que permet tenir una primera
visio de les capacitats del control per a linealitzar-lo.

Seguidament s’han descrit diversos controls no lineals particularitzats a
convertidors simples d’ordre 2.

S’han escollit el convertidor buck i el convertidor boost ja que el primer és de
fase minima i el segon no, doncs el buck té un grau relatiu r=2 respecte a la
tensié de sortida i el boost grau relatiu =1. D’aquesta manera hem vist la
problematica associada al disseny de controls per sistemes de fase no minima,
on queden variables sense controlar.

El convertidor buck és un sistema de fase minima, ja que la funcid6 de
transferéncia de tensions sortida-entrada no té cap zero al semipla dret.
Aleshores, tal com s’ha vist, es pot controlar el sistema només amb I'ajut de la
variable de sortida v,.

En convertidors amb la funci6é de sortida de fase no minima, de grau relatiu r
diferent de I'ordre del sistema n, els procediments explicats no poden aplicar-se
directament. El que s’ha de fer és escollir una funci6 de control que
aconsegueixi controlar la funcié de sortida i totes les seves derivades fins a la
de grau r corresponent també a I'ordre del sistema n. De tota manera, es viable
sintetitzar controladors sense utilitzar un sensat del corrent dels inductors, com
es reflexa en els treballs de Liu i Krein [Liu95b] [Midya01].

Per acabar el capitol s’han presentat diverses opcions per a la implementacié
practica dels circuits de commutacié dels interruptors de control, a frequéncia
variable i a frequéncia fixa.



46

Capitol 3. Controls no lineals




Capitol 4. Rectificadors amb elevat factor de poténcia 47

CAPITOL 4

4. RECTIFICADORS AMB ELEVAT FACTOR DE
POTENCIA

Tal com hem vist en I'apartat d’introduccio, la utilitzacio creixent dels dispositius
electronics que necessiten una alimentacié continua fa imprescindible I'is de
rectificadors CA/CC. Des del punt de vista de la xarxa de distribucio, per evitar
la generacio de poténcia reactiva i harmonics de corrent, és interessant que el
corrent absorbit per 'equip segueixi a la tensido de xarxa en forma i en fase
donant un factor de poténcia unitari en el cas optim. Un control actiu del factor
de poténcia ha de forgar al corrent d’entrada a seguir a la forma d’ona de la
tensio de xarxa, i al mateix temps controlar la seva amplitud de manera que la
poténcia mitjana subministrada per la xarxa sigui la mateixa que la consumida
per la carrega.

Els rectificadors CA/CC han de complir la nova normativa IEC 61000-3-2, que
doéna diversos limits per a diferent aparellatge de poténcia. Aquesta normativa
fa una classificacioé entre quatre classes: A, B, C i D per als equips electronics.
Nosaltres ens centrarem ens els equips de classe A, un grup generalista que
inclou ordinadors personals, receptors de televisio, carregadors de bateries per
SAls, etc.. Nosaltres suposarem que dissenyem un rectificador d’1 kVA per a
un carregador de bateries. La taula seguent mostra els limits maxims que
marca la normativa per als sistemes de classe A. [IEEE95] [IEEEOQO].
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Taula 6 Limits d’harmonics en
classe A, Norma IEC 61000-3-2

Harmonic | Maxim harmonic
(n) permés (Arms)

3 2.30

5 1.14

7 0.77

9 0.40

11 0.33

13 0.21

15 0.15*15/n

En aquest capitol es proposen dos controladors per a un rectificador amb factor
de poténcia unitari, basat en un convertidor boost, dissenyats per complir la
normativa. De les tres alternatives de control per aquests sistemes que s’han
descrit a I'apartat introductori, utilitzarem el control amb multiplicador i el control
per l'aproximacid de l'estat quasiestacionari. Es descriu l'estructura de
conversié sense usar el model en petit senyal com a base per a la sintesi del
controlador. El procediment que s’utilitza es basa en el model exacte bilineal de
I'estructura, que permet introduir un control lliscant justificant en tot moment el
tipus de dinamica que prenen les variables d’interés, per adequar-les a les
prestacions que habitualment es demanen a aquest tipus de sistemes.

4.1 CONTROL NO LINEAL DEL RECTIFICADOR

4.1.1 DESCRIPCIO BILINEAL DEL CONVERTIDOR BOOST.

A la Figura 27 es veu I'esquema basic del convertidor boost treballant com a
rectificador.

L iL~sgn(Vi) L ij-u
[\ >
— > —> 4 +V, +V,
4 1 = x L ] e + e
v 1 | Slﬁw% R — RL, Vvou ——C <R
! = = =

Figura 27. Convertidor boost rectificador i model circuital bilineal del convertidor.

Les equacions que descriuen el comportament del convertidor boost son les
seguents:

D vf-v,-u (4-1)
ot
cHo i y_Yo (4-2)
ot R,

on u és I'entrada de control, que pot prendre els seglients valors:
u =1 sil'interruptor S; no condueix
u = 0 si l'interruptor S; condueix
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4.1.2 CONTROL EN MODE LLISCANT
Tal com s’ha comentat a la introduccié general, el control ha de procurar
aconseguir dos objectius diferents:
a) que el corrent d’entrada i; segueixi a la tensié v;.
b) aconseguir una tensié de sortida regulada a v, rer.
A continuacio es descriu com s’assoleixen ambdds objectius.

4.1.3 LLAC DE CONTROL DE CORRENT

L’objectiu basic d’aquest control es aconseguir que el corrent iy segueixi a la
tensié de xarxa rectificada:

i = s =KV (4-3)

Per realitzar el control de corrent s’imposara una dinamica apropiada a i,
[Lopez.099] [Miret00].

Donat que el grau relatiu r de la variable i és 1, una dinamica adequada per
aquesta variable és la seguent:

d(lref _iL) +k(l (4-4)

dt

L’equacio (4-4) correspon a s=0, ja que en mode lliscament es compleix la
relacio d’invariancia (3-8): s=s=0. La superficie de lliscament sera doncs:

~i)=0

ref

=K+ [ (I =i )T+ (ot =i, ) (4-5)
De les equacions (4-1), (4-2) i (4-5) pot deduir-se I'expressié de control

equivalent:

ol i1 (46)
:|Vi|+L ki [lref ’L] o

u
eq v,

Amb el sistema obtingut comprovarem si es compleixen les condicions
d’'invariancia s(x)-s(x)<0, i d'aquesta manera trobarem els dos valors de u que
ho satisfan. Tenint que la derivada de la superficie:

80 =k, (L —i, ) + 2t =10 (4-7)
dt
i substituint de I'equacid bilineal (4-1):

dl

re ; 4-8
L'T;"'L'ki'(/ref_IL):|Vi|_Vo'u ( )

Aleshores hem de tenir en compte les dues condicions que es poden donar:

. 4-
Sis>0=§<0 = L-%u-k,-(iref—iL)—(]v,|—vo-u+)<0 (4-9)
, . dy ., .
Sis<0=8>0 = —L-T—L k, (/ref—/L)+(]v,-|—vo u )<0 (4-10)
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i sumant I'equacio (4-9) amb 'equacio (4-10) obtenim la relacié que fara complir
la condicié d’invariancia:

Vo' [u™-u]<0 (4-11)
i d’aqui obtenim els valors de v i u™:
ut=0; u =1 (4-12)

Fins ara només ens hem fixat com a objectiu que el corrent i, segueixi al
corrent de referéncia i, perd no hem indicat com calcular aquest valor. En
'apartat seglient es desenvolupa el control d’aquesta referéncia, juntament
amb el control de la tensié de sortida.

4.1.4 LLAC DE REGULACIO DE LA TENSIO DE SORTIDA

Per aconseguir un elevat factor de poténcia, el corrent d’entrada ha de seguir a
la tensi6 de la linia:

ii=k-v, (4-13)
on k depén de la carrega, de la tensié de xarxa i de I'eficiéncia del sistema. Per
al cas de rendiment unitari s’obté:

Pin = Pout (4-14)

2
2-v;

TRV

v2
<k vis=—2 5 k
L

on P, és la poténcia d'entrada, P,y €s la potencia de sortida i V), és el valor de
pic de la tensid de xarxa.

En estat estacionari k sera constant, pero si es produeixen pertorbacions a la
carrega o a la tensié de xarxa, k variara cap a un nou valor. Es per aixd que es
necessita un control de k per regular la tensié de sortida v, en front a
pertorbacions, havent-se de garantir la seva estabilitat.

Suposant el seguiment del corrent i, perfecte:

i =l =k|v;]| (4-15)

en aquest cas I'expressio del control equivalent prendra la forma:

i (4-16)
=

Substituint (4-16) en (4-2) s’obté:

dv, k|V,-|2 v, (4-17)

d Cv, CR,

que correspon a una dinamica no lineal per a la tensio de sortida v,,.

Per aconseguir una dinamica lineal del valor mitja de la tensié de sortida <v,>,
s’escull k de manera que puguem obtenir una dinamica de segon ordre per a la
variable de sortida (veure apartat 3.2.2. “La teoria de la linealitzacié per
realimentacid”). Aixi doncs escollim k:
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k(t)= 6 <Vo > (kiv J(Vo_ref_ <V >)dr + kpv (Vo_ref_ <Vo >)) (4-1 8)
on C és el valor estimat o nominal del condensador.

Promitjant I'equacio (4-18) en un semicicle de la tensié de xarxa i substituint pel
valor de k proposat, s’obté la seguent equacié diferencial per al valor mig de la
tensid de sortida <v,>:

d2<vo>+( 1 +kvap2]d<vo> VZ % (4-19)

o_ref

> +k, L2 <v,>=k,L2v
ot CR, 2 ot 2 2

Observant I'equacio (4-19) es pot veure que es tracta d’'una equacio diferencial
lineal que permet estabilitzar la tensié de sortida. Aquesta equacio és estable si
es compleixen les seguents condicions:

Ky >0 i k>0 (4-20)
Identificant (4-19) amb un sistema de segon ordre en el domini de Laplace:
SZ+2§a)OS+a)02=O (4-21)

podrem trobar els parametres que condicionen el comportament en régim
transitori de la sortida v,:

1 kN (4-22)
2 e
W, =5 E= T
2 ki\V,
2

Es pot apreciar perfectament que variant els parametres de control kp, i ki
podrem escollir la dinamica desitjada per v,, amb dos graus de llibertat. Aixi
doncs, hem aconseguit linealitzar la dinamica de v,.

La Figura 28 mostra el diagrama de blocs del controlador lliscant dissenyat. El
compensador del llag de tensié absorbeix la constant C, de manera que kp,' =
Kov~ Ci ko' = Kpi- C.
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Figura 28. Diagrama de blocs del controlador lliscant del rectificador.

4.1.5 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per verificar l'estratégia de control proposada s’han realitzat diferents
simulacions del sistema, utilitzant els valors de components i parametres de
control mostrats a la seguent taula:

Taula 7
Parametre Valor
Vi 155-sin(2-7-50-t) V
L 100 pH
C 2000 pF
R; nominal 250
Vo_ref 200V
ki 0.01
kov' 50-10°
ki, 2-10°
fs , frequencia de| 100 kHz
commutacio
fs , freqliéncia de | 100 Hz
tall filtre v,

Els parametres de control ki/ i kp/ s’han escollit de manera que facin el
sistema prou rapid i amb el minim sobreimpuls. La Figura 29 mostra I'arrencada
del sistema des de tensio de pic de xarxa fins a la de referéncia, per a diferents
valors d’aquests parametres. Es pot apreciar un primer interval en el qual no hi
ha lliscament, degut que els integradors no han arribat encara a l'estat
estacionari. Una possible solucié seria inicialitzar els integradors a un valor
proper al del seu estat estacionari amb carrega nominal. Evidentment aixo faria
decidir-nos per una implementacié digital amb DSP. Amb els pols dobles
conjugats (casos A, B, C, D i E) obtenim una resposta rapida perd amb un petit
sobreimpuls. Per una part imaginaria petita (cas C) I'inici del lliscament es fa
més tard. Amb pols reals (cas F) la resposta es fa més lenta perd sense sobre-
impuls.
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La Figura 30 mostra el diagrama de pols corresponent als diferents valors de
kivyi kpv,.

250

100

. TB XD
° 15

Ea
[e]

0

0 02 04 06 08 1 12 25 70 e 0
Temps [s] Real Axis

Figura 29. Tensi6 de sortida v, [V] a
larrencada des de tensié de xarxa per
diferents valors de k;,' i kp,'.

(A:Ki,'=7-10° K,,,'=5-10%B:K;, ' =2-10° K, '=5-10"%;
C:Ki,'=0.7-10° K,,'=5-10%,D:K;,'=2-10"°,K,,'=5-10"%;
E:Ki, '=2:10° K,,=1-10"F:K;,/'=2:10°, K,,,'=277-10°°)

Figura 30. Diagrama de pols de la funci6 de
transferéncia de v, per diferents valors de
ki) i Koy

La variable de control k; no intervé en el comportament de v, sind només en el
seguiment del corrent de xarxa respecte de la tensidé de xarxa, degut a I'efecte
d’eliminacié d’error en regim permanent del terme integral de I'equacié (4-5).
Quant més gran és aquest valor millor és el seguiment de la tensié de xarxa,
perd provoca inestabilitat en el cas de salts de carrega.

La Figura 31 mostra la tensié de xarxa v; i el corrent de xarxa j; alimentant la
carrega nominal en estat estacionari. El seguiment de la tensié de xarxa per
part del corrent de xarxa és molt bo, gracies a I'elevat valor de k;, produint-se
nomeés un petit desfasament del corrent durant els pics de la tensié d’entrada.
La Figura 32 mostra el contingut harmonic del corrent j; en tant per cent
respecte de I'harmonic fonamental a 50 Hz. La distorsido harmonica total (DHT)
és del 2.71%, Per tant el nostre rectificador compleix perfectament les normes
IEC 1000-3-2 i IEC 61000-3-2 [IEEE95] [IEEEOQQ].
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Figura 31. Tensié d’entrada v; [V] i corrent Figura 32. Harmonics del corrent Yd‘entr‘ad_a
j; en tant per cent respecte a I'harmonic

d’entrada i; [Ax5] en régim permanent. principal DHT= 2.71%.

La Figura 33 mostra el comportament de la tensioé de sortida v, [V] i la variable
de control kK [mA/V] en front a un salt de carrega de 100 Q a 75 Qi tornar a 100
Q. Tal com pot observar-se el sistema es regula perfectament.

24 25 26 27 2.8 29 3
Temps [s]

Figura 33. Tensio6 de sortida v, [V] i variable de
control k [mA/V] amb salt de carrega de 100 Q
a75Qitornara 100 Q.

4.1.6 VERIFICACIO DEL CONTROL A BAIXA FREQUENCIA

En les simulacions de l'apartat anterior s’ha considerat una frequiéncia de
commutacio elevada per simular el comportament del control. Per tal
d'implementar el sistema utilitzant un DSP i IGBTs s’ha simulat el disseny amb
una frequéncia de commutacioé de 20 kHz. L'inductor de sortida s’ha hagut de
pujar de 100 uH fins a 4000 uH de manera que mantingués el nivell de corrent
adequat durant tot el temps de calcul. Els altres parametres de simulacié s’han
deixat igual.
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Taula 8
Parametre Valor
Vi 155-sin(2-7-50-t) V
L 4000 pH
C 2000 pF
R nominal 25Q
Vo_ref 200V
ki 0.01
Kov 46-10°
Kiy 1.96-10°
f. , freqiiéncia de | 100 Hz
tall filtre d’vo
fs , frequéencia de | 20 kHz
commutacio

La Figura 34 mostra la tensido de xarxa v; i el corrent que subministra j;
alimentant la carrega nominal de 25 Q en estat estacionari. Podem apreciar
que el seguiment és prou bo, perd evidentment, la baixa frequéncia de
commutacio provoca un arrissat elevat, i també pérdua de seguiment durant els
passos per zero. La Figura 35 mostra el contingut harmonic del corrent j; en tant
per cent respecte de I'harmonic fonamental a 50 Hz. En aquest cas la DHT és
d’'un 5,68%. El tercer harmonic és de només 1.66% del principal. Ara bé, es pot
apreciar que apareixen tots els harmonics imparells de valors comparables amb
el tercer. Podriem dir que hem aconseguit un “spectrum spreading” del soroll de
commutacio, millorant el comportament segons la norma IEC 61000-3-2.

iin/ 111%
10— \

harmonic| iin/ii1
o 2 0,091
o 3 1,66]|
4 0,06
i 5 1,83
6 0,06
6 7 1,84]1
8 0,05
s 9 1,46
o 10 0,05
11 1,37
77777777 3 12 0,04
13 0,96
77777777 2 14 0,04[1
1J1ALLLLM
it 0
0.24 0.245 0.25 0.255 0.26 2 4 6 8 10 12 14 16 18 2
Temps [s] Harménic
Figura 34. Tensio d'entrada v; [V] i corrent Figura 35. Harmonics del corrent d’entrada j;
d’entrada j; [Ax5] en régim permanent. en tant per cent respecte a I'harmodnic
Freqiiéncia de commutacio fs= 20 kHz. principal DHT= 5,68%. fs= 20 kHz.

La Figura 36 mostra el comportament del sistema en front al salt de carrega,
comparant-la amb la Figura 33 es pot veure que en quant a la tensio de sortida
la baixa freqiiéncia de commutacio no influeix.
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24 25 26 27 2.8 29 3
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Figura 36. Tensio de sortida v, [V] i variable de
control k [mA/V] amb salt de carrega de 100 Q
a75Qitornara 100 Q.

Com a conclusio, una vegada vistes les prestacions del control dissenyat,
podriem dir que és interessant en quant a que linealitza el comportament
dinamic de la tensio v, fent-lo de segon ordre, ara bé el sistema és lent degut a
que usem la integral de 'error v, i la multipliquem per la mateixa variable v,. Ara
bé, la complexitat d’'implementaciéo d’aquest control fa gairebé imprescindible
I'ds d’'un DSP per a la seva realitzacio digital.

4.2 RECTIFICADOR AMB CONTROL SIMPLIFICAT

Vegem ara un control per al rectificador que utilitza la hipotesi quasi-
estacionaria. L’atractiu principal d’aquest control és la simplicitat en la seva
implementacio.

4.2.1 MODEL DEL RECTIFICADOR

Les equacions que descriuen el comportament del convertidor boost de la
Figura 27, tal com hem vist abans, sén les seguents:

L9 v, u (4-23)
ot

c av, _ i, u Vs (4-24)
a R,

on u és I'entrada de control, que pot prendre els seguents valors:
u =1 sil'interruptor S; no condueix

u = 0 si I'interruptor S; condueix

4.2.2 DISSENY DEL CONTROL LLISCANT DE CORRENT

L’objectiu del control és que es compleixi:
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i, = k{V]| (4-25)

Per assolir la igualtat de lI'equacié (4-25), perd sense usar multiplicadors,
podem considerar I'aproximacio d’estat estacionari, on la relacié entre tensio
d’entrada i tensio de sortida d’'un boost és:

Vo . 1 (4-26)

v

~
~

| <u>

on (uy és el valor mitja de la variable de control u durant un periode de
commutacio.

Substituint (4-26) a (4-25), i sabent que |i| = i,, obtenim el nou objectiu de
control:

ip~k-vy, - <u> (4-27)
i tenint en compte que i i el factor kv, sén gairebé constants durant un periode
de commutacio, la relacio (4-27) es pot aproximar per:

<i,—k'u>~0 ; k'=k-v, (4-28)

i ja tenim la nova variable de control k’ que s’utilitzara per a regular la tensié de
sortida.

Per assolir I'objectiu del rectificador, I'expressié (4-28) s’ha de satisfer quan
s’arriba al régim lliscant, i identificant-la amb s=0 deduim la superficie de
lliscament:

s=<i, —k'-u> (4-29)
i tenint en compte la condicid d’assoliment s-s <0 deduim la llei de control:

e 1 quan s -sgn(vy)>0 (4-30)
|0 quan s-sgn(v,)<0

4.2.3 DISSENY DEL LLAG DE TENSIO

La magnitud del factor d’escala k’ de (4-29) s’ha de controlar de manera que
'energia que absorbeix el rectificador sigui igual a l'energia lliurada a la
carrega. En aquest cas proposem el control simple proporcional integral (PI)
[Krein98]. L’entrada del control Pl és la diferéncia entre el valor mitja de la
tensié del condensador del filtre <v,> i la tensio constant de referéncia que es
desitja v, rer, @ssumint sempre que v, > |vj|, doncs es tracta d’'un convertidor
boost:

K'=Ky(< Vo >V, ror) +K; j (<Vy >V, o) dT (4-31)

El valor mitja de la tensié del condensador de sortida s’obté mitjangant un filtre
RC de primer ordre.
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4.2.4 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per verificar

'estratégia de control

proposada s’han

realitzat diferents

simulacions del sistema, utilitzant els valors de components i parametres de
control mostrats a la seguent taula:

Taula 9
Parametre Valor
Vi 155-sin(2-7-50-t) V
L 100 pH
C 500 pF
R; nominal 250
Vo_ref 200V
kp .015
ki 50
fs , frequiencia de| 100 kHz
commutacio
f. , freqiiéncia de | 586 Hz
tall filtre <i, —k’u>
f. , freqiiéncia de | 100 Hz
tall filtre d’vo

La Figura 37 mostra el diagrama de blocs del controlador lliscant del

rectificador.
L
) Y YL
+ — 4 + V5
Pont 1p
.+
g Vil E—— Ry
S1
Diodes 3 B
. F.P.B.
L t
u=0,1 <Vo>
u A\ I'.P.B. | kw f K’ | Control n
| (| ° Pl |e—@P=e
— Vo_ref

Figura 37. Diagrama de blocs del controlador lliscant del rectificador.

La Figura 38 mostra la tensié de xarxa v; i el corrent de xarxa j; alimentant la
carrega nominal en estat estacionari. El seguiment de la tensié de xarxa per
part del corrent de xarxa és molt bo, produint-se només una petita distorsi6é de
corrent durant els pics de la tensi6 d’entrada. La Figura 39 mostra el contingut
harmonic del corrent j; en tant per cent respecte de I'harmonic fonamental a 50
Hz. Els harmonics imparells fins al 15° s6n superiors a '1% del principal, ara bé
la distorsié harmonica total (DHT) és del 4.95%. Vista la DHT i el valor dels
harmonics principals, podem dir que el rectificador compleix perfectament les

normes IEC 1000-3-2 i IEC 61000-3-2 [I[EEE95] [IEEEQQ].
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Figura 38. Tensié d’entrada v; [V] i corrent Figura 39. Harmonics del corrent Yd‘entr‘ad_a
j; en tant per cent respecte a I'harmonic

d’entrada i; [Ax5] en régim permanent. principal, DHT= 4.95%.

La Figura 40 mostra el comportament de la tensio de sortida v, [V] i la variable
de control kK’ [mA/V] en front a un salt de carrega de 100 Q a 75 Qi tornar a 100
Q. Tal com pot observar-se el sistema es regula perfectament.
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Figura 40. Tensio6 de sortida v, [V] i variable de
control k' [mA/V] amb salt de carrega de 100 Q
a75Qitornara 100 Q.

4.2.5 VERIFICACIO DEL CONTROL A BAIXA FREQUENCIA

En les simulacions de l'apartat anterior s’ha considerat una frequiéncia de
commutacio elevada per simular el comportament del control. Per tal
d'implementar el sistema utilitzant un DSP i IGBTs s’ha simulat el disseny amb
una frequéncia de commutacié de 20 kHz. La bobina de sortida s’ha hagut de
pujar de 100 uH fins a 4000 uH de manera que mantingués el nivell de corrent
adequat durant tot el temps de calcul. Els altres parametres de simulacié s’han
deixat igual.
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Taula 10
Parametre Valor
Vi 155-sin(2:7-50-t) V
L 4000 pH
¢ 500 uF
R nominal 25Q
Vo_ref 200V
ki 50
kp 0.015
fs , freqiéncia de | 586 Hz
tall filtre <EU>
f, , freqiiéncia de |20 kHz
commutacio

La Figura 41 mostra la tensié de xarxa v; i el corrent que subministra aquesta j;
alimentant la carrega nominal de 25 Q en estat estacionari. La Figura 42 mostra
el contingut harmonic del corrent j; en tant per cent respecte de I'harmodnic
fonamental a 50 Hz. En aquest cas la DHT és d’'un 6.56%. Segons la norma
IEC 61000-3-2 el tercer harmonic per un equip de classe A (per exemple un
carregador de bateries d’un SAl) pot tenir com a maxim 2.3 A (Taula 6). En el
nostre cas, 'harmonic principal (a 50 Hz) és de 14 A, per tant no superem els
limits. En els seguents harmonics tampoc se superen.

iin/ 111%
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Figura 41. Tensié d’entrada v; [V] i corrent Figura 42. Harmonics del corrent d’entrada

j; en tant per cent respecte a I'harmonic

d’entrada jj [Ax5] en régim permanent. principal DHT= 6.56%. fs= 20 kHz.

Frequiéncia de commutacié fs= 20 kHz.

La resposta al salt de carrega és molt semblant al cas en el que treballem a alta
frequeéncia.
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Figura 43. Tensio de sortida v, [V] i variable de
control k' [mA/V] amb salt de carrega de 100 Q
a75Qitornara 100 Q.

Com a conclusiéo podriem dir que el control dissenyat presenta una bona
resposta en quant al seguiment de la tensié de xarxa, amb un control de corrent
simplificat.

4.3 COMPARACIO AMB UN CONTROL LINEAL

Per tal de comparar les prestacions dels dos controls per a rectificadors que
hem proposat s’ha simulat també un control lineal, el tipic per corrent amb
multiplicador i sortida per modulaci6 de polsos PWM [Kazerani91] [Krein98].

Verror = kp (iL_ref - IL) + k:J' (iL_ref - IL) (4-32)
on iL_ref - (kp‘/ (VO_fef_ <Vo >)+ kivJ- (Vo_ref_ <V, >)) |V/| (4-33)

La simulacié s’ha fet directament a una freqiéncia de commutacié de 20 kHz.
Els altres parametres del control lineal son:

Taula 11
Parametre Valor
Vi 155-sin(2-%-50-t) V
L 4000 pH
C 500 pF
R, nominal 25Q
Vo ref 200V
ki 10
k, A
k; 50
Koy 0.015
f. , freqiiéncia de | 100 Hz
tall filtre d’vo
fs , frequéncia de |20 kHz
commutacio

La Figura 44 mostra la tensié de xarxa v; i el corrent que subministra aquesta j;
alimentant la carrega nominal en estat estacionari. Es pot apreciar la pérdua de
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seguiment tipica del pas per zero de la tensié de xarxa. La Figura 45 mostra el
contingut harmonic del corrent j; en tant per cent respecte de I'harmonic
fonamental a 50 Hz. En aquest cas la DHT és d'un 9.1%. Es pot veure
clarament la pérdua de seguiment deguda al pas per zero. Estudiant el
contingut harmonic del corrent d’entrada veiem que també es compleix la
norma IEC 61000-3-2.

[VIA] S o

150 : 0 ‘ I,n/ |:1 % ‘ ‘ ‘
harmonic iin/ii1
10 P or 2 0,04
/ ix5 ol 3 8,00
\ 4 0,01
50 7 5 2,59
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/ 6r 7 2,03

0 8

il 0,00

9 1,75

/ 4k 10 0,00}

-50 / 11 1,33
-100 \ L

“"\—/

-150

024 0242 0244 0246 0248 025 0252 0254 0256 0258 026
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Figura 44. Tensi6 d’entrada v; [V] i corrent Figura 45. Harmonics del corrent ,d’entrgd_a
i; en tant per cent respecte a I'harmonic

d’entrada jj [Ax5] en regim permanent. principal DHT= 9.1%. fs= 20 kHz.

Freqléncia de commutacio fs= 20 kHz.

La resposta al salt de carrega es mostra a la Figura 46.

24 25 26 27 2.8 2.9 3
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Figura 46. Tensio de sortida v, [V] i variable de
control k [mA/V] amb salt de carrega de 100 Q
a75Qitornara 100 Q.

En el seglent apartat realitzarem una comparacié entre els dos controls
proposats i el control lineal.

Vegem ara una taula comparativa dels tres controls analitzats, els dos
proposats i el de referéncia. La primera columna indica el tipus de control del
rectificador; la segona indica el nombre de variables que s’han de sensar; la
tercera indica la complexitat de calcul del control; la quarta indica la distorsio
harmonica total obtinguda per simulacié a una freqiéncia de commutacié de 20
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kHz; la quarta, cinquena i sisena indiquen el valor percentual del tercer, cinqué i
seté harmonic de corrent respectivament, respecte de 'lharmonic a frequéncia
fonamental, i també el seu valor en Arms.

Taula 12, Comparativa entre controls per al rectificador

control variables complexitat distorsio harmonica a ;=20 kHz
sensades | delcalcul” [ DHT 3* harm 5° harm 7° harm
%1% |Arms [%1* |Arms [ %1% |Arms
liscant | (Vo I, Vil | | | ** 568| 166] 023] 183] 025] 1.84] 026
G-kuy | (Voy I [ 6.56| 54| 075| 3.37| 047| 2.17| 0.30
lineal Vol Vil [T [ 91| 8| 11| 259] 0.36| 2.03| 0.28
‘nota: [ = integral ; *= producte

Estudiant la Taula 12 es pot deduir que el control més simple en quant a
complexitat de calcul i variables sensades proporciona un bon espectre del
corrent d’entrada, complint perfectament normatives. El seu punt fort é€s que no
necessitem utilitzar multiplicador per efectuar el seguiment. El control lliscant
és el que presenta una menor distorsi6 harmonica i podriem dir que realitza
una dispersid del soroll per tot I'espectre (spectrum spreading en terminologia
de processat de senyal), obtenint uns harmonics principals molt reduits, a
costa, aixo si de complicar el control amb dues multiplicacions en lloc d’'una del
control lineal. El control de referéncia té com a punt feble la distorsié deguda al
pas per zero. Tots tres perdo compleixen normes.

4.4 CONCLUSIONS

En aquest apartat s’han proposat dos procediments de control per rectificadors
amb un elevat factor de poténcia. El primer control t¢ com a objectiu linealitzar
el comportament dinamic de la tensié de sortida. Aquest control presenta una
elevada complexitat de calcul que fa imprescindible la seva implementacio
digital. El segon control s’ha desenvolupat suposant la hipotesi d’estat quasi-
estacionari i ens ha permés obtenir un control molt simple, amb facil
implementacié analogica. Els resultats de la comparativa d’aquests controls
amb un de referéncia en la industria proven la validesa dels métodes
proposats. El control lliscant proposat déna una distorsi6 harmonica
comparable a I'obtinguda amb el control lineal, ara bé, mesurant els harmonics
principals veiem que obtenim una reduccié més apreciable dels 3%, 5°, 7°i 9°
amb el nostre control que amb el lineal. El control simplificat proposat déna
prou bons resultats, pitjors que el control lineal perd6 amb una implementacié
fisica molt simple.

Com a conclusié i en quant a la dificultat de disseny, els controls dissenyats, a
diferencia d’altres alternatives, permeten un disseny ordenat dels llagos de
control que apareixen en aquest tipus d’estructures de conversio.
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CAPITOL 5

5. INVERSORS

En aquest capitol presentem dos controls per a un inversor CC/CA basats en la
topologia buck. Aquesta topologia, tal com s’ha deduit al capitol 3, es mostra
molt apta per al disseny de controls no lineals degut a que és de fase minima, i
per tant I'ordre del sistema coincideix amb el grau relatiu d’aquest. Aixi doncs
es podra utilitzar directament la descripcio bilineal del sistema per al disseny.

5.1 CONTROL NO LINEAL D’UN INVERSOR

Per tal de millorar el control proposat en l'apartat 3.4, “Linealitzacido per
realimentacié de convertidors CC/CC i CC/CA”, i de retruc fer-lo apte per al
seguiment de senyal ens basarem en la metodologia descrita a [Slotine91]
sobre linealitzacio per realimentacio.

5.1.1 MODEL DE L’'INVERSOR

La Figura 47 mostra el model de l'inversor basat en la topologia buck utilitzat.
En aquest cas, I'objectiu de control és obtenir una tensio v, s, variable en el
temps, a la sortida v,. Per tal de deduir el control d’aquest sistema utilitzarem
primer la teoria basica de la linealitzacié per realimentacié i seguidament
aplicarem la metodologia descrita en 3.2.2 “La teoria de la linealitzacio per
realimentacié”.
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+V,

o +Vo

E

L Ca
Carrega — C arrega

Figura 47. a) Model simplificat de I'inversor. b) Circuit equivalent.

Observant el circuit equivalent mostrat a la figura pot deduir-se el model bilineal
d’aquesta estructura de conversio, que per al cas de components ideals i una
carrega resistiva pura R, presenta la forma:

di

—L_-Fu-v (5-1)
t o

v (5-2)
a " R,

on u és I'entrada de control, que pot prendre els seguents valors:
u =1 si els interruptors S,i S3 condueixen
u = -1 si els interruptors S7i S; condueixen

5.1.2 DEFINICIO DEL CONTROL

Utilitzant (5-1) i prenent la derivada de (5-2), obtenim:

2 5-3
LC_d\go L.dVe y_g.y (5-3)
a?> R, dt

Aleshores la dinamica mitja de la tensié de sortida es pot expressar com:

d*v,) L d(v,) (5-4)

LC- +(V)=(E -u
dt? R, dt o) =(E 1)

Per aconseguir una regulacié de la tensio de sortida i, a la vegada, una
dinamica lineal, el terme no lineal de (5-4) pot identificar-se com [Miret02]:

d(<vo_ref> - <Vo>) n
dt

(5-9)

(E )=k, [ (Vo eg) = Vo) )le + Ky Ky Vo ror) = (K +1) - (V)
Tal com s’aprecia a I'equacio (5-5) només ens caldra prendre dues mesures de
tensid v, i (E-u), i Vo rer €S la tensio de referencia variable en el temps. En
consequencia, la dinamica de la tensié de sortida en llag tancat vindra donada
per la seguent equacio diferencial lineal:

d2< o ref> +k d<vo_ref> (5_6)

LC— Yo’ +K(v
dt? Pdt Vo rer)

d3<v> ( k)

d2(v )y g Hvo)
dt® R, Ko d

9~ + k(v,) =k,

Observis com en aquest cas s’obté una dinamica de tercer ordre i, a més a
meés, es disposa de tres coeficients de control kp, kg i ki, que permeten ubicar
convenientment els pols del sistema, per aconseguir les especificacions
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transitories desitjades. Per obtenir una dinamica de sortida insensible a la

resisténcia de carrega ha de complir-se la seguent desigualtat:

Lok, (5-7)
L

La determinacio dels altres dos parametres es fara tenint en compte el

diagrama pol zero del sistema i les caracteristiques dels transitoris i velocitat de

resposta desitjada.

Observant I'equacié (5-6) veiem que es tracta d’una equacidé diferencial estable,
sempre que les constants de control siguin positives, i que en estat estacionari
convergeix a Vo = Vo_ref.

La Figura 48 mostra el diagrama de blocs del control que es proposa. Aquest
controlador implementa I'equacio (5-5), incloent el terme no lineal (E-u), que es
pot obtenir sensant la tensié a la sortida del pont d’interruptors i utilitzant un
filtre passa baixos. Aquest filtre ha de ser dissenyat acuradament per obtenir el
valor promitjat sense canviar el comportament dinamic del sistema. La llei de
control es realitza mitjangant un circuit PWM [Buhler86].

e [ AMI +V,

PID "+ Vo_ref

ve Y

(0]

Figura 48. Diagrama de blocs del controlador no
lineal aplicat a un convertidor buck.

Per tal d’estudiar I'efecte del filtre en la dinamica del sistema, es considera que
el valor mitja del producte Eu es realitza mitjangant un filtre passa baixos de
primer ordre:

@, (5-8)

Hipe(s) =
S+ w,

Aleshores s’obté la dinamica en llag tancat de la tensié de sortida, tenint en
compte l'efecte del filtre:

3 2 5-9
LC+£ M+ £+kd+k—p MJF 1+k +ﬁ M+/<,-<Vo>=kivoref &9
w. | dt? R w. | dt? P aw, ) dt

c (9 ()

D’aquesta equacioé diferencial es desprén que la dinamica estara menys
influenciada pel filtre quant més elevada sigui la seva frequéncia de tall, amb
una cota maxima limitada per la frequéncia de commutacio.
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5.1.3 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per a la simulacio del sistema usem els parametres de la seguent taula:

Taula 13
Parametre Valor
E 170V
L 650 pH
rs 050
C 100 puF
R; nominal 10Q
Vo ref 100 sin(2-%-50-t) V
Ki 15103
Ky 50-10
kp 10
f. , freqiiéncia de | 1.5 kHz
tall filtre (E-u)
fsmaxima 200 kHz

Els coeficients kp, ki i kg s’han ajustat per tal de garantir I'estabilitat i una bona
resposta transitoria de la dinamica de sortida del sistema en llag tancat. El
coeficient ky s’escull per tal que verifiqui (5-7) i es faci insensible el voltatge de
sortida respecte del valor de la carrega R,. La freqiéncia maxima de
commutacio s’ha establert en 200 kHz.

La Figura 49 mostra el diagrama pol-zero del sistema en lla¢ tancat, equacié
(5-6) una vegada aplicat el control no lineal. Tal com es pot apreciar, els tres
pols del sistema estan al semipla esquerre, garantint I'estabilitat del sistema. A
més a més la seva proximitat a I'eix imaginari ens déna una molt bona resposta
transitoria, d’alta velocitat i poc sobreimpuls.
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-1600 -1400 -1200 -1000

Figura 49. Localitzacio dels pols del sistema

I
-800

Real Axis

en llag tancat.

La Figura 50 mostra la simulacié de l'inversor alimentant la carrega resistiva
nominal. Es pot apreciar que el seguiment de v, respecte de Vv, s €s molt
acurat, degut al terme integral de I'error.

Per veure el comportament del seguiment en el cas de diferents carregues s’ha
simulat un salt de carrega des de R, nominal fins a un 50% d’'R;. A la Figura 51
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es pot veure que el comportament del sistema és independent de la carrega,
gracies que hem escollit un valor de k; que compleix I'equacio (5-7).

100

80

60

40

20

0

-20

-40

-60

-80

-100

0.06 0.065 0.07 0.075 0.08 0.015 0.02 0.025 0.03 0.03¢
Temps [s] Temps [s]
Figura 50. Tensié de sortida i tensié de Figura 51. Tensio v,, tensio v, i corrent i,
referéncia amb carrega resistiva nominal. amb salt de carrega de R;=5Q a R, = 2.5 Q.

El desfasament entre la tensio v, i la tensio de referéncia v, s és de tant sols
0.61°

La Figura 52 mostra la simulaciéo de l'arrencada del sistema que passa de
treballar en buit a treballar a carrega nominal per t = 0.025 segons.

Per veure la resposta a canvis en la tensio continua d’entrada E s’ha realitzat
un salt de tensié del 30% respecte de la nominal, la Figura 53 mostra la
resposta, podent-se comprovar que és perfectament immune a aquesta
pertorbacio.

I
0 0.01 0.02 Rk 0.05 0 0.005 0.01 0.015 0.02

Temps [s] Temps [s]
Figura 52. Tensio v, i corrent de carrega i, Figura 53. Tensié6 de sortida quan es
durant la connexié. produeix un salt en la tensié d’entrada del

30% amb carrega resistiva nominal.

Per verificar el sistema treballant amb una carrega no lineal s’ha simulat amb
un rectificador d’ona complerta que produeix un corrent amb un factor de cresta
3, Figura 54 i Figura 55. El sistema respon perfectament a aquesta carrega
amb un petit error en regim estacionari durant els pics de tensio.
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0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.0235 0.024 0.0245 0.025 0.0255 0.026 0.026

1
Tem;;s [s] Temps [s]
Figura 54. Tensié de sortida i corrent de la Figura 55. Detall de la tensio de sortida en
carrega no lineal. el cas de carrega no lineal.

5.2 CONTROL LLISCANT DE L’INVERSOR

Amb l'objectiu d’il-lustrar la metodologia proposada en l'apartat 3 “Control en
mode lliscant”, a continuacié es mostra el disseny del controlador per a un
inversor com el de la Figura 47. La metodologia de disseny es basa en el model
bilineal del convertidor, a partir del qual es dedueix I'algoritme de control,
imposant la dinamica lineal desitjada a la tensio de sortida.

Utilitzarem les equacions bilineals que descriuen el comportament de I'inversor
descrit a I'apartat anterior, (5-1) i (5-2).

5.2.1 SUPERFICIE DE LLISCAMENT

Per aconseguir el seguiment de v, (f) hem d’assignar una superficie de
control en mode lliscant a I'entrada de control del sistema, de manera que es
pugui imposar la dinamica desitjada a la variable de sortida v,(t).

Escollim una superficie de lliscament tal que satisfaci la condici6 de
transversalitat (3-9) i elimini I'error en régim estacionari de la tensié de sortida
[MiretO1]:

S(t) = ki J. (Vo_ref - Vo) dr - kp'vo - iL (5-1 0)
El terme integral ens serveix per eliminar I'error en regim estacionari degut als
elements parasits dels components i a les no idealitats del sistema.

Quan el sistema llisqui el convertidor satisfara la condicié d’invariancia (3-8) a
la interseccid de la superficie, s=0 ; s=0.

Utilitzant (5-1) i (5-2), (5-10) i la condicio d’invariancia obtenim les equacions
diferencials seguents:

%:_k dv,
dt Podt

(5-11)

+ ki (Vo_ref - Vo)
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dv Ve (5-12)
a " R

que correspon a un sistema lineal de segon ordre. Aleshores en régim

estacionari obtenim:

[

Vo_eq = Vo_ref

(5-13)

_ Vo ref (5-14)
lleg = F\_)[_

En régim lliscant es pot obtenir la dinamica en llag tancat del voltatge de
sortida:

d?v, (k, 1 \dv, (k k; (5-15)
— t| =t + = V0: ~ VO ref

dt? C CR, )dt \C c) >

Aquesta equacié diferencial és estable si es compleixen les seguents
condicions:

5-16
ki>0 ; (ﬁ+ 1j>0 ( )
C CR,

i identificant (5-15) amb un sistema de segon ordre en el domini de Laplace:
SZ+2§a)OS+a)02=O (5-17)

podrem trobar els parametres que condicionen el comportament en régim
transitori de la sortida v,:

kK, 1 (5-18)

S
w:\/z . :_C COR
C k.

2 [N
C

Es pot apreciar perfectament que variant els parametres de control k; i K,

podrem escollir la dinamica desitjada de v,, fent-la insensible a les variacions

de carrega R;. Si es compleix la seglent condicid, aquest desacoblament sera

efectiu:

1 5-19

ksl (5-19)
L

Amb el sistema obtingut comprovarem si es compleixen les condicions

d’'invariancia s(x)-s(x)<0, i daquesta manera trobarem els dos valors de u que

ho satisfan. Tenint que la derivada de la superficie:

. dv, di (5-20)
S( ) i (vo_ref vo ) P at at
i substituint de I'equacid bilineal:

dip _Eu-v, (5-21)

a L
aleshores hem de tenir en compte les dues condicions que es poden donar:
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L 5-22

Sis>0=>s<0 = k,.-(voref—vo)—kp-dv"—Eu Yo < ( )
- dt L

Sis<0=§>0 = —k,-(vo_,e,—vo+kp-d;°+EUL_V°<0 (5-23)

Sumant l'equacio (5-22) amb l'equaci6é (5-23) obtenim la relaci6 que fara
complir la condicié d’invariancia:

E-u™ +u*<0 (5-24)
i d’aqui obtenim els valors de u i u™
u =-1,u" =1 (5-25)

5.2.2 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per verificar el funcionament del control desenvolupat, simularem el sistema
mostrat a la Figura 56 amb els parametres de la taula seguent:

Taula 14
Parametre Valor

E 170V
L 100 pH
Is 0.1Q
C 560 pF
R, nominal 50
Vo_ref 100 sin(2-7-50-t) V
kp 5
ki 8-10*
fsmaxima 200 kHz

EI + Vg

A
A

A
A

w

[ |
-
+
O<
-
@
ey

+k%

Lk %

Figura 56. Control lliscant de I'inversor.

La freqUéncia maxima de commutacio s’ha establert en 200 kHz.

La Figura 57 mostra el diagrama pol-zero del sistema en llag tancat,
equacio(5-15), una vegada aplicat el control lliscant. Tal com es pot apreciar els
pols del sistema estan al semipla esquerre, garantint I'estabilitat del sistema. A
més a meés, la seva proximitat a l'eix imaginari ens déna una molt bona
resposta transitoria, d’alta velocitat i poc sobreimpuls.
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Figura 57. Localitzacié dels pols del sistema
en llag tancat.

La Figura 58 mostra la simulacié de linversor alimentant la carrega resistiva
nominal. Es pot apreciar que el seguiment de v, respecte de v, s €s molt bo.
El desfasament entre la tensid v, i la tensio de referéncia v, s €s de 1.2°.

Per veure el comportament del sistema en el cas de diferents carregues, s’ha
simulat un salt de carrega des de R, nominal fins a un 50% d’'R;. A la Figura 59
es pot veure que el comportament del sistema és independent de la carrega,
gracies a que hem escollit un valor de k, que compleix I'equacié (5-19).
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Figura 58. Tensié de sortida i tensié de Figura 59. Tensio v,, tensio v, i corrent i,
referéncia amb carrega resistiva nominal. amb salt de carrega de R, = 5Q a R, =2.5Q.

La Figura 60 mostra la simulaciéo de l'arrencada del sistema que passa de
treballar en buit a treballar a carrega nominal per t = 0.025 s. Per veure la
resposta a pertorbacions en la tensié continua d’entrada E s’ha realitzat un salt
de tensié del 30% respecte de la nominal, la Figura 61 mostra la resposta,
podent-se comprovar que és perfectament immune a aquesta pertorbacio.
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Figura 60. Tensio v,, i corrent de carrega i, Figura 61. Tensi6 de sortida quan es
en la connexio. produeix un salt en la tensié d’entrada del

30% amb carrega resistiva nominal.

Per verificar el sistema treballant amb una carrega no lineal, s’ha simulat amb
un rectificador d’ona complerta que produeix un corrent amb un factor de cresta
3, Figura 62 i Figura 63. El sistema respon perfectament a aquesta carrega
sense distorsio.
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0.01 0.015 0.02 (?.?)235 0.024 0.0245 0.025 0.0255 0.026 0.026
Temps [s] Temps [s]
Figura 62. Tensio de sortida i corrent de la Figura 63. detall de la tensi6 de sortida amb
carrega no lineal. carrega no lineal.

5.3 COMPARACIO AMB CONTROLS LINEALS

Una vegada vistos tant el control lliscant com el control per realimentacio,
caldra comparar les seves prestacions amb les dels controls lineals tipics
aplicats a la industria.

El primer control que estudiarem sera el control en mode voltatge [Krein98], i
seguidament el control en mode corrent [Fraser94].
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5.3.1 CONTROL LINEAL EN MODE VOLTATGE

Utilitzarem un control tipic PWM en mode voltatge definit per:
d(Vy rer — Vo) (5-26)
dt

0N Veror S€ra comparada amb un senyal en dent de serra a 200 kHz i obtindrem
el patré de commutacié dels interruptors del pont.

Veror = kp (Vo_ref - Vo) + ki '[ (Vo_ref - Vo) +kd

Simularem el mateix sistema inversor que hem controlat en els dos apartats
anteriors, amb els parametres mostrats a la taula seguent:

Taula 15

Parametre Valor

E 170V

L 100 pH
Is 0.1Q

C 560 pF
R, nominal 50
Vo_ref 100 sin(2-7-50-t) V
ko 7

ki 10-10°
kg 9107
fsmaxima 200 kHz

La Figura 64 mostra la simulaciéo de linversor PWM alimentant la carrega
resistiva nominal, es pot apreciar que el seguiment de v, respecte de v, r NO
€s massa bo, arrossegant-se error des del pas per zero fins assolir el valor de
pic. El desfasament no es pot mesurar ja que no és constant en tot el cicle.

Per veure el comportament del seguiment en el cas de diferents carregues s’ha
simulat un salt de carrega des de R, nominal fins a un 50% d’'R;. A la Figura 65
es pot veure el comportament del sistema. El subimpuls és prou apreciable i la
recuperacio és molt lenta.
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Figura 64. Tensié de sortida i tensié de Figura 65. Tensio v,, tensio v, i corrent i,
referéncia amb carrega resistiva nominal. amb salt de carrega de R, =5 Q a R, =2.5Q.

Control per voltatge PWM.

La Figura 66 mostra la simulacié de I'arrencada del sistema quan passa de
treballar en buit a treballar a carrega nominal per t = 0.025 segons. La pérdua
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de seguiment té una durada apreciable i la caiguda de tensié en el pic és
elevada, d'uns 9 V.

Per veure la resposta a canvis en la tensié continua d’entrada E s’ha realitzat
un salt de tensié del 30% respecte de la nominal. La Figura 67 mostra la
resposta, que no es veu afectada.
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Figura 66. Tensio v,, i corrent de carrega i, Figura 67. Tensid de sortida quan es
en la connexié. Control per voltatge PWM. produeix un salt en la tensié d’entrada del

30% amb carrega resistiva. Control per
voltatge PWM.

S’ha simulat el control PWM en voltatge alimentant un rectificador d'ona
complerta que produeix un corrent amb un factor de cresta 3, Figura 68 i Figura
69. El sistema no respon massa bé a aquesta carrega.
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Figura 68. Tensio de sortida i corrent de la Figura 69. Detall de la tensié6 de sortida
carrega no lineal. Control per voltatge amb carrega no lineal. Control per voltatge
PWM. PWM.

5.3.2 CONTROL LINEAL EN MODE CORRENT PROMITJAT

El control en mode corrent millora les prestacions del control en mode voltatge,
incorporant informacio6 del corrent de I'inductor. S’utilitza el corrent de la bobina
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d’entrada per detectar canvis a I'entrada, i sovint per controlar sobrecorrents
d’entrada. El control tipic PWM en mode corrent de dos llagos és definit per:

Veror = kp (iL_ref - IL) + kiI(iL_ref - IL) (5_27)

on iL_ref = kpv (vo_ref - Vo) + kiv I (Vo_ref - vo) (5_28)

0N Veror S€ra comparada amb un senyal en dent de serra a 200 kHz i obtindrem
el patré de commutacié dels interruptors del pont.

Simularem el mateix sistema inversor que hem controlat en els dos apartats
anteriors, amb els parametres mostrats a la taula seguent:

Taula 16
Parametre Valor
E 170V
L 100 pH
Is 0.1Q
C 560 pF
R, nominal 50
Vo_ref 100 sin(2-7-50-t) V
K, 15
ki 15-10°
Koy 6
k; 13-10°
fsmaxima 200 kHz

La Figura 70 mostra la simulacio de linversor PWM alimentant la carrega
resistiva nominal, es pot apreciar que el seguiment de v, respecte de v, rer €S
molt bo. El desfasament entre la tensid v, i la tensio de referéncia v, r €s de
tant sols 0.3°.

Per veure el comportament del seguiment en el cas de diferents carregues s’ha
simulat un salt de carrega des de R, nominal fins a un 50% d’'R;. A la Figura 71
es pot veure el comportament del sistema. El sobreimpuls és petit i la
recuperacio és rapida.



78 Capitol 5. Inversors

V1 [A] : : :
100 ------- -+ j o= =
I ] I
I I
LU e Tt Mt il Nt Hiti ittty
I I
60-------- T Lt
I I
40 - - — - — - — 1 Lo __
I I
0b - NN ]

I
|
OF-----—2 - N~~~
| |
e NN
wl -/ I I IR
o Y S U o N
| | |
‘ L AEC EEEEEE P ERREl EEER R
‘ BT D F— o N
1 1 1 1 1 1
0.06 0.065 0.07 0.075 0.08 0.015 0.02 0.025 0.03 0.03¢
Temps [s] Temps [s]
Figura 70. Tensié de sortida i tensié de Figura 71. Tensié de sortida i tensiéo de
referéncia amb carrega resistiva nominal. referencia amb carrega resistiva nominal.
Control per corrent PWM. Control per corrent PWM.

La Figura 72 mostra la simulacié de l'arrencada del sistema que passa de
treballar en buit a treballar a carrega nominal per t = 0.025 s. La pérdua de
seguiment té una durada molt elevada i la caiguda de tensié en el pic és massa
gran.

Per veure la resposta a canvis en la tensié continua d’entrada E s’ha realitzat
un salt de tensié del 30% respecte de la nominal La Figura 73 mostra la
resposta.
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Temps [s] Temps [s]
Figura 72. Tensio v,, i corrent de carrega i, Figura 73. Tensi6 de sortida quan es
en la connexié. Control per corrent PWM. produeix un salt en la tensié d’entrada del

30% amb carrega resistiva. Control per
corrent PWM.

S’ha simulat el control en corrent alimentant un rectificador d’ona complerta que
produeix un corrent amb un factor de cresta 3, Figura 74 i Figura 75. El sistema
no respon massa bé a aquesta carrega, ja que hi ha una distorsidé apreciable
durant el pic de tensio.
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Figura 74. Tensié de sortida i corrent de la Figura 75. Detall de la tensié de sortida
carrega no lineal. Control per corrent PWM. amb carrega no lineal. Control per corrent
PWM.

5.4 CONCLUSIONS

Vegem ara una taula comparativa dels quatre controls analitzats, els dos
proposats i els dos de referéncia. La primera columna indica el tipus de control
de l'inversor; la segona indica el nombre de variables d’estat que s’han de
sensar; la tercera indica la complexitat de calcul del control; la quarta indica el
desfasament en graus amb carrega nominal; la cinquena indica la resposta al
salt de carrega, segons velocitat i sobreimpulsos en la tensié de sortida; i per
ultim, la sisena indica el comportament del sistema amb carrega no lineal, si
presenta distorsié al pic de tensié i quin és I'error de voltatge.

Taula 17. Comparativa de controls per a l'inversor

Control |variables |[complexitat |fase salt de carrega carrega no lineal
sensades R + graus - - - —
calcul velocitat | sobreimpuls | distorsié | error
resposta V] V]

(Eu) Vo, (EU) f d 0.61 rapid +3 no 0,3
dt

lliscant | v, ip I * 1.2 rapid +10 no 0

voltatge | v, I i . 0.5 lent -20 Si 2
dt

corrent |v,, i f * f * 0.3 rapid +8 Si 0.3

"nota. La complexitat de calcul és: [ =integral % = derivada; *= proporcional

De l'observacié de la taula podem concloure que el control no lineal de
linealitzacio per realimentacio (Eu) és el més robust dels quatre estudiats, tenint
com a desavantatge principal el desfasament de 0.61°, i la necessitat de dos
sensats de tensio (relativament barats perd). El control lliscant és molt robust
també, perd presenta un desfasament molt gran, de 1,2° requereix el sensat
de la tensid de sortida i el corrent de I'inductor, donant un error de tensio en el
pic igual a zero.
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Com a conclusié podem dir que el control no lineal (Eu) té unes prestacions
semblants al control estandard per corrent de dos llagos, perd a diferencia
d’aquest no s’ha de fer cap sensat de corrent (aixd és econdomicament
important) i el circuit de calcul és més simple. Com a punt a favor del control
tradicional per corrent de dos llagos, hem de dir que només utilitza integradors i
amplificadors, en canvi el control no lineal proposat utilitza un derivador, que
sovint porta inestabilitat.
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CAPITOL 6

6. FILTRES ACTIUS

6.1 INTRODUCCIO

Els filtres actius s'utilitzen en la compensacio de les distorsions, de corrent i de
tensidé, que provoquen les carregues no lineals. D’aquesta manera se
suprimeixen els efectes negatius de les distorsions en la xarxa eléctrica.
[Akagi95] [El-HabroukO00]. Els filtres actius es poden connectar en série 0 en
paral-lel amb les carregues no lineals. Els filtres paral-lel sén els més utilitzats a
la industria [Metha95] [Soares97].

Els filtres actius de connexi6 en paral-lel compensen les distorsions provocades
per la carrega en el corrent de la xarxa. Ara bé, no poden compensar les
distorsions produides en la tensid0 de xarxa, cosa que s’aconsegueix amb
compensadors de connexio série amb la carrega. Els compensadors seérie es
connecten a la carrega per mitja d’'un transformador, de manera que el filtre
actiu es capag de regular la caiguda de tensié en el transformador, i aixi la
distorsié causada per la carrega no passa a la xarxa. El filtre actiu seérie i el
paral-lel també es combinen per formar un filtre actiu compost, capac de
suprimir les distorsions causades tant en corrent com en tensio.
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6.1.1 CONFIGURACIO | FUNCIONAMENT DEL FILTRE ACTIU

Un dels condicionadors de poténcia de linia més populars és el filtre actiu
connectat en paral-lel amb la carrega, format per un inversor de tensié en pont
complert. El sistema sencer consta d’'una font de voltatge altern v (la xarxa
publica per exemple), alimentant a una carrega no lineal que absorbeix un
corrent no lineal i,. El filtre actiu connectat en paral-lel amb la carrega, ha de
subministrar un corrent de compensacioé i; a la xarxa, de manera que es
cancel-lin els harmonics del corrent de xarxa. La Figura 76 mostra 'esquema
general d’'un sistema compensat per filtre actiu.

is io

— —

vs

+ .

LIC Carrega

| S1 S3 |
| Lc + |
| i — |
| vt _ Cc —— v |
| S2 S4 - |
| |
Filtre Actiu J

Figura 76. Esquema del compensador amb
filtre actiu paral-lel.

La tensi6 de la xarxa vs la podem expressar com:
vy(t) =V, sin(at) (6-1)

El corrent que absorbeix la carrega es pot expressar utilitzant la seva
representacio en serie de Fourier:

io(t):i/h'Sin(hZUt-i—gh) (6-2)
h=1

Aleshores la poténcia absorbida per la carrega és:
Po(t) =vs(t)-is(t) (6-3)

que es pot desenvolupar en potencia activa, potencia reactiva i potencia
harmonica:

Fo(t)=PFy(t)+ B.(t)+ Py(t) (6-4)
on la poténcia activa és:

P,(t)=1,-V,cos@,-sin®(wt) (6-5)
la poténcia reactiva:

P(t)=1,-V,-sin6,sin(wt) cos(amt) (6-6)

i la poténcia harmonica:
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< . . (6-7)
P,(t)=>V, sin(wt) 1,(t) sin(h@t+0,)

h=2
L’objectiu de la connexié d’un filtre actiu és que la xarxa doni només la potencia
activa, i la reactiva i harmonica les subministri el filtre. En aquest cas el corrent
que dona la xarxa és:

F(t)

Vs(t)

is(t) = (6-8)

=1,-cos6,-sin(at) =1, sin(at)

D’aquesta manera el corrent is(t) esta en fase amb la tensié de xarxa i és
sinusoidal pur.

Aleshores el filtre actiu ha de generar el corrent:
io(t)=is(t)—i(t) =1 sin(at) —iy(t) (6-9)

La tasca del control sera calcular acuradament la referéncia desitjada is(t) en
fase amb la tensio de xarxa vs.

La normativa en la que ens basarem per avaluar I'efectivitat dels controls dels
filtres actius sera la IEEE 519-1992 [IEEE93], que dbna els limits d’harmonics
que poden ser presents a la xarxa. La taula seguent déna els limits dels
harmonics de corrent segons la norma en diversos tipus de xarxes de
distribucid. Les xarxes es classifiquen segons el valor del factor resultant de
dividir el corrent de curt circuit isc entre el corrent de la carrega i.
Taula 18
Norma IEEE 519-1992, Taula 10.3
Maxima Distorsié Harmonica del Corrent en % de i,
Harmonic (Harmonics escarcers)

isclio <11 11<h<17  17<hx23 23<h<35 35<h TDD
<20 4 2.0 1.5 0.6 0.3 5
20<50 7 3.5 25 1.0 0.5 8
50<100 10 4.5 4.0 1.5 0.7 12
200<1000 12 5.5 5.0 20 1.0 15
>1000 15 7.0 6.0 2.5 1.4 20

Suposarem que la xarxa que pretenem compensar és del tipus is. /i, < 20. Per
tant el limit en tant per cent de 'harmonic fonamental és 4% en els harmonics
3,5,7,9i11,ietc.

6.1.2 ESTRATEGIES BASIQUES DE COMMUTACIO DEL PONT

Per a la topologia de filtre actiu mostrada a la Figura 76 hi ha dues estrategies
basiques de commutacio del pont d’interruptors [Baker97]: commutacio bipolar i
commutacio unipolar.

D’una banda la commutacié bipolar genera dos nivells de tensi6 amb la
commutacio alternativa dels dos parells d’interruptors S1Ss i SpSs;. En
consequeéncia la tensié a I'entrada del pont v¢ pren valors positius i negatius de
la tensié del condensador v.. Tots els interruptors commuten a alta frequéncia,
d’aquesta manera l'estrés sobre tots ells és el mateix. Aquest tipus de
commutacio té l'inconvenient de causar soroll a alta freqiéncia en mode comu
[Broeck95]. En aquest tipus de commutacio l'arrissat del corrent obtingut a la
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xarxa €s meés gran. La Figura 77 mostra la tensié de la bobina i el corrent
generat pel filtre actiu en aquest tipus de commutacié. La Figura 79 mostra el
corrent de xarxa is una vegada compensada la carrega.

En la commutacié unipolar es generen tres nivells de tensio: positiu, negatiu i
zero. Aquesta estratégia permet reduir els harmonics d’ordre inferior i les
interferéncies electromagnétiques (EMI), de manera que la mida del filtre pot
minimitzar-se. La circuiteria necessaria per a generar la commutacio bipolar és
més senzilla que la unipolar, ara bé, es necessari un circuit més complex si es
vol evitar I'error de creuament de la tensié de xarxa. Els dos interruptors d’'una
branca commuten a alta freqléncia i els interruptors de 'altra branca commuten
a baixa frequéncia (que coincideix amb la frequencia de la tensié de xarxa),
reduint-se considerablement les pérdues de commutacio [Lai95]. La Figura 78
mostra la tensié a la bobina del filtre i el corrent generat per aquest, la Figura
80 mostra el corrent de la xarxa is. Es pot apreciar la pérdua de seguiment
degut al pas per zero de la tensié de xarxa.

T ‘ ‘ ‘ ! R ‘ ‘ ‘
2001 8 f 200} s f 1
0 0 B

200

400

0.0765 0.077 0.0775 0.078 0.0785 0.079 0.079 0.0765 0.077 0.0775 0.078 0.0785 0.079 0.079

ofAl : : : : : oA

4 . . . . . 4 . . . . .
0.0765 0.077 0.0775 0.078 0.0785 0.079 0.079 0.0765 0.077 0.0775 0.078 0.0785 0.079 0.079

Temps [s] Temps [s]
Figura 77. Tensio a la bobina del filtre vs-v¢ Figura 78. Tensio a la bobina del filtre vs-v¢
i corrent del filtre i, en commutacio bipolar. i corrent del filtre i, en commutacié unipolar.

En el cas de commutacié unipolar els pics de corrent deguts a la pérdua de
seguiment durant el pas per zero de la tensi6é de xarxa fan necessari un circuit
de compensacio d’aquest fenomen.

També es pot apreciar una frequéncia de commutacié més elevada en el cas
unipolar, el que provoca una reduccio de 'amplitud de l'arrissat (harmonic d’alta
frequéncia), a costa d’'un augment de les pérdues de commutacio en la branca
que va a alta frequéncia.



Capitol 6 . Filtres actius 85

1.5

05F------—---1-—-———-tHHHF ¥ t------- -1 05F————q-—-—-7--——~-

05— - SR ] 05k ————-do———_L gl {J____1____

_1,5JJAM | s |

0.157 0.158 0.159 0.16 0.161 0.162 0.16¢ 0.157 0.158 0.159 0.16 0.161 0.162 0.16¢
Temps [s] Temps [s]

Figura 79. Corrent de la xarxa is en Figura 80. Corrent de la xarxa is en

commutacio bipolar. Arrissat =0.6 V. commutacio unipolar. Arrissat =0.3 V.

En les nostres proves hem decidit utilitzar I'estratégia de commutacié unipolar,
per reduir al maxim les perdues de commutacio als interruptors, ja que tal com
es veura, I'eliminacié d’harmonics és prou efectiva, tot i els harmonics produits
pel pas per zero.

En aquest capitol dissenyarem quatre controls no lineals per al filtre actiu
paral-lel. ElI primer control el deduirem tenint en compte la hipotesi quasi
estacionaria, i obtindrem un control molt simple en quant a implementacio, pero
de baixes prestacions harmoniques. El segon control I'obtindrem realitzant una
extensié de l'ordre del sistema, utilitzant els fluxos d’energies i obtenint unes
prestacions optimes. El tercer control sera dissenyat com una combinacié del
segon i del tercer, prenent avantatges i inconvenients de cada un d’ells. El
darrer control el dissenyarem tenint en compte que la xarxa eléctrica presenta
una inductancia de sortida diferent de zero i I'efecte negatiu que té aquesta en
I'alimentacié de carregues capacitives.

6.2 FILTRE ACTIU AMB CONTROL SIMPLIFICAT

En aquest cas ens hem proposat un control simple per al filtre actiu, sense
necessitat d’utilitzar multiplicadors. En I'apartat anterior, el control que s’ha
dissenyat pel filtre actiu-passiu és el tipic amb multiplicador:

iy = kv, (6-10)

s_re

Aquest tipus de control s’utilitza quan es precisa alta eficiencia [Pottker97]
[LinO1] [Torrey95]. El control actiu fa que el corrent d’entrada segueixi la tensio
d’entrada, utilitzant un multiplicador analdgic per generar el corrent de linia de
referéncia. El multiplicador, pero, incrementa les no linealitats i la complexitat
del circuit de control. Ara bé, es pot utilitzar I'aproximacié de I'estat estacionari
per evitar aquest multiplicador [Zhou00] [L6épez.O01a] [MiretO4b].
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Carrega

Figura 81. Esquema del filtre actiu.

La Figura 81 mostra el diagrama esquematic del filtre actiu, la xarxa i la
carrega. El filtre actiu injecta el corrent de compensacio i; a la font sinusoidal de
manera que cancel-li els harmonics que conté el corrent de la carrega i,. El
corrent resultant ha de seguir la forma de la tensié de xarxa:

1 (6-11)

on Req depén de la poténcia mitja consumida per la carrega. El valor de Rsq ha
de ser controlat de manera que la tensié mitjana de sortida <v.> segueixi a la
tensié de referéncia v. r. Necessitem dos llagos de control, un per a controlar
el corrent j; injectat pel filtre actiu, i I'altre per a determinar Req,

6.2.1 MODEL DEL FILTRE

Vegem el disseny del sistema de control amb commutacioé unipolar.

Les dues branques del pont s’utilitzen per a dues tasques diferents:
els interruptors Syi Sy defineixen la magnitud del corrent del filtre i;
els interruptors S3i S4defineixen el signe del voltatge d’entrada del filtre vr

Aixi doncs el parell d’'interruptors S;S, commuta a alta frequéncia i I'altre parell
S3S4 commuta a baixa frequencia (la frequéncia de linia).

Podem obtenir el model bilineal del filtre actiu si definim I'entrada de control u

per als interruptors S;i S>:

U 1 quan S, esta 'on'i S, esta ' off' (6-12)
o quan S, esta’'off'i S, esta 'on’

Els interruptors S;i S; es controlen amb el signe de vs. El filtre actiu és un

sistema SISO amb un comportament dinamic de segon ordre que es pot
descriure amb el segient model bilineal:
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dip, 1, = (6-13)
dt - Lc [Vs Vc u Sgn(vs)]

e o, (6-14)
it C u-sgn(vg)

Cc

6.2.2 DISSENY DEL CONTROL LLISCANT DE CORRENT

Per aconseguir que es compleixi la relacid (6-11) sense usar un multiplicador
podem considerar I'aproximacié d’estat estacionari, o sigui considerant al filtre
com un convertidor boost CC/CC sense carrega. La relacio entre la tensid
d’entrada i la tensi6 de sortida d’'un boost és:

v, 1 (6-15)

v

~

s <u>

on <u> és el valor mitja de la variable de control u durant un periode de
commutacio.

Substituint (6-15) en (6-11) obtenim el nou objectiu de control:

Ve <u> (6-16)
s Req

Tenint en compte que is i el factor v /Req sONn gairebé constants durant un
periode de commutacio, la relacié (6-16) es pot aproximar per:

(6-17)

VC
Req

<ig—k-u>0 ; k=

Ja tenim la nova variable de control k que s'’utilitzara per a regular la tensié de
sortida.

Per assolir I'objectiu del filtre actiu, I'expressié (6-17) s’ha de satisfer quan
s’arriba al régim lliscant i identificant-la amb s=0 deduim la superficie de
lliscament [Miret04b]:

s=<iy—-k-u> (6-18)
Tenint en compte la condicié d’assoliment s-s <0, deduim la llei de control:

e 1  quan s -sgn(vs)>0 (6-19)
o quan s-sgn(vs)<0

6.2.3 IMPLEMENTACIO ANALOGICA DE LA SUPERFICIE DE
LLISCAMENT.

La senzillesa d'implementacié de la superficie de control (6-18) queda ben de
manifest quan es veu la implementacié analogica de k-u-sgn(vs) Figura 82. La
resta de control no es mostra per tal de simplificar 'esquema. Es tracta d’'un
circuit tipic diferenciador amb amplificadors operacionals, un filtre passa baixos
i el comparador d’histeresi. Per a realitzar el control només s’han sensat dues
variables v; i is. La variable de control u pren els valors “0” i “1” (0 i 15 V
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respectivament) i és generada per un comparador d’histéresi. El signe de vs
pren els valors “1” 6 “-1” (15 i —=15 V) i és obtingut també amb un comparador.
El circuit de la figura implementa la funcié mitjangant multiplexié analogica,
gracies als transistors que treballen en tall o en saturacié.

1k 10k

K 4700
AN —e ——
470 470 k-u-sgnivs)
u BC108B
0,1 1k
4700
-1,1 1k i
BC178A

Y1

Figura 82. Implementacio6 analdgica del “producte” k-u-sgn(Vs) unipolar.

La Figura 83 mostra la simulacié del comportament del circuit que calcula el

producte k-u-sgn(vs), amb una variable k multiplicada pel control u i el signe de
la tensio d’entrada vs.

Figura 83. Simulacié del control analdgic pel “producte” k-u-sgn(vs).

6.2.4 DISSENY DEL LLAG DE TENSIO

La magnitud del factor d’escala k de (6-17) s’ha de controlar de manera que
'energia que doéna el filtre sigui igual a I'energia absorbida préviament. En
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aquest cas proposem el control simple proporcional integral (Pl) [Krein98].
L’entrada del control Pl és la diferencia entre el valor mitja de la tensié del
condensador del filtre <v,> i la tensié constant de referéncia que es desitja
Ve ref, @SSUMIint sempre que v >|v;| doncs es tracta d’'un convertidor boost:

k=K,(<Vg >~V o) + k,j(< Ve >V, o) dt (6-20)

El valor mitja de la tensio del condensador <v,> s’obté mitjangant un filtre RC
de primer ordre.

6.2.5 VERIFICACIO DEL CONTROL

La Figura 84 mostra 'esquema simplificat del control dissenyat. La tensié del
condensador v, és sensada i passada per un filtre passa-baixos RC,
seguidament es compara amb el valor de referéncia (superior al valor de pic de
la tensié de xarxa vs) per obtenir la k dependent del consum de poténcia de la
carrega. La variable k-u-sgn(vs) és implementada analdgicament pel circuit de
la Figura 82 i seguidament restada del valor d’is sensat. Un filtre passa baixos
en treu el valor mig. El comparador genera la variable de control u. Per tenir
una frequéncia de commutacié constant la variable de control u es passa per
un flip-flop D governat per un rellotge a una frequencia fy.

S
—

| ‘
@ Carrega
) ‘
{ Filtre A.
ve F.P.B. <ve> 4 Control | k
—»?—» PI
ve ref

u=0,1
Y

F.P.B. ku-sgn(vs)
N <—f\<+ /i -

— is °

>
g -1,1 ﬁ

Figura 84. Diagrama de blocs del control lliscant del filtre actiu.

Y

Per verificar el control dissenyat s’ha simulat el sistema amb els parametres
que mostra la seguent taula:
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Taula 19
Parametre Valor

Xarxa Vs 120 - sin(2-71-50-t) V
Filtre actiu L. 1.88 mH

C. 1.3 mF
Carrega RC R, 100 Q

Co 50 uF
Carrega RL Ro 17 Q

L, 73 mH
Carrega R: 17Q
Rectificador
Control PI k; 1

K, 0.1

Veref |350V
Freqliéncia de|f; 86 Hz
tall FPB d'v,
Freqliéncia de|f;s 600 Hz
tall FPB d’s
Frequéncia fy 100 kHz
max. de treball

La Figura 85 mostra la tensioé de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de la
carrega I, i el corrent del filtre i; a 'arrencada amb la carrega no lineal. Es pot
apreciar que el regim permanent s’assoleix rapidament sense sobreimpulsos de
corrent. La Figura 86 mostra el regim permanent en detall.
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1 1 1
1 1 1
.0 .0 .0
| | |
| | ‘ ‘ |
| | | | ] |
L L L R L L L
0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 101 1.005 1.01 1.015 1.02 1.025 1.03 1.035 1.04
Temps [s] Temps [s]
Figura 85. Tensié de xarxa v corrent de Figura 86. Tensié de xarxa v, corrent de
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del
filtre i, a 'arrencada amb carrega no lineal. filtre i en régim permanent.

Per veure l'efectivitat del filtre i el compliment de normatives s’ha realitzat
'estudi en frequéncia del corrent de la xarxa is i el corrent consumit per la
carrega i,. La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3 amb una distorsié
harmonica total DHT= 57.94%, tenint un tercer harmonic molt elevat (69% del
harmonic principal a 50 Hz), i un cinqué harmonic prou apreciable. Quan el filtre
esta funcionant, el corrent de xarxa esta gairebé lliure del cinqué harmonic i
presenta només un tercer harmonic del 8.9%. La distorsié harmonica total del
corrent de xarxa és DHT= 10.3%. En aquest cas la norma IEEE 519-1992
[IEEE93] es compleix si treballem amb un sistema amb is./ i, = 50 (veure Taula
18).
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Figura 87. Contingut harmonic del corrent de xarxa is
(DHT 10.3%) i del corrent de la carrega i, (DHT 57.94%).

Per veure el comportament del sistema en front a canvis de carrega s’ha
simulat un salt en la resistencia R, de 8 Q a 17 Q i tornar a 8 Q. La Figura 88
mostra la tensio de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de la carrega i, i el
corrent del filtre i; en el salt de carrega. La Figura 89 mostra el comportament
de la variable de control k clarament dependent del consum de la carrega.

o7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1

Temps [s]
Figura 88. Tensi6 de xarxa v, corrent de Figura 89. Corrent de xarxa is i variable k
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del amb salt a la carrega de 10 A pica 5 A picii
filtre i; amb salt a la carrega de 10 A pica 5 tornar a 10 A pic.

A pic i tornar a 10 A pic.

La Figura 90 mostra en detall la tensié de xarxa vs, el corrent de xarxa is i el
corrent de la carrega i, en régim estacionari. Es pot apreciar clarament la
pérdua de seguiment deguda al pas per zero de la tensié de xarxa.
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Figura 90. Tensi6 de xarxa vs, corrent de xarxa
is, corrent de la carrega i, en régim estacionari.
Control simplificat.

També s’ha simulat la resposta del sistema a carregues capacitiva i inductiva.
Tal com mostren la Figura 91 i la Figura 92 el nostre control aconsegueix un
factor de poténcia proper a la unitat.

MIAI
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0.9 0.905 0.91 0.915 0.92 0.9 0.

0.915 0.92
Temps [s] Temps [s]
Figura 91. Tensié de xarxa v, corrent de Figura 92. Tensié de xarxa v, corrent de
xarxa fs, corrent de la carrega i, en el cas xarxa Is, corrent de la carrega i, en el cas
de carrega inductiva. Control simplificat. de carrega capacitiva. Control simplificat.

6.2.6 VERIFICACIO DEL CONTROL A BAIXA FREQUENCIA

Per tal de provar el sistema en condicions extrapolables al laboratori reduirem
la freqiiéncia de commutacio, fent-la apta per a un pont d’'IGBTs. Suposem una
frequéncia maxima f; = 20 kHz. Aquesta limitacié en frequéncia ha obligat a
augmentar el valor de la bobina de 1.88 mH a 4 mH, veure taula adjunta.
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Taula 20
Parametre Valor

Xarxa Vs 120 - sin(2-7-50-t) V
Filtre actiu L. 4 mH

Ce 1.3 mF
Carrega R, 17 Q
Rectificador
Control PI k; 1

Kk, 0.1

Ve rer |350V
Freqliéncia delf, 86 Hz
tall FPB d’v,
Freqliéncia de]|f;s 600 Hz
tall FPB d’'s
Frequéncia fy 20 kHz
max. de treball

La Figura 93 mostra el corrent consumit per la carrega no lineal. La Figura 94
mostra en detall el corrent de xarxa is en régim estacionari, quan el sistema
alimenta la carrega no lineal rectificadora i el filtre actiu esta funcionant.
Evidentment, la relativament baixa frequéncia de commutacio fa que la forma
d'ona d’aquest corrent no sigui optima, perd l'analisi harmonic posterior ens
indicara un bon comportament del filtre. Es pot apreciar clarament la pérdua de
seguiment deguda al pas per zero de la tensioé de xarxa i la distorsié provocada
per I'entrada en conducci¢ dels diodes de la carrega no lineal.

1
|
-6 --q +
|
|
= 1 1 1 1 1 1 1 = 1 1 1 1 1 1 1 1
0{.3675 0.68 0.685 0.69 0.695 0.7 0.705 0.71 0.715 0.72 0?675 0.68 0.685 0.69 0.695 0.7 0.705 0.71 0.715 0.72
Temps [s] Temps [s]
Figura 93. Simulacié del corrent de la Figura 94. Simulacié del corrent de xarxa Js,
carrega i,, amb ;=20 kHz. amb fy;= 20 kHz. Control simplificat.

Per veure l'efectivitat del filtre i el compliment de normatives s’ha realitzat
'estudi en frequéncia del corrent de la xarxa is i el corrent consumit per la
carrega i,. La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3, amb una
distorsid harmonica total DHT= 57.94%, tenint un tercer harmonic molt elevat
(69% de I'harmonic principal a 50 Hz), i un cinqué harmonic apreciable. El
corrent de xarxa ara presenta un tercer harmonic de 10.71% del principal i una
distorsié harmonica total del corrent de xarxa és DHT= 13.74%.
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Figura 95. Simulacié del contingut harmonic del corrent
de xarxa is (DHT 13.74%) i del corrent de la carrega i,
(DHT 57.94%) amb fy= 20 kHz.

6.3 FILTRE ACTIU COMPLETAMENT LINEALITZAT

En lapartat anterior hem dissenyat un control molt simple i de facil
implementacio analdgica, perd que presenta una resposta harmonica no massa
satisfactoria per a segons quines aplicacions on es requereix un factor de
poténcia molt proper a la unitat i baixa distorsié. En aquest apartat afrontarem
el disseny del control des d’'una altra perspectiva, voldrem un sistema on totes
les derivades de les variables d’estat estiguin controlades, aconseguint una
linealitzacio total.

Vegem el disseny del sistema de control amb commutacioé unipolar.

Tal com a l'apartat 6.2 “Filtre actiu amb control simplificat”, utilitzarem un filtre
actiu paral-lel amb la xarxa, consistent en un pont complert d’interruptors,
Figura 81, on les dues branques del pont s'utilitzen per a dues tasques
diferents:

els interruptors Sti Sz defineixen la magnitud del corrent del filtre i¢

els interruptors S;i Sy defineixen el signe del voltatge d’entrada del filtre v¢

aixi doncs el parell d’'interruptors S1S, commuta a alta frequéncia i I'altre parell
S3S4 commuta a baixa freqiéncia.

Podem obtenir el model bilineal del filtre actiu si definim I'entrada de control u

per als interruptors S7i Sz:

U 1 quan S, esta 'on'i S, esta 'off' (6-21)
o quanS, esta'off'i S, esta 'on'’

Els interruptors S;i S; es controlen amb el signe de vs. El filtre actiu és un

sistema SISO amb un comportament dinamic de segon ordre descrit amb el
seguent model bilineal:
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d, 1; . (6-22)
dt - Lc [Vs Vc u Sgn(vs)]

dv, iy (6-23)
= usan(v,)

c

El grau relatiu d’aquest sistema és r = 1 si s’escull com variable de sortida
qualsevol de les dues variables d’estat i (t) 6 v.(t). En consequéncia, el filtre
actiu només pot ser linealitzat de manera parcial imposant una dinamica de
primer ordre [Lopez.099b] [Lopez.O00]. Per evitar aquest problema, es pot
augmentar el grau relatiu fins fer-lo coincidir amb l'ordre del sistema r=n = 2,
utilitzant I'energia del filtre com a funcié de sortida del filtre actiu:

¢1(t)=}/(t)=%vc(t)2+%ic(t)2 (6-24)

La primera i la segona derivada d’aquesta funci6 valen:

$(t)=y=vg-i (6-25)
(6-26)

.V . dv

t = =-S5 — . . . S
¢3( ) y LC (Vs Vc u Sgn(vs )) + IC dt
Prenent la funcié de I'energia del filtre com a funcié a controlar, el grau relatiu
és r =2, (6-26), i el sistema es pot linealitzar de forma completa. Ara bé, tenint
en compte la simplicitat de I'equacio (6-25), si integrem aquesta equacié s’obté:

y=[(v,-i.)or (6-27)

Aixi doncs és millor utilitzar aquesta funcié com a funcié de sortida en comptes
de la (6-24), degut a que és més senzilla i podria implementar-se amb circuits
analogics [Matas02]. A més a més, amb aquesta nova funcidé de sortida se
segueixen mantenint les mateixes expressions de la primera i de la segona
derivada (6-25)(6-26).

Prenent (6-27) com a funcié de control el grau relatiu del sistema segueix sent r
= 2 el filtre es pot linealitzar de forma completa.

Aixi doncs es pot imposar una dinamica de segon ordre del tipus:

d’e(t) de(t) (6-28)
pv + A p +4,-e(t)=0

on e(t) és I'error de seguiment definit com:

o(t) = 4(t) ~ by _yor(t) = [Vo - (iy ~lc_rer) - 07 (6-29)

i ic_rer €S el corrent de referéncia que el filtre ha de seguir per a compensar la
distorsié harmonica en el corrent.

El filtre actiu injecta el corrent compensador i a la xarxa per cancel-lar els
harmonics que provoca la carrega. El corrent de la xarxa haura de seguir la
forma de la tensié xarxa:

i, =kv, (6-30)

on k depén de la poténcia mitja consumida per la carrega. Aixi doncs es
necessiten dos llagos de control: un llag intern per a controlar el corrent injectat
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pel filtre actiu i un llag extern per determinar el valor de k. Aquest és el guany
que ajusta I'amplitud del corrent is amb el proposit que el balang d’energies
entre el filtre i la xarxa sigui equilibrat, de manera que 'energia absorbida pel
filtre no sigui més gran que I'energia lliurada. Si no es compleix aquesta darrera
condicio el valor de la tensio en el condensador v, s'incrementaria o disminuiria
de forma continua fins a portar el filtre a la inestabilitat.

L’expressiod del corrent de referéencia necessari per compensar les distorsions a
la xarxa es dedueix de la relacid entre el corrent de referéncia de la xarxa i el
corrent de la carrega no lineal:

s_ref — io =k- Vs — io (6-31)

Ie rer =1
Substituint (6-31) i ic per is - i, a (6-29) porta a I'expressio simplificada:
o(t) = [ vy (i, —k-v,)or (6-32)

La superficie de control en mode lliscant s’obté finalment de la identificacié de
(6-28) amb la condicié d’invariancia s=0:

s'=de—(t)+i1~e(t)+/10o'|-e(r)5r (6-33)
dt

obtenint la superficie de lliscament:

s=v,(i, k- vS)+/LJ-vs(is —k-v,)0r+7, j j v,(i,~k-v,)or (6-34)

Tenint en compte la condicio d'assoliment s-s <0, deduim la llei de control:

e {1 quan  s>0 (6-35)
0 quan s<0

Tornant a substituir la relacio de corrents a (6-34):

s —k-vs=(Ig—iy) = (K- Vg —iy)=ls—l; e (6-36)

obtenim el valor del control equivalent que s’obté per la superficie (6-34):

v (6-37)

2
73_’_(
C

dv . . .
L dts _2“1‘/3)(’0 _Ic_ref) _Vslc_ref +2’0J.Vv(lc _Ic_ref)aT

Ueq v
fsvc sgn(v)
C

Ja que el control equivalent ha de complir la desigualtat 0<u,, <7, i tenint en
compte que el punt d’equilibri és is= k - vs, es pot deduir la seguent condicio de
disseny pel filtre actiu:

Vs — Lc ' ’c_ref 1

Ve sgn(vs)

La superficie de lliscament només és valida per un semicicle de la tensié de
xarxa, per tant 'haurem d’extendre a tot un periode de xarxa si tenim en
compte el signe de la tensio de vs, quedant la llei de control:

1 quan s -sgn(v,)>0 (6-39)
|0 quan s-sgn(v,)<0

(6-38)
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6.3.1 DISSENY DEL LLAG DE TENSIO

La magnitud del factor d’escala k de (6-34) s’ha de controlar de manera que
'energia que ddéna el filtre sigui igual a I'energia absorbida préviament. En
aquest cas proposem el control simple proporcional integral (Pl) [Krein98].
L’entrada del control Pl és la diferéncia entre el valor mitja de la tensio del
condensador del filtre <v.> i la tensié constant de referéncia que es desitja V¢ rer
assumint sempre que v, >|vs| doncs es tracta d’'un convertidor boost:

k= kp(< Ve > _Vc_ref) + kij(< Ve > _Vc_ref) dr (6_40)

El valor mitja de la tensié del condensador <v.> s’obté mitjangant un filtre RC
de primer ordre.

6.3.2 VERIFICACIO DEL CONTROL

La Figura 96 mostra 'esquema simplificat del control dissenyat. La tensié del
condensador v, és sensada i passada per un filtre passa-baixos RC,
seguidament es compara amb el valor de referéncia (superior al valor de pic de
la tensid de xarxa vs) per obtenir la k depenent del consum de potencia de la
carrega. La variable k és multiplicada per vsi seguidament restada del valor d’is
sensat. Seguidament es realitza la segona multiplicacio per vs i aquest resultat
passat pel control proporcional-integral-integral. Un comparador genera la
variable de control u. Per tenir una frequéncia de commutaciéo constant la
variable de control u es passa per un flip-flop D governat per un rellotge a una
frequéncia fy.

| :
@ Carrega
® ) ?
Filtre A.
F.P.B.
ve <ve>
> \ H—()——»

Control
nnfd] PII *

=
\_‘
A,

Figura 96. Diagrama de blocs del control lliscant del filtre actiu.

Per verificar el control dissenyat s’ha simulat el sistema amb els parametres
gue mostra la seguent taula:
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Taula 21
Parametre Valor

Xarxa Vs 110 - sin(2-7-50-t) V
Filtre actiu L, 1.88 mH

C. 1.5 mF
Carrega RC R, 100 O

Co 50 uF
Carrega RL R, 17Q

Lo 73 mH
Carrega R. 17 Q
Rectificador
Control PI k; 30

Ky, 0.7

Ve ret |220V
Control PII? Ao 15000

M 200
Frequéncia fy 100 kHz
max. de treball

La Figura 97 mostra la tensi6 de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de la
carrega I, i el corrent del filtre i; a 'arrencada amb la carrega no lineal amb
factor de cresta 3. Es pot apreciar que el régim permanent s’assoleix
rapidament sense sobreimpulsos de corrent. La Figura 98 mostra el régim
permanent en detall.
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0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 1 1.005 1.01 1.015 1.02 1.025 1.03 1.035 1.04

Temps [s] Temps [s]
Figura 97. Tensié de xarxa v, corrent de Figura 98. Tensié de xarxa v corrent de
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del
filtre i, a 'arrencada amb carrega no lineal. filtre i en régim permanent.

Per veure l'efectivitat del filtre i el compliment de normatives s’ha realitzat
'estudi en frequéncia del corrent de la xarxa is i el corrent consumit per la
carrega i,. La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3 amb una distorsié
harmonica total DHT= 57.89%. Una vegada el filtre esta treballant el corrent de
xarxa esta gairebé lliure del cinqué harmonic i presenta només un tercer
harmonic del 1.14%. La distorsié harmonica total del corrent de xarxa és DHT=
2.94%. En aquest cas la norma IEEE 519-1992 [IEEE93] es compleix fins i tot
treballant amb un sistema amb ig/i, = 20 (Taula 18 de la norma).
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Figura 99. Contingut harmodnic del corrent de xarxa is
(DHT 2.94%) i del corrent de la carrega i, (DHT 57.89%).

Per veure el comportament del sistema en front a canvis de carrega s’ha
simulat un salt en la resisténcia R, de 8 Q a 17 Q i tornar a 8 Q. La Figura 100
mostra la tensio de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de la carrega i, i el
corrent del filtre i; en el salt de carrega. La Figura 101 mostra el comportament
de la variable de control k clarament dependent del consum de la carrega.

100
0
-100

0.
10

iap 08 085

0

0.9

.Temps [s]
Figura 100. Tensié de xarxa vs, corrent de Figura 101. Corrent de xarxa is i variable k
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del amb salt a la carrega de 10 A pica 5 A picii
filtre i; amb salt a la carrega de 10 A pica 5 tornar a 10 A pic. Control linealitzant.

A pic i tornar a 10 A pic. Control linealitzant.

La Figura 102 mostra en detall la tensié de xarxa vs, el corrent de xarxa is i el
corrent de la carrega i, en regim estacionari.
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Figura 102. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa is i corrent de la carrega i, en régim
estacionari. Control linealitzant.

També s’ha simulat la resposta del sistema a carregues capacitiva i inductiva.
Tal com mostren la Figura 103 i la Figura 104 el control aconsegueix un factor
de poténcia unitat.
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0.915 0.92
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Figura 103. Tensié de xarxa vs, corrent de Figura 104. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa is i corrent de la carrega i, en el cas xarxa is i corrent de la carrega i, en el cas
de carrega inductiva. Control linealitzant. de carrega capacitiva. Control linealitzant.

6.3.3 VERIFICACIO DEL CONTROL A BAIXA FREQUENCIA

Per tal de provar el control en condicions extrapolables al laboratori baixem la
freqiéncia de commutacio, fent-la apta per a un pont d’'IGBTs. Suposem una
frequéncia maxima fy = 20 kHz. La limitaci6 en frequéncia ha obligat a
augmentar el valor de la bobina de 1.88 mH a 4 mH.
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Taula 22
Parametre Valor

Xarxa Vs 110 - sin(2-7-50-t) V
Filtre actiu L, 4 mH

C. 1.5mF
Carrega RC R, 100 O

Co 50 uF
Carrega RL Ro 17 Q

L, 73 mH
Carrega R: 170
Rectificador
Control PI k; 30

Ky 0.7

Veret |220V
Control PII Ao 15000

M 200
Frequéncia fq 20 kHz
max. de treball

La Figura 105 mostra la simulacid del corrent consumit per la carrega
rectificadora. La Figura 106 mostra en detall el corrent de xarxa is en régim
estacionari, quan el sistema alimenta la carrega no lineal. Es pot apreciar que
la forma d’ona del corrent de xarxa €s una sinusoide perfecta, aixo si, amb el
soroll d’alta frequéncia degut a la relativament baixa frequéncia de commutacio.
Es pot apreciar també la pérdua de seguiment deguda al pas per zero de la
tensié de xarxa.

-6

-8
0.675 0.68 0.685 0.69 0.695 0.7 0.705 0.71 0.715 0.72

Temps [s] Temps [s]
Figura 105. Simulacié del corrent de la Figura 106. Simulacié del corrent de xarxa
carrega i,, amb fy= 20 kHz. is, amb f;=20 kHz. Control linealitzant.

Per veure l'efectivitat del filtre i el compliment de normatives s’ha realitzat
'estudi en frequéncia del corrent de la xarxa is i el corrent consumit per la
carrega i,. La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3, amb una
distorsié harmonica total DHT= 57.94%. El corrent de xarxa presenta un tercer
harmonic de només 1.24% del principal i la distorsié harmonica total del corrent
de xarxa és DHT= 7.15%.
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Figura 107. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 7.15%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f;=20 kHz.

6.4 FILTRE ACTIU TOTALMENT LINEALITZAT AMB CONTROL
SIMPLIFICAT

La implementacié analogica del control dissenyat a I'apartat anterior (Figura 96)
requereix dos multiplicadors, un per obtenir k-vs i I'altre per obtenir el segon
producte una vegada feta la resta de is-is_rer per obtenir vs - (is - K-Vs).

Per implementar kvs evitant I'is d'un multiplicador es pot considerar
I'aproximacio de I'estat quasiestacionari. En aquesta aproximacié, en cada mig
cicle de la tensio de xarxa, el filtre actiu es pot veure com un convertidor boost
CC/CC sense carrega. Considerant el factor de conversiéo de voltatges d’un
boost, es pot utilitzar la seglent relacié al disseny del control:

1 (6-41)

v
€ SV RV, <U>

—

v

s <u>

on <u> és el valor mitja de la variable de control u durant un periode de
commutacio. Aleshores tenint en compte I'objectiu del nostre control:

ig o =K'V KV, <u> (6-42)

s_ref

Tenint en compte que el producte kv, (que anomenarem k) és gairebé
constant durant un periode de commutacio, podem aproximar I'equacié (6-42)
per:

/ s_ref

~ky,  <u>x<k,-u> (6-43)
on ky és una variable de control lenta, també relacionada amb la potencia
mitjana consumida per la carrega.

Ara podem substituir I'equacié (6-43) a la superficie de lliscament (6-34) i ens
queda una superficie simplificada [MiretO4a]:
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s=V, (i,—<KyU>)+4, j v, (i,—<k, U)o+, j j v, (i.—<k, u>)or (6-44)

La implementacié analdgica de (6-44) és més senzilla que la de la superficie
equivalent (6-34). S’ha aconseguit substituir un multiplicador analogic pel circuit
de la Figura 82.

El segon multiplicador no pot ser substituit utilitzant I'aproximacié d’estat
quasiestacionari, ja que no hi ha cap parametre auto-ajustable (com seria k en
el primer producte) relacionat amb I'operacié matematica.

6.4.1 VERIFICACIO DEL CONTROL

La Figura 108 mostra I'esquema simplificat del control dissenyat. La tensio del
condensador v, és sensada i filtrada per un passa-baixos RC, seguidament es
compara amb el valor de referencia per obtenir la k2 dependent del consum de
poténcia de la carrega. La variable k, és utilitzada per obtenir k> u-sgn(vs). El
resultat restat del valor d'is sensat es filtra per un passa baixos RC.
Seguidament es realitza la multiplicacid analogica per vs i aquest resultat
passat pel control proporcional-integral-integral. Un comparador genera la
variable de control u. Per tenir una freqiéncia de commutacié constant la
variable de control u es passa per un flip-flop D governat per un rellotge a una
frequéncia f,.

o
@ Carrega
? 1
F.P.B
ve <ve> Control |k,
+’? > P I

Filtre A.

A

A Iy ve_ref eon
\ *
»—Egﬂ Q u s [Control is_ref 4 FPB kyu-sgn(vs) f
D pir® - = °
Lnnfd] +A o
4 vs |is i 4

Figura 108. Diagrama de blocs del control lliscant del filtre actiu.

Per verificar el control dissenyat s’ha simulat el sistema amb els parametres
que mostra la seguent taula:
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Taula 23
Parametre Valor

Xarxa vs | 110 - sin(2-n-50-t) V
Filtre actiu L; 1.88 mH

C. |1.5mF
Carrega RC R, ]100Q

Co |50 uF
Carrega RL R, |17Q

L, 73 mH
Carrega R |17 Q
Rectificador
Control PI k; 1

Ky 0.1

Ve rer [ 220 V
Control PII? A | 15000

A 200
Frequéncia de tall]f; 86 Hz
FPB d’v,
Frequéncia de tall]fs 1600 Hz
FPB d’is—kusgn(vs)
Frequéncia max. de| fy 100 kHz
treball

La Figura 109 mostra la tensié de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de
la carrega i, i el corrent del filtre i; a 'arrencada amb la carrega no lineal amb
factor de cresta 3. Es pot apreciar que el regim permanent s’assoleix en quatre
cicles de la tensi6 de xarxa. La Figura 110 mostra el regim permanent en detall.

200

100
0
-100

1.005
10lAL 10

0

200

I
1.01 1.015 1.02

1.02 1.04

Tem;;s [s] ’
Figura 109. Tensié de xarxa vs, corrent de Figura 110. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del
filtre i; a 'arrencada amb carrega no lineal. filtre i; en régim permanent.

Per veure l'efectivitat del filtre i el compliment de normatives s’ha realitzat
I'estudi en frequencia del corrent de la xarxa is i el corrent consumit per la
carrega i, Figura 111.

La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3 amb una distorsio
harmonica total DHT= 57.89%. Una vegada el filtre esta treballant el corrent de
xarxa esta gairebé lliure del cinqué harmonic i presenta només un tercer
harmonic del 4.33%. La distorsié harmonica total del corrent de xarxa és DHT=
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5.38%. En aquest cas la norma IEEE 519-1992 [IEEE93] es compleix si
treballem amb un sistema amb i /i, = 50.

70 = T T T
— /iy [_harménic | isnfis1| ion/io1
| i /i 2| 0.16 0.11]
60 _ 3| _4.33]_69.30
4] 0.11 0.04
50+ 5| 0.69] 10.54]
6] 0.19] 0.02
a0 7 1.44 9.04]
8] 0.08] 0.02
9[ 1.32 4.52
30+ 10| 0.04] 0.01]
11] 0.63 2.51
20l 12| 0.25]  0.01]
13| 0.49 2.21
14| 0.09] 0.01
101 15| 0.56 1.87]

o

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
harmonic nimero, n

Figura 111. Contingut harmonic del corrent de xarxa is
(DHT 5.38%) i del corrent de la carrega i, (DHT 57.89%).

Per veure el comportament del sistema en front a canvis de carrega s’ha
simulat un salt en la resisténcia R, de 8 Q a 17 Q i tornar a 8 Q. La Figura 112
mostra la tensio de xarxa vs, el corrent de xarxa is, el corrent de la carrega i, i el
corrent del filtre i; en el salt de carrega. La Figura 113 mostra el comportament
de la variable de control k clarament dependent del consum de la carrega.

T T |
10 I I I I
0.75 08 085 09 095 1 1.05 1.1 1.15 1.2 075 08 085 09 095 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Temps [s] Temps [s]
Figura 112. Tensié de xarxa vs, corrent de Figura 113. Corrent de xarxa is i variable k
xarxa is, corrent de la carrega i, i corrent del amb salt a la carrega de 10 A pica 5 A picii
filtre i; amb salt a la carrega de 10 A pica 5 tornar a 10 A pic. Control linealitzant
A pic i tornar a 10 A pic. Control linealitzant simplificat.

simplificat.

La Figura 114 mostra en detall la tensié de xarxa vs, el corrent de xarxa is i el
corrent de la carrega i, en regim estacionari.
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V1 [A]

o
©
o
ol
o
a

0.915 0.92

Tembs [s]

Figura 114. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa Js, corrent de la carrega i, en régim
estacionari. Control linealitzant simplificat.

També s’ha simulat la resposta del sistema a carregues inductiva i capacitiva.
Tal com mostren la Figura 115 i la Figura 116 el control aconsegueix un factor

de poténcia unitat.

150

100

50

-50

-100

1
0.9 0.905 0.91 0.915
Temps [s]

Figura 115. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa fs, corrent de la carrega i, en el cas
de carrega inductiva. Control linealitzant
simplificat.
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0.915 0.92
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Figura 116. Tensié de xarxa vs, corrent de

xarxa Is, corrent de la carrega i, en el cas

de carrega capacitiva. Control linealitzant

simplificat.

6.4.2 VERIFICACIO DEL CONTROL A BAIXA FREQUENCIA

Per tal de provar el control en condicions extrapolables al laboratori reduirem la
freqiéncia de commutacio, fent-la apta per a un pont d’'IGBTs. Suposem una
frequéncia maxima fy = 20 kHz. La limitaci6 en frequéncia ha obligat a
augmentar el valor de la bobina de 1.88 mH a 4mH.
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Taula 24
Parametre Valor

Xarxa Vs 110 - sin(2-7-50-t) V
Filtre actiu L; 4 mH

C. 1.5 mF
Carrega RC R, 100 Q

Co |50 uF
Carrega RL R, |17Q

L, 73 mH
Carrega R |17 Q
Rectificador
Control PI k; 1

Ky 0.1

Ve rer [ 220 V
Control PII? A | 15000

A 200
Frequéncia de tall|f. 86 Hz
FPB d'v,
Frequéncia de tall|f; 1600 Hz
FPB d’is - kusgn(vs)
Freqiéncia max. de|[fy 20 kHz
treball

La Figura 117 mostra la simulacié del corrent de la carrega. La Figura 118
mostra la simulacié del corrent de xarxa del sistema alimentant una carrega no
lineal amb factor de cresta 3.

-6

Temps [s] Temps [s]
Figura 117. Simulacié del corrent de la Figura 118. Simulacié del corrent de xarxa
carrega i,, amb fy= 20 kHz. is, amb f; = 20 kHz. Control linelitzant
simplificat.

Podem apreciar que la resposta a baixa frequéncia no és massa bona, ara bé,
segueix complint normatives.

La Figura 119 mostra I'espectre del corrent de carrega comparat amb I'espectre
del corrent de xarxa, obtinguts per simulacié a 20 kHz.
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0————

i /i harmonic isn/is1|ion/io1

= on o 2 0.80] 0.11

60F —_— 3] 11.04] 693
4 102 0.04

50l 5 0.90[ 105
6 138 0.02

7 0.95] 9.04

40r 8 0.99 0.02
9 3.34] 4.52

30l 10 1.09] 0.01
11 231 251

12 0.57| 0.01

201 13 077] 2.21
14 0.55| 0.01

10} I H 15 0.95| 1.87
0

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
harmonic nimero, n

Figura 119. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 13.88%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f;=20 kHz.

6.5 COMPARACIO AMB ELS CONTROLS DE REFERENCIA

Després de sintetitzar i comprovar el comportament dels controls dissenyats
per al filtre actiu, realitzarem una comparacié amb un control de referéncia en
mode lliscant [Torrey95].

Aquest control es basa en la seguent superficie de lliscament:
s=k-v,—i (6-45)
Obtenint k amb el mateix control Pl que hem utilitzat en els nostres dissenys.

La Figura 120 mostra en detall la tensidé de xarxa vs, el corrent de xarxa is i el
corrent de la carrega i, en régim estacionari obtinguts amb el control de
referéncia alimentant una carrega no lineal amb factor de cresta 3 i DHT=
57.89%, treballant a fy;= 100 kHz.
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1
0.9 0.905 0.91 0.915 0.92
Temps [s]

Figura 120. Tensié de xarxa vs, corrent de
xarxa Js, corrent de la carrega i, en régim
estacionari. Control de referéncia.

La comparacié entre els espectres del corrent de la carrega i, i del corrent de la
xarxa is es mostren a la Figura 121. La distorsido harmonica total del corrent de
xarxa és DHT= 2.82%.

70 — . . , : :

—— i /i | harmonic isn/is1| ion/io1

.on .01 2 0-12 0-11

o0 — s 3 150] 69.30

4 0.04] 0.04

50 5 0.98] 10.54

6 0.03] 0.02

40 7 0.91] 9.04

8 0.03] 0.02

9 0.88] 4.52

30 10 0.03] 0.01

11 0.22] 2.51

20 12 0.02] 0.01

13 0.36] 2.21

14 0.02] 0.01

10 15 0.77] 1.87
0 [—— ] 1 -H 1 -H 1 -H 1 H 1 ﬂ P I (Y [l

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
harmonic nimero, n

Figura 121. Contingut harmonic del corrent de xarxa /s
(DHT 2.82%) i del corrent de la carrega i, (DHT
57.89%). Control de referéncia.

Si efectuem la simulaci6 commutant a una freqiiéncia maxima de 20 kHz
obtenim el corrent de xarxa is de la Figura 122.
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Temps [s]

Figura 122. Simulacio del corrent de xarxa is,
amb f;= 20 kHz. Control de referéncia.

A 20 kHz es pot apreciar clarament I'elevada distorsio en els passo per zero, el
que provocara que la DHT sigui elevada.

La Figura 123 mostra I'analisi en frequéncia del corrent de xarxa is i del corrent
de carrega i,, treballant a fy= 20 kHz.

7 O — T

harmonic isn/is1|ion/io1

= lon ! o1

on 2] 086] 0.11

601 — 3] 7.30] 69.3[]
4] 101] 004

501 5] 377 105
6 1.00] 002
7 352] 904

40r 8| 099] 0.02[|
o 292] 452

30} 10 0.93] 001/

11 1.15] 2.51
12 0.94 0.01
13 2.20] 2.21]]
14 0.52 0.01

10} 15 1.35] 1.87H
A (P T

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
harmonic nimero, n

20

Figura 123. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 11.42%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f;= 20 kHz. Control de
referencia.

6.5.1 COMPARATIVA DELS CONTROLS LLISCANTS PER FILTRES
ACTIUS

En la seguent taula hi ha condensada la informacié dels resultats de simulacio
del filtre actiu controlat per les diverses estratégies estudiades. La primera
columna indica la frequéncia maxima de commutacié fy a la que s’ha fet la
simulaci6. La segona columna indica el numero d’harmonic mesurat i també la
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distorsié harmonica total DHT. La resta de columnes contenen el valor en tant
per cent dels harmonics del corrent respecte de ’harmonic principal a 50 Hz.

Taula 25
% de ’harmonic n amb el Control
fy harmoénic io s s Is is, Torrey
carrega | (is—=k-u) |vs-(is—ky-u) Vs(is-k'vs) | (is-kvs)
3% 69.3 8.92 4.33 1.14 1.50
100 5° 10.5 1.54 0.69 0.8 0.98
kHz 7° 9.04 1.99 1.44 0.45 0.91
9° 4.52 2.64 1.32 0.23 0.88
DHT 57.89 10.3 5.38 2.94 2.82
3% 69.3 10.71 11.04 1.24 7.30
20 5° 10.5 2.26 0.9 0.57 3.77
kHz 7° 9.04 1.59 0.95 0.6 3.52
9° 4.52 4.05 3.34 0.69 2.92
DHT 57.89 13.74 13.88 715 11.42

Tal com es pot deduir de la taula, quant més complex és el control, millor
comporta en la seva tasca d’eliminar els harmonics del corrent de xarxa is.

es

Treballant a alta frequéncia, els dos controls complexes (el de referéncia i el
que usa dos multiplicadors) presenten unes caracteristiques semblants en
quant a la reduccio dels harmonics 3%, 5° 7° i 9° i a la distorsid harmonica
total. Ara bé, la reduccid més important dels primers harmonics es fa amb el
nostre control vs -(is -k-vs). Treballant a baixa frequéncia (20 kHz, la maxima del
nostre prototipus amb IGBTs) aquest control supera amb escreix al control de
referéncia, amb una reduccié de la DHT total del 57.89% al 7.15%. Per tant
aquest és el control que escolliriem si volguéssim la reducci6 maxima de la
distorsio harmonica de la xarxa, tot i la seva major dificultat d'implementacio.

Per aplicacions menys restrictives podem veure que el control (is—k -u) és prou
valid al reduir la DHT del 57.89% al 13.74%, només dos punts per sobre de la
del control de referéncia.

El control simplificat vs -(is —k2 -u) no presenta massa bon comportament a baixa
frequéncia, ja que la DHT obtinguda és comparable a la del control simplificat
(is—k-u) tot i ser més complexa la seva implementacio.

La Figura 124 mostra un grafic comparatiu amb les dades de la taula anterior.
Les barres representen els harmonics 3%, 5° 7° i 9° en % respecte de
I’'harmonic principal simulats a les dues frequéncies de commutacio fy= 20 kHz
i f; =100 kHz. El tercer harmonic del corrent de carrega s’ha retallat per poder
fer una bona comparacio de la resposta de cada control.
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Figura 124. Comparacié del contingut harmonic del corrent de xarxa is respecte del de
referéncia o corrent de carrega i, (retolat Ref. amb el tercer harmonic retallat al 20%)
amb cada un dels controls estudiats, a f;= 100 kHz i a f;= 20 kHz.

La Figura 125 mostra graficament la distorsié harmonica total del corrent de
xarxa is utilitzant cada un dels controls, a les dues freqiéncies de commutacio
que hem agafat per a les simulacions: f;= 20 kHz i f;= 100 kHz.

Controls

Torr.

freqliéncia

Figura 125. Comparacio de la distorsié harmonica total (DHT en %) del corrent i, de
referencia (retolat Ref., retallat del 57.89% al 20%) i de cada un dels controls, a f;= 100
kHz i a f= 20 kHz.
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6.5.2 CONTROL ESTANDARD PWM

Per comparar els controls no lineals dissenyats amb I'estandard de la industria
hem simulat el control proposat a [Wu96]. Aquest sistema es basa en el mateix
inversor en pont complert perdo controlat amb un modulador d’amplada de
polsos (PWM). Utilitza un multiplicador per obtenir el corrent de referéncia a
partir de la poténcia mitjana del condensador d’emmagatzematge. Si efectuem
una modulacio unipolar (-1, 0, 1) o sigui utilitzant el signe de la tensié de xarxa
per controlar la primera branca del pont i el PWM per controlar la segona
branca del pont, el resultat no és gens satisfactori. Tal com varem explicar a
I'apartat 6.1.2 “Estratégies basiques de commutacio del pont”, el pas per zero
de la tensié de xarxa comporta pérdua de seguiment de la referéncia. En
I'estratégia de control amb PWM als passos per zero es perd molt el seguiment,
donant una distorsié harmonica molt elevada (DHT= 26,12%). Per tant, per fer
un analisi del control estandard comparable amb els controls dissenyats per
nosaltres, hem escollit commutacié bipolar (-1, 1), amb totes dues branques
treballant a alta freqléncia. La Figura 126 mostra el corrent de la xarxa is
obtingut amb aquest control PWM bipolar a fy = 20 kHz. Es pot apreciar que el
sistema funciona correctament amb un arrissat d’alta freqtiéncia (20 kHz) degut
a la frequéncia de commutacié constant.

150

100

50

-50

(-){.3675 0.(‘58 0.6‘;85 0.‘69 0.6‘;95 0.7 0.7‘05 0.‘71 0.7‘15 0.‘72 0.9 0.5;05 0.91 0.915 0.92
Temps [s] Temps [s]
Figura 126. Simulacié del corrent de xarxa Figura 127. Tensié de xarxa vs, corrent de
is, amb fy= 20 kHz. Control PWM bipolar. xarxa is, corrent de la carrega i, en régim
estacionari a f; = 20 kHz. Control PWM
bipolar.

El contingut harmonic d’is es pot apreciar a la Figura 128. Es perfectament
comparable amb els que hem obtingut amb control no lineal lliscant.
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Figura 128. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 6.2%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f; = 20 kHz. Control
PWM bipolar.

Observant aquesta figura i la taula es pot veure que els primers harmonics
estan molt atenuats, ara bé a 20 kHz (fora de marges de la taula) tenim un
elevat harmonic degut a la frequéncia de commutacio, a diferéncia dels controls
en mode lliscant que efectuen un spectrum spreading del soroll de commutacié.

Comparant aquests resultats amb els obtinguts amb els controls lliscants veiem
que el comportament frequencial del control PWM és molt bo. Ara bé, els
controls lliscants es comporten molt bé en mode unipolar, amb resultats
comparables als del PWM en mode bipolar. Les pérdues en els interruptors sén
molt més baixes en commutacio unipolar (reduides a menys de la meitat) que
en commutacioé bipolar, i I'estrés sobre els interruptors és també inferior en el
cas unipolar. A més a més els controls lliscants tenen una inherent baixa
sensibilitat a les variacions de parametres de la planta i del control. Vist tot aixd
podem concloure que els tres controls proposats son aptes per a aquest tipus
de sistemes.

6.6 FILTRE ACTIU EN XARXES AMB ELEVADA INDUCTANCIA
DE LINIA

En l'estudi realitzat fins ara hem suposat la xarxa com a ideal, pero en els
sistemes reals la inductancia de linia acostuma a ser apreciable. L’estabilitat
d'un sistema compensat amb filtre actiu es veu molt afectada per aquesta
inductancia, especialment quan s’alimenten carregues capacitives.
[Malesani98] [Magoarou94]. La realimentacié positiva provocada pel corrent de
la carrega capacitiva sobre una inductancia de linia no menyspreable porta
sovint a la inestabilitat del sistema.

Quan considerem la xarxa eléctrica real hem de tenir en compte el valor de la
inductancia de sortida, idealment zero pero diferent de zero a la realitat. El valor
d’aquesta inductancia depén de la poténcia del transformador més proper i de
la longitud de la linia de connexid, normalment presenta valors Ls< 1 mH. La
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inductancia parasita de la linia de distribuci6 eléctrica provoca que la tensio de
linia, que veu el filtre i la carrega, depenguin del corrent consumit per ambdds
[Akagi97]. Ja que aquests corrents depenen de la tensio de xarxa, existeix un
lla¢ de realimentacié que pot causar inestabilitat al sistema. La Figura 129
mostra 'esquema del sistema sencer.

i .
| .l .

Vs
(- Ls |+
| | v Carrega
| _
|Xarxa | fc

L~y

+
Lo * f Ce
Vil e Ve

— (-]

0

Figura 129. Esquema del sistema de
compensacio mitjangant filtre actiu.

De la Figura 129 podem trobar els corrents de carrega i del filtre actiu en funcié
de la tensio d’entrada v; i de les caracteristiques de cada un d’ells:

i, =Y,(s) v, (6-46)
i.=H,(s)i, (6-47)

on Y,(s) és l'admitancia equivalent de la carrega i Hq{s) és la funcié de
transferencia del corrent injectat pel filtre respecte al corrent de la carrega.

Considerant ara el diagrama de blocs del sistema en el domini de Laplace, amb
entrada v;i sortida is podem dibuixar I'esquema de la Figura 130.

\Y Vi 1 1 1
S gt Yo(s)Ton(s)%?h

L

S

S

Figura 130. Diagrama de blocs general.

D’aquesta figura obtenim la seguent funcié de transferéncia per a realitzar
I'analisi d’estabilitat del sistema:

i_s(s)_ Y,(s)-(H;(s)+1) (6-48)
ve  (1+Y,(s)-(H;(s)+1)L.s)

La funcié de transferéncia del filtre actiu Hys) la trobarem amb [lajut del
diagrama de blocs de la Figura 131:
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. . + Y .
1 1 _ u V., _ 1
O —p(s) el K(S) G(s) |-o= L e

\J

Figura 131. Diagrama de blocs del filtre actiu.

on K(s) és la funcié de control que depén de I'error del corrent de referéencia i
en el cas més simple és un guany constant k,; G(s) és la funcid de
transferencia que relaciona la variable de control u amb la tensié del
condensador v;:

vi=uv, = Vv,=uG(s) ; -1<u<1 (6-49)

Suposarem que G(s) €s una constant en régim permanent G(s) = Gg; la funcié
F(s) és un filtre banda eliminada que no deixa passar la frequéncia fonamental
de la tensié de xarxa (f,) i ens serveix per obtenir el corrent de referéncia, per
tant suposarem que presenta un guany 0 dB (excepte per f = f,, frequéncia a la
qual el guany és idealment -0 dB).

De la Figura 131 podem treure’'n la funcié de transferéncia Hr (s) i la seva
simplificacio:

io(s) _—F(s)K(s)G(s) _ -K,G, (6-50)
i.(s) K(s)G(s)+Ls K, G,+Ls

He(s)=

| ara substituint la funcié (6-50) a (6-48) obtenim la funcio de transferéncia que
ens lliga la tensio i el corrent d’entrada:

' yo(s).(1_K {(Ge-?eL SJ (6'51)
Hy(s)="5(s)= e o T e

v :
s 1+Y,(s) 1—£ ‘Lgs
K. G, +L,s

L’estudi d’aquesta equacio ens permetra coneixer el rang d’estabilitat del
sistema.

Suposem primer una carrega inductiva série:

1 (6-52)

Y, (S)=——
o(s) R, +L,s

Per analitzar I'estabilitat del sistema sencer ens fixarem en el denominador de
la funcié de transferéncia total:

. 6-53
DEN, (s)=|1+ T 1- K G, ‘LS ( )
‘ R, +L,s K, G, +L;s
el qual es pot reescriure com:
(RO.LC +Ke'Ge'Lo)+ (Ro'Ke'Ge) (6'54)
(LC.LS+LC.LO) (LC.LS+LC.LO)

DEN, (s)=s%+s

Identificant aquesta funcié amb un sistema lineal de segon ordre s’obtenen els
seguents parametres:
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(R,-L, +K,-G,-L,) (6-55)
W = (RO Ke'Ge) . é’z (LC.LS+LC.LO)
0 (Lc'Ls"'Lc'Lo) ’ 2. (Ro'Ke'Ge)
(LC.LS+LC-LO)

Es pot apreciar que els sistema és estable ja que els coeficients wp i & sén
positius. Ara bé, el guany del control K, fa que puguin aparéixer oscil-lacions al
pujar el seu valor per obtenir el corrent de linia is desitjat.

Vegem ara l'estabilitat del sistema en el cas de carrega capacitiva:

R.C,s+1 (6-56)

Yo (S) = R

o

Per analitzar I'estabilitat del sistema sencer ens fixarem en el denominador de
la funcié de transferéncia total:

R,+C,s K, G, (6-57)
11— ‘Lss
R K, G, +L,s

DEN,, (s) = (1 +

o
el qual es pot expressar de manera equivalent com:

DEN (8)283+82 (LcLs) +s Ro'Lc + Ro'Ke'Ge (6_58)
i (Lc'Ls'Co'Ro) (Lc'Ls'Co'Ro) (Lc'Ls'Co'Ro)

Aplicant el criteri de Routh per determinar la condicio d’estabilitat s’obté:

K, < L, (6-59)
R,-C,-G,

D’aquesta condicié podem concloure que, quant més elevat sigui el guany Ke

de l'error del corrent de xarxa is, més tendéncia hi haura a la inestabilitat. De la

teoria de filtres actius sabem que el seguiment del corrent de xarxa is respecte

a la tensi6é de xarxa vs millora per K. major.

De (6-55) i (6-59) veiem que existeix un compromis en el disseny del control
que esta directament lligat al tipus de carrega que alimentem. En les
simulacions es podra veure la influéncia de la carrega en l'estabilitat del
sistema. Veurem que el corrent que dona la xarxa és estable quan la carrega
és inductiva i és inestable quan la carrega és capacitiva. Per evitar haver
d'utilitzar un control o un altre segons la carrega que alimentem haurem de
dissenyar un control, que sigui suficientment robust i estable, independentment
del tipus de carrega.

Vegem ara com fem el disseny d’aquest control independent de la carrega.

6.6.1 DETERMINACIO DEL GRAU RELATIU

El primer pas per deduir el control del filtre actiu de forma sistematica és
determinar el grau relatiu del sistema, (veure I'apartat 3.1.6 “Determinacio de la
superficie de commutacid”).

Vegem el grau relatiu del sistema si alimentem una carrega capacitiva tal com
mostra la Figura 132.
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—»
Vs
bt i CofReot
Vi i _ Vo
a'a'a'aY "
LC j Cc
© Ve
s _

Figura 132. Model circuital simplificat del sistema
amb carrega capacitiva.

El model bilineal del sistema es pot descriure amb les seguents equacions
diferencials:

L9y (6-60)
ot

£ Yy _y .y (6-61)
ot
dv, . (6-62)

Cc = IC ’ u

dt
v, . v, (6-63)

C

=/.— _—

o dt S (o Ro
on i, ic, Ve, i Vo, SON les variables d’estat del sistema.

Suposem un esquema de commutacié bipolar per simplificar I'analisi. La
variable de control u pren els seglents valors:
u=1
= -1
Per tal de determinar el grau relatiu r de la variable d’estat corrent d’entrada is

usem el sistema d’equacions descrit per (6-60) a (6-63) i aillem is amb totes les
seves derivades:

di;’ av’ 1.di; 1 1 1 dv, (6-64)

S 303 a2 —+ Vo — Veru +
at’  dt? C,dt CL, ° ClL, R.C, dt

de (6-64) veiem que el grau relatiu r = 3.

En canvi quan la carrega que volem alimentar és de tipus inductiu, tal com
mostra la Figura 133, el grau relatiu sera 1.
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=]

Figura 133. Model circuital simplificat del sistema
amb carrega inductiva.

El model bilineal del sistema amb carrega inductiva es pot descriure amb les
seguents equacions diferencials:

L, L, (6-65)
o 6-66
Lcﬂzv,—vc-u (6-66)
dt
dv, . (6-67)
gt oY
LG, e (6-68)
dt

on i, i, Vg, i ip SON les variables d’estat del sistema.

Per a determinar el grau relatiu r de la variable d’estat corrent d’entrada is,
usem el sistema d’equacions descrit per (6-65) a (6-68) i aillem Js:

S%:VS-LC%_VC
at at

En aquest cas es pot veure que el grau relatiu r =1.

(6-69)

L “u

Aixi doncs, segons la carrega necessitem una superficie de control o una altra
(de grau 3 o de grau 1 respectivament) per controlar el sistema [Lopez.098a].

Aquest resultat concorda amb l'analisi d’estabilitat que hem realitzat en I'apartat
anterior. Per dissenyar un control lliscant que permeti estabilitzar el sistema
alimentant qualsevol tipus de carrega, augmentarem l'ordre del sistema de
manera que el grau relatiu no depengui de la carrega.

6.6.2 EXTENSIO DE L’ORDRE DEL SISTEMA

Per aconseguir estabilitzar el sistema per qualsevol tipus de carrega es
proposa la combinacié d’'un filtre actiu, composat per un inversor en pont
complert, amb un filtre passiu en serie amb la carrega [Miret03].

Al afegir el filtre passiu podem corregir qualsevol tipus de carrega, fins i tot
capacitives, evitant les inestabilitats que comporta la inductancia de linia. Per
aquesta topologia proposem un control en mode lliscament. Utilitzarem la
linealitzacid6 entrada-sortida per deduir la superficie de lliscament més
apropiada. La topologia del filtre passiu s’ha dissenyat tenint en compte el grau
relatiu del sistema treballant amb diferents tipus de carregues. La Figura 134
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mostra el model circuital simplificat del sistema amb filtre actiu paral-lel en pont
complert.

Figura 134. Model circuital simplificat del sistema amb
filtre actiu.

El funcionament del filtre es pot descriure distingint cada un dels semicicles de
la tensié de la xarxa, donat que la tensio vr ha de tenir el mateix signe que vs.
En el semicicle positiu de v; l'interruptor S3 ha d’estar en tall i I'interruptor S; en
saturaci6é, de manera que v; >0; aleshores la magnitud del corrent i; es pot
incrementar, si Sy esta en tall i S, en saturacio, o be, es pot disminuir, si Sy esta
en saturacié i S, esta en tall. Per al semicicle negatiu de v; l'interruptor S3 ha
d’estar en saturacio i l'interruptor Sy en tall, assegurant que v <0; aleshores la
magnitud de i; es pot incrementar, si Sy esta en saturacio i S, esta en tall, o be,
es pot decrementar, si S; esta en tall i S, esta en saturacié. Aixi doncs, en cada
semicicle, el filtre actiu es pot considerar com un convertidor boost CC/CC
bidireccional en corrent que es fa treballar sense carrega.

El filtre actiu injecta el corrent compensador i a la xarxa per cancel-lar els
harmonics que provoca la carrega. El corrent de la xarxa haura de seguir la
forma de la tensio xarxa:

is =k-v; (6-70)
on k depén de la poténcia mitja consumida per la carrega. Aixi doncs, es

necessiten dos llagos de control: un llag intern per a controlar el corrent injectat
pel filtre actiu i un llag extern per determinar el valor de k.

El model bilineal del sistema es pot descriure amb les seglents equacions
diferencials:
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Ls%:‘/s_vi (6-71)

dt
Lcﬂzv, -V, u (6-72)

ot (6-73)
C,% —i i i,

dv, . (6-74)

et e

i (6-75)
Lf E = V, - VO

dv, . | (6-76)
Cs =l =1

at

on is, ic, Vi, Ve, ifi Vo, SON les variables d’estat del sistema. La variable de control
u pren els seguents valors:

u=1siSyi S;condueixen i S2i S3 no condueixen
u=-1siS7i Ssno condueixeni S»i S3 si condueixen

Per determinar el grau relatiu r de la variable d’estat corrent d’entrada is, usem
el sistema d’equacions descrit per (6-71) a (6-76) i aillem is:
d’i,  d¥v 1 [di dii Vv,—v.-u J (6-77)

S S . s _ -1 _

sS4 d2 | C

1

Es pot veure que el grau relatiu és 3, sigui quina sigui la carrega. Ara només
manca determinar la superficie de lliscament.

6.6.3 DETERMINACIO DE LA SUPERFICIE DE CONTROL

Una vegada determinat el grau relatiu definirem la superficie de control.
Utilitzarem un control lliscant per mantenir el corrent de la linia is sinusoidal i
sincronitzat amb el voltatge de la xarxa (factor de poténcia unitat),
independentment del corrent consumit per la carrega.

El corrent de la xarxa is ha de convergir al valor de referéncia is_ref, ON:
s ref — k Vi (6-78)

I

i d’aquesta manera I'objectiu del control es pot expressar com:

Is_error = is - is_ref =0 (6'79)

Com que el grau relatiu de is oror €S 3, €s proposa la seglent dinamica lineal
per aquest error:
3 2

+ Ay

(6-80)

IS_efTOI’
at?

's error
at3

di
s_error . 3
+ /11 dt + ’10 Is_error =0

on Ay, A1 i Ao sON constants els valors de les quals s’han de seleccionar de
manera que (6-80) sigui estable i que en estat estacionari es compleixi:

is = is_ref (6-81 )
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Finalment identificant I'equacié (6-80) amb la condici6 de lliscament s=0
deduim la superficie de commutacio:

d?i di . .
§$= (;;;"’0’ + 12' S(_:I(;fmf + 11'1 s_error + ﬂ‘O '[ / s_error at

(6-82)

La llei de control la deduim tenint en compte la condicioé d’assoliment s-s<0:

y_| —1 quan $>0 (6-83)
| 1 quan S<0

6.6.4 DISSENY DEL LLAG DE TENSIO
La magnitud del factor d’escala k de (6-70) s’ha de controlar de manera que

I'energia que dona el filtre sigui igual a I'energia absorbida préviament. Seguim
utilitzant el control simple proporcional integral (Pl) [Krein98]:

K=K, (<Ve >V, or) +Ki j (<V, >V, o) dT (6-84)

6.6.5 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per tal de verificar el control dissenyat s’ha simulat el sistema amb els
parametres que mostra la seguent taula:

Taula 26
Parametre Valor

Xarxa Vs 169 - sin(2:7-50-t) V

L 10 uH a 1000 pH
Filtre Passiu Ls 1000 pH

Cr 1 uF
Filtre actiu L. 4 mH

C. 1 mF

C 10 nF
Carrega RC Ro 100 Q

Co 50 H,F
Carrega RL R, 60 Q

Lo 73 mH
Carrega Ro 150 Q
Rectificador Co 150 uF
Control PI k; 1

Ky 0.1

Vo et |200V
Freqliéncia delf, 80 Hz
tall FPB d’v,
Pols superficie -12-10° rad/s
lliscant -4,210* £4,210% jrad/s
Freqliéncia fs 100 kHz
maxima de
commutacio

Els coeficients A,, A1 i Ap S’han ajustat localitzant apropiadament els pols de la
superficie lliscant de manera que es garanteix estabilitat i una bona resposta
transitoria del sistema en llag tancat. Els coeficients k, i k, s’han seleccionat de
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manera que garanteixen que la tensio del condensador del filtre actiu v, sigui
sempre superior que la tensié de xarxa en valor absolut |vs|.

L’esquema del control es mostra a la Figura 135.

Filtre P.
Xarxa J\NYI Carrega
T
Filtre A.
ve F.P.B. <ve> k
> " _
A
is u veref
*is_error| coprol
Vi Lliscant
Y Control

PI

Figura 135. Diagrama de blocs del control lliscant del filtre

actiu-passiu.

La Figura 136 mostra la localitzacié dels pols de la superficie de lliscament.
Tots tres estan al semipla esquerre, garantint I'estabilitat del sistema. A més a
mes, la proximitat a I'eix imaginari dels dos pols conjugats ens dona una molt
bona resposta transitoria, d’alta velocitat i poc sobreimpuls.

3x10

2 ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
1 7777777777777777777777777777777777 |
I

:

Op ===~ X””*T”””””T”””””:
| | |

I

el e e |
I

1 1 ‘

| I I
2F—————————— === - == -
|
1 1 X

I

3 1 1 |
15 10 -5 0
Eix Real x10°

Figura 136. Localitzacié dels pols de la

superficie de lliscament.

Els resultats obtinguts en la simulacié es poden veure a les figures seguents.
Primerament s’ha simulat el sistema amb la carrega RC sense el filtre passiu
LCs i amb una inductancia de linia Ls de 10 uH, (Figura 137). El control utilitzat
és el (6-82). Es pot apreciar que les variables d’interes del sistema presenten
un arrissat molt elevat, ja que la dinamica no pot ser controlada directament pel
control (grau relatiu més gran que l'ordre de la superficie de lliscament). Hem
comprovat que al augmentar una mica més (en un 10%) el valor de la
inductancia de linia el sistema tendeix a la inestabilitat.
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Ara bé, alimentant una carrega inductiva RL, amb la mateixa inductancia de
linia de 10 uH el sistema funciona perfectament, Figura 138. Fins i tot pujant la
inductancia de linia Ls a 3000 uH el sistema es comporta prou bé si la carrega
és inductiva, Figura 139.

1 | | T
| | | | |
- 1 I N I I I
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

Temps [s] Temps [s] .
Figura 137. Tensio de xarxa v;, corrent de Figura 138. Tensi6é de xarxa v;, corrent de
xarxa is, corrent del filtre i; i corrent de la xarxa is, corrent del filtre i; i corrent de la
carrega ir a l'arrencada amb carrega RC. carrega ir a l'arrencada amb carrega RL.
Inductancia de linia Ls= 10 pH, sense filtre Inductancia de linia L= 10 pH, sense filtre
serie. série.

4 0.05

| I
| |
. 1 I
0 0.01 0.02 0.03 0.
Temps [s]

Figura 139. Tensié v;, corrent is, corrent i i
corrent jr amb carrega RL. Inductancia de linia
Ls= 3000 pH, sense filtre série.

En tots els casos s’aprecia distorsié a la tensié v;, deguda a l'efecte de
realimentacié del corrent Js.

Una vegada detectat el problema, s’introdueix el filtre série i es repeteixen les
simulacions. En primer lloc se simula el sistema alimentant una carrega RC
amb una inductancia de linia Ls de 50 uH. Es pot apreciar perfectament a la
Figura 140 que el sistema és estable i corregeix perfectament el desplagament
de fase en corrent que provoca la carrega capacitiva. En l'arrencada del
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sistema es pot apreciar una oscil-lacié deguda a la combinacié del filtre passiu i
la carrega RC, ara bé en 60 ms el corrent que absorbeix la carrega és
perfectament sinusoidal, arribant-se al regim permanent.

200 : : : : 200

0 0

T
|
I

0.02 0

Temps [s] - - . . Temps [s]
Figura 140. Tensio de xarxa v;, corrent de Figura 141. Tensi6é de xarxa v;, corrent de
xarxa is, corrent del filtre i; i corrent de la xarxa is, corrent del filtre i; i corrent de la
carrega ir a l'arrencada amb carrega RC. carrega ir en régim permanent amb carrega
Ls= 50 pH, amb filtre seérie. RC. L= 50 uH, amb filtre seérie.

També quan alimentem una carrega RL amb una Ls de 50 uH el sistema
compensa perfectament el desfasament de la carrega, Figura 142.

200

0

| T
| | |
I I I

0 0.01 0.02 0.03 0.

. . 4 0.05
Temps [s]

Figura 142. Tensi6 de xarxa v; corrent de
xarxa is, corrent del filtre i, i corrent de la
carrega ir a 'arrencada amb carrega RL. L=
50 puH, amb filtre série.

S’ha efectuat la simulacid6 amb diverses inductancies de linia, arribant-se a
valors de Ls de 1000 pH. El sistema segueix sent estable i compensant
perfectament. La Figura 143 mostra el sistema en aquestes condicions
alimentant una carrega RC. Es pot apreciar que l'assoliment del régim
permanent és més lent en aquest cas pero s’hi arriba perfectament, Figura 144.
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| |
| |
.0 A
| |
‘ 1 B
| | |
.0 .0 A
| | |
| |
1 1 1 ‘ i
L | | L |
0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2
Temps [s] Temps [s]
Figura 143. Tensio de xarxa v;, corrent de Figura 144. Tensi6é de xarxa v;, corrent de
xarxa is, corrent del filtre i, i corrent de la xarxa fs, corrent del filtre i, i corrent de la
carrega ir a I'arrencada amb carrega RC. carrega ir en régim permanent amb carrega
Ls= 1000 pH, amb filtre série. RC. Ls~=1000 pH, amb filtre seérie.

També en el cas de compensacié de carrega inductiva el sistema funciona
perfectament, Figura 145.

200

0

| I

| |

1 1
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
Temps [s]

Figura 145. Tensié6 de xarxa v; corrent de
xarxa is, corrent del filtre i, i corrent de la
carrega ir en régim permanent amb carrega
RL. L&= 1000 pH, amb filtre série.

La Figura 146 i la Figura 147 mostren el comportament del sistema en front a
un salt en el consum de poténcia alimentant els dos tipus de carregues
utilitzades. L’amplitud del corrent de xarxa is s’adapta suaument al consum de
la carrega sense sofrir distorsio.
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0.14

. . . . . 0.‘12 0 ‘14
Temps [s] Temps [s]
Figura 146. Tensio de xarxa v;, corrent de Figura 147. Tensioé de xarxa v;, corrent de
xarxa is, de la carrega i i variable k amb salt xarxa is, de la carrega iri variable k amb salt
ala carrega RC de 100 Q a 25 Qi tornar a a la carrega RL de 60 Q a 30 Qi tornar a
100 Q. L= 500 pH, amb filtre série. 60 Q. L= 500 pH, amb filtre série.

Per veure I'efectivitat del control en la supressio de la poténcia harmonica s’ha
de provar el sistema amb una carrega no lineal. EI comportament del sistema
amb una carrega rectificadora i una inductancia de linia L= 1000 uH s’ha
simulat i es pot veure a la Figura 148. En aquest cas el filtre actiu compensa els
harmonics injectats per la carrega.

2 0.03 0.
Temps [s]

Figura 148. Tensié de xarxa v; corrent de
xarxa is, corrent del filire i, i corrent de la
carrega i, en régim permanent amb carrega
rectificadora. Lg= 1000 uH, amb filtre série.

La Figura 148 mostra I'analisi del contingut harmonic del corrent de la carrega i
i del corrent de xarxa is. La distorsi6 harmonica total del corrent de la carrega
rectificadora ir €s DHT= 57.94%, i la del corrent de xarxa is DHT=4.90 %. A la
figura es pot veure que el tercer harmonic ha estat reduit del 69.4% al 2.54%,
valor que de sobres compleix la norma IEEE 519-1992 [IEEE93], si establim
que la nostra xarxa és del tipus menor amb i/ i, <20 (la relacié entre el corrent
de curtcircuit i el corrent de la carrega és igual a 20, taula 10.3 de la norma). El
5° i el 7° harmonics del corrent de carrega han estat gairebé eliminats.
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70 = T T T i T

. im/iyy | harmonic | isnfis1| ifn/if1

P 2 0.37 0.12

00 — 'l 3| 254 694

4 0.30 0.04

50 5 0.97] 10.53

6 0.09 0.01

a0l 7| 1.14] 9.05

8 0.16 0.02

9 0.93] 4.53

30r 10 0.18 0.01

11 1.04 2.51

w0l 12[_0.22[ 001

13 0.62 2.21

14 0.27 0.01

101 15 1.32 1.87
O‘JL

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

harmonic nimero, n

Figura 149. Contingut harmonic del corrent de xarxa is
(DHT 57.94%) i del corrent de la carrega ir (DHT 4.9%).

6.7 CONCLUSIONS

En aquest capitol hem proposat quatre controls per a un filtre actiu paral-lel.
Hem comencat amb un control molt simple, apte per a ser implementat
analogicament, sense necessitat de circuits multiplicadors o especifics. Aquest
control proporciona una eliminacié d’harmonics conforme a norma, fins i tot
treballant a baixa freqiéncia de commutacio.

El segon control proposat pretén, a més a més de I'eliminacié d’harmonics, la
linealitzacié del sistema. Es proposa una superficie de commutacié d’ordre 2
lligada a I'energia del sistema, d’aquesta manera el grau relatiu de la funcié de
sortida és el mateix que l'ordre del sistema, aconseguint-se la linealitzacié total.
El comportament freqlencial del sistema és optim, amb un seguiment perfecte
de la forma d’ona de la tensié de xarxa. Com a contrapartida tenim que la seva
implementacié analdgica és molt complexa, deguda a I'us de dos
multiplicadors. Optariem doncs per la seva implementacio digital.

El tercer control s’ha dissenyat utilitzant els trets més avantatjosos de cada un
dels primers controls. Ara bé, el seu comportament frequencial no és prou bo,
tot i la seva relativa complexitat d'implementacio.

En el darrer control estudiat s’ha tingut en compte que la inductancia de la linia
sovint no és menyspreable. Aquesta no idealitat fa que apareguin inestabilitats
quan s’intenten compensar carregues capacitives. S’ha realitzat I'estudi acurat
del grau relatiu del sistema en el cas de diferents tipus de carregues. S’ha
proposat la introduccié d’una xarxa elevadora del grau relatiu, que fa que
aquest sigui el mateix que l'ordre de la funcié de sortida per a qualsevol tipus
de carrega. Amb aquest filtre actiu mixt s’han aconseguit filtrar els harmonics
deguts a tot tipus de carregues, fins i tot quan la inductancia de linia s’ha elevat
fins a valors molt per sobre dels reals.
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CAPITOL 7

7. PARAL-LELITZACIO DE CONVERTIDORS

La paral-lelitzacié de convertidors de poténcia s’utilitza en les aplicacions que
demanen un elevat corrent de sortida, on la fiabilitat i 'estrés en els dispositius
de commutacio siguin aspectes a tenir en compte. Si disposem de diferents
moduls que entre tots donen el corrent necessari a la carrega (cas dels
convertidors CA/CA, CA/CC...) o eliminen els harmonics no desitjats del corrent
de xarxa (cas dels filtres actius), la carrega i I'estrés es reparteix entre ells. En
el cas d’utilitzar un sol convertidor, els transistors que s’ocupen de condicionar
la poténcia a la carrega sofreixen una gran fatiga, ja que maneguen el comput
global de poténcia que es transfereix a la carrega, sofrint importants pérdues de
conduccidé i commutacio. La fiabilitat general d’aquests equips depén de la
fallada d'un sol component, i en general no es acceptable quan s’esta
alimentant carregues critiques. Aleshores un sistema paral-lel és més fiable en
front a una fallada d’un dels moduls. A més a més els components magnétics
de cada modul seran de mides menors que si treballéssim amb un sol modul, a
I'haver de processar menys energia per convertidor.

En la fase de disseny d’un equip comercial, la utilitzacié d’'un sistema paral-lel
redueix molt el temps fins a la sortida del producte al mercat. La modularitat fa
que no sigui necessari redissenyar el sistema per a poténcies superiors, n’hi ha
prou afegint més moduls fins assolir la poténcia desitjada.
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En aquest apartat es proposen diverses solucions de control no lineal per a
sistemes de poténcia connectats en paral-lel: rectificadors, onduladors i filtres
actius.

7.1 PARAL-LELITZACIO DE RECTIFICADORS

Tal com hem comentat, un sistema de convertidors de poténcia connectats en
paral-lel presenta diversos avantatges: reduccié de I'estrés als components,
augment de la fiabilitat, la redundancia, la modularitat i la mantenibilitat.
Vegem-ne ara I'aplicacié al cas de rectificadors amb alt factor de poténcia.

En el control d’un rectificador amb alt factor de poténcia multi-modul paral-lel
s’han de complir tres objectius:

1- Els sistema ha de generar un voltatge de sortida continu.

2- El corrent total que dona la xarxa ha de ser proporcional i estar en fase amb
la tensio.

3- Tots els moduls han d’absorbir el mateix corrent, per evitar I'aparicid de
corrent circulant a través dels moduls. Aquest efecte podria produir
sobrecarrega, i per tant destruir el modul més carregat.

En la configuraci6 mestre-esclau d’un sistema multi-modul la unitat mestre
controla que hi hagi la tensié continua a la sortida, i les unitats esclaves es
controlen de manera que segueixin aproximadament al corrent que ddna la
unitat mestre. En la configuraci6 democratica tots els moduls segueixen una
sola senyal de referéncia. En aquest apartat utilitzarem una estratégia hibrida
entre el control mestre-esclau i el control democratic. Les caracteristiques
principals del sistema obtingut son: invariancia en front a canvis en els
parametres del sistema, robustesa, reduccid de l'ordre del sistema i una
implementacié molt simple del control.

7.1.1 MODEL BILINEAL DELS RECTIFICADORS CONNECTATS EN
PARAL-LEL

La Figura 150 mostra el diagrama basic del sistema amb N rectificadors en
paral-lel.
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+V,

RL

N
SHE

Figura 150. Esquema del sistema de rectificadors en paral-lel.

Les equacions que descriuen el comportament del convertidor boost paral-lel
son les seguents:

L v, (7-1)
dt
di (7-2)
L LN _ |,/ | .
N dt |V/| Vo Uy
dv, < v (7-3)
C, o =N u, -2
" odt ;Lf "R,

on u; és l'entrada de control de cada modul, que pot prendre els seguents
valors:

u; = 1 sil'interruptor S; no condueix
u; = 0 si l'interruptor S; condueix

7.1.2 CONTROL EN MODE LLISCANT

Tal com s’ha comentat, el control ha de procurar aconseguir tres objectius
diferents:

1- La tensio de sortida ha de ser un voltatge continu i constant: v, =V rer

2- El corrent j; ha de ser proporcional i estar en fase amb la tensid de la xarxa
d’alimentacio: i; = k;-v;

3- Tots els mdduls han de donar el mateix corrent: iy 1= i o=...= iin

A continuacio es descriu com s’assoleixen aquests objectius.
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7.1.3 LLAG DE REGULACIO DE LA TENSIO DE SORTIDA

Per aconseguir un elevat factor de poténcia, el corrent d’entrada ha de seguir a
la tensi6 de la linia:

i =k v, (7-4)

on k; depén de la carrega, de la tensié de xarxa i de I'eficiéncia del sistema. Per
al cas de rendiment unitari s’obté:

Pin = Pout (7'5)
2 2

<k,--v,2>=v—° - k,-:;'\‘;‘;
L LYp

on V), es la tensio de pic de la tensio de xarxa.

En estat estacionari k; sera constant, pero si es produeixen pertorbacions a la
carrega o a la tensi6 de xarxa, k; variara cap a un nou valor. Es per aixd que es
necessita un control de k; per regular la tensié de sortida v, en front a
pertorbacions, havent-se de garantir la seva estabilitat.

Suposant que tots els moduls donen el mateix corrent, o sigui suposant el

seguiment del correntjp;=---- - =i n = i1 perfecte:
. . o ke|v,| (7-6)
N-ipg =N e =kl Vil =i e =— N —=klv; |

on hem suposat que si el corrent total N-i.; és proporcional a v;també ho sera
cada un dels corrents dels moduls. Hem introduit una nova variable k que
lligara el corrent de cada modul amb la tensié d’entrada. En aquest cas
I'expressio del control equivalent per a cada entrada de control prendra la
forma:

v (7-7)
Uj eq = V_o
Substituint (7-7) en (7-3) s’obté:
v, Kl v, (7-8)

que correspon a una dinamica no lineal per a la tensio de sortida v,,.

Per aconseguir una dinamica lineal del valor mitja de la tensié de sortida <v,>,
s’escull k de la manera que puguem obtenir una dinamica de segon ordre per a
la variable de sortida (veure 4.1.4, “LLa¢ de regulacio de la tensio de sortida”).
Aixi doncs escollim k:

k(t) = C/\L <Vo > Ukiv (Vo_ref_ <V, >) dr+ kpv(vo_ref — <V, >) (7-9)

on C, és el valor estimat o nominal de C;.

Promitjant 'equacié (7-8) en un semicicle de la tensié de xarxa i substituint pel
valor de k proposat, es deriva la seglent equacié diferencial lineal per al valor
mig de la tensio de sortida <v,>:
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d?<v, > 1 k,VZ\d<v,> VZ %4 (7-10)
+ + dt i o_ref

+k, L <v, >=k, 6 Lv
dt’ CR, 2 Y2 0T V2

7.1.4 LLAC DE CONTROL DE CORRENT

Vegem ara com aconseguir que el corrent de cada modul segueixi al de
referéncia i també repartir equitativament el corrent total entre els moduls.

Volem aconseguir que el corrent dels moduls segueixin a la tensio de xarxa:

iLj =i _ror = k|V/| (7-11)
on k és la variable que s’adapta al consum de la carrega, obtinguda a I'apartat
anterior.

Per tal d’obtenir un corrent equitativament distribuit entre els diferents moduls,
es defineixen les seglents superficies de control:

S1(X) = ip_ror i1 (7-12)

So(X) = rer =12

SN(X) =i} per —iin

Observant aquestes equacions podem veure que no es tracta d’'un esquema
mestre-esclau tipic, ja que no se segueix el corrent del mestre, sind el de
referéncia, obtingut amb el control de tensié. També podem apreciar que els
moduls esclaus col-laboren en la regulacié de la tensié de sortida, ja que la
seva referéncia és i;_rr =k-|vi| on k depén també de la tensié de sortida. Es per
aquests motius que aquest control 'hem anomenat “hibrid” entre mestre-esclau
i democratic.

Quan estiguem lliscant sobre la superficie de control, els convertidors actius
satisfaran les condicions d’invariancia a la intersecci6 de les superficies:

$1(%) = $5(x) =5, (x) = 0 (7-13)
$1(x) = $,(x) =8, (x) =0

Utilitzant les equacions (7-1), (7-2), (7-3), (7-10) i (7-13) obtenim les seguents
equacions diferencials lineals:

2 K. V2 V7 vy (7-14)
d <V0>+[ ! + pvpJd<vo>+K-V—p<Vo>=KiV7pV0_ref

dt? CR, 2 dt ’
CL%:N.,'U_V_O (7-15)
dt R,
que correspon a un sistema lineal de segon ordre, sent is = 2 =... N
Consequentment en estat estacionari obtenim:
Vo (t)= Vo_ref (7-16)
_ Vo ref(t) (7-17)
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Observant I'equacio (7-14) es pot veure que es tracta d’'una equacio diferencial
lineal que permet estabilitzar la tensi6 de sortida, que és estable si es
compleixen les seguents condicions:

ky,>0 i k>0 (7-18)

i identificant (7-14) amb un sistema de segon ordre en el domini de Laplace
podrem trobar els parametres que condicionen el comportament en régim
transitori de la sortida vy:

1 k2 (7-19)

pvYp

2 +
Kivo . ._CR__ 2

o = ; {E———
2
2 2/k,-vp
2

Es pot apreciar perfectament que variant els parametres de control kp, i ki
podrem escollir la dinamica desitjada per v,, amb dos graus de llibertat. Aixi
doncs, hem aconseguit linealitzar la dinamica de v,, fent-la poc sensible a
variacions d'R. si escollim una constant k,, prou gran.

La Figura 151 mostra el diagrama de blocs del controlador.
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Figura 151. Esquema del control hibrid per a rectificadors.

7.1.5 VERIFICACIO DEL CONTROL

Per verificar l'estratégia de control proposada s’han realitzat diferents
simulacions del sistema paral-lel. S’ha simulat un rectificador composat per tres
moduls. Un dels controls té cura de regular la tensié de sortida i de generar el
corrent de referéncia que seguiran tots els moduls. S’han utilitzats moduls amb
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caracteristiques lleugerament diferents per tal de comprovar les prestacions del
sistema. La seglent taula mostra els valors de components i parametres de
control:

Taula 27
Parametre Valor

Xarxa Vi 155 - sin(2-7-50-t) V
Modul Rectificador 1 Ley 900 pH

CL 5mF
Modul Rectificador 2 Leo 1000 pH
Modul Rectificador 3 Les 800 pH
Carrega nominal R, 40Q
Control k, |1810°

ki 0.793-10°

Vo ref | 200V
Freqiiéncia de tall filtre d'v, |f, 86 Hz
Frequéncia max. de treball |f, 100 kHz

La Figura 152 mostra la simulacié del sistema paral-lel alimentant a la carrega
nominal de 40 Q. Es pot apreciar que els corrents dels moduls iy, ii21i i 3 s6n
practicament iguals i segueixen perfectament al corrent de referencia i, rr. La
Figura 153 mostra la tensioé d’entrada v; i el corrent d’entrada i; perfectament en
fase.

%.7 0.71 0.72 A 74 0.75 1.895 .
Temps [s] Temps [s]
Figura 152. Corrent subministrat per cada Figura 153. Corrent de la xarxa i; (5 A/div) i
un dels moduls i 4, iio i ip3 i corrent de tensio de la xarxa v; (50 V/div)

referéncia i,_.ramb R =40 Q.

La Figura 154 mostra l'arrencada i el comportament de la tensié de sortida
quan un modul es desconnecta pert = 0.8 s i es torna a connectar pert=1.4s.
A la mateixa grafica hi ha el parametre de control de k. Es pot apreciar que al
variar el nombre de moduls, k varia ja que esta relacionat amb el corrent que ha
de donar el modul a la carrega.

La Figura 155 mostra els corrents de cada modul i el corrent de referéncia ip_rer
quan hi ha la desconnexié d'un modul. Es pot veure perfectament que el
corrent de referéncia puja immediatament per ajustar els nous valors de corrent
als inductors.
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Figura 154. Tensi6 de sortida v, i Figura 155. Corrent subministrat per cada
parametre de control k quan es un dels moduls i 4, @5 i3 i corrent de
desconnecta un modul i quan es torna a referéncia i, .ren la desconnexioé del segon
connectar. modul.

El sistema respon també correctament als salts de carrega. Com a exemple, la
Figura 156 mostra el comportament de la tensio regulada de sortida quan hi ha
un salt de carrega de R, =40 Q a R. = 20 Q. La Figura 157 mostra els corrents
dels tres moduls i el corrent de referéncia durant el salt de carrega.

250 M AV]
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N
coo

a

~
coo

o

~
oo

a

T
|
0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Temps [s] ’ Temps [s]
Figura 156. Tensi6 v, i parametre k per salt Figura 157. Corrent de cada modul iy 4, iy, i
decarregade R, =40Qa R =200 i3 i corrent de referencia i, s pel salt de
carrega.

Per verificar les prestacions en quant a I'eliminacié d’harmodnics en el corrent
d’entrada s’ha realitzat I'estudi frequencial del corrent i, que es mostra a la
Figura 158. Es pot veure el contingut harmonic del corrent j; en tant per cent
respecte de I'’harmonic fonamental a 50 Hz. La distorsié harmonica total és del
1.01%. Continuem complint les normes IEC 1000-3-2 i IEC 61000-3-2 [I[EEE95]
[IEEEOQQ] per a productes de classe A.
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Figura 158. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa i; (DHT 1.01%).

Per simular el sistema en condicions més reals, escollim una freqiéncia de
commutacio f4= 20 kHz i elevem les inductancies a L. = 4000 pH, L;, = 4200
uH L;s = 3800 uH. El régim estacionari es pot veure a la Figura 159. La Figura
160 mostra el contingut harmonic del corrent de xarxa (DHT = 4.31%).

iin/iil %

150 - - T T T T T T T T AN T T T T T harmonic | __iin/ii1

L | | L L
188 1.885 189 1895 19 1905 191 1915 192 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Temps [s] Harmonic n
Figura 159. Corrent de la xarxa i; (5 A/div) i Figura 160. Simulacié del contingut harmonic
tensio de la xarxa v; (50 V/div). del corrent de xarxa i; (DHT 4.31%).

Hem aconseguit doncs els objectius que ens haviem marcat: la regulacié de
carrega entre moduls és perfecta i el comportament harmonic esta dins de les
normatives actuals. La utilitzacié del control hibrid fa que no hi hagi cap modul
imprescindible, tots poden fallar individualment sense que falli el sistema
sencer.
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7.2 PARAL-LELITZACIO D’ONDULADORS

La paral-lelitzacio s’utilitza sovint per a sistemes d’alimentacié ininterrompuda
de gran capacitat. Diversos moduls comparteixen el corrent de la carrega total i
reemplacen l'inversor centralitzat classic. L’estructura paral-lela s'utilitza per fer
un control acurat de temperatura en els moduls, per augmentar la fiabilitat, la
redundancia, la modularitat i la mantenibilitat [Holtz90] [Chen96].

En el control d’un convertidor multi-modul paral-lel s’han de complir dos
objectius:

1- Els sistema ha de generar un voltatge de sortida sinusoidal a una
frequéncia constant.

2- Tots els moduls han de donar el mateix corrent, per evitar I'aparicié de
corrent circulant a través dels inversors. Aquest efecte podria produir
sobrecarrega, i per tant destruir el modul més carregat.

En la configuraci6 mestre-esclau la unitat mestre controla que hi hagi una
tensio sinusoidal a la sortida, i les unitats esclaves es controlen de manera que
segueixin al corrent que dona la unitat mestre.

En la literatura especialitzada els estudis de la dinamica del sistema i el disseny
dels llagos de control s’acostumen a basar en els models en petit senyal, perd
aquests models es caracteritzen per la seva poca eficacia a I'hora de
determinar el comportament dinamic quan la tensi6é de sortida segueix un valor
de referéncia i quan es produeixen grans canvis en la carrega [Vicufa92].

En aquest apartat utilitzarem una estratégia en mode lliscant multi-entrada,
basada en I'esquema mestre-esclau. L’aplicarem al control de diversos moduls
inversors connectats en paral-lel. Les caracteristiques principals del sistema
obtingut sén: invariancia en front a canvis en els parametres del sistema,
robustesa, reduccié de I'ordre del sistema i una implementacié molt simple.

7.2.1 MODEL BILINEAL DELS INVERSORS CONNECTATS EN PARAL-LEL

La Figura 161 mostra el diagrama basic del sistema paral-lel.
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inversor 1
] DC/AC
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inversor 2 —
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Figura 161. Diagrama basic del sistema paral-lel.

La Figura 162 mostra el bloc de poténcia de cada modul inversor.
S1

|
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|

Figura 162. Mdduls de poténcia.

La técnica mestre-esclau consisteix en un sol modul mestre i diversos moduls
esclaus. En aquesta estratégia els moduls esclaus son controlats de manera
que els seus corrents de sortida segueixin el corrent de sortida del modul
mestre.

Per augmentar I'eficiéncia quan la demanda de corrent es baixa, el sistema ha
de poder escollir el nombre de modduls actius en cada moment segons les
condicions de carrega [Miret01] [Siri92].

Suposem que el limit de corrent maxim de cada modul €s imax. Si tenim k
unitats actives, el limit de corrent maxim total sera k-imax, | aleshores el corrent
de sortida satisfara la seguent desigualtat:

(K=1) i oy <l <Kipay (7-20)
Si estem dins dels limits de la inequacio, el nombre de modduls actius no

variara. L’equacio bilineal per aquesta estructura pot ser expressada per les
seguents equacions diferencials:
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di
L,#:E-w—vo
dij,
L27—E Up =V, (7-21)
di,,
g TEYe
di
k_stsz'Uk_Vo
v, ,. . . Vo 7-22
C7=(IL1+I,_2+ ..... +/Lk)—E ( )

on k <N, sent k el nombre de moduls actius i N el nombre total d’unitats en el
sistema de poténcia modular. Les variables de control u; prenen els seguents
valors:

1 quanS,iS, estan 'on'iS,iS; estan 'off (7-23)
-1 quanS,iS, estan 'off'i S, iS; estan 'on’

7.2.2 CONTROL LLISCANT MULTI-ENTRADA

L’objectiu fonamental del control del sistema descrit sera mantenir una tensio
de sortida sinusoidal d’amplitud constant, sigui quina sigui la carrega
connectada. EI modul mestre s’encarregara d’aquesta tasca mitjangcant un
control lliscant. A l'apartat 5.2 “Control lliscant de linversor” s’ha explicat
detalladament com obtenir la superficie de lliscament per controlar v,, sensant
el corrent de la bobina i la tensié de sortida. La superficie de lliscament
dissenyada és [Miret01]:

Smestre (t) = k/' '[ (Vo_ref - Vo) dr - kp Vo — iL1 (7-24)

La tensid v, rr €s la tensio de sortida de referencia:
=A-sin (ot) (7-25)

o ref —

Per tal d’obtenir un corrent equitativament distribuit entre els diferents moduls,
es defineixen les seglents superficies de control per als esclaus:

Sp(t) =iy - (7-26)
Ss(t) I =

SN(t) fr = Iy

Quan estiguem lliscant sobre la superficie de control, els convertidors actius (i
també el mestre és clar) satisfaran les condicions d’invariancia a la interseccio
de les superficies:

Smestre (t) =S, (t) =-S5 (t) =0 (7'27)
émestre (t)= éz (t)="- S.k t)=0

Utilitzant les equacions (7-21), (7-22), (7-24) i (7-27) obtenim les seguents
equacions diferencials lineals:
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di dv, (7-28)

# == kp at + ki(vo_ref - Vo)

c av, _ kei,, Ve (7-29)

dt R

que correspon a un sistema lineal de segon ordre, sent i ; = 2 =... ik

Consequentment en estat estacionari obtenim:

Vo (t)= Vo_ref (7-30)
i = — _Vo_ref(t) (7'31)
L1 = eeeee TT TR

En régim lliscant el comportament dinamic de la tensi6 de sortida pot obtenir-se
de (7-28) i (7-29):

d*v, (kyk 1 \dv, (k -k k- k (7-32)
2 + + + vV, = Vo ref
dt C C-R)dt C c )=

que és estable si es compleixen les seglents condicions:

k>0 i (kp K+ %j > 0; (7-33)

Identificant (7-32) amb un sistema de segon ordre en el domini de Laplace:
Sz+2§a)os+a)02=0 (7-34)

podrem trobar els parametres que condicionen el comportament en régim
transitori de la sortida v,:

kok 1 (7-35)
o, = kEk . g C _CR
2Kk
c

Es pot apreciar perfectament que, variant els parametres de control k; i K,
podrem escollir la dinamica desitjada de v,, fent-la insensible a les variacions
de carrega R si k, >>1/(C-k'R).

La llei de control al convertidor mestre és:

+

uj = 1per S, ese >0 (7-36)
U; =-1 per Smestre <0

7.2.3 LLEIS DE CONTROL

L’objectiu final del disseny és que el control satisfaci les condicions
d’assoliment, que garanteixen l'existéncia de régim lliscant sobre la superficie
de commutacié. La condicid d’assoliment que s’ha de complir és:

S;-s;<0, j=1Tfinsn (7-37)

que ens permet determinar el domini de lliscament i I'estrateégia de control de
les superficies:
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s =iy iy (7-38)

Amb el sistema obtingut comprovarem si es compleixen les condicions
d’invariancia s(x)-s(x) <0, i daquesta manera trobarem els dos valors de u que

ho satisfan. Tenint que la derivada de la superficie sj(f) és:

. i, di 7-
sj(t)zﬂ_i (7-39)
dt dt
aleshores hem de tenir en compte les dues condicions que es poden donar:
u, = {uj* pers; >0 (7-40)
u; pers; <0
i utilitzant 'equacio6 (7-21) a (7-39):
‘u, — Eul - 7-41
sis;>0=5,<0 = Evy—ve =Y, Yo <0 ( )
L, L
", — Eu: —
sis;<0=8,>0 = Eu;_ Yo _ u’L Yoo (7-42)
1 j

Sumant I'equacié (7-41) amb I'equacio (7-42) multiplicada per —1 obtenim la
relacio que fara complir la condicié d’invariancia:

E'[Uj_-UjJr] <0 (7'43)
i d’aqui obtenim els valorsde v iu" :
u;= 1pers;>0 (7-44)

uy=-1pers; <0

7.2.4 VERIFICACIO DEL CONTROL

S’han simulat tres unitats inversores monofasiques en parallel que
constitueixen el convertidor CC/CA. Les carregues amb les quals s’ha provat el
sistema soOn una carrega resistiva pura R, i una carrega no lineal tipus
rectificador (veure Figura 163). La seguent taula conté els valors dels
parametres de simulacio.
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Taula 28
Parametre Valor

Tensio entrada E 48V
Modul Mestre Ly 147 pH

C 150 pF
Modul 2 L, 107 pH
Modul 3 Ls 127 pH
Carrega resistiva | R, 12Q
Carrega R 100
rectificadora L, 5mH
RLC C. 10 nF
Control PI k; 9-10*

Ky, 8

Vo_ref 24-sin(2-7-350) V
Freqiéncia fs 100 kHz
maxima de
commutacio

La Figura 163 mostra 'esquema del sistema total amb el control.

iLl [}
—> —
g
L1 ¢ + o
: N
- @
(]
[
iy
Vo h 4
ul st~ L li|
PI
QD D ‘—®'Vf
o_ref
LU L
L= F.P.B
i3
YL X
L3 a  Kligl>
[e]
4% % :
=
a@
%
Q

a

u3l s3 ;. ﬂ
QD ~ (P13 T
-
Modul3-ON/OFF j

OIX2Uuuo0os?a

Figura 163. Sistema inversor paral-lel.

La desigualtat (7-20) determina el nombre necessari de moduls esclaus
activats. La connexi6 o desconnexio d’una unitat esclava es decideix segons el
corrent maxim especificat per aquesta unitat j; max. El corrent de sortida i, és
sensat i passat per un rectificador de mitja basat en un diode de senyal. Filtrant
aquest senyal amb un filtre passa baixos RC obtenim un valor relatiu del
corrent en continua que consumeix la carrega en cada instant. Quan el corrent
instantani |i, | supera un valor determinat, un comparador amb histéresi déna
ordre a la logica del modul esclau 2 que es posi a funcionar, compartint la
carrega amb el modul mestre. Si el corrent de carrega supera un segon limit
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superior, el comparador del modul esclau 3 déna ordre que es posi a funcionar.
La desconnexié de moduls es fa seguint el mateix principi, perd amb uns limits
inferiors que es comparen amb el valor filtrat del corrent de sortida <|ip|>
utilitzant comparadors d’histéresi, aleshores el filtre aporta un temps de retard
entre la connexid i desconnexié per garantir que el sistema esta en estat
estacionari.

La Figura 164 mostra una simulacié del sistema inversor parallel quan
s’alimenta una carrega resistiva pura. Inicialment la carrega és de 12 Q i només
el control mestre esta treballant estabilitzant la tensié de sortida v,. Per t =
0.0094 s la carrega passa a 1 Q incrementant-se el corrent consumit i,.
Instantaniament, quan el corrent i, passa del nivell de connexié del modul
esclau 2 (imax 2 = 15 A), aquest es posa a compartir la carrega i per tant a
seguir el corrent del modul mestre. Quan se supera el nivell de connexi6 del
modul esclau 3 (imax 3 = 21 A), aquest es connecta. En l'instant t = 0.031 s la
carrega torna a valer 12 Q, baixant instantaniament el corrent consumit per la
carrega i, ara bé, els moduls esclaus no deixen de conduir immediatament sin6
que quan el nivell del corrent de sortida filtrat baixa del nivell de desconnexid
(imin 3 = 12 A) es desconnecta el modul 3. Quan baixa de imax 2 (9 A) es
desconnecta el modul 2. Utilitzant el corrent filtrat aconseguim un retard que
ens assegura que el nivell de corrent de sortida ha arribat a I'estat estacionari.
Es pot apreciar que la comparticié de carrega és gairebé perfecta.

La Figura 165 mostra en detall la tensié de sortida v, i el corrent del modul
mestre i1 en linstant del salt de carrega. La tensié v, sofreix una pérdua de
seguiment, pero rapidament torna a seguir a Vo _rer.

] T |
| ! I
0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.0085 0.009 0.0095 0.01 0.0105 0.011 0.0115 0.012 0.0125 0.01:

Temps [s] ’ Temps [s]
Figura 164. Corrent total de la carrega I, Figura 165. Detall de la tensi6 de sortida v,,
corrents dels moduls iy, i i i3, alimentant i del corrent del modul mestre i 4, en el
carrega resistiva pura amb salt de carrega moment del salt de carrega de R, =12 Q a
deR =12Qa R, =1Qitornara R =12 Q. R =10Q.

La Figura 166 mostra la tensié de referéncia v, rr i la tensié de sortida v, a
I'arrencada del sistema. En régim estacionari el desfasament és només d’1°.
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|

|

1
0.5 1 1.5
Temps [s] x10°

Figura 166. Detall de la tensié de sortida v, i
de la tensi6 de referéncia v, s durant
I'arrencada del sistema amb carrega resistiva.

La Figura 167 mostra la simulacié del sistema alimentant la carrega
rectificadora RLC. Inicialment la resisténcia és R, = 10 Q i per aquest nivell de
corrent només el modul mestre funciona. Per t = 0.01 s la carrega passa a 1Q.
Quan se supera el nivell de connexié del modul 2 aquest entra en
funcionament. Seguidament entra el modul 3. Per t = 0.03 s la carrega torna a
passar a 10 Q, i comenca el procés de desconnexio. La Figura 168 mostra la
tensio de sortida v, i el corrent del mestre iy ; pels salts de carrega.

208 : : : M
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-20
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—200

Temps [s] - Temps [s]
Figura 167. Corrent total de la carrega i, Figura 168. Tensi6 de sortida v,, i el corrent
corrents dels moduls i 4, i i i3, alimentant del modul mestre i alimentant el
el rectificador RLC. rectificador RLC.

També en aquest sistema paral-lel hem assolit els objectius que ens haviem
proposat. La configuracié escollida fa que el sistema sigui autoajustable i que
els moduls es connectin i desconnectin segons les necessitats de carrega. La
reparticié de carrega és molt bona. Com a desavantatge podem citar que si
falla el modul mestre falla tot el sistema.
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7.3 PARAL-LELITZACIO DE FILTRES ACTIUS

La connexid de filtres actius en paral-lel permet obtenir un sistema modular
efectiu per a la compensacié de sistemes de diferents poténcies. En una
primera aproximacio tots els moduls poden ser iguals, i per tant realitzar una
compensacio compartida [Jintakosonvit03]. En sistemes més complexos cada
modul pot estar dissenyat per a compensar uns harmonics determinats
[Moran96] o unes poténcies determinades [Chiang01]. Tots aquests sistemes
augmenten la fiabilitat i I'efectivitat del sistema compensador.

7.3.1 CONTROL DEMOCRATIC

La Figura 169 mostra 'esquema de connexié d’N filtres actius en paral-lel. El
control s’ha realitzat utilitzant un esquema de control democratic, que decideix
el corrent de cada modul segons la mitja de moduls actius. Els harmonics de
corrent que eliminen de la xarxa son subministrats a parts iguals per cada un
dels filtres actius connectats [Chang00] [Matas03]. S’utilitza una linia de control
comu a tots els convertidors, que porta la informacié necessaria per tal de
repartir els corrents de forma equitativa, se’l denomina “bus de comparticié de
carrega” (current sharing).

VS — —
.
@ Carrega
i
ql Filtre 1
L V'V Y\
L C +
cl cl
@/(Z Vel
o _
1
2 Filtre 2
L Y VY
+
Lez j Ce2
e Ve2
T -
I i
A Filtre N
m
Len f CeN "
e VeN
o _

Figura 169. Esquema del sistema de filtres
actius en paral-lel.

A la literatura es poden trobar diversos méetodes per distribuir la informacié del
corrent de la carrega entre diversos moduls de poténcia connectats en paral-lel
[Small88] [Wu93] [Kohama94] [Jonanovic96] [Thottuveli98]. Aquests metodes
estan basats en la utilitzacié d’'una sola linia d’interconnexié entre els moduls
per compartir la informacio del corrent.



Capitol 7. Convertidors en paral-lel 147

El circuit de reparticio de corrent usat en el sistema paral-lel consisteix en
connectar la tensioé de sortida dels sensors de corrent de cada modul a la linia
del bus de reparticié de corrent mitjangant una resisténcia Rs, el que fa que el
nivell de tensié al bus sigui proporcional al valor promitjat dels corrents que
circulen pels moduls, valor que es pren com senyal de referéncia per al control
democratic. L’avantatge principal d’aquesta técnica roman en la seva
simplicitat, garantint una distribucié equilibrada del corrent, fins i tot quan hi
hagi connexions i desconnexions de moduls.
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Figura 170. Esquema del sistema de f||tres actius en paral-lel.
Control democratic.
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Les tensions vj; (procedents de sensors de corrent per efecte Hall) que hi ha a
les entrades inversores dels amplificadors operacionals, Figura 170, son
proporcionals al corrent que circula per cada un dels moduls igs ... icn. La tensid
comu vgys que hi ha als terminals no inversors és la tensié instantania a la linia
d’interconnexié entre els moduls. Suposant que les resisténcies de connexié a
la linia son iguals, Rs= Rs2= ...= Rsn, 1 que la tensié a cada un dels sensors de
corrent és directament proporcional al corrent que circula pels inductors dels
filtres podem dir que:

Vig iy (7-45)
on g és el guany del sensor de corrent. Aleshores, la tensié a la linia del bus de

comparticio de carrega és igual al promig del valor dels corrents que circulen
pels inductors, és a dir:
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1& (7-46)
Vbus = glﬁzlcj
j=1

Ara bé, si disposéssim de filtres amb diferents potencies nominals, podriem
ajustar les resisténcies Rs de cada modul i aixi distribuir els corrents de forma
no equilibrada.

Considerant que els components dels convertidors son ideals, el comportament
dinamic del sistema paral-lel es pot modelar mitjangant el seglient model
bilineal:

di, _
;;j :LLCJ[VS Vg U, 'Sgn(vs)] ;per j=1.N (7-47)
v, i, _

%Z%'“/‘ +sgn(vs) ;per j=1..N (7-48)
i (7-49)

on el subindex j es correspon amb I'index del convertidor (j =1,2,...N), i u; és
I'entrada de control de cada un dels filtres, que pot prendre valors 1 6 0, (veure
capitol 6).

L’objectiu de control i el métode per a eliminar els harmonics de corrent no
desitjats sera analeg al plantejat a l'apartat 6.3 “Filtre actiu completament
linealitzat™:

Vs =I5 Reg (7-50)

on Req depén de la poténcia consumida per la carrega.

7.3.2 DISSENY DEL CONTROL LLISCANT DE CORRENT

Per aconseguir que es compleixi la relacioé (7-50) podem considerar cada filtre
actiu com un convertidor boost CC/CC independent, amb la superficie de
lliscament descrit a 'apartat 6.3, (veure (6-34):

8 =Vl =k Vo) + 4 [ Vil =k o)+ g [ [viliy—k; v, )or (7-51)

on la variable de control k; s'utilitzara per a regular la tensié de sortida v,; de
cada filtre.

Tenint en compte la condicié d’assoliment s;-s; <0 deduim la llei de control per

cada filtre:
_[1 quan s; -sgn(vs)>0 (7-52)
“i =0 quan s; -sgn(vs)<0

7.3.3 SISTEMA D’AJUST DE COMPARTICIO DE CORRENT

El sistema d’ajust per a repartir equilibradament els corrents de cada filtre es
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pot expressar matematicament com un error de comparticio:

1. ) (7-53)
€; =Vius —Vig =Q'N;’cj =gl

Aquest error se suma a la superficie de lliscament s; de cada filtre, per ajustar
el cicle de treball u;:

8 = Ve (s =Ky Vo) + 20y [ Vlis =k v, ) ot + 4g [[ vilis = k; v ) ot + kyre, (7-54)

on ke és el guany del llag de reparticio (equalitzacio) de corrents.

7.3.4 VERIFICACIO DEL CONTROL

El sistema de filtres en paral-lel s’ha simulat per al cas de N=3 modduls. La
seguent taula conté els valors dels parametres més importants.

Taula 29
Parametre Valor
Xarxa Vs 110 - sin(2-7-50-t) V
Modul Filtre Actiu 1 Ly 2.2mH
Ce1 1.5 mF
Modul Filtre Actiu 2 Leo 1.8 mH
Co 1.3 mF
Modul Filtre Actiu 3 Les 2 mH
Cos 1.4 mF
Control PI k; N4
Kk, 30
Ve ref 270V
Control PII? Ao 15000
A 200
Control d’equalitzaci6 | ke, 1
Frequéncia de tall]f; 86 Hz
FPB d'vg
Freq. maxima de|fy 100 kHz
treball

El control del parametre k; de cada filtre és el mateix que en l'apartat 6.6.4
“Disseny del lla¢ de tensio¢”. Els valors dels inductors i capacitats de cada filtre
s’han variat un tant per cent, per fer el sistema més real, amb valors no iguals
als nominals per als quals s’ha dissenyat el sistema.

La Figura 171 mostra la simulacié del sistema paral-lel alimentant una carrega
no lineal amb factor de cresta 3 i un corrent de pic de 42 A. Es pot apreciar que
el corrent de la xarxa is segueix a la tensié de xarxa vs des de I'arrencada del
sistema. La grafica inferior mostra el corrent subministrat pel primer modul a la
xarxa.

La Figura 172 mostra en detall la tensié de xarxa, el corrent de xarxa i el
corrent de la carrega en régim permanent.
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Figura 171. Tensié de la xarxa vs, corrent Figura 172. Tensio de la xarxa vs,(40 v/div),
de la xarxa i;, corrent de la carrega no corrent de la xarxa is i corrent de la carrega
lineal i, i corrent del modul 1 i;4 i, alimentant la carrega no lineal.

Si no usem el control democratic proposat, el sistema tendeix a la inestabilitat
degut a les diferéncies en els valors dels components de cada modul. Figura
173.

T |
| |
1 1
0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

200 ; |
0 .
Temps [s]

Figura 173. Tensio v, corrent is, corrent i, i
corrent modul 1 i;s. Sense control democratic.

La Figura 174 mostra el corrent que subministra cada un dels tres moduls. La
Figura 175 mostra la simulacié d’un salt de carrega a un consum meitat i retorn
al consum inicial. Veiem que el sistema reacciona perfectament.



Capitol 7. Convertidors en paral-lel 151
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Figura 174. Corrent subministrat per cada Figura 175. Corrent de la xarxa js, corrent
un dels moduls en l'arrencada, igy, fgo, i ics, de la carrega i parametre de control k;
alimentant la carrega no lineal. durant el salt de carrega.

Per mesurar I'efectivitat del filtre actiu total s’ha realitzat I'analisi harmonic del
corrent de xarxa is. La carrega no lineal presenta un factor de cresta 3, amb una
distorsiéo harmonica total DHT= 57.89%. Una vegada el filtre esta treballant el
corrent de xarxa esta gairebé lliure del cinqué harmonic i presenta només un
tercer harmonic del 1.34%. La distorsié harmonica total del corrent de xarxa és
DHT= 2.35%. Figura 176.
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Figura 176. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 2.35%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f;, =100 kHz. Filtre
paral-lel.

Per simular el sistema en condicions més reals, s’ha escollit una frequéncia de
commutacio 4= 20 kHz, el régim estacionari es pot veure a la Figura 177.
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L’analisi harmonic del corrent de xarxa quan fy = 20 kHz es pot veure a la
Figura 178. En aquest cas el contingut harmonic del corrent de la xarxa is ha
empitjorat notablement, ja que la distorsié harmonica total DHT = 8.13%. El
resultat és e que s’espera quan es disminueix la frequencia de commutacio.
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Figura 177. Tensio de la xarxa vs/2, corrent de
la xarxa is i corrent de la carrega i, alimentant
la carrega no lineal. f;= 20 kHz.
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Figura 178. Simulacié del contingut harmonic del
corrent de xarxa is (DHT 8.13%) i del corrent de la
carrega i, (DHT 57.89%) amb f; = 20 kHz. Filtre actiu
paral-lel.

Vistos els resultats d’equalitzacié de corrents i el comportament harmonic es
pot dir que el sistema de filtres actius en paral-lel compleix sobradament les
nostres previsions. Fins hi tot a baixa freqiéncia la resposta harmonica es
comparable amb la d’'un sistema amb un sol filtre. Com a millora es podria
pensar en alguna mena d’interleaving per tal de millorar el comportament del

sistema sencer.
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7.4 CONCLUSIONS

En aquest capitol hem vist |la paral-lelitzacié dels tres tipus de convertidors
estudiats: rectificadors amb elevat factor de potencia, inversors i filtres actius.

La solucié mestre-esclau s’ha utilitzat en el cas dels onduladors. S’ha dissenyat
un control en tensié pel modul “mestre” i controls simples de corrent pels
moduls “esclaus”. El control dissenyat permet que els moduls es vagin
incorporant a mida que el sistema demana més corrent. També la desconnexio
de moduls es fa amb el sistema funcionant.

El control “democratic” s’ha utilitzat en filtres actius en paral-lel. La mitja del
corrent total s’agafa com a referéncia de cada un dels moduls. La comparticié
de carrega entre moduls resulta molt bona, ara bé, s’hauria de millorar el
comportament harmonic del sistema total, ja que a baixa frequéncia de
commutacio la distorsio és elevada.

La solucié hibrida entre el control mestre-esclau i el control democratic és
utilitzada en el cas dels rectificadors. Aquest control dona molt bones
prestacions de reparticio de carrega. Generant un corrent de referéncia, els
corrents s’equalitzen utilitzant un control lliscant molt simple. El comportament
harmonic del sistema dissenyat el fan apte per complir les normatives actuals.

En els tres sistemes estudiats els controls de cada modul s’han realitzat en
fase. Una possible millora seria utilitzar una rampa desfasada afegida a cada
superficie lliscant del control de corrent, o sigui efectuant interleaving.

La complexitat inherent al control de sistemes MIMO s’ha rebaixat utilitzant les
eines sistematiques de control lliscant, imposant unes dinamiques desitjades
les variables a controlar.
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CAPITOL 8

8. RESULTATS EXPERIMENTALS

Aquest capitol té¢ com a objectiu la verificacié experimental dels analisis teorics
plantejats en els capitols anteriors.

A l'apartat 8.1 es descriuen les particularitats de la implementaciéo dels
esquemes de control proposats mitjangcant un microprocessador d’altes
prestacions (DSP).

A l'apartat 8.2 es presenta el muntatge experimental d’un filtre actiu monofasic
constituit per un pont complert d'IGBTs, on s’hi apliquen els controls
dissenyats.

A Tl'apartat 8.3 es presenta el muntatge d’un rectificador amb elevat factor de
poténcia per a la verificacié dels controls dissenyats, constituit també per un
pont complert d'IGBTs.

8.1 IMPLEMENTACIO AMB DSP

Per tal d’'implementar els controladors dissenyats utilitzant un microprocessador
desenvoluparem les eines de matematica discreta necessaries.

Les variables que usarem en els controls estan digitalitzades amb convertidors
AD usant 10 bits i a una frequéncia de 20 kHz, per tant l'interval de mostreig és
Ts= 50 ms. El senyal sensat és x(kTs) on k és un valor sencer.
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El senyal sensat, en un control estandard, és restat del senyal d’entrada o
referéncia, obtenint-se el senyal derror. L’equacié diferencial de la
compensacié continua s’aproximara per una equacié en diferéncies que és
I'aproximacié discreta a I'equacio diferencial. El resultat d’aquesta equacié en
diferencies és una variable de control u(kTs). El valor de la variable de control
es manté durant un cicle sencer (Ts) i no és modificat fins que es realitza un
altre sensat de variables de la planta, i es realitza el calcul de I'equacié en
diferéncies.

Els controls que hem dissenyat es basen en operacions matematiques simples,
sumes, restes, multiplicacions, integrals i derivades.

L’aproximacio que s’utilitza normalment per obtenir 'equacié en diferéncies que
s’ajusta a I'equacié diferencial continua és la de Tustin o regla trapezoidal. Si
tenim la funcié de transferéncia del control en el domini de Laplace es pot
passar al domini discret utilitzant la seguient transformacio:

H(z)=H(s), (8-1)

Aplicant aquesta definicié de derivada a I'equacio del control obtenim I'equacio
en diferéncies que podra ser implementada pel processador digital de senyal.

Com a exemple representatiu vegem la digitalitzacié del control descrit a
'apartat 6.3 “Filtre actiu completament linealitzat” equacié (6-34). Reproduint a
continuacio aquesta superficie de lliscament:

0t) =y (1=, vi)+ 7, [ Vil ~h v, )0+ [ [ lis =, vi)or (8-2)
El valor de k, el podem trobar usant I'equacio (6-20):

ka (t) = kp (< Ve > _Vc_ref) + kiJ-(< Ve > _Vc_ref) dr (8-3)

El valor mitja de la tensié del condensador <v,> del filtre s’obté mitjangant un
filtre RC analogic de primer ordre. Definit la diferéncia de tensions <v¢> i V¢ rer
com Av, I'equacio (8-3) es pot escriure en el domini de Laplace:

+kK;

4
ka(s):Av(S)_[kpss J (8-4)

Aleshores en el domini discret, substituint 'operador s tal com es descriu en
(8-1), s’obté:

k,(z)=Av(z)- (%J (8-5)

on:
k) . Isk
A(=(kp+ > j ; @=(—kp+ > j

Per trobar I'equacio en diferéncies només ens cal substituir 'operador discret z
pel retard de mostreig (k-1):

k,(k)=k,(k —1) +A, Av(k —1) +B, Av(k) (8-6)
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Una vegada obtinguda la variable de control k, s’efectua I'operacié per obtenir
el valor de I'error expressat per:

e(k)=vy(k)-(i(k)—k,(k)- V() (8-7)

Ara ja es pot procedir amb I'equacié (8-2), que en el domini de Laplace és:

H(s):e(s)-(ﬂi +@ (8-8)

i que en el domini discret s’expressa com:

Z-A,+z:B,+C, (8-9)
O@=elN— 5

on:

4 T2 2:-T2- ) : 2.2
A9=1+Ts bl B,=|-2+—=> 2| ; CQ=1—TS ALt
2 4 4 2 4

Per trobar I'equacié en diferencies només ens cal substituir 'operador discret z
pel retard de mostreig (k-1):

O(k) = -0(k —2)+ 20(k —1) + Aje(k — 2) + Bye(k —1) + C,e(k) (8-10)

El valor positiu 0 negatiu de (k) sera el que ens fara decidir si la variable de
control u(k) és 1 6 0 (primer bra¢ d’interruptors, a alta frequéncia). El signe de
vs ens fara decidir si u(k) s’ha de multiplicar per 1 o per —1 (segon brag
d’interruptors, a baixa frequéncia, la de la xarxa).

8.2 FILTRES ACTIUS

8.2.1 PROTOTIPUS DE PROVES

S’ha construit un prototipus de filtre actiu amb un pont complert d'IGBTs
controlat pel DSP. El proposit d’aquest muntatge és verificar experimentalment
la validesa i les prestacions dels controls proposats en el capitol 6 en els
apartats: 6.2 “Filtre actiu amb control simplificat”’ i 6.3 “Filtre actiu completament
linealitzat’. S’ha implementat també el control de referéncia per realitzar la
comparativa entre ells.

La Figura 179 mostra 'esquema del prototipus.
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Figura 179. Diagrama de blocs del prototipus de proves.

La gestidé dels sistema la realitza el DSP TMS320LF2407A de Texas
Instruments. Aquest microprocessador treballa amb dades en coma fixa a 16
bits i amb un rellotge de 40 MHz. L’alimentacié del DSP és a 3.3 V. Aquest
processador disposa de convertidors analogic-digital de 10 bits de resolucio.
Dels “timers” interns n’hem utilitzat un per a generar les interrupcions
periddiques de mostreig a 20 kHz, la freqiéncia maxima a la qual poden
treballar els IGBTs del pont. Dins de la rutina d’interrupcié hi ha el programa de
calcul del control i presa de decisions per als IGBts i la gestié de senyals d’error
procedents dels seus “drivers”. El programa de gesti6 del sistema s’ha realitzat
en llenguatge “C” i les parts que requerien alta velocitat s’han escrit en
llenguatge ensamblador.

Els senyals cap als “drivers” de cada un dels IGBTs del pont s’han transmes al
modul d’'IGBts utilitzant optoacopladors. Els optoacopladors utilitzats son d’alta
velocitat, el HCPL 2211 de Hewlett Packard.

El sensat del corrent de xarxa s’ha fet amb un sensor d’efecte Hall LEM 50S. El
valor mig de la tensid del condensador v, s’ha obtingut amb un filire RC
analogic. El sensat de la tensié del condensador del pont s’ha realitzat amb un
amplificador aillat de precisio de Texas Instruments, I'lSO122. El sensat de la
tensié de xarxa s’ha realitzat mitjangant transformador.
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Per als interruptors de poténcia s’ha escollit un modul intel-ligent “IPM” de
Mitsubishi, el PM50RSK60, que consta de tres branques de dos IGBts i un
IGBT de frenada. El corrent maxim és de 50 A i la tensié maxima de 600 V.
Cada IGBT disposa del seu “driver’ atacable a uns nivells de 0 V (connexio) i
15 V (desconnexio). L'IGBT de la part superior de cada branca esta protegit
contra sobrecorrents i consta d’un circuit de proteccid, que genera senyals
d’error que el microprocessador pot tractar. Els tres IGBTs de la part inferior
disposen també de circuit de proteccié perd donen un senyal d’error unic.

El condensador demmagatzematge del filtre és electrolitic amb C, = 2000 uF
amb 450 V de tensié maxima. La tensio de referéncia s’ha escollit de V¢ rer =
140 V.

La inductancia del filtre esta composada de dues bobines en série muntades
sobre nuclis en E de planxa i té un valor de L; = 4 mH.

La carrega amb la que s’han fet les proves és el tipic rectificador de la major
part d’aparells d’electronica de consum. Es tracta d’'una carrega capacitiva
amb rectificacio en pont de Graetz de SEMIKRON SKD9737, amb una
resisténcia série Rs = 5 Q, una capacitat C, = 500 uF i una resisténcia R, = 40
Q. Aquesta carrega s’ha alimentat a una tensié de 80 V (valor rms) a 50 Hz,
resultant en un consum de 240 VA i 118 VAR, amb un corrent de pic de 5.5 A i
un factor de cresta d’1.98.

Les fotografies de la Figura 180, Figura 181, Figura 182 i Figura 183 mostren
diferents vistes del prototipus construit.
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Figua 181. Fotografia del bloc de poténcia: inductééia, condensador
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Figura 182. Fotografia de la carrega no lineal i de la font de tensid alterna.

Figura 183. D’esquerra a dreta i de dalt a baix: Placa DSP, placa d’alimentacio,
IPM a la placa optoacoblada i placa de sensat..

8.2.2 FILTRE ACTIU AMB CONTROL SIMPLIFICAT

El control que s’ha implementat al microprocessador és el descrit a I'apartat

6.2, “Filtre actiu amb control simplificat”, amb les equacions de control:
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Ss=<ig—k-u> (8-11)
k= kp(< Ve > _Vc_ref) + kij(< Ve > _Vc_ref) dr

Els valors de les constants del controlador sén: kj=1ik, = 0.1.

La Figura 184 mostra el corrent que absorbeix la carrega i, (5 A/div) i la tensio
de la xarxa v (100 V/div).

X 2004/09/23 09:45:26

A A 1
V V/

Figura 184. Traca superior: corrent de la
carrega i, (5 A/div). Tracga inferior: tensio de la
xarxa vs (100 V/div). (5 ms/div)

La Figura 185 mostra el corrent de la xarxa is (5 A/div) i la tensio de la xarxa vs
(100 V/div) quan el filtre actiu esta en funcionament. La Figura 186 mostra la
simulacié corresponent a aquestes condicions. Es pot apreciar una molt bona
correlacié entre el resultat esperat i I'obtingut.

2004/09/% 18:32:17

NN

Figura 186. Simulacié corresponent als
resultats experimentals mostrats a la
figura contigua. is (5 A/div), vs (100 V/div).
(t=5 ms/div).

Figura 185. Traga superior: corrent de la
xarxa is (5 A/div). Tracga inferior: tensio de la
xarxa Vs (100 V/div). (t=5 ms/div). Control
simple.

La Figura 187 mostra el corrent subministrat pel filtre actiu i; (5 A/div) i la tensio
de la xarxa vs (100 V/div) durant dos periodes de funcionament. La Figura 188
mostra el corrent subministrat pel condensador del filtre icondensador (5 A/div) i la
tensié de la xarxa vs (100 V/div) durant dos periodes de funcionament.
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4 2004/09/27 18:32:54 ] 2004 /09/27 18:33:22

Figura 187. Traga superior: corrent Figura 188. Traga superior: corrent

subministrat pel filtre actiu i; (5 A/div). Traga subministrat pel condensador del filire (5
inferior: tensio de la xarxa vy (100 V/div). A/div). Traca inferior: tensié de la xarxa v,
(5 ms/div). Control simple. (100 V/div). (5 ms/div). Control simple.

La Figura 189 mostra el corrent de xarxa is (5 A/div) i les variacions de tensio
del condensador v, (50 V/div) durant dos periodes de funcionament.

4 2004/09/27 18:34:31

R i To e

Figura 189. Traga superior: corrent de la xarxa
is (5 A/div). Traga inferior: tensié al
condensador v, (valor AC 50 V/div). (5 ms/div).
Control simple.

S’han realitzat diversos salts de carrega per veure el comportament dinamic del
sistema. La Figura 190 mostra el salt de carrega com a un increment del 25%
en el corrent i,. La Figura 191 mostra el comportament del corrent de xarxa en
aquesta situacid. Es pot veure que el corrent resultant esta molt distorsionat.
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2004/09/27 18:47:39

q 2004/09/23 11:25117 4

Figura 191. Traga superior: corrent de la
xarxa is (5 A/div) en linstant del salt de
carrega Traga inferior: corrent de la xarxa
is (2,5 A/div). (50 ms/div). Control simple.

Figura 190. Traga superior: corrent de la
carrega i, (5 A/div) en l'instant del salt de
carrega. Traga inferior: tensié de la xarxa
vs (100 V/div). (10 ms/div).

La caracteristica més important a valorar en un filtre actiu és I'eliminacio
d’harmonics. Vegem el comportament mesurat.

La Figura 192 mostra I'espectre del corrent de carrega en dB sobre valors de
corrent rms (10 dB/div). La Figura 193 mostra I'espectre del corrent de la xarxa
quan alimenta a la carrega rectificadora i el filtre actiu esta treballant. Es pot
apreciar una reduccié d’'uns 20 dB del tercer harmonic respecte del seu valor
en el corrent de carrega, passant de 1.38 Arms a 0.22 Arms. El cinqué
harmonic passa de 0.23 Arms a 0.15 Arms. El seté harmonic es veu reduit a la
meitat, de 0.22 Arms a 0.11 Arms. La DHT del corrent de carrega és del
49.67% i la DHT del corrent de la xarxa és de 11.46%.

2004/09/23 09:47:08 2004/09/27 1841220

arl ........ ........ ........ .........

Figura 192. Espectre
carrega i, (10 dBV/div)
49.67)

del corrent de la
(100 Hz/div) (DHT=

A 1 1\ 4 i b hm.\mlL MhJM it
Figura 193. Espectre del corrent de xarxa i
(10 dBV/div) (100 Hz/div) amb el filtre actiu
amb el control simplificat. (DHT= 11.46)

La Figura 194 mostra la comparativa entre els espectres del corrent de carrega
i, 1 el corrent de xarxa is mesurats experimentalment. La taula adjunta presenta
els valors numeérics en dB sobre valors rms.
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-30

1 3 7 9 11 3 15 17

mio (dB)|7.88903|2.79758| -12.765 | -13.152 | -24.437 | -27.959 | -33.979 | -26.021| -40 |-30.458
Ois (dB)|8.23239| -13.152| -16.478 | -19.172 | -30.458 | -26.021| -40 |-30.458 | -33.979|-30.458

Harmonics

Figura 194. Comparacio harmonica entre el corrent de la carrega i, i el corrent de
la xarxa i (valors en dB sobre corrents rms mesurats).

Per tal de comparar el control proposat amb el control de referéncia [Torrey95]
comentat a I'apartat 6.5, “Comparacié amb els controls de referéncia”, s’ha
implementat el control de referéncia i s’han pres mesures comparatives.

La Figura 195 mostra el corrent de xarxa is obtingut amb el control proposat i la
Figura 196 mostra el corrent de xarxa is obtingut amb el control de referéncia.
Evidentment el control de referéncia presenta un comportament millor,
apreciant-se només la distorsié del pas per zero. En canvi amb el control
simplificat proposat apareix distorsié a I'arrencada i parada dels diodes de la
carrega. Per tant les prestacions del control proposat sén inferiors al de
referéncia, pero0 s’ha de tenir en compte la simplicitat d'implementacié del
control simplificat.

4 2004/09/28 16:53:03 i 2004 /09/28 16:54:14

Figura 195. Corrent de la xarxa is (2 A/div). Figura 196. Corrent de la xarxa is (2 A/div).
(5 ms/div). Control simplificat (5 ms/div). Control de referéncia.

Per realitzar la mesura de prestacions del control proposat sobre el de
referéncia hem realitzat el seu estudi espectral. La Figura 197 mostra I'espectre
d’is obtingut amb el control proposat i la Figura 198 mostra I'espectre d’is
obtingut amb el control de referéncia. Es pot apreciar clarament que els
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harmonics 5& i 7& no presenten tanta reduccié quan usem el nostre control
respecte a quan provem el control de referéncia que presenta una DHT del
8.58%.

2004/09/27 18:41:20 2004/09/23 11:36:55

2L
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Figura 197. Espectre del corrent de xarxa is Figura 198. Espectre del corrent de xarxa is

(10 dB/div) (100 Hz/div) amb el control (10 dB/div) (100 Hz/div) amb el control de
proposat. (DHT= 11.46%) referéncia. (DHT= 8.58%)

El quadre de la Figura 199 mostra la comparativa del comportament frequencial
dels dos controls. Evidentment el nostre control té unes prestacions inferiors al
de referéncia, ara bé, hem de tenir en compte la seva senzillesa
d'implementaci6. S’ha de dir, perd, que el control proposat compleix la
normativa 519-1992.

10 -
dB
0 ,
_10 i
-20
-30 \ \ \

13 15 17 19
miref (dB) | 8.1308 |-16.478|-18.416|-21.938| -40 |-27.959|-27.959-30.458|-33.979|-33.979
Ois (dB) |8.23239|-13.152|-16.478|-19.172|-30.458 | -26.021| -40 |-30.458|-33.979-30.458

Harmonics

Figura 199. Comparacié harmonica del corrent de xarxa entre el control proposat is
i el control de referéncia i,r (en dB sobre corrents rms mesurats).

8.2.3 FILTRE ACTIU COMPLETAMENT LINEALITZAT

El control que s’ha implementat en el microprocessador és el descrit a I'apartat
6.3 “Filtre actiu completament linealitzat”, amb les equacions de control:
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s=V, (i;—k-v, )MJ V(s —K- Vg )8r+20”vs(is —k-v,)or (8-13)
(8-14)

k= kp (< Ve > _Vc_ref) + kij‘(< Ve > _Vc_ref) dr

Les constants del controlador valen: A, =15000, A4 =200, k; =30 i k, = 0.7

La Figura 200 mostra el corrent que absorbeix la carrega i, (5 A/div) i la tensio
de la xarxa vs (100 V/div).

4 2004/09/23 09:45:26
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Figura 200. Traca superior: corrent de la
carrega i, (5 A/div). Traga inferior: tensié de la
xarxa vs (100 V/div). (5 ms/div)

La Figura 201 mostra el corrent de la xarxa is (5 A/div) i la tensio de la xarxa vs
(100 V/div) quan el filtre actiu esta en funcionament. La Figura 202 mostra la
simulacié corresponent a aquestes condicions. Es pot apreciar una molt bona
correlacié entre el resultat esperat i I'obtingut.

q 2004/09/27 13119102

Figura 201. Traga superior: corrent de la Figura 202. Simulacié corresponent als
xarxa is (5 A/div). Traca inferior: tensio de resultats experimentals mostrats a la
la xarxa vs (100 V/div) (5 ms/div). Control figura contigua.

totalment linealitzant.

La Figura 203 mostra el corrent subministrat pel filtre actiu i; (5 A/div) i la tensio
de la xarxa vs (100 V/div) durant dos periodes de funcionament. La Figura 204
mostra el corrent subministrat pel condensador del filtre icondensador (5 A/div) i la
tensié de la xarxa vs (100 V/div) durant dos periodes de funcionament.
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q 2004/09/27 13:19:23 4 2004 /09/27 13:20:11

Figura 203. Traga superior: corrent Figura 204. Traga superior: corrent

subministrat pel filtre actiu i; (5 A/div). Traga subministrat pel condensador del filire (5

inferior: tensio de la xarxa vy (100 V/div). A/div). Traca inferior: tensié de la xarxa v,

(5 ms/div). Control totalment linealitzant. (100 V/div). (5 ms/div). Control totalment
linealitzant.

La Figura 205 mostra el corrent de xarxa is (5 A/div) i les variacions de tensio
del condensador v, (50 V/div) durant dos periodes de funcionament.

4 2004/09/27 13:21:39
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Figura 205. Traga superior: corrent de la xarxa
is (5 A/iv). Traga inferior: tensié al
condensador v, (valor AC 25 V/div) (5 ms/div).
Control totalment linealitzant.

A la Figura 206 podem observar el comportament del corrent de xarxa is quan el
filtre actiu entra en funcionament. La Figura 207 mostra un detall de la posada
en marxa. L'arribada a régim estacionari ve condicionada per I'estabilitzacio del
parametre k de la funcié (8-14), que és el que s’ajusta al consum de potencia
en un moment determinat.
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i 2004/09/23 12:06:44 i 2004 /09/23 12:04:48

Figura 206. Traga superior: corrent de la Figura 207. Traga superior: detall del

xarxa is (5 A/div) quan arrenca el filtre actiu. corrent de la xarxa is (5 A/div) quan arrenca
Tracga inferior: tensié de la xarxa vs (100 el filtre actiu. Traga inferior: tensié de la
V/div). (50 ms/div). Control totalment xarxa vs (100 V/div). (10 ms/div). Control
linealitzant. totalment linealitzant.

S’han realitzat diversos salts de carrega per veure el comportament dinamic del
sistema. La Figura 208 mostra el salt de carrega com a un increment del 25%
en el corrent i,. La Figura 209 mostra el comportament del corrent de xarxa en
aquesta situacid, amb un increment progressiu degut al parametre de control k.
En aquest oscil-lograma no es pot apreciar encara el régim estacionari, que
degut a I'elevada inércia del condensador del filtre tarda uns 100 periodes en
aconseguir-se. Evidentment, variant els valors de k, i k;del control Pl de tensio
del condensador farem que aquest assoliment sigui més rapid, perd com a
contrapartida tindrem una arrencada més brusca.

1 2004/09/23 11:25:117 q 2004/09/23 11:32:32
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Figura 208. Traca superior: corrent de la Figura 209. Traca superior: corrent de la
carrega i, (5 A/div) en linstant del salt de xarxa is (5 A/div) en linstant del salt de
carrega (increment del 50% del consum). carrega Traca inferior: tensié de la xarxa v;
Traga inferior: tensié de la xarxa vs (100 (100 V/div). (50 ms/div). Control totalment
V/div). (10 ms/div). linealitzant.

La Figura 210 mostra I'espectre del corrent de carrega en dB sobre valors de
corrent rms (10 dB/div). La Figura 211 mostra I'espectre del corrent de la xarxa
quan alimenta a la carrega rectificadora i el filtre actiu esta treballant amb el
control totalment linealitzant. Es pot apreciar una reduccié de més de 20 dB del
tercer harmonic respecte del seu valor en el corrent de carrega, (passant de
1.38 Arms a 0.1 Arms). El cinqué harmonic passa de 0.23 Arms a 0.07 Arms. El
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seté harmonic també es veu molt reduit (de 0.22 Arms a 0.03 Arms). La DHT
del corrent de carrega és del 49.67% i la DHT del corrent de la xarxa és de

2.92%.

2004/09/23 09:47.08 2004/09/23 1212:33

2L

Figura 210. Espectre del corrent de la Figura 211. Espectre del corrent de xarxa is
carrega i, (10 dBV/div) (f= 100 Hz/div). (10 dBV/div) (f= 100 Hz/div) amb el filtre
(DHT=49.67%) actiu funcionant amb el control totalment

linealitzant. (DHT= 2.92%)

La Figura 212 mostra la comparativa entre els espectres del corrent de carrega
i, i el corrent de xarxa is mesurats experimentalment. La taula adjunta presenta
els valors numeérics en dB sobre valors rms.
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Dio (dB)|7.88903|2.79758| -12.765 | -13.152 | -24.437 | -27.959 | -33.979|-26.021| -40 |-30.458

Ois (dB)|8.29947| 26.021|-33.979| 40 |-30.458|-30.458| -40 |-33.979|-33.979| -40
Harmonics

Figura 212. Comparacié harmonica entre el corrent de la carrega i, i el corrent de
la xarxa is (valors en dB sobre corrents rms mesurats).

Per tal de comparar el control proposat amb el control de referéncia [Torrey95]
comentat a l'apartat 6.5, “Comparacié amb els controls de referéncia”, s’ha
implementat el control de referéncia i s’han pres mesures comparatives.

La Figura 213 mostra el corrent de xarxa is obtingut amb el control proposat i la
Figura 214 mostra el corrent de xarxa is obtingut amb el control de referéncia.
Es pot apreciar que la distorsio dels passos per zero és molt més accentuada
en el cas del control de referéncia.
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En el control de referéncia hi ha un desplacament en tensié a cada pas per
zero. Per tant podem dir que hem millorat les prestacions d’aquest.

i 2004/09/28 16:55:03 i 2004 /09/28 16:54:14

Figura 214. Corrent de la xarxa is (5 A/div).
(5 ms/div). Control de referéncia.

Figura 213. Corrent de la xarxa is (2 A/div),
(5 ms/div). Control linealitzant.

Per realitzar la mesura de la millora de prestacions del control proposat sobre el
de referéncia hem realitzat el seu estudi espectral. La Figura 215 mostra
I'espectre d’is obtingut amb el control proposat i la Figura 216 mostra I'espectre
d’is obtingut amb el control de referéncia. Es pot apreciar clarament la reduccié
de més de 10 dB del tercer harmonic quan s’utilitza el control proposat respecte
al control de referéncia (DHT = 8.58%).

2004/09/23 12:12:33 2004/09/23 11:36555
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Figura 216. Comparacié amb control de
referéncia. Espectre del corrent de xarxa i
(10 dB/div) (100 Hz/div) amb el filtre actiu
funcionant amb el control de referéncia.
(DHT= 8.58%)

Figura 215. Espectre del corrent de xarxa is
(10 dB/div) (100 Hz/div) amb el filtre actiu
funcionant amb el control proposat. (DHT=
2.92%)

El quadre de la Figura 217 mostra la comparativa del comportament frequencial
dels dos controls. Podem apreciar que el control proposat millora
considerablement aquest comportament.

S’ha de dir, perd, que tant el control proposat com el control de referéncia
compleixen la normativa 519-1992.
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Diref (dB) | 8.1308 | -16.478 | -18.416 | -21.938| -40 |-27.959|-27.959|-30.458 | -33.979 |-33.979
Ois (dB) |8.29947|-26.021|-33.979| -40 |-30.458|-30.458| -40 |-33.979|-33.979| -40

Harmonics

Figura 217. Comparacié harmonica del corrent de xarxa, amb el control proposat
is i amb el control de referéncia i (en dB sobre corrents rms mesurats).

8.3 RECTIFICADORS AMB ELEVAT FACTOR DE POTENCIA

8.3.1 PROTOTIPUS DE PROVES

S’ha construit un prototipus de rectificador amb elevat factor de poténcia amb
un pont complert d’'IGBTs controlat digitalment per un DSP. Els dos interruptors
de la primera branca commuten a la frequéncia de xarxa, o sigui funcionen com
un pont de Graetz rectificador. La segona branca commuta a la frequéncia de
control (20 kHz com a maxim), i té la mateixa funcionalitat que un convertidor
boost bidireccional.

El proposit d’aquest muntatge és verificar experimentalment la validesa i les
prestacions dels controls per al rectificador amb elevat factor de poténcia
proposats en el capitol 4.1, “Control no lineal del rectificador’; 4.2 “Rectificador
amb control simplificat”.

La Figura 218 mostra 'esquema del prototipus.
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Figura 218. Diagrama de blocs del prototipus de proves.

El sistema és basicament el mateix que en el cas de filtres actius, la unica
diferencia és que la carrega esta ara connectada a la sortida del pont d’'IGBTs, i
esta composada per un condensador d’emmagatzematge electrolitic de C =
2000 pF i una resisténcia R, = 82 Q. La tensio de referéncia de sortida s’ha
escollit de v, er= 150 V. La tensio d’entrada s’ha escollit de 85 Vrms.

La inductancia d’entrada esta composada de dues bobines en serie muntades
sobre nuclis en E de planxa i té un valor de L = 4 mH.

8.3.2 RECTIFICADOR AMB CONTROL SIMPLIFICAT
El control que s’ha implementat en el microprocessador és el descrit a I'apartat
4.2 “Rectificador amb control simplificat’, amb les equacions de control:

s=<i, —-k-u> (8-15)

K=Ky(<Vy >V, rer) + k,-J-(< Vo >V, ) dT (8-16)

Els valors de les constants del controlador son: k;= 0.7 i kp = 30.

La Figura 219 mostra la tensio de la xarxa v; (50 V/div) i el corrent de la xarxa
is (2 A/div), alimentant a la carrega nominal de 82 Q, quan el rectificador
funciona sense control. El factor de poténcia en aquestes condicions és 0.74.
La tensio de sortida té un valor proper a la tensié de pic de la tensié d’entrada.
La distorsié harmonica total DHT= 61.68%.
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2004/10/21 11:59:45

Figura 219. Tensio de la xarxa v; (50 V/div) i
corrent de la xarxa i; (2 A/div) quan no hi ha
control. (5 ms/div)

La Figura 220 mostra el corrent de la xarxa i; (5 A/div) i la tensié de la xarxa v;
(100 V/div) quan el control esta en funcionament. La tensio i el corrent de la
xarxa estan perfectament en fase i el seguiment és molt acurat excepte en els
passos per zero on es perd el liscament momentaniament. El factor de
poténcia en aquest cas és de 0.99. La Figura 221 mostra la tensi6 de sortida v,
(60 V/div) i el corrent de la xarxa i; (5 A/div) durant I'arrencada del control. En
només tres periodes aconseguim I'estat estacionari de la tensio v,.

2094710421 _12:05:22 2004/10/21 12:08:26
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Figura 220. Traca superior: tensio de la Figura 221. Traca superior: tensio de
xarxa v; (100 V/div).Traga inferior: corrent sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (5 ms/div). Control de la xarxa i; (5 A/div). (100 ms/div).
simple. Arrencada del control.

La Figura 222 mostra la tensioé de sortida v, (60 V/div) i el corrent de la xarxa j;
(5 A/div) quan es realitza un salt de carrega de 82 Q a 160 Q. La Figura 223
mostra la tensio de sortida v, (60 V/div) i el corrent de la xarxa i; (5 A/div) quan
es realitza un salt de carrega de 160 Q a 82 Q.
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Figura 222. Traca superior: tensio de Figura 223. Traca superior: tensio de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (100 ms/div). Salt de de la xarxa j; (5 A/div). (100 ms/div). Salt de
carrega a poténcia meitat. carrega a poténcia nominal.

La Figura 224 mostra I'espectre d’i; (10 dB/div) obtingut sense actuar el control.
La Figura 225 mostra I'espectre d’j; obtingut amb el control treballant. Es pot
apreciar clarament la reduccié de més de 10 dB dels harmonics tercer i cinque.
La DHT passa de 61.68% a 6.28%.

2004/10/21 121458 2004/10/21 11:53:26
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Figura 224. Espectre del corrent de xarxa j; Figura 225. Espectre del corrent de xarxa j;
(10 dB/div) (100 Hz/div) sense control. (10 dB/div) (100 Hz/div) amb el control
(DHT=61.68%) funcionant. (DHT= 6.28%).

Per tant complim perfectament la norma IEC 61000-3-2 per la classe A.

8.3.3 RECTIFICADOR AMB CONTROL NO LINEAL DE TENSIO

El control que s’ha implementat en el microprocessador és el descrit a 'apartat
4.1 “Control no lineal del rectificador”, amb les equacions de control:

=K+ [ (s =i )7+ (g =i ) (8-17)
Iref =k-V,- (8'18)

k= 6 <V, > [kivJ‘(Vo_ref_ <V, >) dr + kpv(Vo_ref_ <V, >)

Els valors de les constants sén: k= 0.01, k,,= 46-10°, k;,= 1.98-10°.
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La Figura 226 mostra la tensio de la xarxa v; (50 V/div) i el corrent de la xarxa j;
(2 A/div), alimentant a la carrega nominal de 82 Q, quan el rectificador funciona
sense control. El factor de poténcia en aquestes condicions és 0.74. La tensi6
de sortida té un valor proper a la tensié de pic de la tensié d’entrada. La
distorsié harmonica total DHT= 61.68%.

2004/10/21 11:59:45

Figura 226. Tensié de la xarxa v; (50 V/div) i
corrent de la xarxa j; (2 A/div) quan no hi ha
control. (5 ms/div)

La Figura 227 mostra el corrent de la xarxa j; (5 A/div) i la tensi6é de la xarxa v;
(100 V/div) quan el control esta en funcionament. La tensio i el corrent de la
xarxa estan perfectament en fase i el seguiment és molt acurat excepte en els
passos per zero on es perd el liscament momentaniament. El factor de
poténcia en aquest cas és de 0.98. La Figura 228 mostra la tensio de sortida v,
(25 V/div). El comportament dinamic de la tensié de sortida és molt lent, ja que
depén del control proporcional integral de I'error multiplicat per la mateixa
variable tensio de sortida.

2004710721 11:42:26 2004/10/21 11:48:17

Figura 227. Traga superior: tensio de la i Figura 228. Tensié de sortida v, (25 V/div).
xarxa v; (100 V/div).Traga inferior: corrent (200 ms/div). Arrencada del control.
de la xarxa i; (5 A/div). (5 ms/div).

La Figura 229 mostra la tensio de sortida v, (60 V/div) i el corrent de la xarxa j;
(5 A/div) quan es realitza un salt de carrega de 82 Q a 160 Q. La Figura 230
mostra la tensio de sortida v, (60 V/div) i el corrent de la xarxa i; (5 A/div) quan
es realitza un salt de carrega de 160 Q a 82 Q.
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La Figura 231 i la Figura 232 mostren les simulacions per aquestes condicions.
Es pot apreciar una gran similitud entre la dinamica obtinguda i I'esperada.

2004710721 11:4550 2004/10/21 11:45:20

Figura 229. Traca superior: tensido de Figura 230. Traca superior: tensio de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de de la xarxa j; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de
carrega a poténcia meitat. k;, nominal. carrega a poténcia nominal. k;, nominal.
RN
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Figura 231. Simulacié corresponent a la Figura 232. Simulacié corresponent a la
figura superior: v, (60 V/div), i; (5 A/div). figura superior: v, (60 V/div), i; (5 A/div).
(200 ms/div). (200 ms/div).

Tal com varem veure a l'apartat 4.1.4 “LLa¢ de regulacié de la tensio de
sortida”, el parametre que déna més sensibilitat al sistema és k;,, ja que afecta
tant a £ com a @, i per tant aquest sera el que variarem quan vulguem escollir
una dinamica o una altra. Vegem com afecta la modificacioé del parametre k;, al
salt de carrega. La Figura 233 mostra la tensié de sortida i el corrent de la
xarxa quan es realitza el salt de carrega a poténcia meitat, pero amb k;, =
6.6:10. La Figura 234 mostra la tensié de sortida i el corrent de la xarxa quan

es realitza el salt de carrega a poténcia doble, també amb k;, = 6.6-107>.
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2004/10/27 10:33:52

2004/10/27 10:32:35

Figura 233. Traca superior: tensié de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de
carrega a poténcia meitat. k;,= 6.6-10>.

Figura 234. Traga superior: tensio de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa i; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de
carrega a poténcia nominal. k;,= 6.6:107.

Vegem ara I'efecte de la reduccio de k;, a la dinamica durant el salt de carrega.
La Figura 235 mostra la tensid de sortida i el corrent de la xarxa quan es
realitza el salt de carrega a poténcia meitat, perd amb k;, = 0.66:10°. La Figura
236 mostra la tensié de sortida i el corrent de la xarxa quan es realitza el salt de
carrega a poténcia doble, també amb k;, = 0.66-10°.

2004/10/27 10:36:52
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Figura 235. Traca superior: tensido de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de
carrega a poténcia meitat. k;,= 0.66-10°°.

Figura 236. Traca superior: tensio de
sortida v, (60 V/div).Traga inferior: corrent
de la xarxa j; (5 A/div). (200 ms/div). Salt de
carrega a poténcia nominal. k;,= 0.66-10°°.

Per realitzar la mesura de prestacions d’eliminacié d’harmonics hem realitzat
I'estudi espectral del corrent de la xarxa abans i després de la connexio del
control. La Figura 237 mostra I'espectre d’j; (10 dB/div) obtingut sense actuar el
control. La Figura 238 mostra I'espectre d’j; obtingut amb el control treballant.
Es pot apreciar clarament la reduccié de més de 10 dB dels harmonics tercer,
cinqué i nove. La DHT passa de 61.68% a 5.45%.
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Figura 237. Espectre del corrent de xarxa j; Figura 238. Espectre del corrent de xarxa j;

(10 dB/div) (100 Hz/div) sense control. (10 dB/div) (100 Hz/div) amb el control
(DHT=61.68%). funcionant. (DHT= 5.45%). k;, nominal.

Per tant, en aquest cas també complim perfectament la norma IEC 61000-3-2
per a equips de classe A, veure Taula 6. A més a més aconseguim linealitzar el
comportament dinamic de la tensié de sortida.

8.4 CONCLUSIONS

En aquest capitol hem provat experimentalment els controls no lineals
dissenyats en capitols anteriors. La correlacio entre els resultats obtinguts en
simulacié i els resultats practics ha estat molt elevada. Aixi doncs hem pogut
validar experimentalment aquests controls.

S’han provat els dos controls per a filtre actiu que han donat més bon resultat
en simulacions: el control simplificat obtingut utilitzant la hipotesi d’estat quasi-
estacionari i el control linealitzant. La comparacié del comportament harmonic
mesurat dels dos controls amb el control lliscant de referéncia ens ha permés
corroborar experimentalment les conclusions obtingudes al capitol 6.

S’han provat també els dos controls proposats per a rectificadors amb elevat
factor de poténcia: el control simplificat i el control que linealitza el
comportament dinamic de la tensioé de sortida. Les seves prestacions en quant
a comportament harmonic sén molt similars. Tots dos compleixen normes
sense problemes. El primer destaca per la seva simplicitat d'implementacio i el
segon pel control que ens ddna sobre el comportament de la dinamica de la
tensid de sortida.
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CAPITOL 9

9. CONCLUSIONS

9.1 CONCLUSIONS GENERALS

Aquesta tesi doctoral recull el resultat de I'estudi i I'aplicacié de técniques de
control no lineal a convertidors electronics de poténcia amb consigna variable
en el temps.

S’han aplicat les eines de control no lineal i de linealitzacié entrada-sortida al
disseny de controladors per a convertidors CA/CC en el cas de rectificadors
amb elevat factor de poténcia i filtres actius, i al disseny de controls per a
convertidors CC/CA en el cas d’onduladors.

Els controladors dissenyats permeten als convertidors assolir unes
especificacions molt restrictives. Un exemple el trobem en els convertidors
CA/CC per aplicacions de rectificacio, on la normativa existent en quant a
generacio d’harmonics de corrent és molt limitant. Un altre cas és el
d’onduladors per aplicacions d’alimentacié ininterrompuda, els quals han de
generar una tensié de sortida sinusoidal amb una baixa distorsi6 harmonica,
fins i tot alimentant carregues no lineals de tipus rectificador. Un tercer cas és el
dels filtres actius, cada vegada més interessants degut a la proliferacié de
carregues electroniques no lineals connectades a les xarxes de distribucié
d’energia eléctrica i a les diferents normatives aparegudes per alleugerir els
efectes nocius de les carregues en el corrent cedit per la xarxa.
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La paral-lelitzacio d’aquests tres tipus de convertidors s’ha dut a terme per tal
d’aconseguir sistemes d’expansié modular, més fiables i tolerants a fallades. En
el control dissenyat per a inversors en parallel s’ha tingut en compte la
connexié-desconnexié autonoma dels moduls quan el sistema esta en
funcionament i canvia la poténcia absorbida per la carrega.

La utilitzacié de les eines de control no lineal ens ha permés dissenyar els
diferents controladors d’una manera molt sistematica, basats en el model
bilineal dels convertidors. Un punt a destacar son els controls dissenyats que
no requereixen el sensat de corrent, amb el consequent estalvi en el cost de

I'equip.

9.2 CONCLUSIONS PARTICULARS DE CADA CAPIiTOL

Vegem un resum per capitols de les conclusions a les que hem arribat.

En el tercer capitol s’efectua una descripcio detallada de la teoria de control
basada en la linealitzacié per realimentacio. La linealitzacié per realimentacié
s’aplica als convertidors de poténcia mitjangant superficies de control en mode
lliscant, donat que aquest tipus de control resulta molt adequat per als sistemes
d’estructura variable en el temps. La metodologia desenvolupada s’aplica al
convertidor buck i al convertidor boost, cosa que ens dona una molt bona
comprensié del meéetode i de les caracteristiques de cada un dels dos
convertidors. Aquests convertidors son sistemes no lineals tractats usant
models de petit senyal a la major part de la literatura, el que limita la solucié del
problema a un entorn proper al punt d’equilibri. Cal tenir en compte que amb les
tecniques escollides per als nostres dissenys no ens cal treballar amb models
en petit senyal, sind6 amb el model bilineal del sistema. Per tant, podem
concloure que aquesta eina permet dissenyar sistematicament controls per a
aquests tipus de sistemes.

En el quart capitol es tracta dels rectificadors amb elevat factor de poténcia.
Per al seu control s’aplica la metodologia exposada en el capitol anterior. En
primer lloc s’aplica la hipdtesi quasi-estacionaria, obtenint-se un control
simplificat, que amb un minim cost dimplementacié, déna molt bones
prestacions en quant a I'espectre del corrent absorbit. En segon lloc s’aplica un
control lliscant per corrent, juntament amb un control no lineal de la tensié de
sortida que linealitza el seu comportament dinamic. Obtenim una bona
regulacio de la tensié de sortida, un factor de poténcia proper a la unitat i una
distorsié harmonica dins dels limits de les actuals normatives. En darrer terme
s’ha realitzat la comparacié del comportament harmonic dels dos controls
proposats amb un control lineal estandard amplament utilitzat a la industria. La
comparativa ens permet concloure que els nostres dissenys assoleixen
normatives amb un control molt facil d'implementar (primer control), i linealitzen
la dinamica de la tensié de sortida (segon control).

En el cinque capitol es prossegueix amb I'aplicacié de la metodologia al control
d’inversors basats en la topologia del convertidor buck. En el primer control per
a onduladors s'utilitza la técnica de realimentacio entrada-sortida per obtenir un
control per tensid, que linealitza totalment el comportament del sistema. En
aquest cas el cost és molt reduit ja que s’evita I'is de sensors de corrent. En el
segon control proposat s’utilitza la metodologia del control lliscant per obtenir
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també una dinamica lineal de la tensioé de sortida. Finalment s’han realitzat les
simulacions dels dos controls tipics per a onduladors usats a la industria, el
control PWM per tensio i el control PWM per corrent. La comparativa final entre
els dos controls proposats i els de referencia déna una molt bona nota a les
prestacions dels controls no lineals dissenyats.

En el sisé capitol, dedicat als filtres actius, s’ha comengat dissenyat un control
simplificat utilitzant la hipotesi quasi—estacionaria, que evita I'ius de circuits
integrats multiplicadors o especifics per a efectuar el seguiment del corrent de
xarxa. Els resultats obtinguts demostren la bona regulacié del sistema tot i la
simplicitat d’'implementaci6. S’ha dissenyat un circuit analdgic de baix cost amb
elements discrets que implementa el control amb gran simplicitat. En segon lloc
s’ha proposat un control que linealitza totalment el sistema filtre actiu, estenent
el grau relatiu fins fer-lo igual a I'ordre del sistema. La verificacié del control
demostra les molt bones prestacions del sistema. En tercer lloc s’ha proposat
un control hibrid entre els dos primers, que dona bons resultats en quant a
eliminacié d’harmonics de corrent no desitjats. Seguidament s’han simulat un
control lliscant de referéncia i un de lineal PWM per tal de realitzar la
comparativa de prestacions dels tres controls proposats respecte dels
estandards. En quart lloc s’ha realitzat I'analisi i proposicié d’'una solucio a la
problematica de les inductancies de linia quan es treballa amb filtres actius i
carregues capacitives. La solucié aportada, un filtre mixt actiu-passiu, ha
demostrat la seva eficacia en la correccio dels harmonics no desitjats provocats
per carregues de qualsevol tipus. El filtre actiu-passiu s’ha dissenyat tenint en
compte el grau relatiu de sistema i la seva relacié amb I'estabilitat d’aquest.

El seté capitol ve centrat en la paral-lelitzacié dels convertidors estudiats ens
els capitols precedents. S’han aplicat alguns dels controls dissenyats en
sistemes paral-lels amb esquemes de control mestre-esclau, control democratic
i control hibrid per a la repartici6 de corrent. Els resultats obtinguts amb
aquestes técniques demostren que les prestacions d’eliminacié d’harmonics del
corrent de xarxa (rectificadors i filtres actius) o de regulacié de la tensié de
sortida (inversors) no es veuen massa afectades en front de les prestacions
dels sistemes amb un unic modul. A més a més s’aconsegueix la reduccié de
I'estrés de cada modul en front d’'un sistema simple. La reparticié de carrega és
molt acurada, evitant-se la sobreutilitzacié d’'uns moduls en front dels altres.
S’ha provat un mecanisme de connexio i desconnexié de moduls on-line que ha
demostrat la seva efectivitat en front a salts de carrega.

El vuité capitol s’ha centrat en la verificacid experimental dels analisis teorics
mostrats en capitols precedents. Els resultats experimentals mostren una bona
correlacié amb les caracteristiques en llag tancat de les dinamiques previstes
tedricament. Els resultats obtinguts en aquest treball de recerca han permes
validar el métode de sintesi de controladors basats en la linealitzacié per
realimentacié. Es confirma aixi la utilitat d’aquest métode com a eina de
disseny de controladors en els convertidors estudiats.

9.3 RESUM DE LES APORTACIONS

A la seguent taula i seguint I'ordre dels capitols, s’enumeren les principals
aportacions realitzades en la present tesi doctoral.
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Capitol 4. Rectificadors amb elevat factor de poténcia

Definicié d’'un control simplificat basat en la hipotesi quasi-estacionaria
per a rectificadors.

Definicié d’'un control linealitzant de la dinamica de la tensié de sortida
aplicada a rectificadors.

Comparativa de prestacions i costos entre els controls proposats i els
controls de referéncia.

Capitol 5. Inversors

Aplicacié del procediment de linealitzacid per realimentacid a
onduladors. Estalvi de sensors de corrent, mantenint prestacions
dinamiques.

Aplicacio del control lliscant per millorar les prestacions dinamiques
dels onduladors.

Comparativa de les prestacions obtingudes entre els controls
proposats i els controls de referéncia.

Capitol 6. Filtres actius

Definici6 d’'un control simplificat basat en la hipdtesi quasi-
estacionaria per a filtres actius. Definicid d’'un circuit analdgic que
implementa aquest control.

Aplicacio del procediment de sintesi de controladors en mode lliscant
mitjancant la linealitzacié per realimentacio a un filtre actiu, obtenint la
linealitzacié complerta del sistema.

Definicié d’un control mixt utilitzant la hipdtesi quasi-estacionaria i la
linealitzacio per realimentacié per a un filtre actiu.

Comparativa de les prestacions obtingudes entre els controls
proposats i els controls de referéncia.

Definicié d’'un control en mode lliscant amb una topologia mixta que
elimina 'efecte nociu de la inductancia de linia en els sistemes amb
filtre actiu. Utilitzacié de I'extensié del grau relatiu del sistema per a
linealitzar-lo completament i evitar inestabilitats.

Capitol 7. Paralel-litzacié de convertidors

Aplicacio de la linealitzacié per realimentacié al control hibrid de
rectificadors per a pujar la fiabilitat del sistema i rebaixar estrés en els
components de poténcia.

Aplicacié de la teoria de control lliscant a un sistema mestre-esclau
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d’onduladors per augmentar la fiabilitat del sistema i rebaixar estres
en els components de poténcia.

- Aplicacio de l'extensié del grau relatiu per obtenir un sistema
completament linealitzat en  filtres  actius paral-lelitzats
democraticament per a la reparticié de corrents.

9.4 FUTURES LINIES D’INVESTIGACIO

Les conclusions d’aquesta tesi doctoral condueixen a diverses propostes de
treball per a la recerca futura en la sintesi de controls per a convertidors
electronics amb consignes variables en el temps.

9.4.1 RECTIFICADORS

En el cas dels rectificadors amb elevat factor de poténcia, la seva
paral-lelitzacié és un camp a seguir investigant. Existeixen alguns treballs previs
que apunten en aquesta direcciéo [Moo02] [Kim03] [Huang03], ara bé, es tracta
de treballs inicials amb restriccions com la necessitat d’utilitzar moduls molt
similars, o fils d'interconnexié entre convertidors.

El potencial de rectificaci6 amb elevat factor de poténcia que presenten els
filtres actius [Roux03] s’haura d’explorar per a dissenyar sistemes mixtes
rectificador-filtre actiu. D’aquesta manera el filtre actiu no només realitza la
funcié d’eliminacid6 d’harmonics sind que a més a més permet obtenir una
tensio rectificada, que pot ser usada per una carrega de continua.

L’aplicacié de les técniques de linealitzacio per realimentacié a rectificadors
boost permet el disseny de controls per tensido que en el camp dels controls
lineals sén totalment inoperants, tal com varem veure al capitol tres al parlar
d’aquests sistemes de fase no minima. Aixi doncs s’haura de seguir la linia dels
controls no lineals presentats en aquesta tesi per dissenyar sistemes sense
sensors de corrent [Midya01] per a rectificadors.

9.4.2 ONDULADORS

Degut a la conjuntura energética actual, la generaci¢ distribuida d’energia
eléctrica esta creixent amb forca. A més a més, les directives europees
transposades a les normatives de cada pais de la Unié donen incentius a la
connexidé de fonts renovables de generacié electrica a la xarxa publica. Aixi
doncs el camp més prometedor dels onduladors és en la seva connexid
distribuida en paral-lel i treballant conjuntament amb la xarxa. S’hauria
d’avaluar si les técniques de disseny de controladors plantejades en aquesta
tesi podrien ser extrapolades a aquest entorn.

També s’hauria de treballar en transposar els controls desenvolupats a
sistemes trifasics.
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9.4.3 FILTRES ACTIUS

La metodologia de sintesi de controladors proposada en aquesta tesi podria ser
estesa a I'ambit trifasic, donat que les xarxes que requereixen I'us dels filtres
actius acostumen a ser trifasiques [Quiao02]. S’haura de treballar amb
sistemes de tres fils i amb sistemes de quatre fils (amb neutre). Es tindran en
compte els sistemes amb les tensions de linia balancejades i els sistemes amb
les tensions de linia no balancejades, sempre amb I'objectiu de I'eliminacio
d’harmonics de corrent. També s’haura de tenir en compte la compensacio en
el cas de carregues balancejades i carregues no balancejades.

Un dels problemes dels sistemes que hem dissenyat €s que son seguidors de
la tensié de la xarxa, sigui quina sigui la seva forma d'ona. Diversos estudis
utilitzen sistemes de seguiment, que generen una forma d’ona ideal amb I'ajut
de PLLs i generadors de tensi6 de referéncia, detectant el pas per zero de la
tensio de xarxa [Wu96] [Hsu96]. EI cami obert en aquest cas sera adaptar els
nostres controls i afegir-hi els llagos necessaris per poder obtenir corrents de
xarxa sinusoidals fins i tot quan la tensioé de xarxa estigui distorsionada.

Els filtres actius que hem utilitzat sén els shunt o paral-lels, que només soén
capacos d’eliminar els harmonics de corrent. Un nou camp a explorar seran els
filtres série, acoblats mitjangant transformador i en série amb la carrega
[Nastran94] [Campos94]. Aquest tipus de filtres permeten eliminar els
harmonics de la tensio i atenuar la propagacié d’harmonics causats per la
ressonancia amb la impedancia de linia i els compensadors passius paral-lels.
Els controls no lineals semblen també adequats a aquest tipus de sistemes.

Es proposa una nova linia de recerca orientada a la paral-lelitzacié de filtres
actius sense connexions de control entre ells. En diversos treballs es parla de
la xarxa d’alimentacié com un sistema distribuit i la compensacié d’harmonics
s’ha de fer en diversos punts d’aquesta [Moran97] [Jintakosonwit03]. En aquest
cas s’haura d’intentar traslladar els treballs realitzats pel nostre grup en la
paral-lelitzacié distribuida d’onduladors [Guerrero02d] [Guerrero04], al camp
dels filtres actius.
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