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Abstract

Multiphase power converters have become a very attractive solution for the
current control on high power applications, due to the power dissipation reduction
in the active and passive components, and the improvement in the total ripple
characteristics.

These applications, which commonly arise in the high-energy physics field, re-
quire the control of high current (on the order of kiloamperes) with high precision
(on the order of several hundreds of ppm). Additionally, large variations in the
current reference and perturbations in the input or output voltages are present.
These variations generate transient errors that have to be corrected in several
hundreds of microseconds. Given the current level and the technological limita-
tions of the semiconductor devices, the maximum allowable switching frequency
implies transient times on the order of a few switching periods. Under these con-
ditions, several requirements arise that cannot be satisfied by the existent current
control techniques, due to their limited transient response, or sensitivity to the
converter operating point or parasitic elements.

According to these problematics, the present thesis studies the current control
in multiphase power converters, and proposes solutions to achieve the transient
and precision requirements above mentioned.

The first proposal is the current ripple characterization, as a function of the

differences across each phase inductance value. This characterization allows to



find expressions for the total ripple that, unlike the methodologies present in the
literature, are valid for any number of phases and duty cycle. These expressions
allow to calculate others magnitudes, such as peak value, RMS value and the
harmonic content of the total current ripple.

The proposed characterization allows to develop a mitigation methodology
that significantly improves the total current ripple in practical conditions, with
respect to the only methodology present in the literature based on the same princi-
ple. This improvement is achieved without significantly increasing the calculation
complexity.

Finally, a current control for multiphase power converters is proposed. The
proposed control is able to precisely track the current reference, and achieve
transient times on the order of a few switching periods, under changes on the
current reference or perturbations in the converter input or output voltages.

The proposals have been validated by means of simulations or experimental

measurements on a low-scale prototype.
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Resumen

Los convertidores multifdsicos se han convertido en una solucién muy atractiva
para el control de corriente en aplicaciones de alta potencia, debido a la reduccion
de las pérdidas en los elementos activos y pasivos del convertidor, y la mejora en
las caracteristicas del ripple total.

En estas aplicaciones, cominmente presentes en el campo de fisica de altas
energias, es necesario controlar corrientes del orden del kiloampere, con una pre-
cision del orden de cientos de partes por millon. Ademas, existen grandes cambios
en la referencia de corriente y perturbaciones en las tensiones de entrada y salida,
los cuales generan errores transitorios que se deben corregir en algunos cientos de
microsegundos. Debido a los niveles de corriente y a las capacidades tecnolégicas
de los dispositivos semiconductores, los tiempos de establecimiento requeridos se
traducen a unos pocos ciclos de conmutacion. Bajo estas condiciones, se generan
exigencias que no pueden ser completamente satisfechas por los controles de co-
rriente existentes, debido a su limitada respuesta transitoria, sensibilidad a los
elementos parasitos del convertidor o al punto de operacion.

En virtud de estas problematicas, en esta tesis se realiza un estudio del control
de corriente en convertidores multifasicos, y se proponen soluciones tendientes a
satisfacer las especificaciones de respuesta dinamica y precisiéon antes menciona-
das.

En primer lugar, se propone una caracterizacion del ripple de la corriente

XXI



total, en funcién de diferencias entre los valores de los inductores de fase. Esta
caracterizacion permite hallar expresiones para el ripple de la corriente total que,
a diferencia de los enfoques presentes en la literatura, son de caracter general,
validas para cualquier nimero de fases y ciclo de trabajo. A partir de estas ex-
presiones se derivan magnitudes tales como valor pico, valor RMS y contenido
armonico del ripple total.

La caracterizacion propuesta permite el desarrollo de un método de mitigacion
que mejora en forma significativa el ripple de la corriente total en condiciones
practicas, respecto al tinico método presente en la literatura basado en el mismo
principio, sin incrementar en forma significativa el esfuerzo computacional.

Finalmente se propone un control de corriente para convertidores multifasicos,
que permite un seguimiento preciso del valor medio de la referencia de corriente,
en conjunto con tiempos transitorios del orden de unos pocos ciclos de conmuta-
cion ante cambios en la referencia o perturbaciones en las tensiones de entrada o
salida del convertidor.

Las propuestas fueron validadas a través de simulaciones y ensayos experi-

mentales en un prototipo a baja escala.
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Nomenclatura

CcCM Modo de conduccién continua
(Continous Conduction Mode)
DCM Modo de conduccién discontinua
(Discontinous Conduction Mode)
PWM, Senal de comando de la llave de la fase x
PCMC Control modo corriente pico
(Peak Current Mode Control)
ACMC Control modo corriente media
(Average Current Mode Control)
PCPC Control de punto de cruce proyectado
(Projected Cross Point Control)
SZCC Control de cruce por cero sincronizado
(Synchronized Zero Crossing Control)
IGBT Transistor bipolar de puerta aislada
(Insulated Gate Bipolar Transistor)
MOSFET Transistor de efecto de campo metal-6xido-semiconductor
(Metal-Ozxide-Semiconductor Field-Effect Transistor)
FPGA Arreglo de compuertas programable en campo

(Field Programmable Gate Array)
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Introduccion general

Un convertidor multifasico es la asociacién en paralelo de N convertidores
iguales, los cuales individualmente se denominan fases. En la Fig. 1.1 se muestra
un ejemplo de una estructura clésica de este tipo de convertidores: el convertidor
buck multifasico. Como se puede apreciar, la corriente total estd determinada
por la suma de la corriente de cada fase, i.e., ir = Zivzl i,. Por lo tanto, para
una dada i7, la corriente de cada fase es inversamente proporcional a N, lo cual
permite reducir las pérdidas en los dispositivos semiconductores y los elementos
pasivos del convertidor [1, 2, 3]. Adicionalmente, a partir de un adecuado desfase
de las senales PWM,, se busca intercalar el ripple de las corrientes de fase de
forma tal de mejorar las caracteristicas del ripple de la corriente total, Air. Estas
mejoras, que consisten en la reduccion de la amplitud de Air y en el aumento de
su frecuencia a N veces la frecuencia de conmutacién fs,,, permiten reducir las

exigencias de filtrado del convertidor [3, 4, 5.



PWM; PWM; PWM, PWMy
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Figura 1.1: Convertidor multifasico, ejemplo con estructuras buck.

Los convertidores multifasicos se utilizan normalmente en aplicaciones tales
como inversores conectados a la red [6], sistemas de almacenamiento para vehicu-
los hibridos [1, 7], conversores de correccién de factor de potencia (Power Factor
Correction, PFC) [8, 9, 10], médulos reguladores de tension ( Voltage Regulation
Modules, VRM) [11, 12] y equipamiento industrial especifico [13, 14].

La capacidad de estos convertidores para distribuir las pérdidas y reducir el
ripple, ha sido considerada también en la implementacién de fuentes de corriente
para fisica de altas energfas [15, 16, 17, 18]. Sin embargo, este segmento de alta
potencia y altas prestaciones posee requerimientos ain mas exigentes que los
antes mencionados. Entre estos requerimientos, que se detallan en el Apéndice A,
se deben destacar la regulacion de la corriente con elevada precision, del orden
de cientos de ppm, y tiempos de establecimiento reducidos, del orden de algunos
cientos de microsegundos.

Respecto a los requerimientos de precisién, se debe minimizar el ripple de la
corriente total en estado estacionario, el cual se puede dimensionar a partir de
los parametros y componentes ideales del convertidor [4, 5]. Sin embargo, las no
idealidades presentes en estos componentes afectan las caracteristicas finales del

ripple total, lo cual puede llevar a resultados fuera de los limites esperados. Mas
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aun, estas no idealidades pueden influir en el seguimiento del valor medio de la
referencia de corriente, generando errores que impidan cumplir con la precision
deseada.

Relativo al tiempo de establecimiento, es comun inferir que un aumento en
la frecuencia de conmutacién permite incrementar la respuesta dinamica del sis-
tema, y obtener de este modo una reduccién en los tiempos transitorios. En el
segmento de potencia de las fuentes mencionadas, las llaves semiconductoras de-
ben manejar, de forma individual, cientos de amperes y varias centenas de volts.
Por ello, su maxima frecuencia de conmutacion esta limitada a unas decenas de
kilohertz, lo cual compromete el cumplimiento de las especificaciones de tiempo
de establecimiento. Esto implica que el control de corriente del convertidor debe
ser capaz de recuperar la condicion de estado estacionario en unos pocos ciclos
de conmutacién, ante cambios en la referencia de corriente o perturbaciones en
las tensiones de entrada o salida del convertidor.

En las siguientes secciones se realiza un andlisis de los aspectos antes mencio-
nados, en relacién a la aplicacion de los convertidores multifasicos a fuentes de

corriente de alta potencia, con requerimientos de alta precision y dindmica.

1.2. Efecto de no idealidades en convertidores
multifasicos

La no idealidades en un convertidor multifasico estan vinculadas a las carac-
teristicas no ideales de los componentes activos y pasivos del convertidor, tales
como tolerancias, dispersiones y elementos parasitos. Si bien el impacto de estas
no idealidades en el desempeno del convertidor depende de las capacidades par-

ticulares del control de corriente, es posible clasificarlos en: pérdidas de potencia



en los dispositivos, impacto sobre el valor medio de la corriente de fase, e impacto
sobre el ripple de la corriente total.

A partir del andlisis de estos convertidores y de sus elementos parasitos, es
posible determinar que las pérdidas en los dispositivos del convertidor dependen
fuertemente del nimero de fases. Si se asume que la corriente total se divide en
forma equitativa entre las fases, se puede establecer que las pérdidas por con-
mutacién son inversamente proporcionales a N, y las pérdidas por conduccion
disminuyen a razén de N2. Sin embargo, si la distribucién de la corriente no se
realiza en forma equitativa se incrementan las exigencias sobre algunos dispositi-
vos, lo cual puede derivar en la necesidad de sobredimensionar el sistema, con la
consecuente reduccion de las ventajas obtenidas al dividir la corriente. El anélisis
de las pérdidas en convertidores DC/DC estd ampliamente abordado en la lite-
ratura [19, 20], y su extensién a convertidores multifasicos estd descripta en el
Apéndice B.

Respecto del error en el valor medio de la corriente de fase, se pueden iden-
tificar dos escenarios: distribucién asimétrica de corriente en las diversas fases,
y error en el seguimiento del valor medio de la referencia de corriente. La dis-
tribucion asimétrica de la corriente incrementa las exigencias en aquellas fases
cuyo valor medio de corriente es mayor, lo cual introduce la necesidad de sobredi-
mensionar los elementos, reduciendo las ventajas obtenidas al dividir la corriente
total. Normalmente, este problema surge en aplicaciones automotrices o de con-
sumo, donde se prioriza la reduccion de costos y volumen del convertidor. Como
en estas aplicaciones se realiza el control del convertidor a través de una tnica
medicion sobre la corriente total, es necesario estimar los elementos parasitos del
convertidor, o utilizar mecanismos particulares de compensacion para generar las

senales de control adecuadas [21, 22, 23, 24].
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Una soluciéon més general a este problema consiste en realizar el control mi-
diendo la corriente de cada fase, a expensas de un mayor costo debido a la utili-
zacién de N sensores de corriente y sus circuitos asociados [5, 25, 26]. Si bien esta
metodologia posibilita una distribucién simétrica de la corriente, no garantiza el
correcto seguimiento de la referencia de corriente, que depende de la estrategia
de control de corriente utilizada. En este sentido, el control de corriente debe ser
capaz de seguir el valor medio de la referencia de corriente, independientemen-
te de los elementos parasitos del convertidor, de la variacién en el valor de sus
componentes, y de las tensiones de entrada y salida.

Las caracteristicas del ripple total, por su parte, son afectadas principalmente
por dos factores: desfase no ideal entre fases y diferencias de amplitud entre los
ripples de cada fase. Estos factores introducen en el ripple total componentes de
la frecuencia de conmutacién y sus arménicos, i.e., (fsw, 2fsw, (IV-1)fsw), que no
estan presentes en el caso ideal. Estas componentes incrementan las exigencias
de filtrado en el punto comin entre fases, deteriorando en parte las ventajas de
este tipo de convertidores.

El desfase no ideal entre fases se produce principalmente por diferencias entre
los retardos de encendido y apagado de las llaves de las distintas fases. Normal-
mente, si se utilizan llaves semiconductoras y drivers del mismo tipo en todas
las fases, este fendmeno es despreciable [25]. Sin embargo, mediante el uso de
técnicas de control que permitan ajustar el intercalado entre las fases [3, 27, 28],
es posible mitigar eventuales desviaciones del desfase ideal.

Por otro lado, las diferencias de amplitud entre los ripples de fase se producen
principalmente por tolerancias en el valor de los inductores de fase, y generan
un deterioro en el ripple total que no puede ser totalmente eliminado mediante
el control de corriente [17, 25, 26]. El impacto producido por las tolerancias ha

sido abordado por distintos autores. En Zhang et al. [29] se propone realizar



un analisis estadistico de montecarlo, para determinar la amplitud del ripple en
determinadas condiciones de tolerancias. Por otra parte, en Garcia et al. [25] se
asume diferencias de amplitud en sélo una fase, y se determina la amplitud del
ripple de corriente y de tensién en estas condiciones. Finalmente, Aguglia [17]
propone dividir en distintos segmentos un periodo de conmutacion, y calcular la
méaxima amplitud del ripple de corriente a partir de las pendientes resultantes. Si
bien estas propuestas permiten obtener ciertas caracteristicas del ripple total en
condiciones particulares, no han podido determinar en forma general las mismas
para cualquier condicion de diferencias entre los inductores, nimero de fases y
ciclo de trabajo.

Respecto del deterioro producido por la diferencia de amplitud entre los ripples
de fase en el ripple total, existen metodologias tendientes a minimizar este efecto
recurriendo a dos principios fundamentales: ajustar el desfase entre fases [30] o
alterar el orden en el que se activan las llaves de cada fase [25]. En Schuck y Pilawa-
Podgurski [30], se propone ajustar el desfase entre fases de forma de cancelar la
componente de fs, en el ripple total, en convertidores con diferente tensién de
entrada en cada fase. Sin embargo, su implementacién préctica en convertidores
con igual tension de entrada en todas las fases resulta dificultosa, debido a que el
tiempo de correccién puede ser del orden de los retardos presentes en el sistema.
En Garcia et al. [25], se propone un método que permite reducir el impacto de las
diferencias de amplitudes a partir de alterar el orden de los ripples de fase. Este
método permite reducir el ripple de la corriente total cuando existen diferencias
de amplitud en sistemas con N > 3. La magnitud de la reducciéon depende de las
diferencias relativas de amplitud, y es mas notoria en sistemas con un numero
elevado de fases. Sin embargo, tiene la desventaja de que sélo es valido para un

niumero par de fases y que no necesariamente proporciona la mejor solucion.
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A partir de lo expuesto, se puede concluir que es necesario un analisis gene-
ral del ripple, en las condiciones mencionadas, para evaluar el impacto real de
esta problematica sobre las caracteristicas del convertidor. Ademads, este analisis
podria proporcionar herramientas esenciales para el desarrollo de técnicas que
permitan mitigar este problema de forma mas general y eficiente que las estrate-

gias presentes en la literatura.

1.3. Control de corriente en convertidores mul-
tifasicos

Existen numerosas alternativas en la literatura para el control de corriente en
convertidores multifasicos. Sin embargo, para satisfacer los requerimientos pre-
sentes en las aplicaciones de alta potencia antes descriptas, el control de corriente
debe ser capaz de corregir perturbaciones en unos pocos ciclos de conmutacion, y
seguir de forma precisa el valor medio de la referencia de corriente, independiente-
mente del punto de operacion, elementos pardsitos o impedancia de carga. Estas
restricciones hacen que los controles presentes en la literatura no sean capaces de
proveer una solucién a la totalidad los requerimientos antes mencionados. A con-
tinuacion, se resumen las principales caracteristicas de las estrategias de control
mas utilizadas.

Las estrategias basadas en el control de corriente de modo pico (Peak Current
Mode Control PCMC), tales como [31, 32, 33|, son de simple implementacién y
proveen proteccion de corriente de forma inherente. Sin embargo, debido al prin-
cipio de control, el valor medio de la corriente de fase depende de la amplitud del

ripple y, por lo tanto, de la inductancia de fase, las tensiones de entrada y salida, y



la frecuencia de conmutacion. Adicionalmente, este tipo de control requiere com-
pensacion de pendiente para asegurar la estabilidad en el rango completo de ciclo
de trabajo. Esta compensacién incrementa el tiempo transitorio a niveles que
dificultan el cumplimiento de los requerimientos de tiempo de establecimiento,
cuando existen cambios en la referencia de corriente o perturbaciones de tension.
Por lo tanto, debido a la dependencia del valor medio de la corriente con el punto
de operacion y los parametros del sistema, y a las limitaciones en la respuesta
transitoria, este tipo de controles no son adecuados para las aplicaciones antes
descriptas.

Las estrategias basadas en el principio de control de corriente de modo pro-
medio (Average Current Mode Control ACMC), tales como [28, 34, 35, 36, 37,
son capaces de seguir de forma precisa la referencia de corriente, y proveen buena
inmunidad al ruido, que previene falsos disparos en los instantes de conmutacion.
Sin embrago, el maximo ancho de banda se debe ajustar en funcién de la frecuen-
cia de conmutacion, de modo de asegurar la estabilidad del lazo de control. En
el caso de las aplicaciones de potencia antes descriptas, las limitaciones en la fre-
cuencia de conmutaciéon dan lugar a sistemas con un ancho de banda por debajo
del requerido para cumplir con las especificaciones de tiempo de establecimiento.

Finalmente, las estrategias de control basadas en principios de proyeccion del
error de corriente, tales como Control de Cruce por Cero Sincronizado (Synchro-
nized Zero Crossing Control SZCC) [27] y Control Punto de Cruce Proyecta-
do (Projected Cross Point Control PCPC) [38], proporcionan répida respuesta
dindmica, son estables en el rango completo de ciclo de trabajo y son capaces de
controlar el valor medio de la corriente en una amplia gama de aplicaciones. El
SZCC es un primer esfuerzo del grupo de trabajo del cual el autor de esta tesis for-
ma parte, tendiente a cumplir con las exigencias mencionadas previamente. Esta

técnica usa la diferencia de tiempo entre los cruces por cero del error de corriente
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y una senal de sincronismo, de forma tal de calcular los instantes de conmutacién
que anulen este error, y en consecuencia el error en el valor medio de la corriente,
en unos pocos ciclos de conmutacién. Adicionalmente, la sincronizacion de los
cruces por cero del error de corriente, permite optimizar la respuesta dinamica
de cada fase de forma individual, y proporcionar el correcto intercalado entre fa-
ses. E1 PCPC, por otra parte, calcula los instantes de conmutacién comparando
el error de corriente con una funcién proyectada, que se formula para anular el
error en el valor medio de la corriente. Sin embargo, ambas estrategias de control
dependen de la aproximacién de las pendientes del error de corriente a través de
la medicion de las tensiones de entrada y salida del convertidor, despreciando las
caldas de tension en los dispositivos semiconductores y en la resistencia serie de
los inductores de fase. Esta aproximacién, si bien es valida en un amplio rango
de aplicaciones, incrementa el error en el valor medio de la corriente en estado
estacionario cuando las caidas de tensién serie son comparables con las tensiones
de entrada o salida del convertidor. Debido a esta limitacion, no es posible utilizar
estas técnicas de control en el rango completo de las aplicaciones antes descrip-
tas. No obstante, y pese a sus limitaciones, las ventajas en cuanto a respuesta
dindamica de estas estrategias, pueden proporcionar un punto de partida para el
desarrollo de una técnica de control de corriente que satisfaga en su totalidad las

exigencias antes mencionadas.

1.4. Objetivos de la tesis

Esta tesis tiene dos objetivos principales. El primero es realizar una carac-
terizacién general del ripple total en estado estacionario en casos donde existan
diferencias entre la amplitud del ripple de cada fase. El segundo es disenar un

método de control de corriente capaz de cumplir con los requerimientos antes
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expuestos.

El propodsito de la caracterizacion del ripple de la corriente total es cuantificar
los efectos producidos por las diferencias entre la amplitud del ripple de cada fase,
de forma de determinar su impacto en las principales caracteristicas del conver-
tidor. Esta cuantificacién puede permitir el desarrollo de técnicas que permitan
mitigar este problema de forma eficiente.

El diseno de un control de corriente, por su parte, busca cubrir los reque-
rimientos presentes en convertidores de alta potencia y altas prestaciones. En
particular se busca limitar el tiempo transitorio a algunos ciclos de conmutacion,
a fin de obtener un tiempo de establecimiento reducido. Adicionalmente, es nece-
sario proporcionar un correcto seguimiento de la referencia de corriente en estado
estacionario, en cualquier punto de operacion del convertidor e independiente-

mente de los pardametros del mismo.



Capitulo 2

Ripple en Convertidores

Multifasicos

2.1. Introduccion

La influencia sobre el ripple de la corriente total ha sido identificada en la
bibliografia como un problema que impacta en gran medida en el diseno de con-
vertidores multifasicos [25, 30], y particularmente en aplicaciones de alta potencia
y altas prestaciones [17, 26, 39]. Este impacto se debe a que, relativo al caso ideal,
la amplitud del ripple se incrementa, y se introducen componentes de la frecuen-
cia de conmutacién y sus armoénicos. De esta forma, resulta necesario dimensionar
los elementos de filtrado para este ripple de mayor amplitud y menor frecuencia,
con la consecuente reduccion en las caracteristicas dinamicas de la corriente total,
e incremento en las pérdidas sobre los elementos del filtro. En este sentido, una
caracterizacion del ripple total en condiciones no ideales, permitiria determinar
en forma cuantitativa el deterioro del ripple total y proporcionar herramientas de

disenio del convertidor, en base a la magnitud esperada de las no idealidades.

11
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En el presente capitulo se realiza una revisiéon de los distintos aportes ten-
dientes a caracterizar este problema y, adicionalmente, se revisan las estrategias
existentes para mitigar los problemas que surgen en condiciones no ideales, con

el objeto de identificar sus principales ventajas y limitaciones.

2.2. Ripple en condiciones ideales

Debido a que el ripple de la corriente total, Air, esta determinado por la suma
vectorial de los ripples de fase, sus caracteristicas dependen de la amplitud, ciclo
de trabajo y desfase relativo entre ellos [5]. La amplitud del ripple depende a su
vez del valor de la tensién de entrada, el inductor de fase, el ciclo de trabajo y la
frecuencia de conmutacion. Por su parte, el desfase relativo establece mediante el
control de las senales de disparo de las llaves. En condiciones ideales, el ciclo de
trabajo, amplitud y frecuencia del ripple de cada fase son iguales, y el desfase entre
ellos es igual a % En estas condiciones, la suma de los ripples de fase resulta en la
cancelacién de las componentes (fsw, 2fsw,---, (N 00l) fsw) en Aip [4, 5,17, 25].
Por lo tanto, la minima frecuencia en Air es N fy,, v su amplitud es siempre
menor que la amplitud del ripple de una fase. Para ilustrar esta caracteristica, en
la Fig. 2.1 se muestra la forma de onda de los ripples de fase y del ripple total,
en conjunto con el contenido armoénico de Aip, en un convertidor de N = 4 fases.
Como se puede apreciar, la amplitud del ripple total es menor que la amplitud

del ripple de fase, y la minima componente de frecuencia en Aip es N fo, = 4 fop-
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Figura 2.1: Ripples de fase, Aip, y contenido arménico de Air en condiciones
ideales.

En Chang y Knights [4] se realiza un anélisis del ripple en estado estacionario,
donde se determina la relacién entre la amplitud de Aip y el ciclo de trabajo D
en condiciones ideales. En la Fig. 2.2 se muestra la amplitud de Air en funcién
de D para un convertidor de 2, 3 y 6 fases, normalizada respecto a la amplitud
del ripple de una fase. Como se puede observar, ademas de la reduccién en la
amplitud del ripple total, existen valores particulares de ciclo de trabajo, que
se denominan D¢, para los cuales la amplitud del ripple en la corriente total
se cancela totalmente [4, 5|. La cantidad y ubicacién de estos ciclos de trabajo

particulares, para una determinada cantidad de fases NV, se determinan mediante

D¢ = i=1,2,..., (N ool). (2.1)

Z .
N )

Adicionalmente, a partir del andlisis presentado en [4], se puede apreciar que

la amplitud de los l6bulos, contenidos entre los puntos de cancelacion Dg, es
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Figura 2.2: Amplitud de Air en funcién de D para distinto nimero de fases.

menor a medida que se incrementa el niimero de fases.

De esta forma, el incremento en la frecuencia y la disminuciéon en la ampli-
tud de Air permiten reducir las exigencias de filtrado, lo cual proporciona una
reduccién en el volumen del filtro conectado al punto comun entre fases para una

dada especificacién de ripple, sin necesidad de aumentar fy, [5, 17, 25].

2.3. Ripple en condiciones no ideales

Como se mencion6 anteriormente, la amplitud y la frecuencia de Aip se ven
afectados, principalmente, por el desfase no ideal entre los ripples de fase o dife-
rencias entre las amplitudes del ripple de cada fase.

El desfase no ideal se debe principalmente a diferencias en los retardos de
encendido y apagado de los dispositivos semiconductores entre las fases. Si bien
este fenémeno suele ser despreciable frente a otros factores [25], su impacto en las
caracteristicas de Air se puede mitigar mediante el uso de técnicas de control,
como las propuestas en [8, 9, 10, 27]. En estas técnicas, el control preciso de los

instantes de conmutacién mediante el uso de plataformas digitales [40], permite
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establecer el correcto desfase entre los ripples de cada fase.

Por su parte, las diferencias de amplitud entre los ripples de fase se producen,
principalmente, por diferencias entre los valores de los inductores [17, 25]. El
origen de estas diferencias depende de distintos factores, segtn el tipo de inductor
utilizado. En el caso de inductores sin entrehierro, la causa mas importante es
la tolerancia en la permeabilidad magnética (normalmente del orden de +5 %
a +10 %), y las diferencias en el proceso de bobinado (tales como la presién
mecénica o distribucién) [41]. Por otro lado, para inductores con entrehierro, la
principal causa de la tolerancia es la variacion en el tamano del entrehierro. El
tamano del entrehierro puede variar por diversos motivos, como tolerancia en el
proceso de corte, o espesor del pegamento utilizado para unir las mitades del
ntcleo. Teniendo en cuenta estas consideraciones, se pueden esperar tolerancias
del orden de £10 % en un diseno estandar [42].

Para ilustrar el impacto de las diferencias de amplitud entre de los ripples
de fase, se presenta un ejemplo utilizando un convertidor de N = 4 fases. En la
Fig. 2.3 se muestran los ripples de fase, Air y el contenido arménico de Airp.
Como se puede observar, debido a las diferencias entre las amplitudes de los
ripples, las componentes (fsw, 2fsw,--., (N 00l)fs,) no se cancelan totalmente
en Air. Por lo tanto, para satisfacer los requerimientos de precision en la corriente
o en la tensién sobre la carga sin incrementar la frecuencia de conmutacion, resulta
necesario reducir la frecuencia de corte del filtro conectado al punto comiin entre
fases, de forma tal de considerar las componentes armoénicas de menor frecuencia
y el incremento en la amplitud del ripple total. En consecuencia, debido a la
reduccion en la frecuencia de corte del filtro, las caracteristicas dinamicas de la
corriente sobre la carga se ven deterioradas. Por otro lado, el incremento en la

amplitud y en el valor RMS del ripple, aumenta las pérdidas en los componentes

del filtro.
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Figura 2.3: Ripples de fase, Air, y contenido arménico de Air con diferencias
entre las amplitudes de los ripples de fase.

El efecto de las diferencias entre las amplitudes de los ripples fase sobre las
caracteristicas de filtrado en el punto comun entre fases, se puede ilustrar para
diferentes N evaluando el ripple de tension que se genera sobre un filtro dado.
Considerando que el objetivo es evaluar el efecto de las diferencias entre los ripples
para distinto nimero de fases, la frecuencia de conmutacion se mantiene constante
para todo N. En la Fig. 2.4 se muestra el ripple de tension en el punto comiin entre
fases en funcion de NV, normalizado respecto al ripple de tension generado por una
fase, AVy,, /AVj,, donde se presenta el caso ideal, y los casos con diferencia de 1 %
y 5 % solo en el valor de uno de los inductores. Respecto al caso ideal, la relacién
AVy, /AVy, disminuye a medida que aumenta N. Sin embargo, cuando existen
diferencias entre los ripples de fase, la atenuacién AV;, /AVp, se deteriora debido
a la existencia de componentes armonicas de baja frecuencia, y al incremento en la
amplitud de Air. Se puede observar que, en el caso no ideal, la amplitud del ripple

de tensioén en el filtro permanece en un valor constante a partir de un determinado
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valor de N. De esta forma, las tolerancias en el valor de los inductores producen
que incrementos en el nimero de fases no se correspondan con reducciones en
el ripple de tensién en el punto comin. Adicionalmente, la amplitud del ripple
de tensién en el filtro resulta mayor a medida que se incrementan las diferencias

entre las amplitudes de los ripples de fase.

+ Caso ideal ]
| V Diferencias de 1% |.

10-3

1 2 3 4 5 6 78910 20
Cantidad de fases N

Figura 2.4: Atenuacion del ripple de tensiéon en el caso ideal y con diferencias en
la inductancia de una fase.

Algunos autores han realizado propuestas para caracterizar el ripple de la
corriente total en estas condiciones. En Zhang et al. [29] se propone realizar
un analisis de montecarlo, para determinar la magnitud de Air en funcién de
la tolerancia en los inductores de fase. Este andlisis es un método estadistico,
que consiste en variar los parametros del sistema de forma aleatoria, y evaluar la
caracteristicas de Aip para cada ensayo. De esta forma se obtiene una distribucion
de Air en funcién de las tolerancias de los inductores de fase. Si bien este método
permite estimar el impacto de las tolerancias en el ripple total, no es posible

determinar en forma eficiente las caracteristicas de Air para una determinada
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condicién de valor de inductores, ciclo de trabajo y ntimero de fases.

Por otro lado, en Garcia et al. [25], se desarroll6 un método para determinar
Air y el ripple en la tension de salida del convertidor, para casos en donde existe
diferencia de amplitud en s6lo una fase. Si se considera que la fase j posee diferente

amplitud que las N ool fases restantes, es posible expresar el ripple total como
AZ.T = AZ'Tideal + Aijperturbacion (22)

donde Aijperturbacion €8 la diferencia entre la amplitud real del ripple de la fase
7 vy la amplitud ideal sin tolerancias. Es importante notar que, mediante esta
representacion, Air;gz., corresponde a un ripple con frecuencia igual a N fq,,
mientras que Atjperturbacion COrresponde a un ripple con frecuencia igual a f,. En
estas condiciones, y asumiendo que el ripple total circula en su totalidad por un

capacitor C ideal, el ripple en la tension de salida, Awvg, se calcula mediante

AiTicleal Az‘Tperturbacion (2 3)
8N fe,C 8 fswC

A’UO ~ AUOideal + AUOperturbacion -

Dado que este método asume diferencias de amplitud en solo una fase, no es
posible determinar las caracteristicas de Air en casos mas generales.

En Aguglia [17], por su parte, se realiz6 un desarrollo para evaluar la amplitud
maxima de Aizr en funcién de las diferencias de amplitud entre los ripples de fa-
se, en convertidores multifasicos aplicados a moduladores para klystron (Apéndi-
ce A). Este desarrollo consiste en dividir Air en distintos segmentos, delimitados
por el instante de conmutacion de cada fase, como se muestra en la Fig. 2.5 para

un convertidor de N = 2 fases.
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Figura 2.5: Ripples de fase y Aiy para D < 0,5, D =05y D > 0,5.

Luego, se evaliia la pendiente del ripple de cada fase en los distintos segmentos.
Dado que la pendiente del ripple total es igual a la suma de las pendientes de los
ripples de fase, la amplitud del ripple total se determina multiplicando la duracién
del periodo por la pendiente resultante en el peor caso. En el caso analizado, el
peor caso corresponde al segmento 2 si D < 0,5 o al segmento 4 si D > 0,5.

Si bien este enfoque permite determinar la amplitud del ripple en casos sen-
cillos con un nimero reducido de fases, el procedimiento de calculo resulta poco
practico en sistemas con mayor numero de fases. Adicionalmente, este proce-
dimiento solo permite obtener la amplitud maxima del ripple, con la cual no es
posible determinar otras caracteristicas de interés como el valor RMS' y contenido

armonico de Airp.

2.3.1. Enfoques existentes para mitigar diferencias de am-

plitud

Existen dos enfoques en la literatura que permiten mitigar el deterioro en

las caracteristicas de Air, producto de diferencias entre las amplitudes de los
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ripples de fase. Estos enfoques consisten en realizar un ajuste del desplazamiento
angular entre fases, o alterar el orden de los ripples de fase. A continuacién, se
resumen las caracteristicas més relevantes de cada uno, con el objeto de evaluar

su aplicabilidad en las aplicaciones de interés.

Enfoque de ajuste del desfase entre ripples de fase

Como se mencioné anteriormente, en condiciones de operacién ideal, el des-
fase 6ptimo resulta QW”, debido a que permite la cancelacion de las componentes
(fows 2fsw,---, (N ool)fs) en Aip. Sin embargo, si existen diferencias entre las
amplitudes de los ripples, es posible realizar un ajuste del desfase, de forma de
cancelar la componente de la frecuencia de conmutacién en Air. En la Fig. 2.6
se muestra un ejemplo a partir del diagrama fasorial correspondiente a la com-
ponente de frecuencia de conmutacién para un convertidor de tres fases, donde
la amplitud de Al es mayor que la de A2 y A3. Como se puede apreciar, en la

Fig. 2.6a el desfase es igual a %” y, debido a la diferencia de amplitud entre los
ripples de fase, existe una componente de fs, en Air, denominada AT'. Por otro
lado, a partir de los ajustes de fase A¢y y Ags que se muestran en la Fig. 2.6b,
es posible cancelar esta componente en Aip. Luego, surgen dos problematicas
asociadas a este enfoque: determinar el angulo de correccién A¢ de cada fase, y

establecer estos angulos mediante el control de corriente.
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Ap3™
(a) Desfase 27. (b) Desfase corregido.

Figura 2.6: Diagrama fasorial de la componente de f,, con y sin ajuste del desfase.

En Schuck y Pilawa-Podgurski [30] se presentan las ecuaciones para determi-
nar los A¢ que permiten eliminar un nimero dado de componentes armoénicas
en convertidores multifasicos asimétricos, los cuales poseen diferente tensién de
entrada por cada fase. Si se considera el caso cléasico, de igual tensién de entrada

y salida, la eliminacién del arménico de orden h en Aip, se logra planteando:

N

Z A, cos (ho,) =0

x;l

> Agsin (hgy) =0 (2.4)
r=1

donde A, es la amplitud del ripple de la fase x, y ¢, es su fase, dada por:

G = %001) + Ag,. (2.5)

y Ag, es el angulo de correccion de la fase x. Las expresiones (2.4) conforman un
sistema de 2 ecuaciones con N incognitas, para cada armoénico h. Por lo tanto, es
posible eliminar N/2 arménicos en un convertidor con N fases.

Con el objetivo de analizar la magnitud de los angulos de correccién necesarios,

se evalian las expresiones anteriores para un convertidor con N = 3, que posee
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tolerancias en el valor de los inductores de fase del orden de 10 %, resultando:

L, =242 uH
Ly = 249 uH
Ls = 263 uH

En estas condiciones y tomando cémo referencia la fase z = 1, los dngulos de

correccidn necesarios, relativos al periodo de conmutacion, resultan:

A¢,
A pu— ° A r p— 1 p—
o1 =07 003 Agy, = 222100 =0 %
A
A¢sy = 3,13° 0e> A, = 36?;3 100 = 0,87 %
A
Ads = 8,23° oo Aghs, = 36(330’ 100 = 2,28 %

Como se puede apreciar, los angulos de correccion, necesarios para corregir
diferencias de esta magnitud en los inductores de fase, son del orden de 1 % del
periodo de conmutacién. Si se toma como ejemplo una frecuencia de conmutacion

fsw = 12kHz, los tiempos de correccion asociados a estos angulos resultan:

Ady
Ap; =0° 0> Aty = ——— =
¢1=0 01 360° o 0 us
Ay
A¢py = 3,13° Atgp = ——— = 0,72
o)) ,13% o~ At 360° .. T2 s
Ads
A¢pz = 8,23° Aty = =19
03 , o~ Atys 360° o L9 us

Sin embargo, la implementacion préctica de este método es dificultosa dado
que estos tiempos son del orden de los retardos existentes en el sistema, tales como
retardos de encendido y apagado de los dispositivos semiconductores, tiempos

muertos e incertezas en la deteccion de cruce de moduladores de ancho de pulso
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PWM. Se debe notar ademas que, a medida que se incrementa el nimero de
fases o la frecuencia de conmutacién, esta condicién tiende a empeorar. Esto se
debe a que un incremento en el nimero de fases reduce los A¢, resultantes, y un

incremento en f,, reduce los tiempos asociados a estos angulos de correccién.

Enfoque de redistribucién de los ripples de fase

Otro enfoque para mitigar las diferencias entre las amplitudes de los ripples
consiste en alterar el orden de los mismos, durante la puesta a punto o arranque
del convertidor. Con el objetivo de ilustrar esta influencia, en la Fig. 2.7 se muestra
el ripple de las fases, Air y el contenido armoénico de Aip para dos ordenamientos

de fase distintos, en un convertidor con N = 5.
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Aip (inf) de Aip Aip (inf) de Air

(a) Ordenamiento 1: (A1 A2 A3 A4 A5). (b) Ordenamiento 2: (A1 A3 A2 A4 A5).

Figura 2.7: Ripple total para distintos ordenamientos de los ripples de fase.

La amplitud pico del ripple de cada fase es (A1 A2 A3 A4 A5) =(1,212111),
donde Al, A2, A3, A4y A5 son las amplitudes de los ripples asociadas a los in-
ductores Lq, Lo, L3, Ly y L5, respectivamente. Se puede observar que, en el caso
del ordenamiento 1 (Fig. 2.7a), los ripples de mayor amplitud estédn ordenados de

forma consecutiva, mientras que en el ordenamiento 2 (Fig. 2.7b), los ripples de
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cada fase se ubican en diferente secuencia: (A1 A3 A2 A4 A5). Se puede notar en
la figura que el ordenamiento 1 produce un contenido de componente f, en Aip
significativamente mayor que el ordenamiento 2.

De este analisis se puede establecer que, como las caracteristicas de Air depen-
den del orden de los ripples de fase, existe un ordenamiento éptimo que minimiza
el contenido de los arménicos (fsw, 2fsw,---, (IV 00l)fs,) en el ripple total. Sin
embargo, la bisqueda de este ordenamiento mediante la evaluacién de todos los
casos posibles se torna poco practica a medida que aumenta el nimero de fases.
Esto se debe a que la cantidad de posibles soluciones se incrementa con el factorial
de N.

En Garcia et al. [25] se presenté un método que permite ordenar los ripples
de fase sin necesidad de evaluar todos los casos. Este método consiste en colo-
car en contrafase los ripples con amplitudes similares, lo cual permite reducir la
amplitud de la componente de frecuencia de conmutacion en el ripple total. Para
ilustrar este concepto, se recurre al ejemplo presentado en [25] sobre un converti-
dor de N = 8. En la Fig. 2.8 se muestran los diagramas de conmutacién para dos
ordenamientos de fase. En estos diagramas polares, el médulo y la fase de cada
vector representa la amplitud y la fase de un determinado ripple, respectivamen-
te. De esta forma, la suma de dichos vectores es proporcional a la amplitud de
la componente de frecuencia de conmutacién en Air. En la Fig. 2.8a se muestra
el diagrama de conmutacion para un ordenamiento de fases aleatorio, donde se
puede observar que la suma vectorial AT es significativamente mayor que la co-
rrespondiente al ordenamiento de la Fig. 2.8b, donde los vectores con amplitudes

similares estén ubicados a 180° entre si.
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as
3m/2
(a) Distribucién aleatoria de ripples.  (b) Ripples con amplitudes similares en con-
trafase.

3m/2

Figura 2.8: Diagrama fasorial de la componente de f,, para dos ordenamientos
de fases.

En la Fig. 2.9a y 2.9b se muestran las formas de onda y el contenido armoénico

de Aip, respectivamente, para el caso previamente presentado.
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(b) Contenido arménico del ripple total.

Figura 2.9: Caracteristicas de Aip para un ordenamiento aleatorio y mediante el
método de Garcia et al. [25].
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Como se puede apreciar, el ordenamiento propuesto en [25] reduce significati-
vamente la amplitud de la componente de frecuencia de conmutacién en el ripple
total, respecto del ordenamiento aleatorio de la Fig. 2.8a.

Sin embargo, la distribucién de fases que se logra por este método no es nece-
sariamente la 6ptima. En este caso, por ejemplo, existe una distribucion que logra
mejorar las caracteristicas de Aip. El ripple resultante en este caso se muestra
en la Fig. 2.10, donde se puede observar que se reduce la componente de f,, a la
mitad, y la componente de 2f,, aproximadamente 6 veces, respecto del ordena-
miento propuesto por Garcia et al. [25]. Adicionalmente, dado que este método
depende de la simetria del problema, su aplicaciéon no contempla la minimizacion

del ripple en sistemas con un niimero impar de fases.
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(b) Contenido arménico del ripple total.

Figura 2.10: Caracteristicas de Air para un segundo ordenamiento aleatorio y
mediante el método de Garcia et al. [25].
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2.4. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se realizé una revisién del impacto de los elementos parasitos
del convertidor sobre el ripple de la corriente total. Este ripple se ve afectado
principalmente por la tolerancia de los inductores de fase, que generan diferencias
entre la amplitud del ripple de las distintas fases, e introducen en consecuencia
componentes de frecuencia de conmutacién y sus armonicos en el ripple total.

Existen en la literatura estudios tendientes a cuantificar el ripple de la corrien-
te total. Sin embargo, estos estudios no son de caracter general y, por lo tanto, no
permiten obtener las caracteristicas del ripple de la corriente total para cualquier
condicién de diferencias entre el valor de los inductores, cantidad de fases y ciclo
de trabajo.

Adicionalmente, se evidencian en la literatura dos enfoques para mitigar este
efecto. Estos enfoques consisten en ajustar el desfase relativo entre los ripples,
o alterar el orden entre los ripples de fase. La utilizacién préactica del primer
enfoque esta limitada por la magnitud de las correcciones necesarias, que son
del orden de los retardos involucrados en el sistema. Por otro lado, la dificultad
para optimizar el segundo enfoque radica, principalmente, en la falta de una
caracterizacion general que permita cuantificar Aip a partir de las amplitudes
del ripple de cada fase. Esto se debe a que una caracterizacién general permitiria
desarrollar métodos que realicen el ordenamiento de fases a partir de una funcion
objetivo, que contemple la totalidad de las componentes armonicas y sea aplicable

a cualquier nimero de fases.
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Capitulo 3

Controles de Corriente Para

Convertidores Multifasicos

3.1. Introduccion

En el Capitulo 1 se introdujeron los principales requerimientos de las apli-
caciones de alta potencia y altas prestaciones: controlar la corriente con elevada
precision y reducir el tiempo transitorio a unos pocos ciclos de conmutacion. Estos
requerimientos, en conjunto con las problematicas que se detallan en el Apéndi-
ce A (grandes cambios en la referencia de corriente y perturbaciones en la tension
de salida), conforman las caracteristicas que debe poseer el control de corriente

asociado a estas aplicaciones:

= Correcto intercalado de los ripples de fase.
e Para mejorar las caracteristicas del ripple total.
» Correcto seguimiento de la referencia de corriente.
e Para garantizar la correcta distribucion de la corriente total entre las

fases.

e Para cumplir con los requerimientos de precision.

29
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= Tiempos transitorios del orden de algunos ciclos de conmutacion.

e Para satisfacer los requerimientos de tiempo de establecimiento, a pe-

sar de la reducida frecuencia de conmutacion.

En este capitulo se revisan los principales controles para convertidores mul-
tifasicos presentes en la literatura. El objetivo de esta revision es exponer las
ventajas y limitaciones de cada control, de modo de determinar su viabilidad en

las aplicaciones de interés.

3.2. Estrategia de Control Modo Corriente Pico

Las estrategias basadas en el control modo corriente pico (Peak Current Mode
Control, PCMC), tales como [31, 32, 33|, utilizan una senial de referencia y una
senal de reloj, C' LK, para definir los instantes de conmutacién. En la Fig. 3.1 se
muestra el principio de funcionamiento de este control en un convertidor buck de
una fase. La llave T pasa al estado OFF' (llave abierta) cuando la corriente en el
inductor alcanza el valor de referencia (i;, = ig.s), y al estado ON (llave cerrada)
en los instantes fijados por la senial C LK. De este modo, la senal C'LK determina
la frecuencia y la fase instantdnea del ripple de corriente en estado estacionario;
por lo tanto, permite proveer el correcto intercalado entre los ripples de fase en

convertidores multifasicos.
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(a) Diagrama en bloques. (b) Formas de onda.

Figura 3.1: PCMC: Diagrama en bloques y formas de onda

El control asi descripto puede presentar, en determinadas condiciones, pro-
blemas de estabilidad. La condicién de estabilidad se puede analizar a partir de
la evolucién de una perturbacion a lo largo de sucesivos instantes de la senal
CLK [43]. Considerando que Ai(0) es la condicién inicial de la perturbacién,

esta evolucion se puede expresar como:

Ai(k - To) = Ai(0) - <%) — Ai(0) - o* . (3.1)

En esta expresion, el parametro a se denomina relacién de rechazo a per-
turbaciones y determina la estabilidad del control. Como se puede apreciar, la
amplitud de la perturbacién converge solo si o = ‘%‘ < 1, lo cual establece que
el sistema es inestable si D > 0,5. En la Fig. 3.2 se muestra la evolucién de una
perturbacion en este caso, donde se puede observar que su amplitud no converge
a un valor estable a lo largo de sucesivos instantes de muestreo. En forma general,
si a > 1, pueden existir oscilaciones sub-armoénicas o comportamiento cadtico en

el ripple de corriente [33, 44].
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Figura 3.2: PCMC, evolucion de perturbaciones para D > 0,5.

El problema de estabilidad en el PCMC se resuelve mediante la adicién de una
rampa de compensacion en la referencia de corriente ige, que modifica el instante
de comparacién [43]. Dicha rampa, que se puede considerar como un control de
ganancia, modifica la amplitud del ripple de corriente y, en consecuencia, su valor

medio.
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CLK ! 5 ; ,
0 ! Tow 2T 3T ¢
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Figura 3.3: PCMC, evolucion de perturbaciones para D > 0,5 con rampa de
compensacion.
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La evolucién de una perturbaciéon Ai(0), considerando la rampa de compen-

sacion, se calcula mediante

mg XOMorF

Ai(k - Ty) = Ai(0) - ( )k = Ai(0) - o (3.2)

mc + Mon

donde mpy es la pendiente de la corriente en el estado ON, mopr la pendiente
en el estado OFF y m¢ la pendiente de la rampa de compensacion. La relacion
de rechazo a perturbaciones para el caso compensado, «., toma diferentes valores
dependiendo del valor de m¢. Particularmente, si me > mopp/2 se garantiza la
estabilidad en todo el rango de ciclo de trabajo.

Si bien este mecanismo de compensacion asegura la estabilidad para todo D,
también se incrementa la diferencia entre el valor pico y el valor medio de la co-
rriente en estado estacionario. Planteando las ecuaciones de estado estacionario a
partir de la Fig. 3.3, se determina la siguiente expresion para calcular la diferencia

entre ipes v el valor medio de la corriente, denominada le:

mozv) - W

;:DTsw< = 15
1 me 00— Ve

(3.3)

T Vin ooV
sw | o OO oL .

Como se puede apreciar, i, es funcién de la amplitud del ripple y de la pen-
diente de la rampa de compensacién. Por lo tanto, la diferencia entre iz y el
valor medio resultante, depende de las tensiones de entrada y salida, del valor de

los inductores de fase, de la frecuencia de conmutacion y de me.

3.2.1. Simulaciones

El control de corriente debe ser capaz de rechazar las perturbaciones presentes
en las aplicaciones de interés (Apéndice A), de forma de cumplir con los requeri-

mientos de precisién y respuesta transitoria sin incrementar las exigencias sobre



34

el resto de las etapas del sistema. Con el objetivo de evaluar la respuesta del
PCMC ante estas perturbaciones, se simula un convertidor multifasico de cuatro
fases. Debido a que se requiere evaluar el comportamiento funcional del control
de corriente, se utilizan para la simulacién llaves sin retardos e inductores de igual
valor en todas las fases. La plataforma de simulacion seleccionada es el simulador
de circuitos analdgicos NL5 [45] | que permite evaluar sistemas conmutados en
las condiciones requeridas sin problemas de convergencia numérica. Finalmen-
te, se seleccioné un paso de simulacion igual a Ty, /1000, que permite evaluar
la funcionalidad del control sin la adicién de errores debidos a la plataforma de
simulacién.

En la Fig. 3.4 se muestra el diagrama en bloques utilizado para la simulacién.
Como se puede apreciar, el control multifasico esta compuesto por cuatro bloques
idénticos de control de corriente, con una senal C'LK independiente para cada
uno de ellos, que determina el desfase relativo entre los ripples de fase. Adicional-
mente, se reemplazd la carga por una fuente de tension Vj, lo que permite simular
perturbaciones en la tensién de salida sin modificar la referencia de corriente; y
cambios en ips sin perturbar las tensiones de entrada y salida. De este modo, es
posible evaluar el rechazo que provee el control de corriente a estas perturbaciones

en forma individual. Los parametros utilizados en la simulacién se resumen en la

Tabla 3.1.
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Figura 3.4: Diagrama en bloques del PCMC en un convertidor buck multifasico.

Tabla 3.1: Pardmetros de simulacién del PCMC.

Parametro Valor
Tension de entrada, Viy 500V
Tension de salida, 1 30V a 300V
Frecuencia de conmutacion, fq, 10kHz
Referencia de corriente de fase ip.f 500 A
Tension de saturacién de la llave, Vi | 0,82V
Resistencia de la llave j, Rr, 15,9 m¢2
Caida en directa del diodo, Vp, 091V
Resistencia del diodo j, Rp, 9,2mS2
Inductancia de la fase j, L; 100 uH
Resistencia serie del inductor j, Rg;, | 50m{2

El primer ensayo consiste en evaluar la respuesta del control a un cambio en
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escalon en la tension de salida, desde Vo =30V a Vy = 300 V. Debido a que este
cambio implica que el convertidor opera en un amplio rango de ciclos de trabajo,
es necesario definir una rampa de compensacion para garantizar la estabilidad del
control. Para obtener la mejor respuesta dinamica, se establece una pendiente de
compensacién m¢ igual a la maxima pendiente de caida en las corrientes de fase,

es decir
‘/Omaw

» (3.4)

mec = MOFFmar —

En la Fig. 3.5 se muestra la respuesta del PCMC ante un cambio en V{ en
t = 2ms, manteniendo constante iz, = 500 A. A modo de referencia, se muestra
ademas la rampa de compensacion correspondiente a la fase 1, Vi, , cuya pendien-
te se calculé mediante (3.4). Como se puede observar, el cambio en Vj modifica
las pendientes de la corriente y, en consecuencia, el valor medio de las corrientes
de fase, tal como se indica en (3.3). La variacion en el valor medio de la corriente
introduce la necesidad de adicionar mecanismos externos de compensacion, tales
como un lazo externo de corriente o un filtro activo. En el primer caso, la adicion
del lazo de corriente que corrija el valor medio de ¢7, implica un proceso de prome-
diacién que genera un detrimento en la respuesta dindamica de ¢p. En el segundo
caso, el filtro activo debe suministrar una corriente media igual a la diferencia
entre el valor medio deseado y el valor medio obtenido, lo cual incrementa sus
exigencias y limita la maxima frecuencia de conmutacién. Por lo tanto, la depen-
dencia del valor medio de la corriente con el punto de operaciéon hace que este

tipo de control se vea fuertemente condicionado para las aplicaciones de interés.
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Figura 3.5: PCMC: Cambio en escalén en Vj en ¢ = 2ms. i = 500 A

Adicionalmente, es de interés evaluar la respuesta del control a un cambio
de gran magnitud en la referencia de corriente. En la Fig. 3.6 se muestra un
cambio en escalén de 500 A en ig., en t = 0. Como se puede notar, debido a
la presencia de las rampas de compensacién, existen conmutaciones antes de que
la corriente de fase alcance el valor de referencia. Este fenémeno incrementa el
tiempo de convergencia al valor final, por lo cual resulta necesario incrementar
la frecuencia de conmutacion para satisfacer los requerimientos de tiempo de
establecimiento. Sin embargo, como se mencioné en el Capitulo 1, no siempre es
posible incrementar la frecuencia de conmutacion en este tipo de aplicaciones,

debido a las limitaciones tecnoldgicas de los dispositivos semiconductores.
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Figura 3.6: PCMC: Cambio en escalén de 500 A en ips en t = 0.

Las principales ventajas del PCMC se pueden resumir en:
s Proteccion inherente de corriente.

= Simple implementacién.

Mientras que sus principales limitaciones son:

= Necesidad de un mecanismo de compensacion para asegurar estabilidad en

todo D, que limita la respuesta transitoria.

= El valor medio de la corriente depende del punto de operaciéon del conver-

tidor.

3.3. Estrategias de Control Modo Corriente Me-
dia

Las estrategias basadas en Control Modo Corriente Media (Average Current

Mode Control, ACMC), tales como [28, 34, 36, 37] son capaces de seguir en forma
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precisa la referencia de corriente y proveen excelente inmunidad al ruido. Para
ilustrar el principio de funcionamiento de este tipo de control, en la Fig. 3.7 se
muestra un diagrama del lazo de control de corriente para un convertidor buck
de una fase. Como se puede observar, el sistema de control mide la corriente en el
inductor y la compara con un valor de referencia ig.s, de forma tal de generar la
senal de error que ingresa al controlador G¢. La salida del controlador se compara
con una senal diente de sierra de frecuencia fija, Vg, para generar el comando de la
llave. Debido a la alta ganancia de G¢(s) en bajas frecuencias, el ACMC permite

seguir la referencia de corriente con muy bajo error en estado estacionario.

Ge(s) iRef

T

Figura 3.7: Diagrama en bloques del control ACMC.

La senal de comparacion Vi determina la frecuencia de conmutacion y la fase

del ripple en estado estacionario. Por lo tanto, en convertidores multifasicos, es

21

necesario generar un desfase de

entre las senales de comparacion de cada fase,
de forma tal de lograr el correcto intercalado de los ripples de fase.

El bloque de control G¢(s) se debe disenar para evitar inestabilidad y osci-
laciones sub-arménicas en el lazo de corriente. El diseno de G¢(s) se realiza a

partir de un modelo de pequena senal de la etapa de potencia, en el cual las

variables del sistema se promedian en un ciclo de conmutacién para un punto
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de operacién determinado. El procedimiento para determinar G¢(s) en funcién
de los parametros del sistema y las especificaciones de diseno, esta ampliamente
estudiado en la literatura [46, 47]. Es importante destacar que, como consecuen-
cia del proceso de promediacién de las variables, el ancho de banda resultante

condiciona fuertemente la respuesta dindmica del sistema [38].

3.3.1. Simulaciones

Con el objetivo de evaluar la respuesta de este tipo de control ante perturba-
ciones en la tensién de salida o cambios en la referencia de corriente, se simula
un convertidor multifasico de cuatro fases en las mismas condiciones que las des-
criptas en la Seccion 3.2. El diagrama en bloques utilizado para la simulacién se
muestra en la Fig. 3.8, y los principales pardmetros se resumen en la Tabla 3.1.
El compensador G¢(s) se disené de acuerdo al procedimiento presentado en [46],
de forma tal de optimizar la respuesta al escalén cuando Vy = 300V y garantizar
la estabilidad en todo el rango de operacién. Se debe destacar que, debido a que
Go(s) se disena a partir de un modelo de pequena sefial, los cambios de gran senal
en Vj o0 ige implican un cambio en el punto de operacién y, en consecuencia, la
respuesta dinamica obtenida no se corresponde con la del modelo de pequena

senal original.
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Figura 3.8: Control ACMC de un convertidor buck multifasico.

En la Fig. 3.9 se muestra la respuesta del ACMC a una perturbacién en forma
de escalon en la tension de salida, de Vo = 30V a V = 300 V. Como se puede
apreciar, debido a que el controlador G'¢(s) tiene un polo en el origen, se obtiene
error nulo en el valor medio de la corriente en estado estacionario, para las distin-
tas condiciones de tension de salida. Sin embargo, el tiempo de establecimiento
ante esta perturbacion es de algunas decenas de periodos de conmutacion. Por
lo tanto, si se tienen en cuenta los valores admisibles de frecuencia de conmuta-
cion, este tipo de control no permite satisfacer los requerimientos de tiempo de

establecimiento en las aplicaciones de interés.
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Figura 3.9: ACMC: Cambio en escalén en Vj en t = 2ms. igp = 500 A,

En la Fig. 3.10 se muestra la respuesta del ACMC a un cambio en forma de
escalén en la referencia de corriente, para dos condiciones de tensién de salida.
Como se menciond anteriormente, el control G¢(s) fue optimizado para la condi-
cion de Vy = 300 V. Por lo tanto, debido a que la ganancia del lazo depende de las
tensiones de entrada y salida del convertidor, la repuesta dindmica es diferente
para las dos condiciones de Vj. La dependencia de las caracteristicas dindmicas
con el punto de operacion hace que este tipo de controles no sea adecuado para las
aplicaciones de interés, donde se requiere que el convertidor opere en un amplio

rango de tensiones de entrada y salida.
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Figura 3.10: ACMC: Cambio en escalén de 500 A en ig, en t = 0, para dos
condiciones de tension de salida.

La principal ventaja del ACMC es:

» Capacidad de definir un controlador G.(s) que permita garantizar error nulo

en la corriente media en estado estacionario.

Por otro lado, sus principales desventajas son:

= La respuesta dinamica del control se encuentra limitada por el maximo
ancho de banda del lazo, el cual estd condicionado a ser menor que la
frecuencia de conmutacién.

= La respuesta dinamica del lazo depende del punto de operacion del conver-

tidor.
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3.4. Estrategia de Control de Cruce por Cero
Sincronizado

La estrategia de control de cruce por cero sincronizado (Synchronized Zero
Crossing Control, SZCC) fue presentado en Garcia Retegui et al. [27] como solu-
cién a la limitada respuesta transitoria de los controles presentes en la literatura.
Este control fue especialmente formulado para convertidores multifasicos, con el
objetivo de recuperar la correcta condicién de desfase entre ripples con minimo
tiempo transitorio, ante cambios en la referencia de corriente o perturbaciones en
las tensiones de entrada y salida.

El SZCC tiene como objetivo sincronizar los cruces por cero del error de co-
rriente de cada fase (i, ), con una senal de sincronismo individual por fase, com-
puesta por deltas positivas y negativas (Sync,), como se muestra en la Fig. 3.11
para un sistema de tres fases. El instante de la senal de sincronismo define el
instante de cruce por cero de i.,, mientras su signo (indicado por el sentido de
las deltas) define el signo de la pendiente con la que se debe efectuar dicho cruce.
Luego, el SZCC sincroniza los cruces por cero con pendiente positiva conside-
rando los pulsos de sincronismo positivos, y viceversa. El ajuste de los cruces
por cero con la senal de sincronismo se realiza a partir del calculo del tiempo
de conmutacion, el cual se define como el tiempo entre el cruce y el instante de

conmutacion.
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Figura 3.11: Principio de sincronizacién de cruces por cero.

En este método se asume que la constante de tiempo asociada a la componente
inductiva y resistiva de los inductores de fase es mucho mayor que el periodo
de conmutacién, por lo cual el ripple de corriente se aproxima por segmentos
rectos. En la Fig. 3.12 se muestra el error de corriente ., junto con la senal de
sincronismo de una fase, compuesta de pulsos negativos y positivos espaciados
Tsw/2. Los instantes (k-1), k y (k+1) se definen simultdneos con los pulsos de

sincronismo.
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Tow/2

Figura 3.12: Anélisis del SZCC en un ciclo de conmutacion.

Como se puede observar, en tg, el cruce por cero del error de corriente se
produce con pendiente negativa, y simultaneamente con el pulso de sincronismo
negativo en (k-1), por lo tanto el error de sincronismo es nulo, i.e., t.(k-1) = 0.
En t1, sin embargo, debido a una pequena perturbacion en 7., el cruce por cero
con pendiente positiva ocurre en un instante posterior a (k), por lo que t.(k) # 0.
Luego, el tiempo de conmutacién con pendiente positiva, que ajusta el proximo

cruce por cero en to, tf (k+ 1), se calcula como

th(k+1) = —=n g (k + 1) (3.5)

5p 008,

donde s, y s, son las pendientes positiva y negativa de la corriente, respectiva-

mente; y t5,(k + 1) es la duracion del préximo semiperiodo, definida como

TS’lU
thp(k +1) =

oot (k). (3.6)

En la expresién (3.6), t.(k) puede ser negativo o positivo dependiendo de si el
cruce por cero del error de corriente ocurre antes o después del correspondiente

pulso de sincronismo.



Capitulo 3. Controles de Corriente Para Convertidores Multifasicos 47

Anélogamente, el tiempo de conmutacion cuando el cruce por cero ocurre con

pendiente negativa, ¢, (k + 1), esta dado por

ok +1) = —2— 4, (k +1). (3.7)

Sp 008,

La estabilidad del control estd ligada a la evolucién de un error de sincronismo
a lo largo de sucesivos cruces por cero. En Garcia Retegui et al. [27] se analiza
la evolucion de un error en la deteccion del cruce por cero y su impacto en el
seguimiento del valor medio a lo largo de sucesivos instantes de sincronismo. En
dicho analisis se determina que, como no existe un proceso acumulativo del error
te(k), un pequenio error en la deteccién del cruce se corrige en el préximo ciclo
de conmutacién, lo cual implica que el control es estable para todo el rango de
operacion del convertidor.

El célculo de (3.5) y (3.7) requiere contar con el valor de las pendientes del
error de corriente. Los autores proponen recurrir a las tensiones de entrada y salida
para estimar estas pendientes, bajo la suposicion de que la caida de tensién en
la resistencia serie de los inductores de fase y en los dispositivos semiconductores
es despreciable. Para un convertidor buck, se pueden establecer las pendientes

aproximadas mediante

~ _ Viy ool

Sp= (3.8)
- W

$, = oo (3.9)

L
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Luego, reemplazando (3.8) y (3.9) en (3.5) y (3.7) se obtiene:

(k1) = (1 ooVV—O) (k4 1) (3.10)
(k4 1) = (%) (k4 1), (3.11)

De esta forma, es posible determinar el tiempo de conmutacién a partir de la
medicién del error de sincronismo t.(k) y de las tensiones de entrada y salida del

convertidor.

3.4.1. Analisis del error producto de elementos parasitos

La aproximacion de las pendientes a partir de las tensiones de entrada y salida
permiten calcular en forma simple el tiempo de conmutacién. Sin embargo, esta
aproximacién puede no ser valida en aplicaciones de alta corriente, donde la caida
de tensién en los elementos parasitos no puede ser considerada despreciable. Para
determinar este error, se plantean las pendientes reales para un convertidor buck,

la cuales estdn dadas por

Vin ooV ooir(Rs + Ry) 0oV,
sp = 7
. od/p ocir(Rs + Rp) ooV
" L

(3.12)

(3.13)

donde

= Vr v Ry son la tension de saturacion y la resistencia serie de la llave,

respectivamente.

= Vp y Rp son la caida de tension en directa y la resistencia serie del diodo,

respectivamente.

= Rg es la resistencia serie equivalente del inductor de fase.
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= i; es la corriente media del inductor de fase.

Combinando (3.12) y (3.13) con (3.8) y (3.9), se obtiene:

5, — ‘/I]VL“/O OOVT +2L(LRS+RT> —3 OOVT +2L(Z?S+RT> =35,+As, (3.14)
su= oo oo 2 Il £ lD) _ g (Vo4 inllis £ Bn) _ gy s, (315)

A partir de (3.14) y (3.15), se puede determinar que las aproximaciones de las
pendientes son validas inicamente si As, << 5, y As,, << s,. Esta condicién se
cumple si la caida de tension en la llave y en Rg es despreciable frente a Viy ooy,
y la caida de tension en el diodo y en Rg es despreciable frente a V. En caso
contrario, las pendientes utilizadas en el calculo difieren de las reales. Esta situa-
cion se ilustra en la Fig. 3.13, donde se muestra la corriente real, en linea sélida,
y la ideal sin caidas de tensién en los elementos parasitos, en linea punteada.
En esta figura, se asume que solo existe error debido a las aproximaciones de las

pendientes, es decir, la referencia de corriente, V;y v Vy se mantienen constantes.

le
Sp, _ Sn o (k+2)
F \\\\\ te’n
Sl
01—
AT )
S
TSynu/2 "
k k+1 k+2 k+3

Figura 3.13: Error en el valor medio debido a las aproximaciones en la medicién
de las pendientes.

El error en el valor medio se puede determinar analizando la Fig. 3.13. En el

instante k, el error de sincronismo es cero, por lo tanto el control realiza el calculo
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de ti (k4 1) a partir de las expresiones (3.8) y (3.11), que resulta:

1) = (f@N" ) Tsime (3.16)

Sy 008y, 2

Si se considera el intervalo t7, (k + 1) y las pendientes reales, es posible ob-
tener la siguiente relacion entre el segmento de subida y el de bajada en estado

estacionario:
+ _( Tsyne +
tow(k+1)s, = — oot (k4 1) oote, | (ocsy). (3.17)

Combinando (3.16) y (3.17), se obtiene el error de sincronismo en el instante

de cruce con pendiente negativa, t.,, que resulta:

T nc A’I/l n
ten:S—y[loo(NO@N) (Spoos ﬂ (3.18)
2 S, 008y, OGSy,

Operando de forma andloga para t.,, se obtiene:

b, = Lome ) oo (S %p O9%n (3.19)
> 2 Sp 008, Sp ' '

Como se puede notar en las expresiones (3.18) y (3.19), los errores de sincro-

nismo son nulos si las pendientes aproximadas y las reales son iguales. El error
en el valor medio de la corriente se puede calcular a partir de los errores de

sincronismo y las pendientes reales del error de corriente como

_ Ts OCS, B

. _ _ . ync n P

le = tenSn = tepSp = Sl T (ocs,) | - (3.20)
p XOSn o XSy
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Luego, dado que s, = 5, + As, y 5, = 5, + Asy,:

Z._ o TSync 1
c 2 5,008,

(o5, As, + 5,A8,) . (3.21)

Este error depende de las pendientes aproximadas y del error entre las pen-
dientes aproximadas y las reales. Combinando (3.21) con las pendientes aproxi-

madas (3.8) y (3.9), y con las pendientes reales (3.14) y (3.15), se obtiene:

_ T o T T
oS Vo Vr+irRy n <1 Vo ) Vp +iRp " i, Rs (3.22)

T vy L Vin L L

La expresion (3.22) esta compuesta por tres términos, dependientes de la caida
de tension en la llave, en el diodo y en el inductor de fase, respectivamente. Si
Vo << Vin, el término dependiente de la caida de tension en el diodo toma
preponderancia frente al término dependiente de la caida de tensién en la llave.
El caso inverso se da para V =~ Vjy, donde el término dependiente de la caida
de tension en la llave toma preponderancia frente al término dependiente de la
caida de tensién en el diodo. Por otro lado, la influencia de la resistencia serie del
inductor de fase en el error de la corriente media no depende de las tensiones de
entrada y salida del convertidor.

Es importante destacar que el error en el valor medio de la corriente total esta
determinado por la suma de los errores de cada fase. Por lo tanto, si se asume que
los elementos parasitos de todas las fases tienen magnitudes similares, el error en
el valor medio de la corriente total se puede aproximar como N veces el error de
una dada fase, es decir

ior = i 00Nige = Ni,. (3.23)
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3.4.2. Simulaciones

Con el objeto de evaluar la respuesta dindmica y el seguimiento de la referencia
ante perturbaciones en las tensiones de entrada y salida, y cambios en la referencia
de corriente, se simula un convertidor multifasico de cuatro fases. En la Fig. 3.14
se muestra el modelo utilizado para la simulacion, donde se utilizan los parametros

presentados en la Tabla. 3.1.

Tv Rp L1 Rg, i1

K:Tg Ry, Ly Rs,| ia_

T3 R, WL?’ Rs,|| "3_| ix
;‘ T. R L4 RS ’i4
4 L, ) W ||yt
> Rp,|Rp, |Rp,|Rp, Vo

— ™ o < =
|2/ £ 2 g
T TRef
Al A A A szce = N rewn P
T Syne,
vt Synes
III [ Syney

Figura 3.14: Control SZCC de un convertidor buck multifésico.

En la Fig. 3.15 se muestra la respuesta del SZCC a un cambio en escalén
en la tension de salida, de V; = 30V a Vy = 300V, manteniendo constante
la referencia de corriente en iz, = 500 A. Como se puede apreciar, el control
recupera la condicién de estado estacionario en aproximadamente dos ciclos de
conmutacion, luego de ocurrida la perturbacion en V. Sin embargo, existe un
error en el valor medio de la corriente debido a la diferencia entre las pendientes

reales y las utilizadas para el cdlculo. La magnitud de este error se puede calcular
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en funcion del valor de los elementos parasitos y de los parametros del convertidor,

a partir de (3.22), para ambos casos de Vj:

ie—T(Vo=30V) — NZT@(VQZ?)OV) - 4 . (0014,09 A) - OC56,36A (324)

ie_T(V0=300V) = NZ;(V0=300V) =4- (Od4,11 A) = OC56,44A . (325)

Si bien este error puede parecer reducido en comparacién con el valor medio
de la corriente, es necesario adicionar mecanismos externos de compensaciéon para
corregirlo, tales como un lazo externo de corriente o un filtro activo. En el primer
caso, la adicién de un lazo de compensacion del valor medio impacta negativa-
mente en la respuesta dinamica de i7. En el segundo caso, el error en el valor
medio implica que el filtro activo debe proporcionar una corriente media no nula,
lo cual incrementa sus exigencias y, en consecuencia, limita su maxima frecuencia

de conmutacidn.

% 2000 I I I I : I I I I
g 1900
§ 1800
§ 1700 | | | | | | |

1 12 14 1.6 18 2 22 24 26 28 {[ms]

Figura 3.15: SZCC. Cambio en escalén en Vj en t = 2ms. ip,r = 500 A.
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Adicionalmente, se evalia la respuesta de gran senal del control mediante un
cambio en forma de escalén en ipef, tal como se muestra en la Fig. 3.16. Como se
puede apreciar, una vez detectado el cruce con la referencia, el control alcanza la
condicién de estado estacionario dentro de un periodo de conmutacion, gracias a
la sincronizacion de los cruces por cero del error de corriente. Sin embargo, de la
misma forma que en el ensayo anterior, se puede observar un error entre el valor

medio de la corriente e iges.

z : o : : : : : : :

3 : : : : : : : : — U

S o200F /| |
= : : : : : : : : — 3

§ 100 F/ gy ]
O = = = LRef
= 2000
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S 1700
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Figura 3.16: SZCC. Cambio en escalén de 500 A en g en t = 0.

Finalmente, las ventajas mas relevantes del SZCC se pueden resumir en:
» Es estable en todo el rango de operacion.
= Se logra un ajuste del intercalado de los ripples en pocos ciclos de conmu-

tacidn.

Mientras que sus principal desventaja es:
s Posee error en el valor medio cuando las caidas de tensién en los elementos

parasitos no son despreciables.
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3.5. Estrategia de Control de Punto de Cruce
Proyectado

La estrategia de control de punto de cruce proyectado (Projected Cross Point
Control, PCP(C'), presentado en Khazraei y Ferdowsi [38], se basa en detectar
el instante de cruce entre el ripple de corriente y una funcién ficticia f(¢) para
realizar la conmutacion de las llaves. El criterio utilizado para construir dicha
funcion consiste en proyectar el punto de conmutacién, de forma tal de anular el
error en el valor medio de la corriente. Para ilustrar el principio de funcionamiento
del PCPC, la Fig. 3.17 muestra la evolucién de la corriente 7;, durante un ciclo
de conmutacién. En esta figura, ir(0) es la corriente al inicio del periodo de
conmutacion, iy, (t,,) es la corriente al final del periodo ON de la llave, e iy (Tsy)

es la corriente al final del periodo de conmutacion.

i,

iRef T /Z/\\& /\
iRef % on
O —> | ~/

7;Ref -y

Figura 3.17: Principio de funcionamiento del PCPC

A partir de la Fig. 3.17 es posible establecer las ecuaciones correspondientes
a la condicion de estado estacionario. Esta condicién es tal que la amplitud del
segmento creciente del ripple de corriente, iy (to,)odz(0), es igual a la amplitud del

segmento de decreciente, ir,(t,,) ocir (T, ). Adicionalmente, si no existe error en el
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valor medio de corriente, se puede expresar la amplitud del segmento decreciente
como iy (ton) 00ir(Tsw) = 2(ires 004 (Tow)) = 2(iger 00Y), es decir, el ripple de
corriente y la referencia tienen el mismo valor medio. Esta condicién se puede

expresar coImno:

1

Z‘Ref OOiL<Tsw) = 5 [iL<ton) OOZL(())] (326)

El objetivo del PCPC es entonces determinar el instante de conmutacion t,,,
de forma que (3.26) se cumpla para cualquier condicién inicial.

Al igual que en la estrategia anterior, en esta estrategia se asume que la
constante de tiempo asociada al inductor y su parte resistiva es mucho mayor que
el periodo de conmutacion, por lo tanto se aproxima el ripple de corriente como
segmentos rectos. De esta forma, se pueden definir las ecuaciones que representan

el segmento creciente i (t), y el decreciente, i~ (t) del ripple de corriente:

it(t) = i(0) + spt (3.27)

Spton

i (t) = ige 00 + 5, (t 00Tsy) (3.28)

Como se puede apreciar en la Fig. 3.17, estas ecuaciones deben ser iguales en
el instante t,,, i"(ton) = i~ (ton). Luego, el instante de conmutacién se calcula
determinando el instante en el que estas funciones se igualan, es decir, su punto
de cruce. Sin embargo, debido a que t,, forma parte de (3.28), no es posible
determinar el punto de cruce de esta forma. Para solucionar este inconveniente
se define una funcién auxiliar f(t), reemplazando el término % de (3.28) por

SL;, tal como se indica en (3.29).
. Spt
f(t) = iR oo F Sy (t 00T 5y) (3.29)

Como se puede notar, las expresiones (3.28) y (3.29) son iguales solo en el



Capitulo 3. Controles de Corriente Para Convertidores Multifasicos 57

instante t,,. Sin embargo, dado que a los efectos de determinar el instante de
conmutacion, el tiempo t,, es el inico de interés, hallar el cruce entre i*(¢) y
f(t) es igual a hallar el cruce entre i*(t) e ¢~ (t). Esta situacién se ilustra en la
Fig. 3.18, donde se muestra la evolucién de una perturbacion en la corriente 7y,

en trazo negro, junto con la corriente sin perturbar, en trazo gris.

i

LRef

Air(0)

RN I [

0

~
S
3
o3
S
~

Figura 3.18: Principio de funcionamiento del PCPC a partir de la funcién auxiliar.

En ¢t = 0, la corriente difiere de su valor ideal en una magnitud Aig(0).
Luego, el instante de conmutacion ¢, se determina a partir de la condicién antes
descripta, es decir, a partir del instante en el que se satisface iy (t) > f(t). De
esta forma, la perturbacién al final del periodo de conmutaciéon toma el valor
Air(Tsy). La relacién entre Aip(Ts,) y Air(0), denominada relacién de rechazo
a perturbaciones, se puede determinar a partir de las pendientes de la corriente y
de las relaciones de estado estacionario para una dada topologia [38]. Esta relacién

para el caso de un convertidor buck se puede expresar como:

AiL(Tsw) . 100D
Aig(0) 300D

(3.30)

Debido a que la relacién de rechazo a perturbaciones (3.30) es siempre menor

que la unidad, el control de cruce proyectado es estable para todo el rango de
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ciclo de trabajo.

Es importante notar que, para definir la funcién f(¢), es necesario conocer
las pendientes de la corriente. De forma similar al SZCC, los autores proponen
aproximar estas pendientes recurriendo a la medicién de las tensiones de entrada
y salida del convertidor, y al conocimiento del valor del inductor. Particularmente,

para un convertidor buck:

~ Vo
S oof ( )

A partir de estas aproximaciones, la funcién f(t) se puede expresar como

Vin+Vo, Vi
vt Vo, W

f(t) = iRef o0 5L f Tsw (333)

En la Fig. 3.19 se muestra el diagrama en bloques simplificado del PCPC.
En este diagrama se puede apreciar que la senal PWM se activa en los instantes

fijados por la senal C LK, y se desactiva cuando f(t) es mayor que iy.

S
4C4L4K A | 0 Pwu
iL 3 R
T
-
s Vin — Vo)t
Vm.? f\:it Wix — Vo f(t)
Vo Yo
LRef

Figura 3.19: Diagrama en bloques simplificado del PCPC.
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3.5.1. Analisis del error producto de elementos parasitos

De la misma forma que el SZCC, la validez de la aproximacion estd limitada a
los casos en donde las caidas de tension serie en los dispositivos semiconductores, y
la resistencia serie de los inductores de fase no generan una diferencia significativa
entre las pendientes aproximadas y reales. Los autores de [38] no realizan un
andlisis del error que se genera si no se cumple esta aproximacion.

Para analizar el error producto de las caidas de tension en los eleméntos parasi-
tos, se plantea la relacién entre las pendientes reales s, y s,, y las aproximadas

Sp Y Sp COINO

_Vin-Vo  Vir+in(Rs+Rr) . Vp+iy(Rs+Ry)

Sp=—p— I = 5,00 I =5,+As, (3.34)

En la Fig. 3.20 se muestra la evolucién de iy, 0coig.s, en trazo negro, cuando
existen diferencias entre las pendientes reales y las aproximadas. Adicionalmente,
la figura muestra la corriente que corresponde al caso sin error de aproximacion,
en trazo gris, y la funcién f(t) que se construye a partir de (3.29), recurriendo a las
aproximaciones de pendientes (3.31) y (3.32). Como se puede observar, debido a
que las pendientes reales no se corresponden con las utilizadas para generar f(t),
el instante de comparacion que determina t,, difiere del ideal. Esta situacion
genera un error en el valor medio de la corriente 4., el cual se puede calcular a

partir de los valores picos del ripple de corriente en estado estacionario, es decir:

Z.— _ |ZL(ton)| OO|ZL(TSUJ)|
e 2 :

(3.36)
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Figura 3.20: Error en el valor medio debido a error en pendientes.

Luego, para evaluar (3.36) se requiere el valor de ir(t,,) € i (Tsy) en estado
estacionario, para lo cual es necesario calcular el instante de conmutacion, en
funcién de las pendientes reales y las aproximadas. Este instante de conmutacion

se calcula buscando la interseccién entre la funcién f(t) y la corriente iy (t):

Z'L(ton> = f(ton)
i£(0) + Spton = oo<82—p oos%) ton 0055 T s (3.37)

Luego, t,, se determina como:

_ 291(0) 0050 T (3.38)
Sp + 22 008,

tOTL

Por su parte, la corriente al final del periodo de conmutacion, iy,(T, ), se puede

calcular a partir de

Z.L(Tsw) - iL(ton) + s, (Tsw OOton)

Sn + 2 008, $p(8n 008n) + L5,
) I 4 )+ 3 (3.39)

ir(Tsw) = 1(0)

5P ~o S 50 oS
Sp + 5 008y, Sp + 5 008y,

Debido a que en estado estacionario iy, (0) = iy (7sw), s posible reescribir (3.39)
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CcOo1mo

Sp(sn 008y,) + %sn

L (Tsw) = 10(0) = Ty 3.40
i1(Tow) = i2(0) o (3.40)
Luego, la expresién (3.36) toma la forma
Z-— _ |Z.L(ton)| OO|ZL(Tsw)| _ QiL(Tsw) + Spton
‘ 2 2
T SnSp + SnSp 0028,5, (3.41)

2(sp 00sy,)

Dado que s, = 5, + As, v s, = S, + As,,, la expresion anterior resulta

As,As, 00Asy,s, + 2As,s,

; = Tsw P p
' 2(5p + Asy 005, 00AS,,)

(3.42)

Para un convertidor buck, utilizando las expresiones (3.34) en (3.41), el error

en el valor medio se puede expresar como

o Tsw V — V _
le =77 (1 OOW(J)V)(VD +i,Rp) + 2‘/?N(VT +iLRr)+
— D o T -
+ZLRS(1OO Vo )OO(V +2L(R5+RD)) (V +ZL(RS+RT))
2‘/IN 2‘/[N

(3.43)

Como se puede apreciar, el error en el valor medio de la corriente es nulo para el
caso ideal, donde no existen caidas de tension en los dispositivos semiconductores
y en la resistencia serie del inductor.

Un inconveniente adicional del PCPC es que se requiere el conocimiento del
valor del inductor para el célculo de la funcién f(¢). En el caso en el que el valor
real del inductor y el utilizado para los cdlculos no sean iguales, se produce un
error similar al descripto para las caidas de tension en los elementos parasitos del
sistema. Como solucion a este problema, se recurre a la técnica de compensacion

propuesta en [48]. Esta técnica consiste en corregir el valor del inductor, a partir
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de integrar el error entre el valor medio de la corriente y su referencia. Si bien esta
compensacién reduce el efecto antes mencionado, sigue siendo necesario contar
con una primera aproximacién del valor este componente. Adicionalmente, se debe
resaltar que esta compensacién no contempla errores en las pendientes debido a

la caida de tensién en los elementos parasitos del convertidor.

3.5.2. Simulaciones

Con el objetivo de evaluar la respuesta transitoria y el seguimiento del valor
medio ante perturbaciones en la tension de salida y cambios en la referencia de co-
rriente, se simula un convertidor multifasico de cuatro fases, Fig. 3.21, utilizando

los parametros listados en la Tabla 3.1.

T1 Rr L1 Rg, i1

I AT
b Ts Rp, ,m\[inS3 is_| ir
;‘ Ty Rt Ly RS4 7
: — A
;‘ RD1 RD2 RD3 RD4 Vo

|+
=
2

3 D1 DQ D3 D4

— ~ - < Control PCPC = =i
2 2 2 2 fig s
g g g B <~ ~ T iRef
[al) A [al [am R f(t)<— VIN |
QS A ZO — —LLL|cLK1
T L|cLK?2
L CLK3
= LU ek

Figura 3.21: Control PCPC de un convertidor de cuatro fases.

En la Fig. 3.22 se muestra la respuesta del PCPC a un cambio en escalén
en la tensién de salida, de Vj = 30V a Vj = 300V en ¢ = 2ms, manteniendo

tres constante en 500 A. Como se puede notar, el control recupera la condicién
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de estado estacionario dentro de tres periodos de conmutacién, luego de la per-
turbacién en la tensién de salida. Sin embargo, de la misma forma que el SZCC,
existe un error en el valor medio de la corriente producto de las caidas de tension
en los elementos parasitos del convertidor. Este error se puede calcular a partir

de la expresion (3.43), para ambas condiciones de tensién de salida:

ier(vp=s0v) = Nieqpmsov) = 4 - (026,55 A) = ocl06,2 A (3.44)

i;T(Vozsoo\/) = NZ';(V0=300V) =4- (0018795 A) = odr5,8 A (3-45)

De forma similar que con el SZCC, este error implica la necesidad de adicionar
mecanismos externos de compensacion. Estos mecanismos pueden impactar en la
respuesta dindmica, en el caso de utilizar lazos externos de corriente, u operar
en condiciones sobre exigidas, si se utiliza un filtro activo que proporciona una

corriente media no nula en estado estacionario.

550
500
450
400
350
300
250

Corriente de fase [A]

2000
1900
1800

Corriente total [A]

1700

1 12 14 1.6 18 2 22 24 26 28 {[ms]

Figura 3.22: PCPC. Cambio en escalén en Vj en ¢t = 2ms. ip,; = 500 A.
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Por otro lado, se evaltia la respuesta de gran senal del control ante grandes
cambios en la referencia de corriente. En la Fig. 3.23 se muestra la respuesta a un
escalén de 500 A en ig.s, en t = 0. Como se puede apreciar, debido a que el PCPC
realiza la conmutaciéon de la llave en el instante de cruce entre la corriente de fase
y la funcién f(t), existen conmutaciones antes de que la corriente alcance el va-
lor de referencia. Estas conmutaciones incrementan el tiempo de establecimiento
al valor final, y pueden introducir la necesidad de incrementar la frecuencia de
conmutacion para satisfacer los requerimientos dinamicos en las aplicaciones de
interés. Sin embargo, no siempre es posible incrementar la frecuencia de conmu-
tacion en este tipo de aplicaciones, debido a las limitaciones tecnolégicas de los

dispositivos semiconductores.

g R R A R T o . X 7
5 500 %%%s@\ﬁs%\,ﬁ&\$&s&$&$&$s
° - : : : : : : : :

.§ D00 |/ — g;

= : : : : : : : :
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= 2000
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Figura 3.23: PCPC: Cambio en escalén de 500 A en ig. en t = 0.

Las ventajas mas relevantes del PCPC se pueden resumir en:
= Es estable en todo el rango de operacion.

= Permite sincronizar el ripple de corriente mediante una senal de reloj.
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Por otro lado, las principales desventajas son:

= Existe error en el valor medio, producto de las caidas de tension en los ele-
mentos parasitos, o diferencias entre el valor del inductor real y el utilizado
para el calculo.

= La respuesta dinamica de gran senal se ve reducida por la presencia de la

funcién de comparacién f(t).

3.6. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se realizé una revision de las principales estrategias de control
de corriente existentes, con el objeto de determinar su viabilidad en aplicaciones
de alta potencia, con requerimientos de alta precision y dinamica. A partir de esta
revision se pudo determinar que los controles existentes no son capaces de afron-
tar satisfactoriamente todos los requerimientos presentes en estas aplicaciones.
Las estrategias basadas en PCMC, presentan dependencia del valor medio de la
corriente con los parametros del sistema y el punto de operacién, y su respuesta
transitoria comprende varios ciclos de conmutacion. Las estrategias basadas en
ACMC, no son capaces de proveer la respuesta dindmica necesaria debido a la
caracteristica de promediacion involucrada en el lazo de control. El PCPC provee
buena respuesta dinamica, pero depende de la validez de las aproximaciones para
el célculo de las pendientes y del conocimiento del valor de los inductores para
su correcto funcionamiento. Finalmente, el SZCC, provee la respuesta dinamica
requerida pero, al igual que PCPC, requiere de la validez de la aproximacion de
las pendientes para controlar el valor medio de la corriente sin error. Por lo tan-
to, se evidencia la necesidad de desarrollar un control de corriente que permita
satisfacer los requerimientos de estas aplicaciones. Particularmente, se requiere

reducir el tiempo transitorio a algunos ciclos de conmutacién, proporcionar un
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correcto seguimiento de la referencia de corriente en estado estacionario, y reducir

la dependencia de los pardmetros y los elementos parasitos del convertidor.



Capitulo 4

Método de Caracterizacion de

Ripple en Estado Estacionario

4.1. Introducciéon

En capitulos anteriores se describié que las diferencias entre el valor de los in-
ductores de fase incrementan la amplitud de Aip, y evitan que las componentes
(fsw, 2fsw, -+ - (N-1) fs) se cancelen completamente. Adicionalmente, se eviden-
cié que no existen estudios que permitan caracterizar Aip en forma general, para
cualquier condicién de diferencias entre los inductores, numero de fases y ciclo de
trabajo.

En este capitulo se propone un método de caracterizaciéon de Air en funcién
del ciclo de trabajo y para cualquier condicién de diferencias entre los inductores
de fase. El objetivo de este método es proveer expresiones que permitan determi-
nar en forma numérica diferentes caracteristicas de Air. Estas expresiones tienen
como objetivo proporcionar parametros de diseno del convertidor en funcién de
la tolerancia esperada en los inductores de fase y, ademds, posibilitar el desarrollo

de técnicas tendientes a mitigar este problema.

67
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4.2. Meétodo de caracterizacién propuesto

El método parte del analisis del ripple de cada fase en el dominio temporal.

Para llevar a cabo este analisis se asume que:

» El convertidor esté operando en modo de conduccién continua (CCM) y en

estado estacionario.

= Las caidas de tensién en los dispositivos semiconductores y en las resisten-
cias parasitas son similares a lo largo de todas las fases, con lo cual el ciclo

de trabajo D puede ser considerado igual en todas las fases [1].

= El ripple de la corriente se puede aproximar por segmentos de recta, debido
a que la constante de tiempo, asociada a los inductores y a su componente

resistiva, es normalmente mucho mayor que el periodo de conmutacién [27,

38].

» El error de fase, con respecto al desfase ideal (%’T), puede reducirse mediante

el control de corriente, por lo cual se asume despreciable [3, 49].

Bajo estas consideraciones, las posibles diferencias entre las amplitudes del
ripple de cada fase dependen principalmente de la tolerancia de los inductores.
Ademas, la aproximacion por segmentos de recta permite definir el ripple de cada
fase a partir de sus valores pico, y del instante en el que estos picos aparecen.

En la Fig. 4.1 se muestra un ejemplo de los ripples de fase normalizados,
r.(t), y el ripple normalizado de la corriente total, 7.(¢), de un convertidor buck
multifasico con tolerancias en los inductores de fase. El propdsito de esta figura es
ilustrar un punto de partida, para desarrollar la caracterizacion del ripple basada

en un caso general.
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Pico positivo
ro(t)  m(t) () re(t)  ren(t) N\ rvoi(0)

/s

Pico negativo

QK P/\; A /@/P\H/\/\/
MAVAVAVI 40 3 O

P,

i
1
L iy i i i
P;+1 P]\*]71 i ! Tsw/N 1 i
(1 — D)T4, i DT |
0 Tsw

Figura 4.1: Ripple de fase normalizado (sup) y ripple total (inf) para un conver-
tidor buck.

Como se puede observar, debido a las formas de onda, los picos en 7, ocurren
en el mismo instante que los picos en r,. Estos picos se definen como positivos
cuando la pendiente de la corriente cambia de positivo a negativo, o negativos
en el caso contrario donde la pendiente del ripple cambia de negativo a positivo.
Los picos positivos se indican con un superindice +, mientras que los negativos
con un superindice oa De esta forma, un pico positivo en la fase  produce un
pico positivo P+ en 1., mientras que un pico negativo en la misma fase produce

el pico negativo E; en el ripple total. Dado que 7. se determina a partir de la

+ se

x

suma de los ripples de fase, el pico positivo P que ocurre en el instante ¢

puede expresar como:

Pr=rotH) +r@th) +- +ro(t) - rna(8)). (4.1)
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Anélogamente, el pico negativo en el ripple total P, que ocurre en el instante

t., esta dado por:

B =mro(ty) + () + -+ ra(ty) - rvalty)- (4.2)

Dado que los instantes = se pueden calcular de forma analitica, los instantes
en los que ocurren los picos en 7. se pueden definir de forma precisa. Como las
fases se encuentran desfasadas 2% y tienen igual ciclo de trabajo, el intervalo entre
picos del mismo signo en los ripples de fase, y en consecuencia en el ripple total,
es constante e igual a TbTw Si se toma como referencia el instante en el que ocurre
el pico positivo en la fase cero, que genera el pico i}" en 1., es posible determinar

el instante en el que ocurre un pico positivo en la fase = como:

th= (4.3)

Asimismo, considerando que la ocurrencia de un pico positivo y de uno ne-
gativo estan relacionadas por el ciclo de trabajo, el instante en el que ocurre un

pico negativo en la fase x esta dado por:

zT. sz
Tesw 50 DT si< <D

o = ;V - N (4.4)
e 00Dy +Tow st > D

El célculo de las expresiones (4.1) y (4.2) requiere determinar el valor de los
ripples de fase en los instantes tI y ¢, . Estos valores se pueden determinar a
partir de una representacién genérica del ripple de la corriente de fase, basada
en la periodicidad y simetria del sistema. En esta representacién, el ripple de
corriente de la fase x se define como una funcién f(t), de forma triangular, con

periodo Ty, vy pesada por una amplitud normalizada A,. Esta amplitud estd
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relacionada con el valor pico asociado a la fase x, I, y el valor pico nominal, I,,:

rolt) = Auf(t) = %f(t» (4.5)

En la Tabla 4.1 se muestran las expresiones para determinar I, e I,, en funcién
del ciclo de trabajo, para las topologias buck y boost. Como se puede apreciar,
fx depende de la inductancia asociada a la fase x, denominada L,. Por otro
lado, I, es funcién de la inductancia nominal L, la cual se define en base a las

especificaciones de diseno.

Tabla 4.1: Amplitud pico del ripple de fase en funcién del ciclo de trabajo.

I, I,
V; DT V; DT
Boost T I
Vi(1=D)DTsw | Vi(1—D)DTsuw
Buck L I

Para calcular P, es conveniente expresar la funcién f(¢) con su méaximo
positivo en ¢ = 0. Esta funcién, denominada f*(t), esta representada por dos

secciones con diferente pendiente, separadas por el instante ¢t = (1 0c0D)Ty,:

100 t 0<t<(looD)Ty,

2
(A—D)Tsw

Fr) = (4.6)

od + 52—t 00?2 (100D)Ty, <t < Tiy

Tal como se indica en la expresién (4.1), el calculo de P requiere solo de
los valores de las fases en los instantes de picos positivos. Por lo tanto, se define

una nueva funcién f; a partir del muestreo de f*(f) en estos instantes, como se



72

muestra en la Fig. 4.2. De esta forma:

=
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oo =1 (%) (4.7)

Estas expresiones se pueden expresar en forma general como:

1 oo hyn si0 <k < N(looD)

i = (4.8)
od + 2k 00?5 i N(1ooD) < k < N ool

+
16 0 7
~ PSS ,
\\;fl f(+ ) e
I~ N-1
~Us 5
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~
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~ 7
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0 T 2T 3T | (N-9)Tow (N-DTew |t
! N N N ! N N i
1 1 1
H (1—D)Ty, ! DTy H

Figura 4.2: f'(t) (linea de puntos) y f,: (puntos).
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El uso de esta representacion para el calculo de P se ilustra en la Fig. 4.3,
donde se muestran los ripples de fase y el ripple total para un ciclo de conmuta-

cién.

ot Apirfo Anafq
A(),/() Al,f(T :’Lflf[f Amfo* »L/u N-1fo

Figura 4.3: Determinacién de Pt. (a): Ripple de fases. (b): Ripple total.

Como se puede notar, cada fase tiene su propio indice k, con el origen en su
respectivo pico positivo. De esta forma, dado que el instante en el que se produce
P+ coincide con el del pico positivo de la fase x, la contribucién de esta fase a P+
se determina ponderando fJ por la amplitud normalizada A,. Por otro lado, la
fase x ool estd desplazada en oo% respecto de ¢, por lo que su contribucién a
P+ se determina ponderando la funcién ff por su amplitud normalizada, A,_;.

Operando de forma andloga con el resto de las fases, se puede inferir que P esta
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dado por:

Pr=Af) + A _fi A AL AL AL AL

N—-1

N-1
k=0

Se debe notar que en (4.9), ook se puede tornar negativo. En este caso, dada
la periodicidad del problema, se debe considerar x ook + V.

Operando con (4.8) y (4.9), se obtiene la expresiéon de P :

N-1 N-1 ok
ng+(D) = ZAx—k . f;‘ = ZA(x,k) {1 C)O—(1 OOD)N:| +
k=0 k=0
N-1
o%k 2
App | —2 02| 4.1
tDL Aww {(1 ~D)DN OOD] (4.10)

k>N (1-D)

En el caso de picos negativos, P, es conveniente expresar la funcién f(t) con
su méaximo negativo en ¢ = 0. Esta funcién, denominada f~(t), esta representada
por dos secciones de diferente pendiente, separadas por el instante t = DTy,.
Operando de forma analoga que para el célculo de P, la expresion para P

resulta:

N—-1 N—1 2l€
‘l:;;(D) = A;v—k k_ = OOZ A(a:—k:) |:1 OOW] o0

k=0 k=0

N—-1

2% 2
A . 411

< > Awn {(1 ~D)DN (1 ooD)] (4.11)

k>N-D

Analizando (4.10) y (4.11), se puede observar que los sumandos en la primer
sumatoria son validos para cualquier k; mientras que en la segunda sumatoria,
debido a que la funcién f esta definida por tramos y a la relacion entre k y D, solo

son validos los sumandos que verifican la expresion en los limites de la sumatoria.
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Es importante destacar que los valores de D que definen las zonas de validez de
cada seccion coinciden con los casos de cancelacién de ripple en el caso ideal.

A partir de las N amplitudes de los ripples de un sistema de N fases, se
obtienen los N picos positivos y los N picos negativos del ripple total, lo cual
conforma un vector de 2N valores. Con el objetivo de ilustrar en forma practica
el método propuesto, a continuacién se presenta un pseudocodigo, que permite

obtener el valor de P para un determinado D:
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Algoritmo 4.1 Pseudocédigo para la determinacién de P* para un dado D.

1: for z =0 to (N ool) do > Picos asociados a fase x (desde 0 a N ool)
2: Pr=0 > Inicializacién de variables
3: P-=0

4: for k£ =0 to (N ool) do > Suma de los ripples en el pico de la fase x
5: if z ook < 0 then

6: k=xo00k+ N

7: end if

8: Slp = Apz—iy [1 oo%] > 1° sumando de (4.10)
9: if D > 100k/N then
10: S2p = Apz—iy [% oo%} > 2° sumando de (4.10)
11: else
12: S2p =0

13: end if

14: S1n = ol () [1 oo%} > 1° sumando de (4.11)
15: if D < k/N then

16: S2n = ol () [(1_]23’“)DN oo(lfD)} > 2° sumando de (4.11)
17: else

18: S2n =0

19: end if
20: Pr =P+ + Slp+ S2p
21: B =P+ Sln+52n
22: end for
23: end for

El conocimiento del valor numérico de P, determinado a través del algo-

ritmo 4.1, y la secuencia de aparicién de estos picos, dada por (4.3) y (4.4),

determinan el ripple de la corriente total para cualquier condicién de diferencias

entre los inductores de fase. Luego, una vez definido el ripple, es posible evaluar

aspectos de interés en Aip y su impacto en el disenio del convertidor.
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4.3. Caracteristicas del ripple total a partir del
método propuesto

Con el objeto de ilustrar la versatilidad del método propuesto, en la presente
seccion se presentan ejemplos de aplicacién de algunos de los aspectos més rele-
vantes del ripple total, tales como méaxima amplitud, contenido arménico y valor

RMS.

4.3.1. Amplitud maxima del ripple de la corriente total

El méaximo valor del ripple de la corriente total se puede obtener, en funcién
del ciclo de trabajo, a partir del calculo de los valores pico del ripple total. El
procedimiento se basa en calcular los P*, para z = (0,1,..., N ocol), usando el

Algoritmo 4.1, y buscar el méximo valor de P* para un dado D,
RB(D) = mix (|B! (), 1B 1) - (4.12)

Esta ecuacion evalia el valor absoluto del ripple, de forma tal que la amplitud

se puede analizar independientemente del signo de F*.

4.3.2. Valor RMS del ripple de la corriente total

El valor RMS del ripple de la corriente total se pude calcular como:

I )
@m:\/f /0 b (r)2 dr (4.13)

El conocimiento de los valores pico del ripple total, P*, permite segmentar el

calculo del valor RMS en intervalos, para luego calcular el valor final a partir de

la suma de los diferentes intervalos. Estos intervalos se definen incluyendo un pico



78

positivo, delimitado por dos picos negativos consecutivos, como se muestra en la
Fig. 4.4. Esta figura muestra los ripples de fase y el ripple total, donde se resalta el
intervalo que incluye el pico positivo asociado a la fase x. Este pico positivo, que

esta relacionado con el instante DTy, esta ubicado dentro del intervalo dado por

(j TTw < DTy, < (j+ 1)ijw). Por lo tanto, P se ubica entre los picos negativos

del ripple total P_ P

z+i ¥ Latjr1

L >
<
—

> - — -

=
z|Z
I
£

1

1

1

0 Tow 2T iTsw 0 () Tsw
\ N . N

1

1

1

DTsw (1 - D)Ts‘w

Figura 4.4: Célculo del valor RMS normalizado.

Luego, el valor RMS del intervalo asociado al pico positivo de la fase x se

puede calcular como:

1 DTy ) (j+1) Tsw . )
s, =7 | [, BR[O prerar) (@)
’ sw ‘j% DTsq

donde 7.P v r.” son las expresiones de los segmentos con pendiente positiva y

Tx Tx

negativa, respectivamente, de 7. en el intervalo analizado. Estas expresiones estan
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dadas por:
Ty (1) =my (1 ootg,) + ¢ (4.15)
Ty (T) =my! (T 00tg,) + g3 (4.16)
donde,
P+ ooP .
mP=—2 1) ot qp:P— - tP :]TS—“’
T T T T+ Ox N
DTsw 0075 ] (4.17)
B i1 00bF
my'= qg=bF+ t5,=DT,.

Y+ 1) 5 coDTy,

A partir de la Fig. 4.4, se puede notar que el valor de j no es arbitrario, sino que

Tsw
N

cambia basado en el valor de DTy,,. Dado que DTy, > j en el intervalo bajo
andlisis y que 7 es un entero, el valor de j se determina como el mayor entero

menor o igual a N D. Esta relacién se puede expresar como:

j=max{j € Z|j < ND} =floor(ND). (4.18)

Luego, el valor RMS del ripple de la corriente total, en funcién del ciclo
de trabajo, se obtiene sumando los resultados obtenidos previamente para cada

intervalo:

(4.19)
Tan [(Px+ Oopxjrj)z + b B;Lj]
1ooND + 5 - B
+ 3N [(]Der OOPoc+j+1)2 + Pa:+ Pa;+j+1]> . (420)

Se debe notar que (4.20) es una funcién de D tnicamente, dado que j y D

estan relacionados por (4.18).
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De esta forma, se puede calcular el valor RMS del ripple total a partir de los
valores pico F*, obtenidos mediante el método propuesto. El procedimiento para

determinar el valor RMS para un dado D se resume en el siguiente pseudocodigo:

Algoritmo 4.2 Pseudocédigo para determinar del valor RMS para un dado D,
a partir de los B*.
1: j = floor(ND)

2: @RMS2 =0
3: for x =0 to (/N ool) do

4: TrMs1 = N??N_j [(P; OOBt:rj)Q + 0 Pw:rj} +
+% [(Pf oochjerf + bf Px:rjﬂ}

5: rms = Terms. T RS

6: end for

T T pass = T pars®

4.3.3. Contenido armoénico del ripple de la corriente total

El contenido armonico del ripple de la corriente total en estado estacionario
se puede calcular a partir de la expansién en series de Fourier de 7.(t), que se

determina a partir de:

() = Z!?‘Th\ cos (hﬁﬂ oo@h) . (4.21)
h=1

sSw

En la expresién (4.21), |r.h| representa el médulo de la componente arménica

de orden h y 6, representa su fase, los cuales estan dados por:

nh| = 1/a2 + b2 (4.22)

0, = arctan (b—h) (4.23)
ap,
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donde aj y b, son la parte real e imaginaria de la componente ntimero h,

respectivamente, las cuales se calculan como:

2 [T ht

a, T /0 7. (t) cos (T:U> dt (4.24)
2 Tsw t

=7 /0 . (t) sin <;ﬂw) dt. (4.25)

Tal como se propone en la Seccién 4.3.2, la funcién 7.(t) se puede segmen-

tar, de forma tal de incluir un pico positivo delimitado por dos picos negativos

T;[w)7 lo cual permite calcular (4.24) y (4.25) por

consecutivos (jLe <t < (j+1)
intervalos. En la Fig. 4.5 se muestran los intervalos correspondientes al pico po-
sitivo de las fases x y x + 1, donde se puede observar que, para cada intervalo, se
toma como origen el instante en el que ocurre el pico negativo de la fase analiza-
da. Por lo tanto, para analizar el intervalo correspondiente al pico positivo de la

fase x + 1, B, se realiza una traslacién del eje temporal igual a T;Vw, respecto

del pico negativo de la fase x.
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Figura 4.5: Célculo de los coeficientes de Fourier para el intervalo correspondiente
alafase vy o + 1.

A partir del andlisis de la figura, y recurriendo a las expresiones (4.15) y (4.16)

para determinar el segmento positivo, 7.2, y negativo, 7", del ripple total dentro

) "Tx

del intervalo, es posible reescribir (4.24) y (4.25) como:

Nl (G+1) T
=Y Tjw/ (1) cos (2= (t+ ) ) e =
=0 J

N—-1 DT
_ 2 hm T 5w
= > T /stw 1.2 (t) cos <Tsw (t + 5 )) dt +

(G+1) T ap
o[ s (2 (0 ) e =30 P a2e)

™

—_

xr=
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N-l1 (+1) e
= [ s (e o+ ) e =

=0 JRE

N—-1 DTsw

-y 2 /Tw 20 sin (£ (0 + 25ee) ) dt +
=0 J N
G+ Ny
”t'("—“t ﬂﬂ)dt: iy 4.27

Es importante destacar que, para considerar la traslacién del eje temporal en
el calculo de los coeficientes de Fourier mediante intervalos, las funciones seno y
coseno en (4.26) y (4.27) poseen un desplazamiento igual a “£=. Luego, resolvien-
do los términos de la integral para cada segmento y simplificando las expresiones

resultantes, apn, v bp, resultan

B . ((j+1ooND)hm\ . ((2x+ND+j+ 1)hr
ape =(BF o< erj+1)511r1c( N sin N +
_ . ((jooND)hm\ . ((2x+ ND + j)hm
+ (Bcﬂoo]?;)smc( N sin N +
. (2(x+ i+ 1)hn . (2(x+j)hm
+ Bcﬂ-ﬂsm( N > oo P, ;sin (T (4.28)

'+ 1o0oND)h 2 ND+j+1)h
bha :<Rp+oopx+j+1)81n0(<]+ O; ) 7r>cos<( v ]\—;_j+ ) W) +

((j ooND)hﬂ) o ((Qa: +ND + j)hw) N

+ (P00l )sinc

J

N N

B 20+ 5+ 1hn B 2(x + j)hm
+ BH_]-_HCOS( i ) P, ;cos (T . (4.29)

Como se puede apreciar, el célculo de las expresiones anteriores requieren solo
el conocimiento de los valores pico del ripple total, que se determinan utilizando

el método propuesto.
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A modo de resumen, se listan los pasos a seguir para determinar la compo-

nente armonica de orden h del ripple total, los cuales se muestran ademas en el

Algoritmo 4.3:

1. Calcular los valores pico del ripple total para un determinado D, P*, utili-

zando el método propuesto.

2. Calcular ap; y b, mediante (4.28) y (4.29) para las N fases.

3. Utilizar (4.26) y (4.27) para sumar los valores obtenidos en el item anterior,

y determinar los coeficientes de Fourier del arménico de orden h.

Algoritmo 4.3 Pseudocddigo para determinar los coeficientes de Fourier de or-

den h, a partir de los P*.

1: ap,=0

2: b, =0

3: j = floor(ND)

4: ('] = sinc w
5: Cy = sinc %)

6: for z =0 to (N ool) do

- by = (2x+N£+j)h7r
i
R
10. by = 2(x+j]'\4[rl)h7r
11 ape = (Bt 0oB j4,) Crsin (o) + (B 0o b )Casin (¢1) +
+PB 4180 (¢4) 00F, ;sin (¢3)
12: bre = (B OOPJ,;]‘H)CI cos (¢2) + (Pac:r] oo B )Cy cos (¢1) +

+PB 4108 (¢4) 0o b, cos (¢3)
13: ap = ap + Apg
14: by =bp + bpa
15: end for

16: |r.h| = /a3 + b}
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4.4. Resultados experimentales

Con el objetivo de validar el método de caracterizacion propuesto y las expre-
siones correspondientes a la méxima amplitud, valor RMS y contenido arménico
del ripple total, se llevaron a cabo ensayos experimentales en un convertidor buck
de 3 fases, que se muestra en la Fig. 4.6, y se compararon con los resultados

analiticos.

(a) Placas de control. (b) Convertidor buck de tres fases.

Figura 4.6: Banco experimental.

La tension de entrada del convertidor es Viy = 25V, y se opera con un
periodo de conmutacion Ty, = 81,9 us. El valor nominal de la inductancia de fase
se determina a partir de las especificaciones de ripple dadas por diseno, en este
caso se selecciond una amplitud pico igual a I, = 1A. Dado que el maximo ripple

ocurre para D = 0,5, el valor nominal de inductancia resulta:

Vi(1 coD) DTy,
L, = A O‘;f) — 256 ull (4.30)

Los inductores de fase se construyeron con nicleos doble-E con entrehierro, lo
cual permite obtener inductancias aproximadamente constantes en todo el rango
evaluado [50] y, por lo tanto, considerar constantes los valores de A,. El valor

resultante de los inductores y las amplitudes normalizadas se presentan en la

Tabla 4.2.
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Tabla 4.2: Inductancias y amplitudes normalizadas.

Numero de fase | Inductancia | Amp. normalizada
Fase 0 Lo =239 uH Ay = 1,07
Fase 1 Ly =255 uH A = 1,004
Fase 2 Ly =273 uH Ay = 0,937

Con el objetivo de validar las expresiones de P, se realiza un ensayo expe-
rimental para D = 0,25, y se comparan los valores pico del ripple total con los
obtenidos analiticamente mediante el método propuesto (Algoritmo 4.1). En la
Fig. 4.7 se muestran las formas de onda experimentales de los ripples de fase
y del ripple total en las condiciones antes descriptas, los valores experimentales
y analiticos de E* se resumen en la Tabla 4.3, donde se puede apreciar la alta

correlacion entre los valores medidos y los obtenidos analiticamente.

LS e —————— S 11 L

(20.0u5 i

2506575
1M points |

W W ﬁ':i'iHR_'T-,‘T[
| o 99.00 %

|""i'l'r"'?iﬁi;?.é |

|@ +Duly 25.00 %
L 108, 4maA

Figura 4.7: Comprobaciéon experimental del calculo de los picos del ripple total.
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Tabla 4.3: Resultados experimentales. P Denormalizados.

D =025, Vin =178V, I, =0,539A
I,P, | Calculado [mA] Medido [mA]
LP; 206 210
I,p;f 207 197
I,Py 113 112
1Py -238 -241
I,Py -145 -144
I,Py -144 -157

Las expresiones correspondientes a la amplitud del ripple total y su valor
RMS, se pueden validar generando las curvas de estas caracteristicas para el
rango completo de ciclo de trabajo y comparandolas con mediciones para una
serie de puntos de dicha curva. Este ensayo se muestra en la Fig. 4.8, donde es
posible apreciar que los resultados obtenidos coinciden con las curvas analiticas.
Estas curvas fueron generadas buscando el maximo P*, para el caso de la méxima
amplitud; y mediante el Algoritmo 4.2, para el caso del valor RMS'. El caso ideal
se incluye en las figuras a modo de referencia, con el objetivo de ilustrar las

diferencias entre este caso y los casos estudiados.
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Figura 4.8: Resultados experimentales correspondientes a la maxima amplitud y
valor RMS del ripple total.

Finalmente, en la Fig. 4.9 se muestra la validacién de las expresiones co-
rrespondientes al contenido armoénico del ripple de la corriente total. Como se
puede apreciar, las mediciones experimentales coinciden con el valor analitico de
las componentes arménicas de frecuencia fg, (|7.1]), 2fsw (|72]), ¥ 3fsw (|7.3]),

obtenidas a partir del Algoritmo 4.3.
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Figura 4.9: Contenido armonico del ripple total. Resultados experimentales y
curvas analiticas.

4.5. Conclusiones del Capitulo

La diferencia entre el valor de los inductores de fase, producto de imperfec-
ciones en el proceso de fabricacién o en las propiedades magnéticas del nicleo,
deterioran de manera significativa las caracteristicas del ripple total. Estas di-
ferencias implican ripples de fase con distinta amplitud, lo cual incrementa la
amplitud del ripple de la corriente total, y evita la cancelacion de la componente
de frecuencia de conmutacién y sus armoénicos. En este capitulo se presentd un
método general de andlisis para la caracterizacion del ripple de la corriente total
en estado estacionario, para cualquier condicion de diferencias entre los inducto-
res de fase. Esta caracterizacion, basada en el andlisis en el dominio del tiempo

de cada fase, permite determinar los picos en el ripple de la corriente total y el
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instante en el que estos picos aparecen. La propuesta permite obtener una expre-
sion general para el ripple total en funcion del ciclo de trabajo, lo cual permite
obtener diferentes caracteristicas asociadas al mismo, sin necesidad de simular
el convertidor para cada punto en particular. Utilizando el método propuesto se
obtuvieron expresiones para evaluar la maxima amplitud del ripple total, su valor
RMS' y su contenido armoénico. La contrastacion de estas expresiones con resulta-
dos experimentales, realizados con un convertidor de tres fases, permitié verificar

la validez de las mismas.



Capitulo 5

Mitigacion de Diferencias de

Amplitud Entre Ripples de Fase

5.1. Introduccion

A partir de la revisién efectuada en la Seccién 2.3, se pudo determinar que
las diferencias de amplitud entre los ripples de fase es el principal factor en el
deterioro de las caracteristicas del ripple total. Adicionalmente, se determiné que
el orden en el que se ubican los ripples de fase influye en el ripple de la corriente
total y, por lo tanto, existe un ordenamiento 6ptimo que minimiza este ripple.
La principal problematica en la buisqueda del ordenamiento 6ptimo radica en la
cantidad de casos posibles, que es igual al factorial del niimero de fases.

En este capitulo se propone un método de ordenamiento de los ripples de
fase, que permite obtener una solucién cercana a la Optima sin necesidad de
evaluar todos los casos. Esto se logra haciendo uso del método de caracterizacion
propuesto en el Capitulo 4, el cual se utiliza como funcién objetivo para realizar

la optimizacion a partir de algoritmos genéticos.

91
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5.2. Meétodo de Ordenamiento Propuesto

Dada la dificultad de encontrar el ordenamiento 6ptimo mediante métodos
analiticos, los algoritmos genéticos, basados en la mecanica de selecciéon natural
y supervivencia del mas apto, permiten la buisqueda de una solucién cercana a la
6ptima sin necesidad de evaluar todos los casos posibles [51, 52, 53].

En los algoritmos genéticos, una poblacion de potenciales soluciones, deno-
minadas cromosomas o individuos, evoluciona a lo largo de sucesivas iteraciones,
denominadas generaciones. Cada individuo tiene asociado un nivel de ajuste res-
pecto de la solucion buscada. El nivel de ajuste se determina por medio de una
funcion de costo, denominada funcién objetivo. Asimismo, la evolucién a lo largo
sucesivas generaciones se lleva a cabo utilizando operadores genéticos tales como
cruces y mutaciones. El cruce genera una descendencia a partir del intercambio
de informacion entre dos individuos de la generacién actual. Por su parte, la mu-
tacion es un operador, con baja probabilidad, que altera alguna propiedad de un
individuo en forma aleatoria antes de introducirlo en la nueva generacion. El cru-
ce y la mutacién cumplen distintos roles dentro del algoritmo. La descendencia
obtenida por cruce tiende a mejorar la calidad promedio de la poblacion, median-
te la exploracién de los espacios ya presentes. La mutacion, sin embargo, ayuda a
explorar otros espacios, evitando asi 6ptimos locales. Adicionalmente, es deseable
preservar los individuos mas aptos a lo largo de generaciones sucesivas. En este
sentido, se selecciona una cierta cantidad de individuos que mejor ajusten a la
funcién de costo, denominados elite, que pasan a la siguiente generacion sin sufrir
cambios.

En la Fig. 5.1 se muestra el ciclo bésico del algoritmo genético. El mismo parte
de una poblacién inicial generada aleatoriamente. Luego, se evalian los individuos

que integran la poblacién y se les asigna un nivel de ajuste mediante la funcion de
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costo. Seguidamente, se seleccionan los individuos a partir de los cuales se crea
la proxima generacion, y se aplican los operadores genéticos antes descriptos.
Una nueva evaluacion devuelve la poblacion a su tamano original, mediante la
seleccién de los individuos mas aptos. El ciclo contintia hasta cumplirse un criterio
de finalizacion. Este criterio puede ser la cantidad méxima de generaciones, una

cota de error, o la falta de cambios de una generacion respecto de la anterior.

Poblacién
inicial » Evaluacién —» Seleccién
(aleatoria)

Reproduccion

Cruce
Mutaciéon

Figura 5.1: Diagrama de flujo del algoritmo genético.

A continuacién, se detalla el modelado del problema, la funcién objetivo y los

operadores genéticos antes mencionados.

Modelado y codificacion del problema

Las potenciales soluciones del problema se modelan mediante un conjunto
de parametros, denominados genes, de forma tal de representar el cromosoma o
individuo. Como el problema de optimizacién de Air es un problema de ordena-
miento, cada individuo esta conformado por un vector ordenado compuesto por

la amplitud del ripple de cada fase. Por ejemplo, el individuo

I = (Al A2 A3 A4 A5 A6 AT AS) (5.1)
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corresponde a un convertidor de 8 fases, y representa el caso en el que el ripple
asociado al inductor de fase L; precede al ripple asociado a Lo, y asi sucesiva-

mente. Por otro lado, en el individuo

I, = (A2 A1 A3 A4 A5 A6 AT A8) (5.2)

se invirtié el orden de los ripples asociados a L1 y L2 de forma tal que, en este
nuevo individuo, A2 precede a Al.

Es importante destacar que, debido a la naturaleza del problema, la composi-
cion del individuo esta sujeta a restricciones que garanticen su validez. En primer
lugar, la amplitud del ripple de todas las fases debe estar presentes en cada indi-
viduo. En (5.3) se muestra un individuo que no contiene la amplitud de fase A3

y, por consiguiente, no representa un ordenamiento de fases valido.

Lvroneor = (A1 A2 A4 A5 A6 AT AS) (5.3)

En segundo lugar, no pueden existir amplitudes repetidas dentro de un mis-
mo individuo. En (5.4), se muestra un ejemplo en el que la fase Al se ubica
simultdneamente en la primera y tercera posicion, determinando asi un estado no

valido de ordenamiento.

Livroneoz = (A1 A2 A1 A3 A4 A5 A6 AT AS8) (5.4)

De los ejemplos antes expuestos se determina que la cantidad de genes en un
individuo es igual a la cantidad de fases, y que no existen repeticiones dentro de

un mismo individuo. Estas restricciones pueden ser consideradas de dos maneras:

= Mediante penalizacién en el valor de ajuste de los individuos no validos.
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= Mediante operadores genéticos apropiados, que generen en todo momento

individuos validos.

Se adopta la segunda estrategia, debido a que no se desperdicia esfuerzo de compu-
to en la generacion y evaluacion de individuos que no representan un estado valido

del sistema.

Funcién objetivo

La funcién objetivo, denominada fr;;(1;), debe entregar un valor que indique
el ajuste del individuo I}, respecto al criterio de optimizacion seleccionado. En
este caso, el objetivo es minimizar las componentes (fsy, 2fsw, - - -, (IV 00l) fs) €n
Air. Esta funcién se puede construir a partir de la caracterizacién propuesta en

el Capitulo 4, mediante la suma ponderada de las componentes f,, a (N-1) fg,:

=

-1

fra(l;) = ) anny, (5.5)

1

T

donde I; es el individuo a evaluar, 7., es el armonico de orden h y ay, es su factor
de ponderacion. La ponderacién se efectiia de forma tal de penalizar en mayor
medida aquellos arménicos de menor frecuencia, de forma tal de concentrar el
esfuerzo de optimizacion en los armodnicos que son menos atenuados por el filtro.

La magnitud de los 7, se determina a partir de las amplitudes de los ripples

de fase, utilizando los Algoritmos 4.1 y 4.3.

Funcién de cruce

La funcién de cruce intercambia informacion entre dos individuos de la gene-
racion actual, denominados padres, para generar un nuevo individuo, denominado
descendencia. La funcién de cruce ordenado (order crossover) es muy atractiva

para esta aplicacion, debido a que permite intercambiar la informacién de orden
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y posicién entre dos individuos [54, 55]. Esta funcién toma una subsecuencia de
fases de uno de los padres y preserva el orden relativo del segundo. Por ejemplo, a
partir de los padres P, y P, se seleccionan dos puntos de corte al azar, senalizados

por “ |7, tal como se indica en (5.6).

Py = (A1 A2 |A3 A4 A5| A6 AT AS)
(5.6)

Py = (A3 A4 |A2 A5 Al| A6 AS A7)

La descendencia, O; se genera de la siguiente forma. En primer lugar, los sub-
conjuntos contenidos entre los puntos de corte de P, se copian a la descendencia,

respetando el orden y la posicién, como se muestra en (5.7).

01 = (00 o0 |A3 A4 A5| 00 0o (5.7)

Luego, se seleccionan las fases del otro padre a partir del segundo punto de

corte, respetando el orden, y se descartan las fases ya presentes en O; (5.8).

A6 A8 AT A3 A4 A2 A5 Al (5.8)

Seguidamente, se completa la descendencia desde el segundo punto de corte,

recomenzando desde el principio si se alcanza el final del individuo (5.9)

O, = (A2 Al |A3 A4 A5| A6 A8 AT) (5.9)

Adicionalmente, se puede generar otra descendencia invirtiendo el orden de

los padres.
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Funcién de mutacién

La funcién de mutacién altera los genes de un individuo, seleccionado de forma
aleatoria, antes de colocarlo en una nueva generacién. La mutacion se realiza
invirtiendo el orden de dos fases, de forma tal de generar un nuevo ordenamiento
que explore otros campos y evite la convergencia a minimos locales. Por ejemplo,
a partir del individuo Pj, se genera O1 invirtiendo las fases A3 y A7, tal como se

ilustra en (5.10) y (5.11).

Py = (Al A2 A3 A4 A5 A6 AT A8) (5.10)

O; = (Al A2 AT A4 A5 A6 A3 AS) (5.11)

5.3. Simulaciones

En esta seccion se presentan simulaciones que evalian el desempeno y validan
el método propuesto. Este método se aplicé a un convertidor de N = 8 fases, con
una diferencia entre los inductores de fase comprendida entre AL = +10 %.

De forma tal de evaluar el ajuste de un individuo dado, con el objetivo de
minimizar las exigencias de filtrado en el punto comun entre fases, la funcion de
costo (5.5) se evaltia con oy, = 1, tal como se indica en (5.12). Este valor de «y, se
selecciona debido a que existe una ponderacion inherente, es decir, los arménicos
de menor frecuencia tienen mayor amplitud y, por lo tanto, influyen en mayor

medida en la funcién de costo.

7

Fra(L;) =D ren (5.12)

h=1

El algoritmo genético se configura con una poblacién de 50individuos por

generacion, el 96 % de los mismos se crean mediante la funcién de cruce, y el
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4 % restante mediante mutaciones. Los dos individuos més aptos de la poblacién
pasan a la siguiente generacion sin sufrir cambios.

El criterio de finalizacién consiste en evaluar el cambio relativo en el mejor
individuo de cada generacién, respecto de las anteriores. Si no se detectan varia-
ciones a lo largo de 20 generaciones, se considera que el algoritmo convergioé a un
ordenamiento 6ptimo y se detiene la busqueda.

En la Fig. 5.2 se muestra el valor de ajuste, segtin la funcién de costo (5.12),
del mejor individuo y el promedio del valor de ajuste de los individuos de la
generacion, a lo largo de sucesivas iteraciones. Se puede observar que el algoritmo
converge en 34 generaciones. Esta convergencia se detecta debido a que el mejor
individuo no sufre cambios a lo largo de las ultimas 20 generaciones. Luego, el
mejor individuo, que representa el ordenamiento de fases que minimiza la suma

de las primeras 7 componentes arménicas en Aip, es:

Ip = (A6 A8 A4 AT A5 Al A3 A2) (5.13)

Es importante notar que el ajuste promedio no es monoténicamente decrecien-
te. Este comportamiento es generado por la funcion de mutacion, la cual perturba
individuos en la poblacién, y puede ocasionar que el ajuste promedio de la gene-
racion actual se vea empeorado respecto de las anteriores. Sin embargo, como se

menciond anteriormente, esta funcion evita la convergencia a minimos locales.
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Figura 5.2: Mejor ajuste y ajuste promedio de cada generacion.

A modo ilustrativo, en la Fig. 5.3 se muestra la forma de onda de Aip y sus
7 primeros armonicos para diferentes casos de optimizacion, correspondientes al
convertidor ensayado anteriormente operando con D = 0,3. Dichos casos se co-
rresponden con el ordenamiento de fases obtenido mediante método propuesto
(expresién (5.13)), el ordenamiento propuesto en [25], y el peor caso de ordena-
miento. Este ultimo se obtiene aplicando el método propuesto para maximizar la

funcién de costo, es decir, se minimiza la expresion

7
h=1
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Figura 5.3: Air (sup) y espectro de Air (inf). Optimizado mediante el método
propuesto, mediante [25] y peor caso.

Se puede observar que, si bien el método de [25] logra una notable mejora en
el contenido de frecuencia de conmutacién, la segunda armonica se ve deteriorada
respecto del peor caso. Por otro lado, el método propuesto logra reducir el conte-
nido armonico en Aip respecto de ambos casos de ordenamiento. La amplitud de
la componente f, se reduce 3,35 veces, mientras que la amplitud de la componente
2fs se atenud 10 veces, respecto de la optimizacién propuesta en [25].

Por otro lado, se analizé la atenuacion del ripple de tension en el punto comin
entre fases, Vg, /Vo,, en funcién de N para una dada tolerancia en los inductores
de fase. En la Fig. 5.4 se muestra este andlisis para un AL = +5 %. Es importante
destacar que la frecuencia de conmutacién y el filtro conectado al punto comin
entre fases se mantienen constantes para todos los valores de N. Se presentan los
ordenamientos de fase correspondientes al caso ideal sin desbalances, al peor caso

(obtenido mediante (5.14)), al método de [25], cuando es aplicable, y al método

propuesto. Se puede observar que, para N < 3, Vo, /Vo, es independiente del
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orden de fases. Se puede notar que, para N = 4, los resultados obtenidos me-
diante el método de [25] no presentan diferencias respecto los obtenidos mediante
el método propuesto. Para N mas elevados, sin embargo, la atenuacion provista
por el método propuesto se incrementa, mientras que el método de Garcia et al.
[25] no proporciona mejoras adicionales a partir de N = 10. Particularmente, la
atenuacion para N = 10 y N = 20 se muestra en la Tabla 5.1. Como se puede
observar, la atenuacién obtenida mediante el método propuesto es significativa-

mente mayor que utilizando [25].

10!
s
1=
102
—— Peor caso
—¥— Garcia et al. (2007)
—>¢— Método propuesto
5 A Sin desbalances
10~ .

1 2 3 4 5 6780910 20
Cantidad de fases N

Figura 5.4: Atenuacion del ripple de tension en funcién de N.

Tabla 5.1: Atenuacién del ripple de tension para N =10 y N = 20.

Atenuacion
N Ideal Met. Propuesto Garcia et al. [25] Peor caso
10 1/100 1/50 1/20 1/6
20 1/400 1/185 1/17 1/4
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5.4. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se presenté un método de ordenamiento de los ripples de
fase, que permite reducir el deterioro en el ripple de la corriente total, generado
en condiciones de diferencias entre las amplitudes de los ripples de fase.

El método propuesto se basa en algoritmos genéticos y en la utilizacion de
una funcion de costo, obtenida a partir del método de caracterizacién propuesto
en el Capitulo 4. El método propuesto tiene la ventaja de lograr un ordenamiento
eficiente, que minimiza el contenido de componentes de frecuencia de conmutacion
y sus armonicos en el ripple total. Esta minimizacion se realiza en un nimero muy
reducido de iteraciones, respecto de las necesarias para obtener el ordenamiento
optimo mediante la evaluacién de todos los casos posibles. La funcién de costo
utilizada permite considerar todas las componentes armoénicas en el proceso de
optimizacién, lo cual permitié obtener mejores resultados que la tnica estrategia

existente en la literatura que se basa en el mismo principio.



Capitulo 6

Control de Corriente Propuesto

6.1. Introduccion

A partir de la revisién de las principales estrategias de control presentes en la
literatura, se pudo determinar que estos controles no son capaces de solucionar
satisfactoriamente todas las problematicas presentes en las aplicaciones de alta
potencia, con requerimientos de alta precision y dindmica. Como solucion a este
problema, en este capitulo se propone un control de corriente interleaved para
convertidores multifasicos con alta dinamica, capaz de proveer un seguimiento
preciso de la referencia de corriente en todo el rango de operacion del convertidor.
Adicionalmente, el control propuesto se formula para minimizar la influencia de
los elementos parasitos del convertidor, de modo que su funcionamiento no sea

dependiente del punto de operacion.

6.2. Control de corriente propuesto

El control propuesto se basa en el principio de cruce por cero sincronizado

(Synchronized Zero Crossing Control, SZCC). Este principio, que se introduce

103
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en [27], consiste en sincronizar los cruces por cero del error de corriente de una
determinada fase x, i.,, con una senal de sincronismo propia de dicha fase, Sync,.
En la Fig. 6.1 se ilustra esta metodologia a través de un ejemplo de un convertidor
de tres fases (N = 3). Como se puede apreciar, cada fase estd asociada a una senal
de sincronismo de periodo Ty, la cual define el instante deseado de cruce por
cero de i., y el signo de la pendiente con la que se debe efectuar dicho cruce. De
esta forma, los cruces por cero de i., con pendiente positiva se sincronizan con
los flancos positivos de Sync,, mientras que los cruces con pendiente negativa se

sincronizan con los flancos negativos de dicha senal. Adicionalmente, el desfase

TSync

N

entre las senales de sincronismo se ajusta en , de modo de garantizar el

correcto intercalado entre fases.

! t
Smef
Sync, 3 3 3 3 3 t
Syncs i i 3 | t
Y | ! §
i M i TSync i TSync i t
; N ; N ! N |
i TSync JL

Figura 6.1: Principio de sincronizacion de cruces por cero.

Este esquema de sincronizacion realiza el ajuste del error de corriente con su

senal de sincronismo en forma independiente por fase, por lo tanto es posible
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realizar la descripciéon del método para una fase, y posteriormente generalizarlo
a un sistema de N fases. Adicionalmente, para realizar los calculos del control,
se asume que la constante de tiempo asociada al inductor y su parte resistiva es
mucho mayor que el periodo de conmutacion, por lo cual es posible aproximar el
ripple de la corriente mediante segmentos de recta [17, 27, 30, 38].

Con el objetivo de describir el proceso de ajuste entre el cruce por cero de
te, v los flancos de Sync,, se recurre a una condicién transitoria en la cual, en
un dado instante, estos eventos no ocurren en forma simultanea, es decir, ., se
encuentra fuera de sincronismo. En la Fig. 6.2, se muestra el error de corriente
le,, la senal de sincronismo Sync,, y la senal de cruce por cero Cy,, que se define

como

1 sii,, >0
Cop = (6.1)

0 sii, <O
En la situacion ilustrada en la Fig. 6.2, 7., cruza por cero con pendiente
positiva en los instantes ty y 9, los cuales se indican por la ocurrencia de flancos
positivos en la senal Cy,, y con pendiente negativa en t;, indicado por el flanco
negativo de Cp,. El error de sincronismo t¢.(k) se define como la diferencia de
tiempo entre la ocurrencia de flancos del mismo signo en Sync, y Cy,. Por ejemplo,

para el cruce por cero en ty, el error de sincronismo esta dado por:

t.(k) = t, oot (6.2)
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lex

COx 4

Sync,

-1 178 teyri 8

TSync

Figura 6.2: Célculo del tiempo de conmutacién cuando ocurre un cruce por cero
con pendiente negativa en 7, .

Como se puede notar, en el instante tj, 7., cruza por cero con pendiente
positiva en forma simultanea con el flanco positivo de la senal Sync, presente
en t;_1, por lo tanto el error de sincronismo es cero, i.e., t.(k ocol) = 0. En el
instante t;, por otro lado, debido a una pequena perturbacion en i, , el flanco
negativo de Cy, ocurre un instante antes que el flanco negativo de Sync, en ty,
i.e., te(k) # 0. A partir de t.(k) se plantea la condicién para lograr que el préximo
cruce por cero, en tq, ocurra en forma simultanea con el flanco positivo de Sync,,
en ty,q. Esta condicién se determina a partir del hecho de que la amplitud del
segmento comprendido entre ¢, y el instante de conmutacién es igual a la amplitud

comprendida entre el instante de conmutacion y ¢, es decir,

ooty (k + 1)sn(k) = (tny(k + 1) ooty (k + 1)) s,(k) (6.3)

donde s,(k) v s,(k) son la pendiente positiva y negativa asociadas al sincronismo
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k,y tn,(k 4+ 1) es la duracién del préximo semiperiodo, definido como

TSync

thp(k+1) = + to (k). (6.4)

A partir de (6.3) se puede determinar el instante de conmutacién que permite
recuperar la condicién de sincronismo en t,. Este instante, medido desde el cruce
por cero con pendiente negativa, se denomina tiempo de conmutacién ¢, (k + 1)

y se puede calcular como

to,(k+1)= % “thp(k + 1)

_ Sp(kjpéfs)n G (TSS"C +te(k:)) . (6.5)

La situacién de cruce por cero de con pendiente positiva se muestra en la
Fig. 6.3. En esta figura se puede apreciar que, debido a que no es necesario
conocer errores de sincronismo previos para el calculo del tiempo de conmutacion
actual, el instante de sincronismo k se redefine convenientemente en el flanco
positivo de sincronismo més cercano al cruce por cero actual. Operando en forma
andloga que para el calculo de (6.5), el tiempo de conmutacién para el caso de
cruce por cero con pendiente positiva, t, (k+ 1), que sincroniza el préximo cruce

por cero en ty con el instante de sincronismo %1, se puede calcular como

th(k+1) = % Atk + 1)

- e® (e ). (6:6)
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Figura 6.3: Célculo del tiempo de conmutacién cuando ocurre un cruce por cero
con pendiente positiva en i, .

Como se puede observar, para el célculo de (6.5) y (6.6) es necesario conocer las
pendientes del error de corriente, s, (k) y s,(k). Para determinar estas pendientes,
se propone emplear bandas fijas de comparacién y medir los tiempos de cruce
por dichas bandas. Esta metodologia permite conocer las pendientes del error de
corriente sin realizar aproximaciones ligadas al valor de los elementos parasitos
o los pardametros del convertidor, como las que se describen en la Seccién 3.4.1
para el SZCC clésico, o en la Seccién 3.5.1 para el PCPC. De esta forma se evita
que el desempeno del control de corriente dependa de factores como caidas de
tension en los dispositivos semiconductores, o en la resistencia serie asociada a los
inductores de fase. En la Fig. 6.4 se muestra el error de corriente y las tres bandas
de comparacion, en conjunto con las senales de cruce Cy,, C), v C,.. De forma

analoga a Cy,, las senales de cruce inferior y superior, Cj, v C., respectivamente,
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se definen como

1 site, >odB 1 site, >+B
Ci = Cuw = (6.7)
0 sit, <odB 0 sit, <+B
iez
to, (k+1)
+B
sp(k) sn(k) to t1
0
t
—B
N\
tp(k) ton (k)
te(k)
Sync,, S
A\ 4 a
Cuz lh—1 (7% 3 tet1 ¢
Cox — 1
Clz t

t

Figura 6.4: Determinacién de las pendientes de i., mediante cruce por bandas
para el calculo de t_, (k + 1).

En esta figura se puede apreciar que las diferencias de tiempo entre los flancos
de las senales de cruce estan relacionadas con la amplitud de las bandas =B y
con las pendientes de i.,. Luego, la magnitud de s,(k) y s,(k), requeridas para
el célculo de t, (k 4+ 1) en el instante to, se pueden determinar a partir de la

amplitud de la banda superior y de los tiempos de cruce como:

()= o s = oo
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Es importante notar que, para que sea posible determinar las pendientes a
partir de este método, la amplitud del ripple de fase en estado estacionario debe
ser mayor que +B. Esta condicion se debe establecer como un criterio de di-
seno, con base en el conocimiento aproximado del valor del inductor de fase, la
frecuencia de conmutacion y el rango de tensiones de entrada y salida. El proce-
dimiento detallado para dimensionar la amplitud de las bandas de comparacion
se desarrollara en la Seccién 6.3.2.

Combinando (6.5) y (6.8), se obtiene una nueva expresion para el célculo de

t..,(k 4+ 1), que requiere inicamente mediciones de tiempo:

+B
trpk+1) = =52 (k+ 1) =
tsp(k) tsn (k)
B ton (k)
by (k) + tan(k)

(k4 1). (6.9)

Por otra parte, en la Fig. 6.11 se muestra el caso de un cruce por cero con
pendiente positiva en ty. En este caso, las pendientes del error de corriente se
pueden determinar a partir de la amplitud de la banda inferior y de los tiempos

de cruce como:

oaB o3
sp(k) = M; sn(k) = oom (6.10)
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Figura 6.5: Determinacién de las pendientes de 7., mediante cruce por bandas
para el cdlculo de tf (k+ 1).

Luego, combinando (6.6) y (6.10), se obtiene la siguiente expresién para el

célculo de tf (k+ 1):

—B

thk+1) = —=8 ot (k+1)
k

CRE)
tsp(k)
= (k41 6.11
tsp(k) +tsn(k) hp( + ) ( )

tap

Como se puede apreciar, la amplitud de la banda se cancela en las operacio-
nes anteriores, por lo que no es necesario conocer el valor de =B para realizar
las operaciones. Adicionalmente, es importante resaltar que para el calculo de
t..,(k+ 1) se utiliza informacién correspondiente a la banda superior 4+ B, mien-
tras que para el célculo de ¢} (k + 1) se utiliza informacién de ocB. Por lo tanto,

la simetria de las bandas de comparacién no constituye un factor critico para el
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correcto funcionamiento del control.

Si bien a partir de (6.9) y (6.11) se recupera la condicién de sincronismo
independientemente de la magnitud de ¢.(k), es posible utilizar la informacién
provista por las bandas de comparacion y por la senal de sincronismo para op-
timizar los tiempos transitorios ante perturbaciones de gran senal, tales como

grandes cambios en ig. 0 en las tensiones de entrada y salida del convertidor.

6.2.1. Perturbaciones de gran senal

Ante grandes cambios en la referencia de corriente o en las tensiones de en-
trada y salida, se generan transitorios que ocasionan cruces por cero del error
de corriente en diferentes instantes respecto de la senal de sincronismo. En tal
sentido, al no existir una relacion entre el momento de la perturbacion y la senal
Sync,, se pueden generar errores de sincronismo de gran magnitud. En la Fig. 6.6
se muestra el error de corriente, la senal de sincronismo y las senales de cruce
ante un cambio en forma de escalén en igy en t = t;. Como se puede apreciar,
el tiempo transitorio estd dado por la suma de los intervalos At;, denominado
transitorio de cruce, y Aty, denominado transitorio de sincronizaciéon. El tran-
sitorio de cruce es el tiempo que transcurre desde el instante en el que ocurre
la perturbacion, hasta que se detecta un cruce por cero en 7.,. Por otro lado, el
transitorio de sincronismo es el tiempo transcurrido entre el cruce por cero y la

recuperaciéon de la condicion de sincronismo.
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Figura 6.6: Transitorio ante cambio en escalén en 7 py.

A continuacién se analiza con mas detalle la forma en la que el control pro-

puesto puede reducir los tiempos transitorios.

Reduccién del transitorio de sincronizacion

La reduccion del transitorio de sincronizacion, indicado como At, en la Fig. 6.6,
consiste en minimizar el tiempo entre el primer cruce por cero posterior a la per-
turbacion y el instante de recuperaciéon de la condicién de sincronismo. Dada la
periodicidad de la senal de sincronismo, es conveniente definir limites para t.(k)
comprendidos entre

OOTSZ/"C/2 < te(k> < TSync/Q- (612)

Estos limites se corresponden con los casos en donde el cruce por cero de i,
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es simultaneo con un flanco de la senal de sincronismo con signo opuesto. Por lo
tanto, la condicién [t.(k)| > Tsyn./4 permite detectar el caso en que el cruce por
cero del error se encuentra cercano a un flanco de la senal de sincronismo con
pendiente opuesta.

En la Fig. 6.7 se muestra i, , Sync, y Cp, cuando se produce un cambio en
forma de escalén en ig.s en el instante ¢y. Como se puede observar, el escalén en
tres Produce que el cruce por cero de i, con pendiente negativa esté ubicado en
t = t1, por lo tanto el error de sincronismo es t. (k) = t., > Tgyn./4. Sise opera con
este error, el control calcula el tiempo de conmutacién de forma tal de sincronizar
el error de corriente en el préximo flanco positivo de la senal de sincronismo, como
se muestra en linea punteada. Esta caracteristica puede ocasionar que se generen
transitorios de gran amplitud, lo cual produce desviaciones en el seguimiento del

valor medio de la referencia.

te, te,
. PN
N\t
0 to S . t
-B \\\\ el \\\\\\/////’
Sync, Toyne/d T
CO:E TSync t

t

Figura 6.7: Ajuste con Sync, en condiciones de errores de sincroniso de gran
magnitud.
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Este problema se puede reducir considerando la periodicidad de la senal de
sincronismo antes expuesta. La condicién t.(k) = t., > Tsyn./4 indica que el ins-
tante de cruce por cero es mas cercano a un sincronismo con pendiente opuesta.
Luego, si se realiza una conmutacién de la corriente en este instante, es posible
considerar el cruce por cero como ocurrido con pendiente positiva y, por lo tanto,
calcular el tiempo conmutacién utilizando el error de sincronismo respecto del
flanco positivo de Sync,, indicado como t.,. De esta forma, se recupera la condi-
cién de sincronismo en el préximo flanco negativo de Sync,, como se muestra en
linea soélida.

Es importante resaltar que este procedimiento permite reducir el transitorio
de sincronizacién, ante grandes errores de sincronismo, producidos por pertur-
baciones de gran senal, sin necesidad de modificar las operaciones basicas del

control.

Reduccién del transitorio de cruce

El transitorio de cruce, At; en la Fig. 6.6, depende de la magnitud de la pertur-
bacién y de los parametros del sistema, tales como las tensiones de entrada-salida
y el valor del inductor de fase. Sin embargo, At; se puede optimizar mediante la
deteccién de la perturbacién en el error de corriente, recurriendo a la informacion
provista por las bandas de comparacion. Esta deteccion no es posible en el SZCC
clasico, debido a que solo se cuenta con la senal de cruce en un tinico punto. Lue-
go, a partir de la informacion de amplitud proporcionada por las senales de cruce
por las bandas, se puede definir la accién més conveniente para cada condicion
transitoria particular.

Dada la diversidad de casos transitorios posibles a analizar, se modela el con-
trol de corriente como una maquina de estados finitos (Finite Satate Machine,

FSM). Los diferentes estados de la FSM surgen de analizar los distintos casos
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por los que evoluciona el error de corriente. Estos casos, que se indican en la

Fig. 6.8, estan diferenciados por cambios en las senales de deteccién de cruce por

las bandas y el

Zew

+B

Sync,
Cuz
Cox
Clz
Cax

tswex

PWM,

signo de la pendiente de 7, .

P

SO S1 86 S7TS0O S1  S2 S384 S5

—

t

t

Figura 6.8: Identificacion de los diferentes estados del sistema.

En esta figura, la senal Cy, = 1 indica que t.(k) > Tsyn./4, lo cual implica
que es necesario aplicar el procedimiento mostrado en la Fig. 6.7. Por otro lado,
la sefial #4,c, indica que el tiempo de conmutacién t=,(k + 1) ha transcurrido,
por lo cual es necesario efectuar una conmutacion. Luego, el vector de entrada,
que define las transiciones de la FSM, esta dado por (Cuy Cor Ciz Cas tswes)-
La salida de la maquina de estados corresponde a la senal PWM,, la cual se
utiliza para comandar la llave de la fase x. Como se puede notar, el cruce por

cero de i, en el instante to (flanco positivo de Cy,), ocurre préximo a un flanco
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negativo de la senal Sync,, tal como se indica a través de Cy, = 1. Por lo
tanto, la senal PWM,, se conmuta inmediatamente, de forma tal de minimizar el
transitorio de sincronismo. Los instantes de conmutacién, calculados a partir de
las expresiones (6.9) y (6.11), se indican mediante tgye, = 1.

El analisis de esta figura permite definir ocho estados diferentes, dependiendo
de las senales de comparacion y del signo de la pendiente de 7, , que se determina

a partir de la senal de salida PWM,,. Estos estados se resumen en la Tabla 6.1.

Tabla 6.1: Estados del control de corriente.

Estado | (Cyz Coz Ciz) | Pendiente de i,

S0 (000) Positiva
S1 ( )
S2 ( )
S3 (111) Positiva
S4 (111)

(011)

(001)

(000)

Positiva

Positiva

Negativa

S5
S6
ST

Negativa

Negativa

Negativa

A partir de este modelo, es posible detectar variaciones en forma de escalén
en i.,, y definir la accién més conveniente para optimizar el transitorio de cruce.
Estas variaciones se pueden identificar a partir de la deteccion de un cambio
simultaneo en dos o mas senales de cruce por las bandas. Una vez identificadas,
se define la transicién de estados més conveniente de forma tal de optimizar el
seguimiento de la referencia y reducir el tiempo transitorio. En la Fig. 6.9 se
muestra un ejemplo particular, en el cual se produce un cambio en escalén en

ires en el instante ¢y. En este caso, 4., cruza por cero y por la banda inferior
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en un tiempo muy pequeno, por lo que Cy, v Cj, cambian simultaneamente a
Co: = Cj = 0. Existen dos acciones posibles a seguir: pasar al estado S7 y calcular
tsw utilizando informacién previa a ty (como se muestra en linea punteada), o
conmutar la salida PWM, pasando al estado S0 y esperar el préximo cruce por
cero (como se muestra en linea sélida). En este caso, la transicion éptima es pasar
al estado S0, dado que genera menor tiempo entre el transitorio y el cruce por
cero. Una vez detectado el cruce en t = t1, se calcula el tiempo de conmutacion

de modo de sincronizar el error de corriente en t,.

e S0 S152 §354S5 S0 S1 S2 S3 S4 S5
| ! 3 RN
| | I N
Sync,, _{ ‘
Cuck | | e 7
CO:E —i —| t
Cla - 3 t
L | | | s
PWM, : ; 1 1 t
| L |
t

Figura 6.9: Transiciones de estado ante un escalén en ig.s en ty.

Analizando de forma anédloga todos los posibles cambios en forma de escalén en
tres ¥ la accion 6ptima en cada caso, se obtiene la maquina de estados completa,

que se detalla en la Tabla 6.2.
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Tabla 6.2: Transiciones completas de la maquina de estados.

Estado Vector Estado Estado Vector Estado
actual | de entrada | siguiente || actual | de entrada | siguiente
S0 000xx S0 S4 000xz S0
S0 001zx S1 S4 001zx S6
S0 0llzx S2 S4 0llxx S5
S0 111zx S4 S4 111zx S4
S1 000xx S0 S5 000zz S0
S1 001zx S1 S5 0010x S6
S1 0110z S2 S5 0011z S2
S1 0111z S6 S5 0llzx S5
S1 111xx S4 S5 11lzx S4
S2 000zz S0 S6 000z ST
S2 001zx S1 S6 00120 S6
S2 01120 S2 S6 0011 S1
S2 011zl SH S6 011lzx S5
S2 1lzx S3 S6 1lzx S4
S3 000xx S0 ST 00020 ST
S3 001zx S1 ST 0001 S0
S3 01lzx S2 ST 001zx S6
S3 11120 S3 ST 0llzz S5
S3 11121 S4 ST 111xx S4

El diagrama en bloques del control propuesto, para la fase x, se muestra en
la Fig. 6.10, donde se representan las operaciones descriptas anteriormente. El
bloque de calculo de t£, (k + 1) y Cy, indica, a partir del error de sincronismo
te(k), el instante de conmutacién dado por (6.9) y (6.11), y el caso de gran error
de sincronismo t.(k) > Tgyn./4. Por otra parte, la maquina de estados utiliza
estas senales en conjunto con las de cruce, para generar la senal de comando de

la llave PWM,,.
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6.3.

En esta seccion se analizan las principales fuentes de error a las que esta sujeto
el control propuesto, tales como errores en la deteccion de cruces por las bandas,
cuantificacion en la medicién de los tiempos, y retardos de encendido y apagado

de las llaves. Este andlisis tiene como objetivo evaluar el impacto de estas fuentes

Figura 6.10: Diagrama en bloques del control propuesto.

de error y establecer soluciones.

6.3.1.

La deteccion del cruce por cero y por las bandas de comparacion esta sujeta
a errores debido a ruido captado por el circuito de medicion en las cercanias del

punto de cruce. En la Fig. 6.11 se muestra la respuesta transitoria originada por

Analisis de errores

una deteccién errénea del cruce por cero en t = .

Error en la deteccion de cruces
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iew
to(k+1)  th,(k+2) tow(k+3)
a-u RV AN
+B ~C — ‘ : 2‘ ;
VAN VAR I/
wf N \\/ !
s R R R et R Y TR §
Syncxiii N i N | L R |
1
kel 3 k | | LRSI k+2§ kit 3 Lt
IS ENE U R R I R R
Cox % ; :.._ % % | : i i ; !
1 L 1 [
ton i ; i i t
tsnl i | ; %
ty — 1
to t to t ¢

Figura 6.11: Respuesta a deteccion errénea de cruce en t = .

Como se puede observar en la Fig. 6.11, el flanco negativo de Cj,, que ocurre
en el instante ty, es previo al cruce por cero real del error de corriente, debido
a ruido en la medicién. Esta deteccion errénea produce un error en la medicién
de los tiempos asociados a la pendiente negativa. Adicionalmente, dado que esta
deteccion se produjo en el cruce por cero, el control mide un error de sincronismo
entre este cruce y el flanco negativo de Sync,, ubicado en el instante k. Si se
asume que no ocurren nuevos errores de deteccién, el control calcula t_ (k + 1)
con informacién incorrecta, tanto de error de sincronismo como de la pendiente
negativa. Por lo tanto, el cruce por cero en t, es previo a su correspondiente

flanco de sincronismo en k + 1, lo cual genera un error de sincronismo t.(k + 1).
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A partir de este error, el control calcula tf, (k + 2) para sincronizar el cruce por
cero con el flanco de sincronismo en k + 2. Sin embargo, dado que la informacién
correspondiente a la pendiente negativa no se actualiza hasta el préximo cruce
por cero en t3, se produce un nuevo error de sincronismo t.(k + 2). A partir de
te(k +2), y de la informacién actualizada de las pendientes, se calcula ¢, (k + 3)
de forma de sincronizar el cruce por cero y el flanco positivo de Sync, en k + 3.

Debido a que el calculo del tiempo de conmutacion se realiza a partir de la
informacion contenida dentro del semiperiodo de sincronismo previo, se puede
concluir que los errores producidos por detecciones erréneas de cruce no son
acumulativos. Por otro lado, la naturaleza aleatoria del ruido, da lugar a pequenos

errores aleatorios de sincronismo en estado estacionario.

6.3.2. Efecto de cuantificacién en la medicion de tiempos

El uso de plataformas digitales es una alternativa muy atractiva para la im-
plementacion del control de corriente propuesto, debido a la precisién requerida
para generar las senales de disparo en convertidores multifasicos, y al tipo de
operaciones presentes en el control [40, 56]. Sin embargo, el uso de este tipo de
plataforma implica una resolucién finita en la medicién de los tiempos de cruce
por las bandas, relacionada con el periodo de reloj utilizado, T¢rx. Por lo tanto,
debido a este proceso de cuantizacion existira un error de sincronismo en estado
estacionario.

Para calcular el error de sincronismo, se recurre a la situacién que se muestra
en la Fig. 6.12. Como se puede observar, la medicién de tiempos asociada a los
eventos de cruce por las bandas se realiza empleando un contador Beoun:, que se
comanda en funcién de las senales de cruce C,,, Co, v Cj,. De esta forma, el valor

del contador Ny, y Ny, es un indicador de los tiempos t5, y ts5,, respectivamente.
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th,(k+1) o (k+2)
lex e
+B
Sp Sn
0
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B /
Sync,
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Lo t
b e
TSync/2

Figura 6.12: Cuantificacién en la medicion de tiempos.

Los tiempos de cruce medidos por el contador digital, ts,, v ts,, se pueden
expresar en funcién de los tiempos reales ¢, y t5,, considerando que la maxima

diferencia entre ellos es de un periodo de reloj,

T,

topy = NopTori = tey £ —8 (6.13)
T,

ton, = NonTork = ten £ CQLK. (6.14)

A partir de los tiempos ts,, ¥ tsn,, es posible calcular ¢} (k + 1) mediante la
expresion (6.11),
ls
tho(k+1)=—2— 4, (k+1) (6.15)

swy
tSPd tsnd
Luego, el error relativo en el tiempo de conmutacién, debido a la cuantificaciéon

en la medicién de tiempos, se puede obtener mediante (6.16). En esta expresion
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se asume que la suma de los tiempos de cruce es mucho mayor que Topk, es decir,

tsp + tgy, >> TCLK-

thw (K + 1) ooty (k+1) :l:TCLK

= ~ 6.16
i = (k+1) 2, (6.16)
Operando de forma anéloga, es posible obtener el error en t_ (k + 2):
to (k+2)oot, (k+2 T
e, = s ) 00 ( ) ~ L OLK (6.17)
sw to,(k+2) 2tsn

De esta forma, se pueden calcular los errores de sincronismo a partir de (6.16)
y (6.17), en funcién de las pendientes del error de corriente y del periodo de
conmutacion. En la Fig. 6.13 se muestran el error de corriente y la senal de sin-
cronismo correspondientes a la fase x. Inicialmente, en el instante k, el cruce por
cero con pendiente positiva coincide con el flanco positivo de la senal de sincronis-
mo. Luego, el control calcula el tiempo de conmutacion ¢, (k+ 1), que sincroniza
el préximo cruce por cero con pendiente negativa y el flanco negativo de la senal
de sincronismo en k£ + 1. Como se puede observar, debido al error que produce la
cuantificacion en la medicion de las pendientes, el instante real de conmutaciéon
tiene lugar dentro del intervalo ¢, (k+1) e+ . Esta indeterminacién en el instante
de conmutaciéon produce que el punto de cruce por cero con pendiente negativa

este situado dentro del intervalo At,,,.
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th, (k+1)

—= tf,(k+1) e
£ Atep, At,,
+B
0
t
Sp Sn
—-B \\/ \(
k2 e
Syncz\ *_
kE+1 k+2 t
TSync/2 t;w(k+2)

Figura 6.13: Error de sincronismo debido a cuantificacién en la medicion de tiem-
pos.

A partir de la situacién ilustrada en la Fig. 6.13 es posible establecer la si-

guiente relacion de estado estacionario:

Atep,
Sp taw(k+1) e = oG, ( 5 oot! (k+1) etjw) (6.18)

Luego, resolviendo para At,, y combinando con (6.6):

n Tsyne T,
Aty = 22200 4 (1) ¢,y s —SUme ZOLK (6.19)
oGS, sw 2 tsp
Operando de forma andloga para At,,:
n Tsyne T,
Aty = 22250 4 (h42) e, e ZOLK (6.20)
Sp s sn

Como se puede observar, el error de sincronismo depende de la relacién entre
Tork vy los tiempos de cruce, es decir, de la cantidad de pulsos de reloj con la cual

se realiza la medicion de los tiempos. Esta cantidad de pulsos de reloj depende
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a su vez, en estado estacionario, de las pendientes del error de corriente y de la
amplitud de las bandas de comparacién, +B. Por lo tanto, es posible definir +B
en funciéon del maximo error de sincronismo tolerable, tal como se desarrolla a

continuacion.

Amplitud de las bandas de comparacién

La amplitud de las bandas de comparacion se debe dimensionar en funcion del
valor de los elementos del convertidor, la frecuencia de conmutacién y el periodo
Tork- A partir de la Fig. 6.12, es posible expresar la amplitud de las bandas en
estado estacionario como

B = sptsy = 0Sptsn. (6.21)

Para garantizar que la amplitud del ripple en estado estacionario sea mayor
que las bandas de comparacion, se define el valor maximo de las bandas Bz,
en funcién de la amplitud minima del ripple Ad,n,:

Aimin

Bma:c <
2

(6.22)

En el caso particular de un convertidor buck, B,,.. se puede expresar como:

‘/}N(l OOljm)l)m TSync

Bmaa: <
2L

(6.23)

donde D,, es el ciclo de trabajo correspondiente a la menor amplitud del ripple
Aipin, €l cual depende de los rangos de tensién de entrada y salida.

Por otro lado, existe una amplitud minima de las bandas, B,,;,, relacionada
con el periodo de reloj del contador B.o.n:. En tal sentido, para la mediciéon de los
tiempos de cruce por las bandas, se debe definir el maximo error de sincronismo

At a partir de las expresiones (6.19) y (6.20). Luego, la amplitud minima de

€maz)



Capitulo 6. Control de Corriente Propuesto 127

la banda se determina como

T
Bmin = tsdmm Smazx = (ts + CQLK) Smaz = (624)
TCLK TSync
= T 45 ©°max +1 6.25
2 ’ (Atemaz ( )

donde s,,4, es la maxima pendiente del ripple. Esta pendiente depende del valor
del inductor de fase, el periodo de conmutacion y el rango de ciclos de trabajo. El
peor caso en (6.25), que determina la amplitud minima de la banda, se establece

usando el signo positivo en la expresion entre paréntesis, es decir:

T Tsyne
Bmin = %Smax ( 2l + 1) (626)

Para el caso de un convertidor buck, las pendientes estan dadas por:

== (6.27)

_VinD

’ Snbuck - L

| Spbuck

(6.28)

Debido a la simetria de la amplitud del ripple en esta topologia, el ciclo de trabajo
correspondiente a la maxima pendiente coincide con el ciclo de trabajo corres-
pondiente a Ai,,;,, es decir, D = D,,,. Luego, $,,.. se puede determinar a partir

de:

Smae = Max < 7 , 7
De esta forma, la amplitud de la bandas de comparacién debe estar com-

prendida entre B,,;,, determinada por (6.26), v Bj,a:, que se determina a partir

de (6.23).
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6.3.3. Retardo de encendido y apagado de las llaves

El retardo en el encendido y apagado de las llaves semiconductoras puede
producir errores de sincronizacién, debido a que el instante real de la conmuta-
cién difiere del calculado a partir de las expresiones (6.9) y (6.11). Este error de
sincronizacién genera a su vez errores en el valor medio de la corriente de fase,
que depende de las pendientes de la corriente y la magnitud de los retardos. En
la Fig. 6.14 se muestra la evolucion del error de corriente de una fase, cuando
existen retardos de encendido, t,,, y de apagado, t,z, en las llaves del converti-
dor. A modo de referencia, en la figura se muestra el error de corriente para el

caso ideal sin retardos, en linea punteada.

le
¢
0
tho(k+1) TN 5, (k +3)
t()7l§
Sync -+
k E+1 k+2 E+3 7
TSync

Figura 6.14: Error debido al retardo de las llaves.

Inicialmente, en ty, el control opera sin error de sincronizacién y calcula el
tiempo de conmutacion t7, (k + 1), de forma tal de que el préximo cruce por
cero coincida con el flanco descendente de la senal de sincronismo en k£ + 1. Sin
embargo, debido al retardo de apagado t,g, el préoximo cruce por cero ocurre
en un instante posterior al flanco de sincronismo, lo cual ocasiona un error de

sincronizacién t.,. A partir de este error se calcula el tiempo de conmutacién
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t,.,(k + 2), para sincronizar el préximo cruce por cero con el flanco positivo de
Sync, en k + 2, donde se produce un nuevo error de sincronismo, t.,, debido al
retardo de encendido t,,.

Si se considera que las pendientes del error de corriente se mantienen cons-
tantes, y no existen variaciones en ip.s, los errores de sincronizacién se pueden
calcular a partir de las pendientes s, y s,, y de los tiempos t,, y t.g, tal como
se indica en (6.30) y (6.31). Es importante notar que, debido que solo se analiza
el efecto de los retardos, el instante de cruce por cero es siempre posterior a su
correspondiente sincronismo. Por lo tanto, de acuerdo con la definicién (6.2), los

tiempos tep y tep sOn negativos.

Sp 008,

o Sp = 00(Oen, 00t o) Sy OG> tey, = 00— top (6.30)
5n,
0t onSn = (0ep OOt op) Sp O tep = oo? X%n ton (6.31)
Sp

Para calcular el error en el valor medio es necesario conocer los picos de la
corriente en el instante de apagado y de encendido de la llave, denominados .5 €
1on, Tespectivamente. Estos picos se pueden calcular mediante las expresiones del
tiempo de conmutacién, los retardos de encendido y apagado, y las pendientes de

la corriente, como:

oS S T 5, 008
ioﬁ :t:w(k+3)5p+toﬁsp = n°op < Sync 0o lp n

t,m) ttogs,  (6.32)

S, 008y, 2 Sp
n T nc n
Gon = toy(k+2)8n + tonsy, = Snp ( Syne. o 5p 208 toﬁ) + tonSn.  (6.33)
Sp 008y, 2 oGS,

Luego, el error en el valor medio de la corriente en estado estacionario, se

puede calcular mediante:

bepr = Yoff T lon _ Snton + Sptog (6.34)
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En un convertidor buck, a partir de la condiciéon de estado estacionario, se

puede establecer la siguiente relacion entre las pendientes:

looD
DTys, = od1 00D) TSy 06 Sy = oo%sp. (6.35)
Reemplazando (6.35) en (6.34), y dado que en un convertidor buck s, = w:
: Vin
lepr = 2—— (toﬁ(l OOD) OOtonD> (636)

De (6.36) se puede observar que el error en el valor medio en estado esta-
cionario depende del ciclo de trabajo. Particularmente, el error es positivo para
D = 0, y negativo cuando D ~ 1. 5i D = 0,5, las pendientes s, y s, son iguales,
y el error esta determinado por la resta entre el tiempo de apagado y el tiempo
de encendido de las llaves.

Debido que el control propuesto calcula ambos tiempos de conmutacion, es
posible modificar las expresiones (6.9) y (6.11) para considerar los tiempos de
encendido y apagado de las llaves, lo cual evita el error en el valor medio de la

corriente debido a este fendmeno:

tow(k+1) = tsp(lj)sii?sn(k) “tp(k + 1) 0ot opg (6.37)
th(k+1)= Lop (K) “tap(k 4 1) 0ot o7, (6.38)

top(k) + ton(k)

donde t,,. ¥ top,. son los tiempos de encendido y apagado de correccion. Estos
tiempos se pueden determinar a partir de las especificaciones de las llaves semi-
conductoras y los drivers utilizados, o mediante mediciones en la etapa de puesta

a punto del convertidor.
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6.4. Resultados experimentales

Con el objetivo de validar el control propuesto, se llevaron a cabo ensayos
experimentales en un convertidor buck de 3 fases. Estos ensayos se centran en
evaluar las dos caracteristicas principales del control: seguimiento de la referencia

de corriente y respuesta dinamica.

6.4.1. Implementacion

El banco experimental se muestra en forma esquematica en la Fig. 6.15, y
una fotografia del prototipo implementado en la Fig 6.16. El banco estda com-
puesto por la etapa de potencia, circuitos de sensado y deteccién de cruce, y una
carga RC variable para producir cambios en la tensién de salida a ige constan-
te. Para la implementacion digital del control de corriente, se utiliza un arreglo
de compuertas programables (Field Programmable Gate Array, FPGA), debido
a la capacidad de estos dispositivos de aprovechar la caracteristica modular del

control de corriente [40].
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Figura 6.15: Diagrama en bloques del banco experimental.
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(b) Convertidor buck de tres fases. (c) Placa de sensado de corriente.

Figura 6.16: Banco experimental.

La implementacién del circuito de acondicionamiento y deteccion de cruces,
cuyos circuitos esquematicos se muestran en el Apéndice C, se realiza teniendo
en cuenta las posibles interferencias entre fases. La corriente de cada fase se
mide utilizando transductores de corriente de efecto hall, LEM LA25-NP, con
salida en corriente. La salida del transductor de corriente de cada fase se mide
en forma diferencial utilizando una resistencia R, = 100€2, en conjunto con
un amplificador de instrumentacién AD8250, para determinar la caida de tension
Vs = i Rgpune- El amplificador AD8250 posee alto rechazo al ruido de modo comiin
a alta frecuencia, lo cual permite el correcto desacople de los moédulos a fg, y
N fs,. Una tension proporcional al error de corriente, V; , se genera restando

la tension proporcional a la referencia de corriente, V;, . de la tensién medida,

Ref?

Vi, = Vi ooV,

ines» Usando el mismo tipo de amplificadores de instrumentacion. La
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deteccion de cruce por las bandas se realiza utilizando comparadores analdgicos.

Estos comparadores estan provistos de una banda de histéresis lo suficientemente

pequena como para evitar falsas detecciones sin agregar retardos significativos.
Los parametros mas relevantes del prototipo se resumen en las Tablas 6.3

y 6.4.

Tabla 6.3: Parametros del banco experimental. Parte 1.

Descripcién Valor
Frec. de conmutacion, fq, 12 KHz
Tensién de entrada, Viy 30V
Tensién de salida, V 2V a20V
Impedancia de carga, Ry, 400mS2 a 1,450
Maéxima corriente total, i, 30 A
Inductancia de fase 1, Ly 260 uH
Inductancia de fase 2, Lo 253 uH
Inductancia de fase 3, L3 240 pH
Resistencia serie del inductor, Rz, | 100 m{2
Resistencia serie de la llave, Rg,, | 70mS2
Tension de sat. de la llave, Vg, 19V
Resistencia serie del diodo, Rp, 90 m¢2
Retardo de encendido, t,, 1 us
Retardo de apagado, t,g 2 s
Tensién en directa del diodo, Vp,, | 1,3V
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Tabla 6.4: Pardmetros del banco experimental. Parte 2.

Descripcion Valor
Transductor de corriente LEM LA25-NP
Ganancia del transductor, Gr ImA/A
Resistencia de med., Run: 1009 +£1 %
Ancho de banda del transductor | 150 kHz
Precision del transductor, €4 +0,5 %
Linealidad del transductor, ¢y, < 0,2 %

Offset tipico del transductor, Ipg | 20,05 mA

FPGA Xilinx XC3S1600E (Spartan 3E-1600)
Longitud de palabra, M 10 bits
Frecuencia de reloj, Terk Ty /2M

En base a las especificaciones de la Tabla 6.3, se puede determinar que la
minima amplitud del ripple de fase es aproximadamente Ad,,;, ~ 600 mA, la cual
determina el méximo valor de las bandas By, de acuerdo a (6.23). El minimo
valor de las bandas de comparacion se calcula mediante (6.26), a partir del maxi-
mo error de sincronismo tolerable, dado por (6.19) y (6.20). Luego, para un error

maximo At = £0,01 T'syn¢, la amplitud B esta dada por:

€mazx

‘/IN oo%mzn TSync ‘/IN Oo%mzn ‘/Omin
T B Tsyne
L WAL, =P= 2L Viy
220 mA <B < 300mA (6.39)

En base a estos resultados, se adopta B = 250 mA.
Existen ademads errores debidos a las tolerancias y las no idealidades de los
dispositivos que componen los circuitos de medicién. El offset en la corriente me-

dida estd determinado principalmente por el offset del transductor de corriente, el
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cual posee un valor tipico i,,, = Ips/Gr = £50mA. Por otro lado, se espera un
error dependiente de la magnitud de la corriente, producto de las alinealidades,
la precisién y la tolerancia en la ganancia del transductor de corriente y sus com-
ponentes asociados. El error de ganancia, g, esta determinado principalmente
por la tolerancia de la resistencia de medicién Rgpuni, 1la cual es e = £1 % en
este caso. Por lo tanto, para la méaxima corriente de fase, el error de medicion

esta comprendido entre:

_erteategin,,

00 = od30mA / + 170 mA. (6.40)

€x

6.4.2. Ensayos experimentales

La evaluacion del control propuesto consta de dos ensayos experimentales. El
primer ensayo evalia un cambio abrupto en la carga, que genera una variacion
en la tensién de salida del convertidor manteniendo la corriente constante. En el
segundo ensayo se realiza un cambio en escalon en ¢z manteniendo constante la
carga, lo cual genera un cambio en las corrientes de fase y en la tension de salida.
En ambos casos se evalia la respuesta transitoria y el error en el valor medio de
la corriente de fase para los distintos casos de iges y Vo.

En el primer ensayo, se recurre a la llave T} para realizar el cambio en la
resistencia de salida, de Ry ~ 1,45 a R; ~ 0,4€). La referencia de corriente se
fija en ipey = 4 A, ie., ip = 3igy = 12A. En la Fig. 6.17 se muestra el error de
corriente y la tension de carga, junto con la senal de sincronismo y la senal de
cruce por cero de cada fase. Como se puede observar, previo a t = tg, la tension
de carga se encuentra estable a V5 = 17,5V. Luego del cambio en la carga se

produce una variacién en escalén en la tension AVy = Vo coVpe = 12,5V, que
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modifica las pendientes del error de corriente, lo que produce un error de sincro-
nismo transitorio. Cada fase determina la transicion de estado mas conveniente de
forma tal de minimizar su tiempo transitorio, y recuperar la condicion de sincro-
nismo cuando se actualiza la informacion de las pendientes. Como resultado, se
obtiene un tiempo transitorio menor a dos ciclos de conmutacion, lo cual permite
satisfacer los requerimientos de respuesta dinamica ante perturbaciones, cuando
se requieren reducidos tiempos de establecimiento y existen limitaciones en la

frecuencia de conmutacion.

Vot 3
................... e
\
Syner | 5 Oy W W
Syncay ] T gy Ty B
Co, AN Ny N |

_.Il'lops _.'IOOMWS_ e —{uk L LESV)
\+*1.12400ms | | 100k points)

Figura 6.17: Respuesta del error de corriente a variaciones en la tensién de carga
con ige constante. Vo = 175V, Voo =5V

En la Fig. 6.18 se muestra el error de corriente medio, calculado mediante
una ventana deslizante con duracién igual a un periodo de conmutacion. El error
resultante en las corrientes de fase, para ambas condiciones de carga, se muestra

en la Tabla 6.5.
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Figura 6.18: Respuesta ante cambios en la carga. Error de corriente de fase (sup)
y error de corriente media (inf).

Tabla 6.5: Error en la corriente media. Cambio en la carga.

Error de corriente

Fase iRef:4A ‘/01:17,5\/ iRef:4A ‘/02:5\/

Fasel 23,3 mA 30,3mA
Fase2 36,5 mA 45,3 mA
Fase3 oh7,5 mA o61,9 mA

Como se puede observar, el error medio de cada fase, y por consiguiente la
distribucién de corriente entre las fases, no se ven afectadas significativamente
por la variacion en la carga. Los errores medidos, que estan dados por el offset
y la precision de los circuitos de medicion y transductores, se encuentran dentro

del rango esperado.
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El segundo ensayo evalia la respuesta del convertidor de tres fases a escalones
en iper. En la Fig. 6.19 se muestra el error en las corrientes de fase i.,, la tensiéon
de salida V} y las senales de sincronismo y cruce por cero de cada fase, cuando
la referencia de corriente se modifica de igep1 = 2A a igeps = 10A en t = .
Es importante destacar que la modificacién en la corriente total produce una
variacién en Vj, debido a la operacion del convertidor como fuente de corriente,

lo cual modifica las pendientes y la amplitud de los ripples de fase.
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Figura 6.19: Respuesta del error de corriente a escalén en ¢ z.s con carga constante.
iRef1 = 2 A, ipef2 = 10A

Cuando se detecta el primer cruce por cero del error de corriente posterior a
la perturbacion, cada fase determina la transicion de estado mas conveniente, de
forma tal de minimizar su tiempo transitorio, el cual resulta del orden de un ciclo
de conmutacién.

En la Fig. 6.20 se muestra el error medio en las corriente de fase, calculado

utilizando la ventana deslizante. Como se puede observar, a pesar del cambio
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en ip.s y la variacién asociada en Vj, el sistema recupera el valor medio con
error despreciable dentro de unos pocos ciclos de conmutacion. En la Tabla 6.6
se muestra el error en el valor medio de cada fase para ambas condiciones de
referencia de corriente. El error inicial y la variacién en el error se encuentran
dentro del rango esperado, segun las tolerancias y errores propios del sistema de

medicion.

Tabla 6.6: Error en la corriente media. Cambio en escalén de ipey.

Error de corriente
Fase || iges =2A Vo~ 25V |igy =10A Vy= 10V

Fasel 49,4 mA 108,9 mA
Fase2 99,8 mA 121,9mA
Fase3 29,6 mA 4,6 mA
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Figura 6.20: Respuesta ante cambios en la referencia. Error de corriente de fase
(sup) y error de corriente media (inf).
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6.5. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se presenté un control de corriente interleaved para converti-
dores multifasicos, basado en un esquema de sincronismo y de determinacion de
los tiempos de conmutacién mediante bandas de comparacion. El control calcula
los instantes de conmutacion, para corregir diferencias de tiempo entre el cruce
por cero del error de corriente y una senial de sincronismo. Este célculo se realiza
a partir de la informacion provista por la senal de sincronismo, y por el cruce del
error de corriente por las bandas de comparacién. Adicionalmente, estas bandas
permiten detectar y optimizar casos transitorios producidos por cambios abruptos
en el error de corriente.

La propuesta fue evaluada mediante ensayos experimentales, que verifican que
el control propuesto no se ve afectado por el punto de operacion del convertidor o
los parametros del sistema, tales como resistencias parasitas de los inductores de
fase, caidas de tensién en los dispositivos semiconductores o impedancia de carga.
Adicionalmente, estos ensayos muestran que el control es capaz de recuperar la
condicién de intercalado entre fases luego de grandes cambios en la referencia
de corriente o perturbaciones en la tensién de salida, con una respuesta transi-
toria de unos pocos ciclos de conmutacién. Esta respuesta permite satisfacer los

requerimientos dindmicos en las aplicaciones de interés.
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Conclusiones

En esta tesis se ha abordado la teméatica de convertidores multifasicos para
aplicaciones de alta potencia y altas prestaciones, presentes normalmente en el
campo de fisica de altas energias. Este campo posee dos requerimientos principa-
les: elevada precision en la corriente sobre la carga, del orden de cientos de ppm,;
y reducidos tiempos transitorios, del orden de algunos cientos de microsegundos.

Estos requerimientos son muy exigentes si se considera la potencia a la que
opera el convertidor. La elevada magnitud de la corriente condiciona la maxima
frecuencia de conmutacién debido a las limitaciones tecnoldgicas de los disposi-
tivos semiconductores, lo cual limita fuertemente la maxima precision y respues-
ta dinamica alcanzable en el control de la corriente. En tal sentido, el uso de
convertidores multifasicos proporciona dos beneficios que permiten cubrir estas
demandas. En primer lugar, a partir de la divisién de la corriente total entre las
N fases, se reducen las exigencias sobre los dispositivos semiconductores de cada
fase. Por otra parte, el adecuado desfase entre los ripples de cada fase permite
reducir el ripple de la corriente total, sin necesidad de incrementar la frecuencia
de conmutacion.

Si bien la reduccion en las exigencias sobre los dispositivos semiconductores

141
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permite incrementar la frecuencia de conmutacion, los niveles de corriente y ten-
sion por cada fase limitan esta frecuencia a algunas decenas de kilohertz. Por lo
tanto, ante cambios en la referencia de corriente o perturbaciones en las tensiones
de entrada y salida, el control de corriente debe recuperar la condicién de maxima
reduccién de ripple y seguimiento preciso de la referencia de corriente en unos
pocos ciclos de conmutacion.

Una problemética adicional es que las caracteristicas ventajosas antes expues-
tas se ven deterioradas en condiciones de operacion no ideales. Con el objetivo
de definir el impacto en estas condiciones, se realizé un estudio del efecto de los
componentes parasitos y las no idealidades en las principales caracteristicas de
los convertidores multifasicos. Se determind, a partir de la revisién bibliografica,
que estos factores afectan principalmente el valor medio y el ripple de la corriente
total, ambas caracteristicas de fundamental interés en las aplicaciones descriptas.

Respecto al ripple de la corriente total, se determiné que el factor predomi-
nante en su deterioro son las diferencias entre el valor de los inductores de fase,
principalmente si se tiene en cuenta que su efecto no se puede eliminar totalmen-
te por medio de estrategias de control. Adicionalmente, no se evidenciaron en la
literatura estudios que permitan cuantificar este deterioro en cualquier condicion
de tolerancias en los inductores, lo cual dificulta determinar las caracteristicas del
ripple total en forma general y, en consecuencia, el disefio de estrategias tendientes
a mitigar este problema en forma eficiente.

Con el objetivo de cuantificar el efecto de las diferencias entre los inductores
de fase, se presenté un método que permite caracterizar el ripple de la corriente
total bajo cualquier condicién de diferencias entre los inductores. Esta caracte-
rizaciéon permitié encontrar expresiones generales para el ripple de la corriente
total y, a partir de estas expresiones, derivar magnitudes tales como su valor pi-

co, valor RMS y contenido armoénico. La validacién del método de caracterizacion
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propuesto se realizé a partir de ensayos experimentales sobre un convertidor mul-
tifasico de tres fases, los cuales muestran que las expresiones obtenidas predicen
adecuadamente el ripple de la corriente total en un caso real.

Esta caracterizacién permitié ademaés el desarrollo de un método para mitigar
el problema generado por diferencias en el valor de los inductores, basado en ajus-
tar la secuencia de sincronizacion de las fases. El método propuesto se basa en
algoritmos genéticos y en una funcion de costo generada a partir de la caracteriza-
cién antes propuesta, para obtener la secuencia de disparo de llaves que minimice
el contenido de frecuencia de conmutacion y de sus arménicos en el ripple total.
A partir de simulaciones, se pudo determinar que el método propuesto obtiene
mejores resultados que la Unica estrategia, existente en la literatura, que utiliza
el mismo principio. Respecto de esta estrategia, el método propuesto permitio,
por ejemplo, una reduccion superior a 3 veces en la componente de frecuencia
de conmutaciéon, y 10 veces en la segunda armoénica de esta componente en el
ripple total, en un convertidor de ocho fases con una tolerancia en los inductores
de 10 %. Adicionalmente, se evalué el ripple de tensién en un filtro conectado al
punto comun entre fases para distinto niimero de fases, comparando los resultados
del método propuesto con el peor caso y con los obtenidos mediante la estrategia
propuesta en la literatura. Particularmente, para 10 fases se obtuvo una mejora
en la amplitud del ripple de tensién de 88 %, respecto al peor caso, y de 60 %,
respecto a la estrategia propuesta en la literatura.

Por otro lado, se determiné que la precision en el valor medio de la corriente,
asi como también el impacto de los elementos parasitos sobre esta caracteristica,
esta directamente relacionada con el control de corriente utilizado. En este senti-
do, se evaluaron las principales estrategias de control presentes en la literatura,

para determinar su precision en el valor medio y su respuesta dinamica. Como
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conclusién, se determind que los controles existentes no son capaces de satisfa-
cer, en forma conjunta, todos los requerimientos presentes en las aplicaciones de
interés. Se determiné que para algunas de estas estrategias de control, el tiem-
po de establecimiento ante perturbaciones abarca varios ciclos de conmutacion
y, en otras estrategias, el valor medio de la corriente resulta dependiente de los
parametros del sistema y de sus elementos parasitos.

Como solucién a este problema, se presenté un control de corriente que per-
mite satisfacer los requerimientos de dinamica y seguimiento del valor medio de
la referencia en todo el rango de operacién del convertidor. El control propuesto
se basa en sincronizar los cruces por cero del error de corriente con una senal
de sincronismo independiente por fase y en la utilizacion de tres bandas de com-
paracion. Estas bandas se utilizan para determinar las pendientes del error de
corriente, sin utilizar aproximaciones ligadas al valor de los elementos parasitos
del convertidor, y para optimizar la respuesta dinamica mediante la detecciéon de
las diferentes condiciones transitorias. La propuesta fue validada mediante ensa-
yos experimentales sobre el prototipo de un convertidor de tres fases. Se comprobé
que el control propuesto recupera la condiciéon de estado estacionario en menos
de dos ciclos de conmutacién, lo cual permite satisfacer los requerimientos tran-
sitorios en las aplicaciones de interés. Adicionalmente, el méximo error medido
en el valor medio se encuentra dentro de los valores esperados, respecto a las to-
lerancias, dispersiones y alinealidades del transductor de corriente y sus circuitos

asociados.

7.1. Trabajos Futuros

Los avances realizados en esta tesis pueden ser extendidos a aplicaciones re-

lacionadas con la inyeccion de energia a la red eléctrica proveniente de fuentes
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fotovoltaicas. Las investigaciones realizadas muestran que los convertidores mul-
tifasicos son aptos para estas aplicaciones, ya que permiten mejorar aspectos
esenciales tales como eficiencia del convertidor y el seguimiento del punto de
maxima transferencia de potencia (MPPT), entre otros.

La eficiencia del convertidor depende principalmente de las pérdidas de poten-
cia por conduccién y conmutacion de las llaves semiconductoras. Los convertidores
multifdsicos permiten ajustar el balance entre éstas pérdidas, en funcion de la de-
manda de carga, mediante el control de la cantidad de fases activas. Un desafio de
esta estrategia es realizar dicho ajuste, reduciendo el tiempo transitorio necesario
para reconfigurar el adecuado desfase de senales de control, de modo de mantener
una buena caracteristica de atenuacién del ripple de la corriente total. Adicional-
mente, la problematica de la eficiencia del convertidor se ha abordado mediante
el uso de técnicas de control de corriente que operan al limite entre el modo de
conduccién continua (CCM) y discontinua (DCM). Estas técnicas tienen como
objetivo efectuar la conmutacion de las llaves con corriente nula para reducir las
pérdidas por conmutacién. Sin embargo, tienen el inconveniente de generar un
ripple de gran amplitud cuando se requieren elevados valores medio de corriente,
por lo cual el correcto intercalado entre los ripples de fase resulta esencial, y las
dispersiones en los componentes del convertidor toman gran preponderancia en
las caracteristicas de filtrado.

En relacion a la maxima transferencia de potencia, existen dos aspectos im-
portantes a satisfacer. En primer lugar, es necesario que el convertidor tenga una
buena respuesta dindmica que permita recuperar la condiciéon de MPPT ante per-
turbaciones en la carga y/o en la fuente de entrada. En segundo lugar, se busca
que durante la operacién en estado estacionario el convertidor presente un fun-
cionamiento lo mas préximo posible al punto de MPPT, es decir que el ripple de

la corriente tomada de la fuente de entrada sea lo mas pequeno posible, de modo
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de reducir el corrimiento respecto a este punto de operacién y las exigencias sobre
los elementos de filtrado. En tal sentido, los convertidores boost multifasicos han
mostrado caracteristicas ventajosas en torno a estos dos aspectos. Sin embargo,
resulta de interés evaluar en qué medida las ventajas de este convertidor se ven
afectadas por la existencia inevitable de dispersiones de los componentes. Luego,
el desafio con esta problemaética es el desarrollo de nuevos métodos de control que
mitiguen los efectos de dispersion de los componentes, y permitan asi maximizar
la transferencia de potencia en todo momento, y reducir las pérdidas y el costo en
los elementos de filtrado del convertidor. Esta reduccion en las exigencias sobre
los elementos de filtrado puede, ademés, mejorar la vida 1util y el tiempo medio
entre fallas de este tipo de convertidores.

Otra problematica en el empleo de convertidores multifdsicos para estas apli-
caciones se presenta en el caso de emplear un arreglo paralelo de paneles foto-
voltaicos cada uno de los cuales se encuentra sometido a diferentes condiciones
de radiacion, temperatura, y humedad. En tal sentido, cada fase del convertidor
puede operar con diferentes niveles de corriente y ciclos de trabajo. En este caso
la principal problematica es el desarrollo de un sistema de control que permi-
ta la operaciéon en condiciones asimétricas entre fases, minimizando el ripple de
corriente total para cualquier punto de operacién.

Como puntos salientes, se vislumbran los siguientes aspectos a resolver:

= Control dindmico del balance entre pérdidas de conmutacién y conduccion

mediante el ajuste del niimero de fases activas.

= Minimizaciéon de las pérdidas por conmutacion del convertidor mediante

nuevos métodos de control y/o configuraciones topolégicas.

= Optimizacion de la respuesta dindmica y seguimiento de la referencia ante

variaciones en la fuente de entrada y/o en la carga.
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= Minimizacion del ripple total en condiciones de asimetrias entre fases, cuan-
do se emplean fuentes de entradas basadas en arreglo de paneles fotovoltai-

COS.

Cada uno de estos aspectos es un campo de trabajo importante en el cual se
pueden realizar aportes novedosos, tanto desde la 6ptica académica como de su

potencial desarrollo aplicado.

7.2. Publicaciones Derivadas de la Tesis

= P.D. Antoszczuk, R.G. Retegui, M. Funes, y D. Carrica. Optimized imple-
mentation of a current control algorithm for multiphase interleaved power
converters. IEEE Transactions on Industrial Informatics, 10(4):2224-2232,
Nov 2014. ISSN 1551-3203. doi: 10.1109/T11.2014.2362071

= P.D. Antoszczuk, R.G. Retegui, N. Wassinger, S. Maestri, M. Funes, y
M. Benedetti. Characterization of steady-state current ripple in inter-
leaved power converters under inductance mismatches. IEFE Transac-
tions on Power FElectronics, 29(4):1840-1849, 2014. ISSN 0885-8993. doi:
10.1109/TPEL.2013.2270005

= Pablo Antoszczuk, Rogelio Garcia Retegui, Sebastian Maestri, Marcos Fu-
nes, Nicolas Wassinger, y Jorge Arean Olivares. Control digital de corriente
para convertidores interleaved. In X'V Reunion de Trabajo en Procesamiento

de la Informacion y Control, 16 al 20 de septiembre de 2013, 2013

= Pablo Antoszczuk, Rogelio Garcia Retegui, Marcos Funes, Sebastian Maes-
tri, y Nicolas Wassinger. Método de ordenamiento de secuencia de disparo
de llaves para convertidores interleaved. In XXIV Congreso Argentino de

Control Automdtico, AADECA 201/. ISBN: 978-950-9999/-8-0, 2014
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Apéndice A

Exigencias en Fuentes Para Fisica

de Altas Energias

A.1. Introduccion

Los convertidores multifasicos pueden proporcionar una alternativa muy atrac-
tiva en el segmento de aplicaciones de alta potencia y altas prestaciones, donde
se requiere controlar corrientes del orden de cientos o miles de amperes, con
exigentes especificaciones de precisién y respuesta transitoria. Este tipo de reque-
rimientos se presenta, por ejemplo, en convertidores utilizados en fisica de altas
energfas [15, 16, 17, 18]. Sin embargo, en estas aplicaciones, existen desafios muy

exigentes en cuanto al control de la corriente.

A.2. Fuentes de corriente pulsada

En el campo de fuentes de corriente pulsada, como las presentadas en [15,

16, 18], se requiere generar pulsos de corriente de forma trapezoidal, con elevada

precisién, sobre una carga inductiva. La amplitud del pulso de corriente es del
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orden del kiloampere, y la duracién de la parte plana (flat-top) de algunos mi-
lisegundos. Por otra parte, los tiempos de ascenso y descenso son del orden del
milisegundo. En estas aplicaciones, para controlar la corriente de forma eficiente,
se recurre a una topologia compuesta por multiples estructuras que se conectan
secuencialmente en el tiempo. Estas estructuras, que se ilustran en la Fig. A.la,
poseen diferentes capacidades de tension y corriente, dependiendo de la etapa del
pulso en la que operan, Fig. A.1b.

Estructura 1: Alta tensién
Alta corriente (kA - kV)

b

ir
Estructura 2: Media tensién Seleccién de Etapa 1 Etapa 2 Etapa 3
Alta corriente (kA - cientos de V) estructura .
. YRef
- 1L
ir ==
N —— | S
1 Circuito [2 © e
L () i ; de
1
f t acople
Estructura 3: Media tensién Carga
Baja corriente
(decenas de A - cientos de V)
O_A, Ascenso Flat-top Descenso} t
— écople
(a) Diagrama simplificado. (b) Etapas del pulso de corriente.

Figura A.1: Fuente de corriente multiestructura.

En esta aplicacién, se requiere alcanzar una corriente elevada con un tiempo
de ascenso reducido, por lo que las pendientes de la corriente en la etapa de as-
censo y descenso son muy elevadas. Por lo tanto, debido a la naturaleza inductiva
de la carga, la tension necesaria para generar estas pendientes es muy elevada.
Luego, en estas etapas se utiliza la estructura 1, que entrega la tensién necesaria

a la carga y posee gran capacidad de corriente. Debido a que esta estructura se
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conecta solo durante el tiempo de ascenso y descenso, su frecuencia de conmu-
tacion es muy reducida (del orden del periodo del pulso) y, por lo tanto, puede
ser implementada con dispositivos con gran capacidad de corriente y tension. Por
otro lado, la tensién necesaria en la etapa 2 (flat-top) estd determinada solo por
la parte resistiva del inductor de carga, por lo que se seleccionan las estructuras
2 y 3, de menor tensién. La estructura 2 proporciona una corriente ir, con un
valor medio igual al valor de flat-top (iges), que permite controlar la corriente en
la carga con moderada precision. Debido a la elevada magnitud de ig.s, es posible
utilizar un convertidor multifasico para la implementacién de esta estructura, ya
que permite reducir las exigencias sobre los dispositivos semiconductores y, por
lo tanto, operar a una frecuencia de conmutacién del orden de algunas decenas
de kilohertz. Por su parte, la estructura 3 es un filtro activo que suministra la
diferencia entre ir e ig.f, lo cual busca satisfacer los requerimientos finales de
precisién y tiempo de establecimiento. Por lo tanto, esta estructura se disena pa-
ra operar a baja tension y corriente, de forma de obtener elevadas frecuencias de
conmutacién. Si bien la metodologia de miiltiples estructuras permite controlar
eficientemente la corriente sobre la carga, en el instante de conmutacién entre
estructuras se produce un transitorio de acople, como se puede observar en la
Fig. A.1b. La reduccion de este transitorio por medio del convertidor multifasico
permite limitar las exigencias sobre el filtro activo y, por lo tanto, obtener la fre-
cuencia de conmutacién necesaria para satisfacer los requerimientos de precision.
De esta forma, el control del convertidor multifasico debe ser capaz de recuperar
el correcto intercalado entre las fases en unos pocos ciclos de conmutacion. Una
exigencia adicional en este tipo de aplicaciones es la disminucién en la tension
de entrada del convertidor durante el flat-top, debida a la descarga del capacitor
conectado en este punto. Por lo tanto, para limitar los requerimientos de corriente

media sobre el filtro activo, el control del convertidor multifasico debe ser capaz
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de seguir el valor medio de la referencia y mantener el correcto intercalado entre

los ripples de fase, a pesar de la variacion en la tensién de entrada del convertidor.

A.3. Fuentes para moduladores para klystron

Otro ejemplo donde la utilizacién de convertidores multifdsicos resulta atrac-
tiva, se puede observar en moduladores para klystron [17, 39]. El klystron es un
dispositivo que se utiliza, en fisica de altas energias, para generar una potencia de
radio frecuencia (RF) constante, mediante la aplicacién de una tensién constante
a su entrada. En estas aplicaciones, para reducir el consumo y el volumen del
sistema, se aplica la potencia en el klystron solo cuando es requerida, es decir, en
forma pulsada. En la Fig. A.2a se muestra un diagrama en bloques del modulador
para klystron, mientras que la Fig. A.2b muestra las formas de tension del capa-
citor principal V/,, de la tension sobre la carga Vj,, y de la tension y corriente de

una fuente serie denominada bouncer activo Vg e ig, respectivamente.
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(a) Diagrama en bloques simplificado. (b) Formas de onda.

Figura A.2: Fuente para klystron.
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En el instante inicial del pulso, se cierra el interruptor principal M,,, lo cual
aplica la tensién V,, al primario del transformador de pulsos. Debido a la descar-
ga de C),, la tension V,, cae con el tiempo. El propdsito del bouncer activo es
compensar esta caida de tensién en V,,, y la caida producto de la respuesta del
transformador de pulsos, de forma de lograr una tensién constante en Vj,. Por
lo tanto, el bouncer activo es una fuente de tension cuya salida varia desde cero
a algunos cientos de volts, y con requerimientos de corriente del orden de varios
cientos de amperes.

Debido a los requerimientos de corriente y a la necesidad de un ripple reducido
durante el pulso, los convertidores multifasicos proporcionan una soluciéon para
la implementacion del bouncer activo. La principal problemaética en el control de
corriente de esta fuente radica en lograr un control preciso en la zona plana del
pulso, en forma conjunta con la respuesta dinamica requerida. Adicionalmente,
es necesario reducir tanto como sea posible el ripple de la tension, de forma tal de
minimizar el contenido armoénico de la senal de salida. Por lo tanto, el control de
corriente del bouncer activo debe ser capaz de mantener el correcto intercalado
del ripple, y el seguimiento del valor medio de la referencia de corriente, a pesar
del cambio en forma de rampa en la tension de salida y de las variaciones abruptas

en la referencia de corriente.

A.4. Resumen de las exigencias en fuentes para
fisica de altas energias

En las aplicaciones antes descriptas, los requerimientos y exigencias sobre los

convertidores multifasicos se pueden resumir en:

» Reducido tiempo de establecimiento: del orden del ciclo de conmutacion,
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ante perturbaciones en las tensiones de entrada y salida o cambios en la

referencia de corriente.

= Seguimiento preciso del valor medio de la referencia de corriente: inmunidad
a la variacién de parametros del convertidor, tensiones de entrada y salida,

e impedancia de carga.

= Reducido ripple en la corriente total: correcto intercalado de los ripples de

fase en todo el rango de operacion.

El principal desafio en estas aplicaciones es satisfacer estos requerimientos en
forma simultdanea, los cuales en principio pueden generar relaciones de compro-
miso entre las especificaciones de precision y respuesta dinamica del control de

corriente.



Apéndice B

Calculo de Pérdidas en

Convertidores Multifasicos

B.1. Introducciéon

Las pérdidas mas significativas en el convertidor multifasico se pueden resumir
en pérdidas en el inductor de fase y pérdidas en las llaves semiconductoras. Para
el calculo de las pérdidas se considera el caso particular de un convertidor buck

multifasico, como el ilustrado en la Fig. B.1.
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Figura B.1: Convertidor buck multifasico.
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B.2. Pérdidas en el inductor de fase

Las pérdidas en el inductor de fase se deben principalmente a la potencia
disipada en su resistencia serie equivalente ESR; . La corriente RMS en el inductor

de fase L; se puede expresar como:

. -2 .
ULjrms = \/ U + AZjRMS2 (B'l)

donde 7; el valor medio de la corriente de la fase j, y Aij,,.. es el valor RMS del
ripple de corriente en dicha fase. Luego, para el caso de un convertidor buck de

N fases, ir;,,s se puede expresar como:

s (N, D) = \/ i () (TROxDIaYT gy

La potencia disipada en la resistencia serie equivalente del inductor ESRp,

esta dada por:

, _ 1\ (VinD(1 00D)Tyy\”
PLj = ZLjRMSQESRLj = (7,]-2 + (2\/5) < Lj ESRLj <B3)

B.3. Pérdidas en los dispositivos semiconducto-
res

En aplicaciones de alta potencia, normalmente se seleccionan transistores bi-
polares de puerta aislada (IGBT, del inglés Insulated Gate Bipolar Transistor),
debido a su mayor tensiéon de bloqueo [19]. Las pérdidas en el convertidor se

pueden dividir en:

» Pérdidas por conduccién: P.,,q = P.opar + P.onap, donde P.,.qr son las
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pérdidas en el IGBT y P..,qp son las pérdidas en el diodo.

= Pérdidas por conmutacion: Py, = Py,7+ Pswp, donde Py, r son las pérdidas

en el IGBT y P,,p son las pérdidas en el diodo.

por lo tanto, Pr = P.ynq + Psw.

B.3.1. Pérdidas por conduccién

Las pérdidas por conduccion del IGBT se pueden calcular usando un modelo
aproximado del dispositivo. Este modelo consiste en una fuente de tensién (Vo)
con una resistencia serie (r.). El valor de estos parametros se puede calcular a
partir de las curvas provistas en la hoja de datos de cada dispositivo en particular,
tal como se ejemplifica en la Fig. B.2. En estas condiciones, la caida de tensién

colector-emisor, Vg, en el IGBT de una fase dada se puede expresar como:

Ver = Vero + reic (B.4)

donde 7. es la corriente de colector.
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Figura B.2: Modelo del IGBT para el calculo de las pérdidas por conduccion.

De forma andloga, y utilizando la misma aproximacion, la caida de tension en

el diodo de rueda libre, Vp, se puede expresar como:

Vp = Vpo + rpip (B.5)

donde 7p es la corriente del diodo polarizado en directa.
La potencia media del IGBT, en el intervalo D de un periodo de conmutacién,
se puede expresar como:
1 Tsw 1 Tsw
Por = D— / Vepiedt = D— / (Vepoic + reic”) dt
Tsw 0 Tsw 0
=D (VCEOfC + rcz'cRMS2) (B.6)

donde 7. es la corriente de colector media e lenns € €l valor RMS de la corriente
de colector. Asumiendo que la corriente total iy se divide en forma equitativa

entre las corrientes de fase, y operando de forma andloga que para el calculo de
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la corriente en el inductor de fase:

S R I

Luego, reemplazando (B.7) y (B.8) en (B.6):

Por = DVCEO% + Dr, ((%)2 - (2\1/5)2 (VIND(lLOOD)TS‘“f) (B.9)

Anélogamente, la potencia media en el diodo, que conduce durante el intervalo

(1 0oD) del periodo de conmutacién, estan dadas por:

1
PC’D = (1 OOD)VDONT—F

o ((5)'+ () (=22))

En las expresiones (B.9) y (B.10) se puede observar que existen dos términos

principales que determinan la potencia disipada por conduccion en estos disposi-
tivos. El primer término es proporcional a la tension Vg 0 Vpg v a la inversa del
numero de fases 1/N. El segundo término, por otra parte, representa la disipacién
de potencia en la resistencia serie del IGBT, r., o del diodo, rp, determinada por
el valor RMS del ripple de fase. De forma similar a las pérdidas en el inductor de
fase, este término se divide a su vez en dos términos, el primero es proporcional
a 1/N? y el segundo depende de las caracteristicas del ripple de fase.

De la misma forma que con las pérdidas en el inductor de fase, las expresio-
nes (B.9) y (B.10) muestran que es necesario distribuir en forma equitativa la
corriente total entre las N fases, para distribuir las pérdidas por conduccién de

igual forma entre todos los componentes del convertidor.
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B.3.2. Pérdidas por conmutacion

Las pérdidas por conmutacion se pueden calcular a partir de la energia de
encendido y apagado del IGBT y del diodo de rueda libre. La energia involucrada
en el proceso de encendido del IGBT, F,,r, se puede determinar mediante la suma
entre la energia de encendido sin considerar el proceso de recuperacion inversa
del diodo de rueda libre E,,r;, v la energia producto de esta recuperacion inversa
Eonprr, tal como se muestra en (B.11). Estas magnitudes se proporcionan por los

fabricantes en las hojas de datos de cada dispositivo.

EonT = EonT'i + EonDrr (Bll)

El fenémeno de recuperacion inversa del diodo se da cuando el IGBT realiza
una transicién del estado de apagado al estado de encendido. Durante esta tran-
sicion, el diodo no es capaz de bloquear la tension negativa hasta que se agota la
carga almacenada en la juntura y se carga la capacidad de la zona de desercion, la
carga total involucrada en este proceso se denomina carga de recuperacion inver-
sa, (). Por lo tanto, durante este intervalo, denominado tiempo de recuperacion
inversa t,,, la tension colector-emisor del IGBT es aproximadamente igual a la

tension de entrada Viy. Luego, la energia de recuperacion inversa esta dada por:

EonDr'r - Qr'r‘/IN (B12)

La energia involucrada en el proceso de apagado del IGBT, E,gr también
es un dato suministrado por los fabricantes de semiconductores a través de sus
hojas de datos. La energia del diodo en este proceso normalmente es despreciable,

EoﬁD ~ 0.
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Luego, las pérdidas por conmutacién estan dadas por:

Psz - (EonT + EoﬁT) fsw (B13)

Pst = (EonD + EoﬁD) fsw ~ oansw <B14)

Con el objetivo de determinar la dependencia de las pérdidas por conmutacién
con el numero de fases del convertidor multifasico, se puede asumir que, para una
dada temperatura, resistencia de gate y tension colector-emisor del IGBT, las
energias son proporcionales a la corriente [19, 20]. Luego, si i,, es la corriente en
el instante en el que el IGBT conmuta del estado apagado al estado encendido, e

iof €l caso contrario:

Eon . Eo .
Psz = ( ; 4 Lon t+ - ﬁTZoﬂ) fsw (B15)
lnomT lnomT
Eon .
Pst ~ - & Zonfsw (B16)
tnomD

donde ipomt € thomp SON las corrientes nominales para las cuales las energias del
IGBT y del diodo, respectivamente, fueron especificadas en las hojas de datos.
Las corrientes i, € o5 dependen de la topologia utilizada. Para el caso de un
convertidor buck multifasico, y asumiendo que ir se divide en forma equitativa

entre las N fases, los valores de estas corrientes estan dados por:

, ir Al iy ViyD(10oD)T,,

= 2 o — ~ B.1
Ton N 00 5 N 00 7 (B.17)
 ir Al ip VinD(10oD)Th

- = 4 2 B.1
Zoﬁ N + 9 N + L ( 8)

Luego, las pérdidas por conmutacién para una dada ip en funcién de N se
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pueden calcular mediante:

E,, E.prir E, Eor VinD(1 00D
Psz: (MZ_T—'— FT T VIN ( o0 )Tsw) fsw (Blg)

tnomT N inomT 2L
EonD Z7T EonD V}ND(l OOD)
Psw ~ . T . Tsw sw B.QO
P (ZnomD N OOZnomD 2L f ( )

A partir de (B.19) y (B.20) se puede determinar que, si la amplitud del ripple
es mucho menor que el valor medio de la corriente de fase, las pérdidas por

conmutacién dependen de 1/N, para una determinada fg,.

B.4. Pérdidas totales

Para determinar las pérdidas totales en los elementos semiconductores y el
inductor de fase, en funcién del nimero de fases NV, se suman las contribuciones

de conduccion y conmutacién para cada dispositivo:

PT = PcondT + Psz (B21)

PD - PcondD + Pst (B22)

La reduccién en las pérdidas posee numerosos beneficios,

= Permite disminuir el volumen y peso del inductor de fase.

= Permite disminuir el volumen de los elementos de refrigeracion, necesarios

para mantener los dispositivos operando en una zona segura.

= Permite reemplazar los dispositivos por alternativas con menores capacida-
des de corriente, los cuales pueden reducir el costo y el area necesaria para

el montaje.

» Permite incrementar la frecuencia de conmutacion de cada fase.



Apéndice C

Esquematicos del Control de

Corriente Propuesto

C.1. Introduccion

La implementacion de los circuitos de medicién, acondicionamiento de senales
y deteccion de cruces, correspondientes al control propuesto en el Capitulo 6,
se realiz6 en formato de carta europa 3U (220 mm x 100 mm). A continuacién se
presentan los diagramas esquematicos correspondientes a la placa de sensado, la
placa de acondicionamiento y deteccién de cruces, y el backplane (panel trasero
de interconexién), cuyas fotografias se muestran en las figuras C.1, C.2 y C.3,

respectivamente.
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cruces.

Figura C.3: Placa de interconexion trasera (backplane).
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Figura C.4: Esquemaético de placa de mediciéon de corriente.
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Figura C.5: Esquemiético de placa de acondicionamiento de senales y deteccién de cruces (bloques).
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Figura C.6: Esquematico de placa de acondicionamiento de senales y deteccion de cruces.
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Apéndice D

Publicaciones

D.1. Introduccion

Los trabajos que se presentan a continuacion, ordenados cronolégicamente,

resumen la investigacion realizada durante el desarrollo de la presente tesis.

P.D. Antoszczuk, R.G. Retegui, M. Funes, y D. Carrica. Optimized
implementation of a current control algorithm for multiphase interlea-
ved power converters. IEEFE Transactions on Industrial Informatics,
10(4):2224-2232, Nov 2014. ISSN 1551-3203. doi: 10.1109/T11.2014.
2362071

En este trabajo se presentan las principales problematicas asociadas a la im-
plementacion del control de corriente propuesto en Garcia Retegui et al. [27] en
dispositivos logicos programables. Adicionalmente, se presentan optimizaciones
tendientes a mejorar la utilizacién de recursos en la implementacion del control.
Los conceptos desarrollados en este trabajo fueron ampliados y utilizados en la

implementacion del control propuesto en esta tesis.
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P.D. Antoszczuk, R.G. Retegui, N. Wassinger, S. Maestri, M. Funes,
y M. Benedetti. Characterization of steady-state current ripple in in-
terleaved power converters under inductance mismatches. IEEFE Tran-
sactions on Power FElectronics, 29(4):1840-1849, 2014. ISSN 0885-
8993. doi: 10.1109/TPEL.2013.2270005

En este trabajo se desarrolla un método que permite caracterizar el ripple de
la corriente total, cuando existen diferencias entre los ripples de fase. Este método
utiliza los valores pico y la ubicacion de los ripples de fase, para determinar la
amplitud y el instante de ocurrencia de los picos locales en el ripple total. A partir
de este método es posible obtener caracteristicas de interés tales como amplitud

maxima, valor RMS o contenido arménico del ripple total.

Pablo Antoszczuk, Rogelio Garcia Retegui, Sebastian Maestri, Mar-
cos Funes, Nicolas Wassinger, y Jorge Arean Olivares. Control digital
de corriente para convertidores interleaved. In XV Reunion de Trabajo
en Procesamiento de la Informacion y Control, 16 al 20 de septiem-
bre de 2013, 2013

En este trabajo se presenta un control de corriente para convertidores mul-
tifasicos basado en el principio de cruce por cero sincronizado. El control pro-
puesto permite recuperar la condicion de estado estacionario en unos pocos ciclos
de conmutacion ante perturbaciones en las tensiones de entrada o salida, o cam-
bios en la referencia de corriente. Adicionalmente, debido a que no se recurre a
aproximaciones ligadas al valor de los elementos parasitos del sistema, el control

es capaz de seguir la referencia en forma precisa en todo el rango de operacion
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del convertidor.

Pablo Antoszczuk, Rogelio Garcia Retegui, Marcos Funes, Sebastian
Maestri, y Nicolas Wassinger. Método de ordenamiento de secuencia
de disparo de llaves para convertidores interleaved. In XXIV Congreso
Argentino de Control Automdtico, AADECA 2014. ISBN: 978-950-
99994-8-0, 2014

En este trabajo se presenta un método de ordenamiento de secuencia de dis-
paro de las llaves de cada fase basado en algoritmos genéticos y en el método de
caracterizacion propuesto en esta tesis. Este método permite encontrar un orde-
namiento de fases que reduce el contenido arménico del ripple total en un ntimero

reducido de iteraciones.

Pablo Antoszczuk, Nicolas Wassinger, Marcos Funes, Rogelio Gar-
cia Retegui, y Sebastian Maestri. Control de corriente para conver-
tidores interleaved con cancelacion de armoénicos basada en el ajuste
de las fases de los ripples. In XXIV Congreso Argentino de Control
Automdtico, AADECA 2014. ISBN: 978-950-9999/-8-0, 2014

En este trabajo se presenta una modificacion a la generacién de sincronismo
del control propuesto en esta tesis, que permite cancelar N/2 arménicos en el
ripple total a partir del ajuste del desfase entre los ripples. La implementacion
practica de este método presenta el desafio de implementar una correccion de
fase de pequena magnitud, que puede ser del orden de los retardos presentes en

el sistema.
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R. Garcia Retegui, M. Benedetti, M. Funes, P. Antoszczuk, y D. Ca-
rrica. Current control for high-dynamic high-power multiphase buck
converters. IEEE Transactions on Power Electronics, 27(2):614-618,
February 2012. ISSN 0885-8993. doi: 10.1109/TPEL.2011.2158658

En este trabajo se presenta un control de corriente para convertidores mul-
tifdsicos con alta dinamica. Este control se basa en sincronizar los cruces por cero
de cada con una senal de sincronismo, y tiene la principal caracteristica de recu-
perar la condicién de estado estacionario en unos pocos ciclos de conmutacion.
Para realizar los calculos, se recurre a la aproximacion de las pendientes del error

de corriente a partir de las tensiones de entrada y salida del convertidor.

S. Maestri, R.G. Retegui, P. Antoszczuk, M. Benedetti, D. Aguglia,
y D. Nisbet. Improved control strategy for active bouncers used in
klystron modulators. In Power Electronics and Applications (EPE
2011), Proceedings of the 2011-14th European Conference on, pages
1 -7, 30 2011-sept. 1 2011

En este trabajo se presentan las problematicas asociadas al diseno de los lazos
de control en moduladores para Klystron. Particularmente, se introduce el uso
de convertidores multifdasicos en la implementacion de una fuente serie, que tiene
como objetivo compensar la caida de tension producto de la descarga del capacitor

de entrada y de la respuesta del transformador de pulsos.
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Optimized Implementation of a Current Control
Algorithm for Multiphase Interleaved
Power Converters

Pablo D. Antoszczuk, Student Member, IEEE, Rogelio Garcia Retegui, Marcos Funes, Member, IEEE,
and Daniel Carrica, Senior Member, IEEE

Abstract—Multiphase converters have become an attractive
alternative for high-current power converters due to their inher-
ent reduction of semiconductor stress. Additionally, total current
ripple frequency can be increased and its amplitude decreased
by the phases ripple interleaving. These converters require a dif-
ferent number of phases and control specifications depending on
the application. A wide range of applications imposes challeng-
ing requirements in the control algorithm and its implementation,
such as digital platforms and resources optimization. A previous
proposal presented a current control algorithm developed to pro-
vide a solution to the highly demanding constraints present in
high-power applications, where short settling times are required
when fast transients in the current reference or the load volt-
age are present. This work presents the implementation of the
above-mentioned algorithm and its optimizations, aimed to obtain
a modular and efficient design. The proposed implementation and
system scalability are evaluated by means of an experimental
setup.

Index Terms—Current control, current ripple, field pro-
grammable gate array (FPGA) implementation, interleaved power
converters, power conversion.

I. INTRODUCTION

N THE FIELD of power current sources, such as in

grid-connected inverters, automotive applications, power
factor correction (PFC) converters, and voltage regulator mod-
ules (VRM) among others [1]-[6], multiphase buck converters
(Fig. 1) have become an attractive alternative to deliver high
currents. The use of IV phases allows the distribution of high
current among different paths, thereby reducing the conduction
and commutation losses of switching devices. Additionally, the
control of these converters allows to interleave the phases ripple
so as to reduce the total ripple amplitude and increase its fre-
quency. This feature is depicted in Fig. 2 for a multiphase con-
verter operating in continuous conduction mode (CCM), where
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the relationship between the steady-state phase current ripple
and the total current ripple for a two-, three- and six-phase con-
verter is shown [7]. The number of phases in multiphase power
converters can then be selected according to each particular
application, in order to improve the output ripple characteris-
tics, reduce the stress of the semiconductor devices, or improve
fault tolerance by increasing the parallel stages [8]-[11].

The control of multiphase converters must ensure the even
distribution of the current among phases, and the correct inter-
leaving of the current ripple. Numerous control techniques
have been published. Peak current mode control (PCMC) and
its modifications provide intrinsic current protection, and are
simple to implement [12], [13]. On the other hand, average cur-
rent mode control (ACMC) and its modifications have good
stability, noise immunity, and fast response [14]-[16]. These
techniques are capable of correcting perturbations in the cur-
rent reference and disturbances in the load voltage along several
switching periods [17], [18].

In high power applications, such as high current-pulsed
power converters and the internal current-controlled loops of
high voltage power converters, the switching frequency is lim-
ited due to the semiconductor devices technological limitations
[18]-[20]. Additionally, in these applications, disturbances
such as major changes in the current reference and load voltage
are present. Load voltage perturbations, which are a conse-
quence of current reference or load variations, modify ripple
slopes and amplitude. The use of the aforementioned current
control techniques in the applications where the described dis-
turbances are present, produces nonacceptable transitory times.
In order to solve these settling-time limitations, Garcia Retegui
etal. [21] presented a current control based on synchronism ref-
erence signals in order to adjust the zero-crossing of the phase
current error. This algorithm is capable of recovering the inter-
leaving among phases with a reduced-transitory time and error.

Even though the calculations required by [21] are simple
and not highly demanding, requirements and system complex-
ity increase with the number of phases. These calculations may,
therefore, limit the maximum number of phases and switching
frequency for a given digital platform. Resources optimization
and digital platform selection are consequently important issues
that must be addressed for implementation.

Regarding the digital platform, different choices to perform
the algorithm computation are available, such as digital signal
processors (DSPs) or programmable logic devices (PLDs). The
main drawback of DSPs is the difficulty in taking advantage of

1551-3203 © 2014 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications_standards/publications/rights/index.html for more information.
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Fig. 2. Total ripple attenuation in CCM as a function of the duty cycle, for
different phase numbers.

the potential parallelism of the current control algorithm [22].
This drawback may limit the system flexibility when different
number of phases are required. On the other hand, the parallel
processing capabilities of programmable logic devices allow to
implement the control in a modular way, increasing the flexi-
bility and easing optimization. Particularly, field programmable
gate array (FPGA) is an attractive solution given its simplicity
and availability as a standard component. The use of this tech-
nology to develop and improve digital control systems has been
well documented and exemplified in the literature [23]-[26].

In this work, practical implementation aspects for the algo-
rithm proposed in [21] are presented. The optimizations
required for the efficient utilization of the available resources
are dealt with. These optimizations focus on algorithm imple-
mentation for converters with different number of phases,
without degrading the switching frequency. The optimizations
and practical implementation approaches described may be
extended to different control algorithms. The proposed con-
trol algorithm implementation and scalability are evaluated by
means of an experimental setup.

II. CURRENT CONTROL ALGORITHM

The current control algorithm proposed in [21] is based on
the independent control of each phase switching instants, for
converters operating in CCM. Switching instants are calculated
to match each phase current-error zero-crossings with a
synchronism signal, generated internally by the current control.
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TABLE I
CURRENT CONTROL NOMENCLATURE

Current reference

by Phase-i phase current

fei Phase-i current error i.; = tper — i
; Phase-i switch driving signal

Vin . Vo Input and output voltage

Ving +Vaa Digital input and output voltage

Synci Phase-i synchronization signal

Tsyne Synchronization signal period

Tg Switching period
Time error between i. zero crossing and syncroniza-

te(k) tion signal at instant k
f,hp“ﬁ + 1) Next semi-period time: th(k-i—i) — 152)&_3(:“3}
tow(k +1) Interval between i. zero crossing and PWM; switch-

ing instant

fram T o I
ADC Lo
Vo _l Vo

i Zero Phase-i

IRer el =
Crossing | current
i detection control
i

Fig. 3. Phase ¢ control block diagram.

PWM, | Phased |

power
converter

For the sake of clarity, Table I shows the nomenclature of
[21]. Additionally, in order to illustrate the current control
input signals, Fig. 3 shows the block diagram corresponding
to phase-i current control. Current error %.; iS generated by
substracting the phase current from the current reference, i.e.,
lei = IRef — I4. The zero-crossing instants of ¢.; are detected
by the zero-crossing circuitry. Current control block uses this
zero-crossing information, and the acquired input and output
voltages Vinq and Vg for the algorithm calculations. It is
worth noting that, by using the above-mentioned definitions,
steady-state total mean current is It = Niges.

The control algorithm calculates, for each phase, the time
that the switch must remain in its current state before com-
mutation, measured from ¢, zero-crossings. This time, defined
as switching time %4, is calculated so as to adjust 7. zero-
crossings with its corresponding synchronism signal, in such
a way that the steady-state switching period is equal to the syn-
chronism period T's = Tgyyc. Additionally, in the synchronized
condition, the phase-shift between phases ripple is determined
by the phase-shift of the synchronism signals. As an example,
Fig. 4 shows the current error (i.1,2,3) and the corresponding
synchronism signals (Syncl, Sync2, Sync3) for a three-phase
converter operating in steady-state condition. It should be noted
that the synchronism signals are not only a time reference for
the ¢, zero-crossing instants, but also indicate the correct i,
slope sign in those instants.

Assuming that the time constant associated with the induc-
tors and their resistive component is much higher than the
switching period, the current ripple can be approximated by lin-
ear segments. Fig. 5 illustrates ¢, and the synchronism signal
for a single phase, where the instants (k — 1), (k), and (k + 1)
are defined at the same instants as the synchronism signal. As
it can be seen, at (k — 1), the zero-crossing with positive slope
occurs simultaneously with a positive synchronism signal, thus,
the synchronization error ¢t.(k — 1) = 0. At time (k), however,
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due to a small perturbation in i., the zero-crossing with nega-
tive slope occurs at a different instant than the corresponding
synchronism signal, i.e., t.(k) # 0. Then, the switching time,
which adjusts the zero-crossing at (k + 1), measured from the
negative-slope zero-crossing at (k), is calculated as

p+ (k)
p+(k) — p—(k)

where p, (k) and p_ (k) are the positive and negative slopes,
and ty,, (k + 1) is the duration of the next semiperiod, defined as

tw(k+1) = “tpp(k+ 1) (1)

thp(k+1) = % —teo(k). (2)

The synchronization error t¢.(k) can be negative or positive
depending on whether the zero-crossing occurs before or after
the synchronism signal.

Assuming that the voltage drop in the semiconductor devices
and parasitic components is negligible with respect to the input
and output voltages, slopes p4 (k), and p_ (k) are approximated
as a function of the input and output voltages, measured in the
1 Z€ro-crossing point, as

p.,.(k) _ Vln(k) — ‘/O(k)

3)

p-(k) = — “4)
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then, (1) becomes

Vo (k)
Vin(K)

tow(k+1) = (1 — ) cthp(k+1). 5)

Analogously, the calculation of the switching time when
the 4. zero-crossing occurs with positive slope ¢, (k + 1) is
calculated as

Vo (k)
Vin (k)

Expressions (5) and (6) allow to synchronize the ¢, zero-
crossings with the synchronism signals. Additionally, the con-
trol algorithm takes into account situations that may arise under
large iR variations, or disturbances in the load voltage pro-
duced by said ir.y modification, in order to determine the
correct action to: 1) ensure the ig. tracking; and 2) optimize
the recovery of the synchronism after transitory conditions.

These situations are illustrated in Fig. 6, where a negative
TRef Step, which occurs immediately after the ¢, zero-crossing
with negative slope, is shown. As it can be seen, by using (5),
the system calculates the next commutation instant ¢,, leading to
a commutation opposite to iref tracking. These erroneous com-
mutations can be detected by checking the coincidence between
the slope of the current and the sign of the error, so as to inhibit
the commutation and repeat the calculation at (c).

At (c), however, the i, zero-crossing with negative slope
occurs close to a synchronism corresponding to the opposite
slope. By calculating the switching time using (5), the system
recovers the synchronized condition in the next positive syn-
chronism signal, as illustrated in Fig. 7 (Case 1). As it can

th(k+1)= “thp(k 4+ 1). (6)
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be seen, this condition generates a bigger transient amplitude
and setup time than Case 2, in which an anticipated commuta-
tion is performed in (c), and (6) is used for the computation
of the switching time. The anticipated commutation is per-
formed when t. (k) > Tgync/4, reducing the transient time and
amplitude.

III. DIGITAL IMPLEMENTATION

The advantage of implementing the current control algorithm
in a programmable logic device lies in the fact that it allows
the control tasks parallelization. Additionally, and given its for-
mulation, the current control algorithm implementation can be
designed for one phase and then easily replicated to an N-phase
system, providing modularity to the control system.

Fig. 8 shows a simplified-block diagram of the proposed
algorithm implementation. Each phase is composed of a com-
mutation unit, which commands the pulse width modulation
(PWM) signal as a function of the current state of the system;
and an arithmetic unit, which is controlled by the commuta-
tion unit to compute expressions (5) and (6). The commutation
and arithmetic units share information via internal control sig-
nals. The synchronism signal for each phase is generated by the
Sync signals generator block. Input and output voltages, Ving
and Vpg, required for 7. slope calculation, are provided by the
analog to digital converters (ADCs) control block.

A. Synchronism Signals Generation

The Sync. signals block generates N synchronism signals,
one for each phase. The time-shift between each signal is used
to interleave the steady-state phases ripples in order to obtain
optimal total ripple attenuation. Fig. 9 illustrates the generation
of phases 1 and ¢ synchronism signals, Syncl and Synci for an
N-phase system. As it can be seen, the synchronism signals are
generated by taking the most significant bit (MSB) of each
b-bits Ramp counter, which generates a square wave with
period Tsync. The rising and falling edges of Sync signals repre-
sent the positive and negative synchronization signals, respec-
tively. The correct time-shift between the N binary counters,
therefore, the synchronism signals, is performed by loading an
initial value at system start-up

1—1

L) — ob
Rampi(0) = 2 N

(N
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Fig. 9. Synchronism signals generation.

where Rampi(0) is the phase-i Ramp counter initial value and
7 is the phase number 1 < 7 < N.

It should be noted that in case the counter module is not
divisible by NV, there exists an error in the phase shift between
the synchronism signals. In this case, the maximum phase shift
error ey is the error corresponding to the least significant bit
relative to the counter module, as depicted in (8)

1
ey = 27r¥. ®)
Ramps counters further provide the time-base reference for
all the computations required by the control of each phase. The
precision for the calculation of tgy,, and therefore the PWM;
output, is then defined by the counter module. Additionally,
the steady-state switching frequency fs = 1/Ts is determined
both by the counter module and clock frequency, as shown

fo = 10K ©

Therefore, for a given switching frequency, if the precision is

to be increased, the clock frequency must be increased accord-

ingly, i.e., fork must be doubled for each additional bit in the

counters. In this way, as maximum fcrk is determined by the

efficiency of the design, maximum fg is directly affected by
the algorithm optimizations.

B. Arithmetic Unit

Equation (5) or (6) must be computed at every . zero-
crossing for the determination of the next switching time.
Solving these equations requires one product, one division and
one additional subtraction in (5). The practical implementation,
however, must take into consideration the particular capabili-
ties of the digital platform in order to optimize the available
resources.

The algorithm computation can be modified to profit from
the parallelization capabilities of the FPGA. By analyzing (5)
and (6), a generic tg,, calculation can be defined as

K> (k)

tew(k+1) = (de(k)> “thp(k+1)

where Ko (k) is (Vina(k) — Voa(k)) or Voa(k) depending on i,
slope sign at the zero-crossing instant, and Vi,q (k) and Vpa (k)

(10)
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are the input and output voltages provided by the ADCs control
block at every . zero-crossing instant.

The computation of (10) can be performed by increasing t,,
in every clock pulse and comparing this variable with the right-
side terms of the equation. Variable ¢, is then implemented by
means of a rising counter, sy, counter, which restarts at every
i, zero-crossing points. The instant at which t, is equal to (or
greater than) the right side of (10) indicates that the state of the
PWM; output can be changed. It is worth noting that, as tg
counters have the same module as Rampz counters, precision in
the PWM; output is also determined by the counters module 2°.

The computation can be further optimized for the imple-
mentation in programmable logic devices by avoiding the
quotient Ks(k)/Vina(k) calculation. Rewriting (10) as (11),
and performing the procedure described, the quotient is trans-
formed into two multiplications. Since division is a very expen-
sive operation and most programmable logic devices include
embedded multipliers, this modification leads to resources
optimization

Vind (k) - tew (k + 1) > Ka(k) - thp(k + 1). (11)

The computation of Vinq(k) - tew(k + 1) is performed at
each clock instant, and K (k) - tnp(k + 1) is calculated in each
i. zero-crossing. Vinq(k) and Vpq(k) are updated when the i,
zero-crossing points are detected. Voltage acquisition period
should be Tiample < Tsync/(2N), in order to provide updated
information for each phase zero-crossing points that span over
one synchronism period.

Equation (11) requires the 1, value calculation when the
i. zero-crossing point is detected. This value is computed
using (2) and the time reference provided by Ramp: counter.
Considering that ¢. (k) can be positive or negative and the two
possible slope sign at the 7. zero-crossing instant, four different
cases for the computation of ¢, (k + 1) arise.

1) Case 1: i, slope > 0, t, > 0 = typ(k+1) = & —ry.
2) Case 2: i, slope > 0, te < 0=ty (k+1) = % — 9.
3) Case 3: i, slope < 0,te < 0 = typ(k+1) = M — 3.

4) Case 4: i slope < 0, > 0=ty (k+1) =M —ry.
where 71, 19, r3, and r4 are the values of the Rampi counter
when the i. zero-crossing is detected, for each case, and
M = 2% — 1 is the counter final count. These cases are illus-
trated in Fig. 10, where C; is the zero-crossing signal of i;.
It can be noted that t;,, value is calculated by subtracting the
Rampi counter value from a constant, when i, zero-crossing is
detected.

Fig. 11 summarizes the arithmetic unit used to compute the
commutation instant for a single phase of the modulator. In this
figure, signals START_TSWi and END_TSW?3 are internal
control signals shared between the commutation and arithmetic
units, indicated as Int. Control in Fig 8. START_TSW3 is
generated by the commutation unit to initiate the tsw counter,
and END_TSW:3 is generated by the arithmetic unit when (11)
is satisfied, which indicates the commutation instant.

C. Commutation Unit

The commutation unit is composed of two subunits: commu-
tation rules and commutation state machine.
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1) Commutation Rules: Commutation rules provide infor-
mation about the optimal action that the control should perform
when the 7. zero-crossing is detected, or when %y, has elapsed.

As shown in Fig. 6, the commutation is enabled only when
there is a coincidence between the sign and the slope of i., in
order to ensure the correct iper tracking. As the sign of the i.;
slope is determined by the PWM; signal, and C; signal indi-
cate the i.; sign, they can be combined to determine whether
the commutation is enabled or not. The switching enable flag
for phase :SW_EN; is, therefore, implemented by perform-
ing the exclusive NOR (XNOR) function between PW M, and
C; signals

SW_EN,; = PWM,; & C;. (12)

SW_EN; is, therefore, used by the commutation state
machine to decide whether the PWM; state must be changed
or not when (11) is satisfied.

As previously stated, an anticipated commutation should
be performed in order to optimize the transient response if
the synchronization error ¢. (k) > Tsync/4. This condition can
be determined by performing the comparison between the syn-
chronization error and the constant Tgyn./4 by means of a
digital comparator, when a zero-crossing in i, is detected.

The detection of the aforementioned condition can be
optimized by avoiding the implementation of the digital
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comparator. Ramp: counter provides the synchronism signal
by taking its MSB bit, the next bit will, therefore, generate a
signal S,, with half the period of Synci, as shown in Fig. 12.
As it can be seen, as S, level is constant at Ty, /4 intervals,
it can be combined with Synci and PWM; signals in order
to determine whether the synchronization error is greater than
Tsync/4. If this scenario is detected, ANT_COMM; = 1 indi-
cates that an anticipated commutation should be performed in
order to optimize the transient response. All possible combi-
nations among these three signals are summarized in Table II,
which is implemented as the three-input XNOR function shown
in (13). ANT_COMM; state is verified by the commutation
state machine at every 7. zero-crossing, in order to determine if
the anticipated commutation must be performed.

This methodology allows to reduce the required resources
with respect to the implementation of a comparator and it is
independent from the counter module

ANT_COMM,; = PWM; ¢ Synci & S, . (13)

2) Commutation State Machine: This block controls the
state of the PWM; output and starts the ¢y, computation when
necessary. Fig. 13 depicts the phase-: state machine model,
based on the following input signals.

1) Xy = END_TSW,: Indicates the instant in which (11) is
satisfied.

2) X7 = SW_EN;: Indicates if the PWM; switching is
enabled.

3) X = C;: Sign of ig;.

4) X3 = ANT_COMM;: Indicates if an anticipated com-
mutation is necessary when the 7.; zero-crossing is
detected.

Fig. 13 also depicts the phase-i state machine model, based

on the following outputs.

1) PWM;: Phase-¢ switch driving signal.

2) START_TSW;: Indicates to the arithmetic unit that ¢,
calculation must be initiated.

The transition between the four states is determined by the

input signals and the current state. The state machine remains
in the states Sy and S5 until a change in the input X5 is detected,
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TABLE 11
ANT_COMM,; TRUTH TABLE
PWM; | Synci | So; | ANT_COMM;
0 0 0 1
0 0 1 0
0 1 0 0
0 1 1 1
1 0 0 0
1 0 1 1
1 1 0 1
1 | 1 0
(0x,x,%)
51
START_TSW,; =1
PWM; =1
{x,x,1,x)
S2
START TSW; =0
NPWM; =0

(x.x,1,1) (x,%,0,0)

S3

START_TSW; =
PWM; =0

1

(X0, X1,X0,X3)

L ANT COMM
(o]
SW_EN,

END_TSW,

(0,x,x.x)

Fig. 13. Phase-i commutation state machine diagram.

indicating a zero-crossing in ¢.. Once the zero-crossing is
detected, the state machine changes the state to S; or Ss,
depending on X3 input, which indicates if an anticipated com-
mutation is necessary. The state machine stays on S; or S3
until the end of ts,, which is indicated by the input X, = 1.
The system shifts to states Sy or S2 depending on whether the
switching is enabled or not (X input state). Table III lists the
state transitions corresponding to Fig. 13.

It should be noted that the phase control structure described
is independent of the control of the remaining phases, as no
information or resources are shared among them. By making
use of this characteristic and taking advantage of FPGA paral-
lelization capacity, it is possible to obtain a modular and scalar
multiphase control.

IV. DESIGN EVALUATION

In order to evaluate the control optimization, the design was
implemented on an Xilinx FPGA Spartan 3E XC3S1600E. This
device can run at synchronous system clock rates of up to
200 MHz and supports 14 752 slices. This FPGA contains ded-
icated resources such as 8 digital clock managers (DCMs) and
36 18-bit embedded multipliers.
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TABLE III
DESCRIPTION OF STATE TRANSITIONS

Present sate Inputs Future state
X0.-3)
Sa XX0X Sp does not detect zero crossing

PWM;=1 XX10 Sy zero crossing with correct slope
START_TSW; =0 XX11 S3 zero crossing with incorrect slope

5 OXXX Sg tew does not end

PWM;=1 10XX 51 end of tgw. Switching disabled
START_TSW; =1 11XX S3 end of tsw. Switching enabled
Sa XX1X | Sp does not detect zero crossing
PWM;=0 XX00 51 zero crossing with correct slope
START_TSW; =0 XX01 S5 zero crossing with incorrect slope
S3 XXX Sy tsw does not end

PWM,;= 0
START_TSW, = 1

10XX Sy end of tsw. Switching disabled
11XX 53 end of ts. Switching enabled

45 4

40| /NI Modified equation] & . | ..
45| BN Original equation e

15}
10

Occupied slices (%)
02
on

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Number of phases

Fig. 14. Spartan 3E resources utilization with and without optimization.

The design evaluation consists of two experimental tests.

1) The design optimization is evaluated by comparing the
optimized and nonoptimized implementations.

2) The behavior of the optimized current control imple-
mentation is evaluated on a three-phase interleaved buck
converter.

The optimizations described in the several control tasks, such
as the optimization of (10) and the commutation rules depicted
in (12) and (13), were implemented and compared to the nonop-
timized version of the control implementation. Fig. 14 shows
the percentage of occupied slices, when different number of
phases are implemented with the original equation (10), and
the modified equation (11) using b = 10 bits for both cases. As
shown, by avoiding the implementation of the division in (10),
the device utilization is greatly improved. On the other hand, the
maximum clock frequency that meets the timing constraints is
approximately fcpk,.x = 60 MHz for both implementations.
This frequency can, nevertheless, be significantly increased by
switching to faster families of FPGAs. Xilinx Spartan 6, for
instance, yields a maximum clock frequency of fork,, ,x =
250 MHz when the same project is implemented.

In order to evaluate the implemented algorithm behavior on
a practical buck converter, experimental tests were carried out
on a system whose main parameters are listed in Table IV. The
experimental tests are intended to verify the proposed current
control implementation.
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TABLE IV
POWER CONVERTER AND IMPLEMENTATION CHARACTERISTICS

Parameters
Number of phases (V) 3
Phase inductance (L) 250 pH
Input voltage (Vi) 30V
Maximum output current (Lps4x) 10A

Load resistance (Rp) 20

Load capacitance (C'f,) 40 uF
Resolution bits (b) 10 bits
Switching frequency (fs) 12.2KHz
Vo and Vi, sample period (Tsample) 13.6 us

By using the parameters listed in Table IV, 669 out of
14752 slices, 6 embedded multipliers, and 1 DCM are used.
Additionally, the phase shift error can be calculated for this
implementation using (7), as the counter module is not divisible
by N (14). This result should be added to the error produced
by turn-ON and turn-OFF delays in the switching devices and
zero-crossing detection delays
(14)

1
ey = 2T =75 = 6.14 x 107° = 0.35°.

2

Phase current is measured with LEM LA-25NP hall-effect
current transducers. Transducer output current ¢4 is sensed by
using Rs = 100 € shunt resistor. Voltage drop in the shunt
resistor V, = i, R, is measured with the AD8250 instrumen-
tation amplifier. This amplifier features high common-mode
voltage rejection up to high frequency, thus, reducing mod-
ules crosstalk and improving noise margin. Current error i,
is generated by substracting V, from V;, ., which represents
the current reference in the same units as V;, using the same
type of instrumentation amplifier. Current error zero-crossing
detection is performed using analog voltage comparators. The
hysteresis band present in said comparators is small enough to
prevent unwanted switching, without adding significant delay
to the zero-crossing detection.

In order to evaluate the different commutation rules, gener-
ated in the commutation unit, and the state machine operation,
one phase current response to an iger step is evaluated. Fig. 15
depicts the current evolution of phase 1, along with internal
control signals such as Sync, S,, C, and the PWM output. As
it can be seen, before the ig.s step, C' and Sync signals are syn-
chronized. At time %y, the system calculates the next switching
time for instant ¢; using (11). Equation (12) is not satisfied at
t1 as C # PWM; the commutation is, therefore, disabled and
the system remains in the current state until the zero-crossing
at to is detected. As the zero-crossing at to occurs close to a
synchronism edge of opposite sign, which can be determined
by using (13), the system performs an anticipated commutation
in order to recover the synchronized condition at t3. The ripple
amplitude and duty cycle modification that can be noticed in
Fig. 15 are produced by the load voltage variation produced by
the iror modification.

In order to verify the multiphase system performance, a
three-phase current control was implemented. This test is aimed
to evaluate the correct current control of each phase and its
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Fig. 16. Three-phase 7. transient response to i step change. Current errors,
zero-crossing and synchronism signals.

independence from the remaining phases. Additionally, a step
change in iger is produced and the multiphase transient behav-
ior is evaluated. Fig. 16 shows the current errors .y 2,3, the
synchronism and the zero-crossing signals for the converter
described. The phase current error is evaluated instead of the
phase current, since it provides better insight of the transient
error and recovery. It should be noted that, due to the operation
of the converter in current mode, ires perturbation produces
variations in V{. Duty cycle and ripple amplitude change in
agreement with the output capacitance charge after the current
step is produced. As it can be seen, the commutation instants
of a given phase are close to the zero-crossing instants of
the remaining phases. The sense circuit, however, minimizes
crosstalk between phases, which avoids the commutation of
one phase to affect the zero-crossing detection of the remaining
ones.

With respect to the multiphase transient behavior, the
response of each phase current error to an iref Step is evaluated.
Initially, in Fig. 16, the edges of each phase %, zero-crossing
signals are synchronized with the edges of the corresponding
synchronization signal. This synchronized condition produces
the correct phase interleaving in order to obtain optimal total
ripple attenuation. After the iges step change occurs, however,
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the synchronized condition is temporarily lost. When the first
i, zero-crossing after the iRer step is detected, the control of
each phase determines whether an anticipated commutation is
needed. As it can be seen, phases 1 and 3 perform anticipated
commutation as 7.1 and i.3 zero-crossing points are close to
the synchronism signal corresponding to the opposite sign. The
control of each phase recovers the synchronized condition in the
next zero-crossing point by calculating the switching time using
(10). As it can be seen, the small synchronization error, present
after the interleaved condition is recovered, is corrected in each
zero-crossing until the output capacitance is fully charged and
the voltage reaches the steady-state condition.

V. CONCLUSION

The digital control of power converters poses challeng-
ing issues when efficient implementations are required.
Particularly, the complexity of multiphase converters increases
with the number of required phases. Additionally, the wide
range of applications of this type of converters adds flexibility
requirements to the current control algorithm implementation.
This work presented the FPGA implementation of a previously
developed current control algorithm for multiphase convert-
ers. A modular approach with independent control for each
phase, easily applicable to a particular number of phases, was
developed with emphasis on the resource optimization of sev-
eral control tasks. Arithmetic operations were adapted to profit
from the FPGA architecture. Additionally, the implementation
of complex digital devices, such as magnitude comparators,
were avoided by performing different cases detection with logic
functions. Although designed for a particular control algorithm,
the proposed implementation and its optimizations could be
extended and applied to different control algorithms. The pro-
posed design and optimizations were validated on a three-phase
buck converter.
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Ripple 1n Interleaved Power Converters Under
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Abstract—Interleaved power converters are used in high-current
applications due to their inherent reduction of semiconductors
stress and total ripple. Ripple reduction is accomplished by a cor-
rect phase shifting, and the filtering improvement explained by the
increase in the ripple frequency. However, these benefits are wasted,
among other reasons, by the mismatch of the phase inductor value.
As a consequence, differences in the ripple amplitude among phases
are produced, leading to a total current ripple significantly greater
than the ideal case, the loss of the cancellation points and the gen-
eration of the switching frequency component and its harmonics.
The works dealing with this subject matter have focused on partic-
ular cases, such as a given number of phases, a specific converter
topology, or a particular case of inductance mismatch, disregarding
a general analytical approach. This paper proposes an analytical
method to characterize the total ripple in steady state as a function
of the duty cycle and the number of phases under any condition on
inductance mismatch. Experimental results validate the proposed
method.

Index Terms—Current ripple, inductance tolerance, interleaved
power converters.

I. INTRODUCTION

N applications where the efficient control of high currents is
I required, like in grid-connected inverters, automotive appli-
cations, PFC converters, voltage regulator modules, and high-
power applications, the use of an interleaved power converter
is the most convenient solution [1]-[6]. The use of N phases
allows the distribution of high current among phases, thereby
reducing the conduction and commutation losses of switching
devices. The control of said devices permits to interleave the
phases ripples in such a way that their sum, defined as a to-
tal ripple, is minimized. Under ideal conditions, the amplitude,
duty cycle, and frequency are the same for all phases, and the
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phase shift is 21\—” Consequently, the frequency of the total rip-
ple is increased to N times the switching frequency f;,,, which
allows us to improve the filtering of the total current [7]-[9].

The benefits aforementioned are affected by tolerances and
nonidealities in passive and active components (like switch on-
resistance, driver delays, inductor parasitic resistance, and in-
ductor values) [10], [11]. Most of these nonidealities cause dc
current unbalance among phases, which can be mitigated by
means of digital control [12]-[15]. Regarding the total ripple,
its minimization deteriorates with respect to the ideal case due
to two main causes: 1) improper phase shift among the different
phase currents, and 2) differences between the peak amplitude
of the phase currents. The error in the phase shift may be the
result of the different turn-on delays in the switches, which leads
to a total current ripple degradation that worsens as the differ-
ence between the time delays is comparable to the commutation
period T' = f.! [16]. Even though phase-shift errors could gen-
erate remarkable differences on total ripple cancellation, there
are strategies to mitigate these effects [4], [17]-[19]. With re-
spect to the differences between the peak amplitude of the phase
currents, the main cause is phase inductance mismatch. The ori-
gin of this mismatch may differ depending on whether ungapped
or gapped inductors are analyzed. In the case of ungapped in-
ductors, the most important causes of mismatch are tolerances in
the magnetic permeability (usually 5%, +10% for iron powder
cores) and differences in the winding process (such as winding
mechanical pressure or distribution) [20]. In the case of gapped
inductors, the main cause of inductance mismatch is given by
gap size tolerance, which is more critical in small gaps. The
design-specified gap may change for several reasons, among
them: tolerance in the grinding process if the gap is machined,
thickness of the glue used to clamp the two core halves, or
shrinking of potting material as it cures. Provided these con-
siderations are taken into account, inductance tolerances within
+10% could be expected in a standard design [21].

Unlike the case of phase-shift error, mismatches among in-
ductances generate differences in the current ripple amplitude
among phases that cannot be eliminated by means of control
strategies [22]. Compared to the ideal condition, under induc-
tance mismatches, the total current ripple becomes significantly
greater, and the switching frequency component and its har-
monics are not canceled, which impacts on the overall system
performance. For instance, the output capacitance in an inter-
leaved buck converter must be sized based on the increased
current ripple and lower frequency components, leading to an

0885-8993 © 2013 IEEE
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increase in the capacitance value. With regard to the analysis of
total current ripple due to inductance mismatches, only particu-
lar cases have been reported, such as a given number of phases,
a specific converter topology, or a particular case of difference
between inductances [16], [22]-[24]. Yet a general analytical
approach remains to be determined.

This paper proposes a method to characterize the total cur-
rent ripple in steady state as a function of the duty cycle for
N-phase interleaved power converters under any condition on
inductance mismatch. The characterization of the total current
ripple is performed by analyzing the peak values of this cur-
rent ripple, and the instant when these peak values appear. The
proposed methodology leads to general analytical expressions
that allow us to numerically evaluate different characteristics
related to the total current ripple for the whole range of the duty
cycle. This avoids simulating the converter for each value of the
duty cycle. By using this approach, expressions for the maxi-
mum amplitude, RMS value, and harmonic content of the total
current ripple, and the amplitude of the voltage ripple across
the capacitor connected to the common connection point of the
phases can be computed. These expressions were computed and
verified with measurements on a three-phase interleaved buck
converter.

II. PROPOSED METHOD

The proposed method characterizes the total current ripple in
the interleaved power converters (i.e., the current ripple at the
input in a boost converter or at the output in a buck converter),
based on the analysis of each phase ripple in the time domain.
To carry out this analysis, the following is assumed:

1) theinterleaved power converter is operating in steady-state

and continuous-conduction mode;

2) the voltage drop of the semiconductor devices and para-
sitic resistances among phases are similar, thus, the duty
cycle D is the same for all phases;

3) the time constant, associated with the inductors and their
resistive component, is usually much higher than the
switching period, thus, the phase current can be approxi-
mated by linear segments;

4) the phase errors among phases, with respect to the ideal
phase shift (27”) are small compared to the switching
period; therefore, they are neglected.

Under these conditions, the possible differences in the ripple
amplitude depend mainly on inductances tolerance. Moreover,
given the linear approximation of the phase current waveform,
the ripple of each phase current is defined by the peak values of
the ripple and the instant in which these peaks appear.

Fig. 1 shows an example of the normalized phase current rip-
ples, r(t), and the total current ripple, . (), of an interleaved
power converter with inductance mismatches. The aim of this
figure is to illustrate a starting point to develop the ripple char-
acterization based on a general case. As it can be observed,
due to the ripple waveform, the peaks in the total ripple occur
at the same time instant than the peaks in the phases ripple.
These peaks are named positive (negative) when the current
slope changes from positive to negative (from negative to pos-
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Fig. 1. Interleaved power converter. Normalized phase (top) and total current
ripple (bottom).

itive). In the case of a positive (negative) peak the superscript
+ (—) is used. Hence, P, (P,") is the peak of the total current
ripple when a positive (negative) peak in the phase = occurs.

In the figure, a generic positive peak P,", which occurs at
time t;, can be computed as

P =ro(ty) +r(ty) + A ra(t)) - rvalty) (1)

where 7, () is the phase current ripple of the phase « in time
th.

The time instants ¢ are related to the occurrence of positive
and negative peaks in the phase currents. Since the time when
these peaks occur can be analytically calculated, the instants of
the peaks in the total current can be precisely defined. In Fig. 1,
it can be seen that the time elapsing between positive (negative)
peaks in the phase or the total ripple is constant and equals %
If the time at which the positive peak of phase 0 (P,") occurs
is taken as a reference, the time at which the peak associated

with a generic phase x,t}, occurs is equal to £ Tt can also

be noticed that the time instant at which the ne%ative peak of
phase z, ¢, , occurs is equal to % — DT'. Notice that, due to the
periodicity of the system, ¢, is equal to % — DT + T, when
% — DT is negative.

In order to calculate the value of the phase current ripples
when a positive or negative peak occurs in any of the phases, a
generic representation of the phase current ripples is proposed,
based on the system symmetry and periodicity. In this repre-
sentation, the current ripple of a given phase x is defined as
a triangular shaped function f(¢) of period 1" weighed by a

normalized amplitude A,

re(t) = Auf(t) = = f(2) (2)

n

where I, and I,, are the maximum ripple amplitudes associated
with phase = and the nominal amplitude, respectively. These



1842

TABLE 1
PHASE PEAK AMPLITUDE AS A FUNCTION OF THE DUTY CYCLE
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Fig.2. [ (t) (dashed line) and f, (dots).

amplitudes are a function of the duty cycle and the type of
converter used, as shown in Table 1.

In Table I, L, is the inductance associated with the phase x
and L,, is the nominal inductance, which is defined based on
the design specification. The remaining phases are generated
using a delayed version of f(t) weighed by their corresponding
normalized amplitude.

In order to calculate P, it is convenient to express the func-
tion f(¢) with its maximum positive at ¢ = 0. This function,
named [T (), is represented by two sections with different
slopes, separated by the instant ¢t = (1 — D)T, as shown by
the dashed line in Fig. 2. Since only f () value is required
when a positive peak occurs, the function f; is defined by sam-
pling f(t) in the instants when the positive peaks of the phases
occur (see Fig. 2). Then

2%
11— if0 < k< N(1—D

. (1-D)N’ if0<k<N(1-D)

fe= 2%  2(1-D)
g 2 20-D) v < N-1.
1+ =, #N(1-D)<k<N-1

3)

By using this representation, Fig. 3 illustrates the phases rip-
ple and the total current ripple for a switching period. Notice that
each phase current ripple has its own k index, with the origin in
its respective positive peak. From this figure, it can be inferred
that P, is given by

Pl =Af, +A _fi - +Af +Af
+Ag\'71f: +"'+AJ:+1f;,1

N-1
= A )

k=0
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Fig. 3.
ripple.

Interleaved power converter. (a) Phase current ripple. (b) Total current

Notice that in (4), z — k could become negative. In such case,
due to the system periodicity, t — k + N should be considered.
Operating with (3) and (4), the expression for P, is obtained

N-1 N-1 ok
+ _ + _
Prp) = ];0 Avr 7 =D Awn) [1 = D)N]

k=0
N-1
2k 2
A — = _ 2.
T2 Au [(1 — D)DN D} )
k>N(1-D)

In the case of negative peaks, P, , it is convenient to express
the function f(t) with its maximum negative on ¢ = 0. This
function, named f (), is represented by two sections with dif-
ferent slopes, separated by the instant £ = DT'. Operating in the

same way as P,", the expression for P, can be obtained

- = 2%
Py = S i == 3 A [1- o]
k=0 k=0

Rl 2% 2
- k§D A—p) {(1 —D)DN (1-— D)] - (©)

Analyzing (5) and (6), it can be noticed that the summands in
the first sum are valid for any k, while in the second sum, due
to the piecewise nature of f and the relationship between & and
D, only the summands that verify the expression in the limits
of the sum are valid. It is worth considering that the values of
D determining the validity zone of each section are coincident
with the cases of ripple cancellation in the ideal case.

It should be noticed that, due to the nonlinear relationship be-
tween the magnetic field and the inductor current, the L, used
to calculate A, can change with the current. In such case, to
calculate expressions (5) and (6), the peak amplitudes of each
phase should be evaluated taking into account their current de-
pendence. In some cases, such as in current-source applications,
current dependence is associated with duty cycle dependence.
Then, the A, value will change with D, and has to be updated
in each computation of (5) and (6) based on the relationship
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between L, and D. In other cases, where the total current does
not affect the steady-state duty cycle, e.g., voltage regulators
under different loads, the A, value to be used in (5) and (6) has
to be computed according to its current dependence and is valid
for every D. Hence, computing these expressions for several
current values leads to a family of curves.

III. SOME APPLICATIONS OF THE PROPOSED METHOD

Knowing the numerical value and the sequence of appear-
ance of P* allows us to characterize the total current ripple,
which is useful when it comes to evaluating relevant aspects
of the converter design. In this sense, this section presents the
calculation of some of these aspects such as the maximum am-
plitude, the harmonic content, and the RMS value of the total
current ripple, and the voltage variation that this ripple gener-
ates in the capacitor C' connected to the common point of the
phases. These parameters, which are used to define C' size and
technology, impact on the power loss and voltage ripple in the
capacitor. With respect to the harmonic content, if the N-phase
converter is ideal, the first NV — 1 ripple harmonics are canceled
relaxing the total current filtering specifications. However, in
the nonideal case, this benefit is degraded, and consequently, an
analysis of the first V — 1 harmonics becomes necessary. This
section lies on the proposed method to determine the analytic
expressions of the aforementioned parameters.

A. Maximum Total Current Ripple Amplitude

The maximum value of the total current ripple can be ob-
tained as a function of the duty cycle, E (D). The procedure
relies on the calculation of the ripple peaks produced by each
phase current peak for different values of D, i.e., P*(D) for
r=0,1,..., N — 1, using (5) and (6), respectively. Then, the
maximum ripple is obtained by considering the maximum value
of Bi for a given D, as indicated in the following:

Pr(D) = max (1P )| 1Py 1) )

This equation evaluates the absolute value of the ripple, so
that the amplitude of the total ripple can be analyzed regardless
of the P* sign. As an example, the maximum total current rip-
ple for the particular case of three-phase interleaved buck and
boost converters was computed. The normalized total ripple
was obtained using (5)—(7), and the total ripple for each par-
ticular converter was derived from fn in Table I. In both cases,
the main parameters are: L = 280.5uH, Lo = 255uH, L3 =
242uH, fs, = 12.21kHz, and input voltage V; = 50V. Fig. 4
displays the obtained results together with the ideal case, where
the loss of the cancellation points can be noted.

B. RMS Value of the Total Current Ripple

The RMS value of the total current ripple can be calculated

as
1 T
TTrms = T /(; [TT (T)]Q dr (8)
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Fig. 5. Normalized RMS value calculation.

where 7, is the expression corresponding to the total current
ripple, whose value in the peaks is given by the previously cal-
culated P*. Knowing these values allows us to segment the
calculation of the RMS value in intervals. Then, the total RMS
value is the sum of all the RMS values calculated in each inter-
val. For this calculation, the intervals were defined as including
a positive peak and being delimited by the appearance of two
consecutive negative peaks, as shown in Fig. 5. This figure dis-
plays the phases ripple and the total ripple, where the interval
including the positive peak associated with the phase x is high-
lighted. This positive peak, which is related to the instant DT, is
located inside the interval given by % < DT < % Thus,
P is located between the negative peaks of the total current

E~ ;and B~ ., as illustrated in the figure.
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The expression of RMS current ripple in this interval is shown
as

1 DT M
TTrms(z,D) = f /T [Tg (T)]Q dT+/ [T% (7.)}2 dT‘|
A DT
€))
with
W)= m? (7~ ) +
R (r) = m" (r — 1) + ¢" (10)
+ _
mp:Bl P;Jrj =" P _tpjT
DT - IL o UN
n Bf:"]‘*‘l QJF n p+ n

where 77 and " are the expressions corresponding to the total
current ripple in this interval for the positive and negative slope,
respectively. From Fig. 5, it can be noticed that j value is not
arbitrary, but changes based on DT value. Since DT > 1= in
the interval under analysis and j is an integer, then, j 1s the
largest integer less than or equal to N D. This relationship can
be expressed as
j=max{j€Z|j<ND}. (12)
Then, the RMS value of the total current ripple as a function
of the duty cycle is obtained by adding up the previous results
of all the intervals, as shown in the following:

N —

E rmq(ﬂ" D)

=0

ND—j
T%TIHS(D) = Z ( .’L‘

=0

TTrmsp) =

1-ND+j
L 1=ND+j

'P$1]+1) + Bg

Bcjr]+1]>
(13)

Notice that (13) is only a function of D, since j is related to
D by (12).

C. Maximum Voltage Ripple Across the Capacitor

Knowing P* allows us to calculate the voltage ripple across
the capacitor connected to the common point of the phase induc-
tors, i.e., at the input or at the output depending on the converter
topology. In the following, it is assumed that the ripple of the
total current mainly flows through the capacitor.

The voltage ripple, Av(t), can be calculated by using

Auv(t) = % /t: L (r)dr + (Av(to) — L (tO)ESR)

+ I,z () ESR (14)
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Fig. 6. Normalized voltage ripple calculation.

where ESR is the capacitor series resistance. The normalized
version of Awv, defined as Av,,, is shown as

Av(t) 1 !
1,2, Z.C

+ [71'" (t) - (t())] ESRn
where Zn = (27 fyC) ! is the impedance of the capacitor at
fow =7 L and ESR,, = ESR is the normalized F/'S R. The max-
imum voltage swing across the capacitor, Avy, .y, i Obtained
for each D value and calculated from the difference between the

maximum and the minimum values of Av,, (¢) in a commutation
period

Av, (t) =

r. (1) dT + Avy, (1))

s)

Avymax (D) = max (Av, ) — min (Awv,) . (16)

For a given D, (16) is calculated using the same methodology
as in the calculation of the RMS current ripple, i.e., the voltage
ripple across the capacitor is analyzed by intervals. In each inter-
val, the maximum and minimum Awv, (¢) values are computed,
and then, Av,, max is obtained by evaluating the maximum and
minimum of all the intervals. To determine the maximum and
minimum voltage inside each interval, Awv,, (¢) should be calcu-
lated for different points. These points allow us to concatenate
the results of the different intervals and to establish the poten-
tial absolute maximum and minimum. Fig. 6 shows the total
current ripple and the voltage ripple across the capacitor, Av,,,
where the interval associated with phase x is highlighted and
the voltage corresponding to the previously mentioned points is
shown. These points are: voltage at the beginning of the interval
(V}), voltage at time ¢; (V}), voltage in the instant of change in
the slope of 7, (Vpr), voltage at time ¢2 (V2), and voltage at
the end of the interval (V} ). Note that the initial value of the
voltage in the analyzed interval is the same as the voltage at the
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end of the previous interval. Moreover, since t; and ¢, are the
times corresponding to potential maximum or minimum values,
they are obtained by making the first derivative of Av, (¢) equal
to zero.

The expressions that allow us to calculate the different values
of the voltage ripple, starting from an initial voltage V;, are
shown as follows:

‘/i:

ZC

+ Vi +ml (tl

1 DT iT
— P _ s P
Vor =75 / {m (T N) i ] "

/T
+ Vi m? <DT j) ESR,

N
1 t2
VQ:ZnC [m" (7 — DT) +¢"] dr
+ Vpr +m" (ty — DT) ESR,
G+ 1)1
1 R n n
Ver= oo [ T b -DD)q) ar
i+ )T

+ Vor +m" ((jJFN) - DT) ESR,. (17)

In the interval under analysis, Av,, could be monotonic; in
such case, times ¢; or t2 do not exist, and the described equations
cannot be used for the calculation of V; and V5. If time ¢; does
not exist, V; is then defined as V; = V}, whereas if time £, does
not exist, V5 is defined as Vo = V; ;. The values for ¢; and ¢,
can be calculated from the following equation, if they exist:

JT q°
t= 2 (mp + ESR, ch>
t, = DT — (q, +ESR7,,Z,7C). (18)
m’l

Operating with (17) and (18), the calculation of the different
voltages are obtained

Vi= — (ijc—&—mPESRn)Q ;’;5 ;
Vor = (DT—f){QZfo (or-5)
Z C +mPESR, } +V;
(Z atm ")?&SJ’VDT
V= ((J+N)T DT) {2?:0 ((j +N1)T_DT)

n

%+WESR4 Vo
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By evaluating (19) for each interval, the pair (V7, V5) is ob-
tained and stored in vector V. Once the N intervals are eval-
uated, Av,, .y 18 calculated by considering the maximum and
minimum vector values of V¢

A'Unmax (D) = max (VC) — min (VC) . (20)

Below the procedure to compute Av,, .y 1S summarized:

1) for a given D, obtain j using (12);

2) update the index of the interval to be computed, i.e., =
value;

3) given z and j values, and known the values of P*, evaluate
the expressions shown in (11);

4) evaluate (19) and store (V;, V5) in vector V;

5) repeat steps 2—4 until computing N intervals, i.e., evaluate
from the interval corresponding to = 0 to that of z =
N —1;

6) obtain the maximum voltage swing across the capacitor
using (20).

D. Harmonic Content of the Total Current Ripple

In this section, the harmonic content of the current ripple
in the common point of the phase inductors is calculated as a
function of PE. This ripple can be written as a Fourier series,
as shown in the following:

- 2

Z | cos <hﬂ-t — 9h> (21)
where

0l =1/a; +0b7 (22)

being a;, and b;, the real and imaginary parts of the hth compo-
nent, respectively, which are calculated as follows:

2 (T hrt

ap = f/o rr(t) cos <T> dt
2 (T hrt

by = f/o rr(t) sin (;) dt

As proposed in Section III-B, 7. (¢) function can be seg-
mented, so as to include a positive peak in each segment and be
delimited by the appearance of two consecutive negative peaks

(% <t < W), in order to calculate (23) by intervals, as

(23)



1846

TABLE I

EXPRESSION FOR P,” AS A FUNCTION OF D

PO+(U} Condition
(D41 4., (D1 By
4o~ A BB B [y g

178
(1—17)

(LX—2/3)
Ag+ Art o — Ay

Ag+ Ay BB 4 4, Do)

Ljd < D < 2/3

2/3< D1

P Condition
ACETET (D418 :
—r'l[lW‘i‘Al—AQ\(l_”) 0< D < 1/3
(D-1/3 2 D23 -
—40'“_5)’14-‘-114--4‘2% Lis < D2/

.AU{D_;"H” + Ay +A2(D—E'f;3}

2/3 < D1

P Condition
— Al A BB 4, | o< p 213
10D 4B Ly | 13 n <o
A{r“)_,f'm + 4 f!)—f-;;a) + Az 23w Dl
Fr{D) Condition
—Ao + A 4 4,808 ne D <13

—Au-i—AJ(D_us] — Ay .;u_Dz;'ay

1/3< D < 2/3

-0

— Ao+ A B 4, (P23 g oD
(D) Condition

A0 B 4+ 4, B p<D <y

—Ap BB 4 4 A B 13 < D 23

—AOL;;B) - A - -"'l-z% 2/3<D<1
B Condition

AP - 4 B g, | o< D <y

B . Lor L I PR R VE R R T

—Ao (D_[;Us:‘ — AL {D_[?’i:"') — Ag 2/3< D1

shown in the following:

(z+1)T

N-1 EXSSE
2 N hmt
ap = E 7 /T 7. (1) cos (T >
=0 N

(z+1)T

)
N

N-1 9
=37 [
=0 N

h
7. (1) sin (;

(24)

Then, by solving the integral terms for each segment and by
simplifying the resulting expressions, a;, and bj,, are

G+1-— ND)lmr)

apy :(B+ _E»;_j+l)SinC( N

i ((2:1: +ND+j+ l)hﬂ)
X sin

N
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+ (B -B* )sinc(

2z +j+ 1)h7r) _p Sin(?(w +j)h7r>

+ B

H_]-%_lsm(

(j = ND)hm\ . ((2x+ ND + j)hr
511
N i N

T+] N

N
(25)

(+1 —ND)/m)

bp = (]3I+_];1j+l)sin€( N

N

((21’ +ND+j+ l)hw)
X €os

T+

+ ,T,+j+1cos(

- s

j—ND)hm (2¢ 4+ ND + j)hm
cos
N N

4] 208

N N

(26)

Once ay,, and by, are computed for each h and D, (22) can
be computed through (24).
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TABLE III
EXPERIMENTAL RESULTS
D =0.25, Vi, = 178V, [, =0.33%A
1o Pr Caleulated [1inA] | Measured [1mA]
Ly 206 210
I, 207 197
LPF 113 112
Inty 238 241
Py -145 J144
Py -144 -163

Denormalized PE.

Tojstop = 1,

R

173,44
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Fig. 8. Capacitor voltage (D = 0.45). Experimental and simulation results.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

In order to validate the proposed method and the described
applications, experimental results on a three-phase interleaved
buck converter were conducted and compared to the com-
puted results of the expressions using MATLAB software. The
main specifications are: commutation period 7" = 81.9us (i.e.,
few = T~ = 12.21kHz) and output capacitor C' = 40uF. The
nominal phase inductance is sized according to the peak ampli-
tude of the phase current ripple specified by the design, which
was selected to be 1A. Since the maximum ripple occurs at
D = 0.5 and considering V; = 25V, the nominal phase induc-
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Fig.9. Experimental results. (a) Normalized maximum ripple amplitude | Pr |.

(b) Normalized total rms current ripple 77,5 (¢) Normalized capacitor maxi-
mum voltage ripple Avy, max-

tance is

I Vi(1-D)DT
n 2]’;l

The phase inductors are built with double-E gapped fer-

rite cores, leading to 7% inductance tolerance: Ly = 239 yH,

Ly =255uH, and Lo = 273pH. The use of gapped inductors

allows us to obtain approximately constant inductances in the

evaluated current range, thereby A, values were considered

= 256, H. Q27)
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constants for all D. The tolerances in the inductance produce
mismatches in the amplitude of the phase ripples, leading to
Ay =1.07, A1 = 1.004, and As = 0.937. Given the reduced
number of phases, compact expressions for P:- can be obtained
by using (5) and (6). Table II shows the expressions for P,.

Fig. 7 shows the experimental and simulated waveforms cor-
responding to the phase currents and the total current ripple
obtained with D = 0.25. The peaks of the total current, which
are the denormalized P, are identified in the figures. Table III
summarizes the measured values, which are in close agreement
with the calculated values.

The maximum voltage ripple was also evaluated. Fig. 8 dis-
plays the experimental and simulated waveforms of the total
current ripple and the capacitor voltage ripple in the condition
described. The case of D = 0.45 and V; = 28V was calculated
and then simulated, leading to a peak-to-peak voltage ripple
of 112.4mV, as shown in Fig. 8(b), which corresponds to a
normalized voltage ripple of Ave ,max = 0.325. On the other
hand, the experimental measured peak-to-peak voltage ripple is
105.2mV, as shown in Fig. 8(a), which corresponds to a normal-
ized value of Avey,max = 0.305. Notice that the ringing present
in the experimental voltage waveform is produced by the com-
mutation noise being picked up by the parasitic inductances of
the experimental and measurement setup.

The analytical expressions developed in Section III were val-
idated by means of experimental measurements on the power
converter. Fig. 9 shows the validation of (7), (13), and (20). It
can be seen that the experimental results obtained are in close
agreement with the analytical curves obtained with the proposed
method. The ideal case is also included in the figure as a refer-
ence, in order to illustrate the difference between this case and
the analyzed one. Additionally, Fig. 10 illustrates the validation
of (22). It can be appreciated that, due to the inductance mis-
match, the spectral lines corresponding to fs,, (7.1|) and 2 f,,
(7. 2|) are no longer canceled in the output current. As a con-
sequence, the ripple cancellation points are lost in r7, although
they are still present in the spectral line corresponding to N fy,,

(|7 3]).
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V. CONCLUSION

The benefits of interleaved power converters are degraded,
among other causes, by phase inductance mismatch. This mis-
match can be caused by tolerances in the manufacturing process
or in the core magnetic properties, leading to differences in
phase ripples amplitudes. Consequently, compared to the ideal
case, the total current ripple becomes significantly greater, and
the switching frequency component and its harmonics are not
canceled, which impacts on the overall system performance.
This paper presents a general analysis method for the character-
ization of the steady-state total current ripple for any inductance
mismatch. This characterization, based on the analysis of each
phase ripple in the time domain, allows us to determine the peak
values of the total current ripple and the instant in which these
peaks appear. The proposal permits to obtain a general expres-
sion for the total current ripple for the whole duty cycle range,
which enables to compute different characteristics related to this
ripple with no need to simulate the converter for each value of
the duty cycle. Using the proposed method, expressions for the
maximum amplitude, the harmonic content, and the RMS value
of the total current ripple, and the voltage variation that this rip-
ple generates in the capacitor connected to the common point of
the phases, were obtained. The proposal was experimentally val-
idated by means of measurements on a three-phase interleaved
buck converter, displaying an outstanding correlation with the
analytical expressions developed.
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Resumen— Este trabajo presenta un control de
corriente para convertidores interleaved que emplea
una seiial de sincronismo por fase y la medicion del
cruce por cero del error de corriente para ajustar el
desfasaje entre los ripple de fase. Se emplean ban-
das fijas de comparacion para medir las pendientes
del ripple y calcular los tiempos de conmutacion. Es-
ta metodologia permite el seguimiento de la referen-
cia independientemente de la caida de tension en las
llaves semiconductoras y en la resistencia de los in-
ductores de fase. Los transitorios de desajuste con la
senal de sincronismo generados por cambios en la re-
ferencia o en las pendientes del ripple son corregidos
en tiempo transitorio minimo. Se presentan simula-
ciones para operacion en estado estacionario y transi-
torio que validan el método propuesto.

Palabras Clave— Convertidores Interleaved,
Control de Corriente, Inversores de Potencia.

1. INTRODUCCION

Los convertidores DC/DC interleaved son muy utili-
zados cuando se requiere controlar elevadas corrientes de
manera eficiente [1, 2, 3]. La ventaja de utilizar estos con-
vertidores radica en la posibilidad de dividir la elevada
corriente a controlar entre las diferentes fases, de forma
de reducir el stress de los dispositivos semiconductores
debido a las pérdidas de conduccién y conmutacion de las
llaves. Adicionalmente, por medio de un adecuado des-
fasaje en las sefiales de control de las llaves, es posible
decalar los ripples de las corrientes de fase de forma de
minimizar el ripple de la corriente total de salida [4].

El uso de estos convertidores en aplicaciones de al-
ta potencia, como [5, 6, 7], donde el nivel de corrien-
tes a manejar es muy elevado, constituye una solucién
muy atractiva. Sin embargo, estas aplicaciones plantean
desafios muy exigentes tales como la existencia de gran-
des variaciones en la corriente de referencia o en la ten-
sion de carga y la necesidad de tiempos transitorios muy
cortos (del orden de algunos periodos de conmutacién)

Este trabajo fue soportado por el LIC (Laboratorio de Instrumenta-
ci6n y Control - Universidad Nacional de Mar del Plata), el CONICET
(Consejo Nacional de Investigaciones Cientificas y Técnicas) y el
MINCYT (Ministerio de Ciencia, Tecnologia e Innovacién Productiva).

que hacen necesario considerar con especial atencién la
técnica de control de corriente a utilizar.

Existen varias técnicas de control de corriente como
el modo corriente promedio (ACMC), el modo corrien-
te pico (PCMC) y sus modificaciones utilizadas en estos
convertidores [8, 9]. Sin embargo, los exigentes requeri-
mientos de las aplicaciones de alta potencia no pueden
ser cumplidos satisfactoriamente por estas técnicas con-
vencionales [10].

En [2] se present6 un control de corriente basado en el
empleo de sefiales de sincronismo por fase para ajustar
el cruce por cero de los ripples de corriente, de forma de
seguir la referencia y asegurar la correcta relacion de fase
entre los ripples. El control desarrollado calcula los tiem-
pos de conmutacion de cada fase en cada semiperiodo de
PWM para realizar el ajuste con su respectiva sefial de
sincronismo. Si bien este control demostrd tener un buen
seguimiento de la corriente de referencia y presentar una
excelente respuesta dindmica, existen aspectos que deben
ser considerados para lograr el correcto ajuste del deca-
laje de los ripples. Por ejemplo, el cdlculo de los tiempos
de conmutacion se basa en estimar las pendientes de los
ripples de corriente a partir de la medicién de las tensio-
nes de entrada y salida. Dicha estimacién resulta vélida
s6lo en aquellos casos en que las caidas de tensién en
los dispositivos semiconductores y en la resistencia de los
inductores de fase son despreciables en relacién con las
tensiones de entrada y salida. Cuando esta condicién no
se cumple, se genera un error de estado estacionario en el
seguimiento del valor medio de la referencia que es fun-
cién de las tensiones de entrada y salida y de la corriente
media por fase.

Como solucién a esta problemdtica, en [11] se pre-
senté un método de control de corriente que conserva el
uso de una sefal de sincronismo por fase para ajustar el
decalaje entre los ripples, mientras que los tiempos de
conmutacion se calculan midiendo los tiempos de cruce
del ripple con bandas de comparacién fijas. Aunque esta
estrategia permite determinar las pendientes de los ripples
sin necesidad de usar aproximaciones, con lo cual se ob-
tiene error nulo en estado estacionario, el método presen-
ta una limitacidn en la respuesta dindmica de ajuste con el
sincronismo. Esta limitacion se debe a que el método fue
disefiado para que las conmutaciones se realicen cuando
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el error de corriente se encuentren fuera de las bandas.
Si bien en estado estacionario esta condicién es inheren-
te al método y no presenta inconvenientes, un cambio en
el punto de operacion del sistema podria generar errores
transitorios con el patrén de sincronismo que requieran,
para un ajuste 6ptimo, de una conmutacién dentro de la
banda. Debido a que esto no es posible, se produce una
respuesta transitoria que se puede extender a varios ciclos
de conmutacidn.

En este trabajo se propone un control de corriente que
combina las ventajas de los controles presentados en [2] y
[11]. El control propuesto utiliza la informacién de cruce
por cero del error de corriente y del cruce por bandas fijas
de comparacidn para ajustar el ripple de cada fase con su
correspondiente sefial de sincronismo. Esta informacién
permite medir en forma directa el error de cruce con el
sincronismo, medir las pendientes del ripple de corriente
sin usar aproximaciones e identificar rdpidamente cam-
bios en la referencia o en las pendientes optimizando la
respuesta dindmica de ajuste con el sincronismo.

2. CONTROL PROPUESTO

El control propuesto se basa en el cdlculo de los tiem-
pos de conmutacién a partir de la informacién provista
por el cruce del error de corriente por cero y por bandas
de comparacion, de forma de ajustar la fase de los ripples
de corriente con un patrén de sincronismo. Dicho patrén
esta formado por un conjunto de sefiales de sincronismo
por fase, las cuales se encuentran convenientemente de-
caladas en Ty /n, siendo Ty el periodo de PWM y n el
ndmero de fases. El objetivo de este patrén es fijar una re-
ferencia para el correcto decalado de los ripples de fase de
forma de minimizar el ripple total de salida. Para que la
relacién de fase entre los ripples sea la correcta, el patrén
de sincronismo se define teniendo en cuenta ademds el
signo de la pendiente del ripple de corriente al momen-
to de cruce por cero. A modo de ejemplo, en la Fig. 1
se muestran los ripples de corriente (ic, , ,) y las sefiales
de sincronismo de cada fase (sincl, sinc2 y sinc3) para un
convertidor de tres fases operando en estado estacionario.

El patrén de sincronismo asi definido permite efectuar
un célculo independiente de los tiempos de conmutacién
de cada fase. Esta caracteristica posibilita la descripcién
del método analizando sé6lo una fase. En la figura 2 se
muestra el ripple de corriente de una fase con su corres-
pondiente sefial de sincronismo cuando se produce un
error, t.(k), entre el cruce por cero del ripple de corriente
y la sefial de sincronismo en el instante de cruce indicado
como (a).

La determinacién del tiempo de conmutacion se realiza
en cada cruce por cero del ripple de corriente y se define
entre dicho cruce y el instante de conmutacién. Cuando
el cruce por cero ocurre con pendiente positiva, el tiempo
de conmutacién se denomina t7,,(k + 1); mientras que
cuando el cruce ocurre con pendiente negativa, se lo de-
nomina t_,, (k 4+ 1). Como se muestra en la figura, para el
célculo del tiempo de conmutacién es necesario determi-
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Figura 1: Ripples de corriente y sefiales de sincronismo
en un convertidor de tres fases.

nar la duracién del préximo semiperiodo, ¢y, (k + 1), de
forma de hacer nulo el error entre el proximo cruce por
cero (instante (b)) y el respectivo pulso de sincronismo.

Luego:
T

thp(k+1) = ?5 —te(k) (1

t.(k) puede ser negativo o positivo dependiendo de si
el cruce por cero del error de corriente ocurre antes o
después del correspondiente pulso de sincronismo. Asu-
miendo que la constante de tiempo asociada a las com-
ponentes inductiva y resistiva de los inductores de fase es
mucho mayor que el periodo de PWM, el ripple de co-
rriente se puede aproximar por medio de rectas. En este
sentido, si p™ es la pendiente positiva y p~ la pendiente
negativa, el tiempo de conmutacién ¢, (k + 1) esta dado
por:
Pkt 1) )
pt—p=

Usando el mismo razonamiento se obtiene la siguiente
expresion para el calculo de ¢, (k + 1):

th(k+1)=

pt

tog(k+1) = ———— -ty (k+1 (3)
(k+1) =5 = tw(k+1)

Para la determinacién de las pendientes del ripple de

corriente se propone usar una banda de comparacion de
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Figura 2: Calculo del tiempo de conmutacién para pe-
quefios t. (k).
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Figura 3: Medicién de las pendientes por medio de ban-
das fijas de comparacion.

amplitud 4+ B y otra de amplitud — B, y medir los tiem-
pos entre el cruce por cero del ripple y el cruce por dichas
bandas. La Fig. 3 muestra el ripple de corriente de una
fase con las bandas de comparacién y los tiempos asocia-
dos a la medicién de las pendientes. Resulta evidente que
para poder medir los tiempos de cruce por las bandas, la
amplitud del ripple en estado estacionario debe ser ma-
yor que la amplitud de las bandas. Esta condicion se debe
plantear como criterio de disefio, a partir del conocimien-
to de las inductancias de fase, la frecuencia de PWM y el
rango de tensiones de entrada y salida.

Considerando el caso mostrado en la Fig. 3, las pen-
dientes p* y p~ necesarias para calcular ¢t (k + 1), en
el instante de cruce (a), se pueden determinar a partir de
los tltimos cruces por las bandas, es decir:

“

Combinando (2) con las expresiones mostradas en (4)
se obtiene:

tsp(k)

Lulk+ 1) = )

: thp(k + 1) (5)

Cuando el ripple de corriente cruza por la banda su-
perior la expresion anterior se actualiza usando la dltima
medicién de la pendiente positiva, es decir:

tsp(k+1)

+ _
bk ) = ) T o (B)

. thp(k + 1) (6)

Siguiendo el mismo razonamiento, combinando las ex-
presiones dadas en (3) y (4), se obtiene la siguiente expre-
sién parat_, (k+ 1):

ten (k)

Lo 1) = ot (h)

: thp(k + 1) (7)

Cuando el ripple de corriente cruza por la banda in-
ferior, (7) se actualiza usando la dltima medicién de la
pendiente negativa como:

ten(k+1)

bk ) = e ok + 1)

thp(k+1)  (8)

e Caso 1
— (Caso 2

0 T,/4 T,/2 | T

Figura 4: Ajuste del ripple en condicién de cruce por cero
con pendiente opuesta al patrén de sincronismo.

Eventuales cambios en la referencia de corriente o en
las tensiones de entrada y salida pueden generar casos
transitorios en los cuales el tiempo de conmutacién con-
duzca a una conmutacién dentro de la banda, impidiendo
el célculo de alguna de las pendientes. En dichos casos,
el célculo de las pendientes se efectda con la dltima me-
dicion disponible del tiempo de cruce por las bandas.

Los célculos presentados contemplan condiciones de
ajuste del tiempo de conmutacién independies de la mag-
nitud de t. (k). En los casos en que el cruce por cero esta
muy alejado de su correspondiente pulso de sincronismo,
el método se puede optimizar de forma tal de minimizar
el transitorio de corriente. En la Fig. 4 se muestra una
condicién de cruce con pendiente negativa préxima a un
sincronismo de signo positivo, instante (a), donde se in-
dica la evolucién de la corriente para dos posibles casos
(caso 1 y caso 2). En el caso 1 se realiza el cdlculo del
tiempo de conmutacién de forma habitual, considerando
un cruce por cero con pendiente negativa. De esta forma,
el tiempo de conmutacién calculado produce un error im-
portante en el seguimiento del valor medio. Esta condi-
cién se puede optimizar evaluando si el cruce por cero
se produce a una distancia superior a T /4 del pulso de
sincronismo de signo correcto (t.(k) > T5/4). En dicho
caso, se realiza una conmutacion anticipada en el instan-
te de cruce por cero de modo de cambiar la pendiente y
realizar el cdlculo de ¢, (k + 1) en base al pulso de sin-
cronismo mas cercano (caso 2).

El andlisis hasta aqui presentado describe los célculos
necesarios para sincronizar los cruces por cero del rip-
ple de corriente con sus correspondientes sefiales de sin-
cronismo. Adicionalmente, las bandas de comparacién y
la deteccidén de cruce por cero proporcionan informacién
adicional que permite detectar cambios abruptos en el
error de corriente, lo que posibilita actuar en consecuen-
cia de forma de asegurar el seguimiento de la referencia
y reducir en algunos casos los errores transitorios. Dada
la diversidad de casos que se pueden presentar a partir de
diferentes condiciones de cruce por las bandas y de cam-
bios en la referencia o en las tensiones de entrada y salida,
es conveniente representar el control propuesto mediante
una maquina de estados finitos.

Para poder determinar todos los estados posibles, es
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Figura 5: Evolucién temporal del ripple de una fase y su
representacion en estados.

conveniente analizar la evolucién temporal del ripple de
corriente de una fase en estado estacionario, como se
muestra en la Fig. 5. En la figura, se muestran las sefiales
légicas C;, Cy y Cs que resultan de la comparacién de
la amplitud instantdnea del ripple de corriente con cada
una de las bandas de comparacién. Estas sefiales quedan
definidas como:

m C;=1sii,>—-B;, (C;=0sii,<—B
m Cy=1sii, >0; Cop=0sii, <0
m C,=1sii. >+B;, Cy=1sii. <+B

En la figura se pueden identificar 8 estados diferentes,
dependiendo del nivel de las sefiales de comparacién C;,
Co y Cy y del resultado del calculo de t,, antes descripto.

En la Fig. 6 se muestra la representacion de la maquina
de estados indicando el valor de la salida PWM asociada
a cada estado, donde PWM=1 y PWM=0 se corresponden
con las etapas de pendiente positiva y negativa del error
de corriente, respectivamente. En dicha representacion,
por simplicidad, no se incluyen las transiciones debidas a
cambios abruptos en la referencia de corriente, las cuales
seran analizadas posteriormente.

La transicion entre estados depende del vector de en-
trada compuesto por las sefiales Cs, Co, C;, Cant ¥
tsw.end, donde C'4n7 es un estado 16gico que indica la
condicién de conmutacion anticipada (t.(k) > Ts/4)y
tsw.ena €s el estado logico correspondiente al final del
tiempo de conmutacion.

Las transiciones entre estados consecutivos correspon-
den con la evolucién temporal de estado estacionario
mostrado en la Fig. 5. Sin embargo, la existencia de con-
mutaciones con amplitudes menores a las de las bandas
de comparacién o de conmutacién anticipada dan lugar
a transiciones entre estados no consecutivos. Por ejem-
plo, asumiendo un cruce por cero con pendiente positiva
(estado S2); si el tiempo ¢4, (k + 1) es tal que la con-
mutacién se realiza con una amplitud del ripple inferior

(000xx)

(111xx) ‘(CS CoCiCANTtsw_end) ‘

Figura 6: Maquina de estados finitos simplificada del con-
trol propuesto

N AN
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Figura 7: Ejemplo de cambio abrupto en la referencia de
corriente

a la banda superior se realiza una transicion hacia el es-
tado S5, quedando el sistema a la espera de un cruce por
cero. Por otra parte, un caso de conmutacién anticipada
corresponde a la transicién entre el estado S1y S6, en el
cual se produce un cruce por cero con pendiente positiva
préximo a un sincronismo de signo negativo.

Cambios abruptos en la referencia de corriente también
derivan en transiciones entre estados no consecutivos, los
cuales son facilmente detectables debido a que dos o mds
sefales de cruce (C, Cy 6 C;) cambian simultdneamen-
te. A partir de la deteccion de los diferentes casos, se es-
tablece cual es la transicién de estados mds conveniente
que optimice el seguimiento a la referencia. A modo de
ejemplo, en la Fig. 7 se muestra el error de corriente con
un salto en escalén negativo de gran magnitud en t = ¢,
debido a un cambio en la referencia. En este caso, Cy y
C; cambian simultdaneamente a Cy = C; = 0, con lo cual
se impone una transicién del estado S5 al estado S0. Me-
diante esta transicion se asegura el seguimiento a la refe-
rencia y se corrige el cruce por cero del ripple de corriente
en (b), a partir del error con el sincronismo detectado en
(a).

Analizando de manera similar todos los casos posibles
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de cambios abruptos en la referencia de corriente se ob-
tiene la maquina de estado completa del control propues-
to, cuyas transiciones se muestran en la Tabla 1. A los
efectos de identificar estos nuevos casos, en la tabla se
resaltan las transiciones de estados correspondientes a la
Fig. 6.

3. SIMULACIONES

En esta seccion se presentan las simulaciones del méto-
do propuesto aplicado a un convertidor buck interleaved
de tres fases. En la Tabla 2 se muestran las principales
caracteristicas del sistema simulado. A partir de las es-
pecificaciones presentadas, la amplitud pico minima del
ripple de corriente en estado estacionario es de 4,5 A, con
lo cual se adopta B = 2 A.

En la Fig. 8 se muestra, en la parte superior, la corrien-
te de fase y su valor medio frente a un cambio en la ten-
sién de salida de 100V a 25V. En la parte inferior se
muestra el ripple de corriente y su correspondiente sefial
de sincronismo. Se puede observar que el cambio en la
tensién modifica las pendientes del ripple, generando una
respuesta transitoria con un caso de conmutacién antici-
pada. El sistema recupera la condicién de sincronismo
una vez obtenida la informacién actualizada de las pen-
dientes. En la parte superior se ve que el valor medio de la
corriente de fase sigue a la referencia una vez recuperado
el sincronismo.

En la Fig. 9 se muestra, en la parte superior, la corrien-
te de fase y su valor medio ante un cambio abrupto en
la referencia cuando la tensién de salida es de 25 V. El
valor medio se calcula promediando la corriente duran-
te un ciclo de PWM. En la parte inferior se muestra el

Tabla 1: Tabla de transiciones de estados

Est. | Vect. de | Est. || Est. | Vect. de | Est.
act. | entrada | sig. act. | entrada | sig.
S0 | 000zxz S0 S4 | 000zz S0
S0 001z S1 S4 001zx S6
S0 0llzx S2 S4 0llzx S5
S0 111zx S4 S4 1l ez S4
S1 000z S0 S5 | 000zxz S0
S1 001xx S1 S5 0010z S6
S1 0110z S2 S5 0011« S2
S1 0111z S6 S5 011lxx S5
S1 111lzx S4 S5 111lzx S4
S2 000zx S0 S6 000xx S7
S2 001xx S1 S6 00120 S6
S2 01120 S2 S6 001x1 S1
S2 011z1 S5 S6 01lxx S5
S2 111lzx S3 S6 111lzx S4
S3 000xx S0 S7 00020 S7
S3 001xx S1 ST 0001 S0
S3 0llzx S2 ST 001zx S6
S3 11120 S3 S7 | O0llzz S5
S3 111x1 S4 ST 111lzx S4

Tabla 2: Parametros de simulacion

] Param. \ Descripcién \ Valor ‘
fs Frecuencia PWM 20 KHz
Vi Tension de entrada 200V
Vo Tension de salida 20Val20V
ir Corriente por fase 50A a200A
L Inductacia de fase 100 uH
Ry, Resistencia serie de L 100 m$2
Rs,y | Res. ON de lallave 20m$?
Vson Vs ar de lallave 1,56V
Rp,y | Res. ON del diodo 8m)
Vbon | V5 del diodo 09V

| B | Bandas de comparacion | 2A

ripple de corriente de fase con las bandas de compara-
cién y su correspondiente sefial de sincronismo. Se debe
destacar que, en las condiciones simuladas, las caidas de
tension en Ry, y en las llaves son del orden de la tension
de salida y varian significativamente con el cambio de la
referencia. Se puede observar que, atin en estas condicio-
nes, el valor medio de la corriente sigue a la referencia.
En la parte inferior de la figura se muestra como el siste-
ma detecta el cambio en la referencia mediante el cruce
simultdneo por cero y por la banda superior, instante (a),
y genera una conmutacién inmediata optimizando el se-
guimiento con la referencia. En el instante (b) se produce
una conmutacidén anticipada la cual reduce el transitorio
de ajuste con la sefial de sincronismo.

En la Fig. 10 se muestra la evolucién de las corrientes
de fase (parte superior) y la evolucién de la corriente total
(parte inferior) ante un cambio en la referencia de la co-
rriente de fase de 150 A a 100 A. Se puede observar que la
recuperacion del sincronismo por fase, utilizando el signo
de la pendiente del ripple de corriente al momento de cru-
ce por cero, permite mantener el correcto decalado entre
los ripples de cada fase.

180 T T T T T T T

=< 160 A‘Q\ N~ DS S
- T <
S140t
120, . . . . . .
20 —

= lg: AREAN /l\/NNV\NV\NV\N
= —IOE ’\/ ’\/ ’\/ ]
-20 - - - - - - -

0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
t [ms]

Figura 8: Evolucién de una fase ante un cambio abrupto
en la tensién de entrada salida.
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Figura 9: Evolucién de una fase ante un cambio abrupto
en la referencia.
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Figura 10: Evolucién de las corrientes de fase y total ante
un cambio abrupto en la referencia.

4. CONCLUSIONES

En este trabajo se present un control de corriente para
convertidores interleaved que emplea una sefial de sin-
cronismo por fase para ajustar el correcto decalado de los
ripples de fase. El ajuste con la sefial de sincronismo se
realiza calculando el tiempo de conmutacion a partir de
la informacién proporcionada por el cruce por cero del
ripple de corriente y el cruce por las bandas de compa-
racion. La informacién proporcionada por las bandas de
comparacion permite medir las pendientes del ripple de
fase para el cédlculo del tiempo de conmutacidn y detectar
cambios abruptos en el error corriente de forma de opti-
mizar el seguimiento a la referencia. En el control pro-
puesto, el valor medio de las corrientes de fase no resulta
afectado por las caidas de tension en las llaves semicon-
ductoras y en la resistencia asociada al inductor de fase.
Los resultados de las simulaciones validaron el funciona-
miento del control propuesto.
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LLAVES PARA CONVERTIDORES INTERLEAVED
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Resumen: Las ventajas obtenidas mediante el uso de convertidores interleaved, como
reduccion en el ripple total Air y aumento en su frecuencia, se ven deterioradas ante
desbalances entre los inductores de fase. Consecuentemente, las exigencias de filtrado
se incrementan. En este trabajo se presenta un método para mitigar este problema
mediante el ordenamiento de la secuencia de las fases, en convertidores operando en
modo de conduccién continua, de forma tal de minimizar el contenido de frecuencia de
conmutacién y sus armoénicos en Aip. El método propuesto plantea un ordenamiento
eficiente de fases utilizando algoritmos genéticos, los cuales permiten contemplar
las distintas componentes arménicas en Aip. La propuesta se validé mediante la

simulacion de distintos casos de desbalances.

Palabras Claves: Control de corriente, Ripple, Convertidores Interleaved.

1. INTRODUCCION

Los convertidores DC/DC interleaved son muy
utilizados cuando se requiere controlar elevadas
corrientes de forma eficiente Abusara and Sharkh
(2013); Garcia Retegui et al. (2012); Ni et al.
(2012). La ventaja de utilizar estos convertidores
radica en la posibilidad de dividir la elevada
corriente entre N fases, de forma de reducir
las exigencias térmicas de los dispositivos semi-
conductores. Adicionalmente, por medio de un
adecuado desfase de las senales de control de
las llaves, es posible intercalar los ripples de
las corrientes de fase de forma de reducir el
ripple de la corriente total, Air, y aumentar su
frecuencia N veces respecto de la frecuencia de
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Latin America Network.

conmutacién Chen (1999). Estas caracteristicas
permiten reducir las exigencias de filtrado, lo
cual proporciona una reduccién en el volumen
de los filtros de entrada y salida para una dada
especificacién de ripple Garcia et al. (2006);
Chang and Knights (1995); Zhang and Yu (2013).

Sin embargo, las ventajas antes mencionadas se
ven afectadas por diversos factores de implemen-
tacion practica que pueden acarrear problemas
de distribuciéon no equitativa entre las corrientes
de fases, conocido como Current Sharing, o
afectar las caracteristicas de Air. Dichos factores
incluyen tolerancias, dispersiones y elementos
parasitos en los componentes activos y pasivos del
convertidor, tales como resistencia de encendido
de las llaves, retardo en los drivers, resistencia
parasita de los inductores de fase, y desbalances
en el valor de los inductores Foley et al. (2012);
Cho et al. (2012).

La diferencia en la distribucién media de la
corriente por fase incrementa las exigencias de
aquellas fases cuyo valor medio es mayor. Esto
conduce a sobredimensionar los dispositivos semi-
conductores y los inductores de fase, con lo cual
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se pierden las ventajas obtenidas por dividir la
corriente total. Este problema, sin embargo, se
puede solucionar por medio de técnicas de control
de corriente, como las presentadas en Cho et al.
(2012); Su and Lin (2012); Chae et al. (2012); Hwu
and Chen (2012).

Por otro lado, el ripple total se ve afectado prin-
cipalmente por dos causas: desfase no ideal entre
fases, y desbalances entre las amplitudes del ripple
de cada fase. Estas causas introducen en Air
componentes de la frecuencia de conmutacién, f,
y sus N-1 armonicos, los cuales no estan presentes
en el caso ideal. Esto trae aparejado un incremento
del ripple de tensién en el punto comin entre
fases, cuando se utiliza el filtro disenado para
el caso ideal, donde la minima componente de
frecuencia de Air es Nfs;. Debido a que el
aumento de esta componente es proporcional a IV,
esta problemadtica es mds significativa a medida
que aumenta el nimero de fases.

En el caso del desfase no ideal entre fases, los
efectos en Aip se pueden mitigar mediante el
uso de técnicas de control, como las propuestas
en Choi (2013); Xu et al. (2009); Ho et al. (2010).

En relacién con el desbalance de amplitud en-
tre los ripples de fase, sus efectos se pueden
mitigar reordenando los ripples de cada fase.
Esta estrategia busca minimizar la suma fasorial
de los ripples de fase, mediante la seleccién
optima de la secuencia de encendido de las
llaves de las distintas fases. Sin embargo, la
bisqueda del ordenamiento éptimo, mediante la
evaluacién de todos los casos posibles, se torna
poco practica principalmente en aplicaciones con
un gran numero de fases, tales como Ni et al.
(2012); Garcia et al. (2006). Esto se debe a que la
cantidad de posibles soluciones es igual al factorial
de N.

En Garcia et al. (2007) se presenté un método que
permite reordenar los ripples de fase sin necesidad
de evaluar todos los casos. Dicho reordenamiento
se realiza colocando los ripples de amplitudes
similares en contrafase, con lo cual se logra reducir
la componente de frecuencia f, en el ripple total.
Si bien este método logra mejorar la caracteristica
de Air y es de simple implementacién, la solucién
lograda no es necesariamente 6ptima. En primer
lugar, la redistribucién propuesta no considera
las componentes armoénicas comprendidas entre
2fs y (N — 1)fs. Adicionalmente, este método
no permite optimizar Air cuando N es impar,
limitando asi su aplicabilidad.

En este trabajo se presenta un método de orde-
namiento de fases basado en algoritmos genéticos,
para convertidores interleaved operando en modo
de conduccién continua (CCM). El método pro-
puesto permite considerar los N-1 armonicos en
la optimizaciéon, mediante una funcién de costo,

de forma tal de minimizar su efecto en Aip. La
funcién de costo puede considerar aspectos tales
como la trasferencia del filtro conectado al punto
comun entre fases, o necesidades particulares de
una aplicacién. Adicionalmente, el método de
reordenamiento es independiente del método de
control de corriente utilizado, con lo cual se puede
aplicar en forma general.

2. REVISION DE LA PROBLEMATICA

La principal causa de desbalances en las am-
plitudes de los ripples de fase, tal como se
menciond previamente, es la tolerancia en los
inductores de fase. Dicha tolerancia puede al-
canzar magnitudes de hasta 5%, si se utilizan
inductores sin entrehierro, o £10 % en inductores
con entrehierro. En el caso de inductores con
entrehierro, la principal causa de la tolerancia
son las variaciones en el tamano del entrehierro;
en tanto que en inductores sin entrehierro, la
principal causa es la variacién en la permeabi-
lidad magnética Micrometals Iron Powder Cores
(2013); Lenk (2005); Antoszczuk et al. (2014). El
desbalance de amplitud entre los ripples de fase
afecta al ripple total en dos aspectos: aumenta su
amplitud e introduce componentes de frecuencia
de conmutacién y sus arménicos. Estos aspectos
afectan el ripple de tensién en el punto de
acoplamiento comun entre fases.

Con el objetivo de ilustrar esta problemadtica,
en la Fig. 1 se muestra el ripple de tensién
en funcién del ntmero de fases, normalizado
respecto al ripple de tensién generado por una
fase, AV, /AVy, . Es importante destacar que, en
los casos expuestos, la frecuencia de conmutacién
y el filtro conectado al punto comin entre fases
se mantienen constantes para todos los valores de
N. Los casos presentados son el caso ideal sin

= + Caso ideal .
| ¥V Tolerancia 1%
O Tolerancia 5%

1 2 3
Cantidad de fases N

4 5 6 78910 20

Figura 1. Atenuacién del ripple de tension en el
caso ideal y con desbalance de amplitud en el
ripple de corriente de una fase.
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desbalance entre inductores de fase y los casos
con desbalance de 1% y 5% en uno de los
inductores de fase. Se puede apreciar que, en el
caso ideal, la relacién AVy, /AVp, disminuye a
medida que aumenta N. Dicha reduccién se debe
principalmente a dos causas: la disminucién de la
amplitud de Air y el aumento de su frecuencia
a Nfs;. Bajo la existencia de desbalances, sin
embargo, la atenuacién AVy, /AVp, se deteriora
debido a la existencia de componentes armonicas
de baja frecuencia. Se puede observar que, ante
aumentos en la tolerancia del inductor, incremen-
tos adicionales en N no mejoran la atenuacién del
ripple de tensién respecto del ripple generado por
una fase.

Adicionalmente, cuando existen desbalances en
mas de una fase, la magnitud de los (N-1)
armonicos depende del orden de los ripples de
fase, el cual esta determinado por la secuencia
de activacién de las llaves. A modo de ejemplo,
la Fig. 2 muestra, para dos ordenamientos de
fase diferentes, los ripples de fase, Air y su
contenido arménico, para un convertidor de N = 5
fases. La amplitud pico del ripple de cada fase
es (Al A2 A3 A4 A5) = (12 12 1 1 1),
donde cada A; es la amplitud del ripple asociada
al inductor L;. Se puede observar que, en el
caso del ordenamiento 1, los ripples de mayor
amplitud estan ordenados de forma consecutiva,
es decir (A1 A2 A3 A4 A5). Por otro lado, en
el ordenamiento 2, los ripples de cada fase se
ubican en diferente secuencia: (A1 A3 A2 A4 A5).
En estas condiciones, se puede observar que
el ordenamiento 1 produce un contenido de
componente fs en Air significativamente mayor
que el ordenamiento 2. Por lo tanto, el orden de
los ripples de fase afecta el contenido arménico de
Air, cuando existen desbalances en la amplitud
del ripple en més de una fase.

Ordenamiento 1

2 0.4 : : : :
-2 0.2
0ty 0.1}
QB 0 ; ;
0 T 2T, fs 2fs 3fs 4fs

(a) Ai (sup); Aig (inf) (b) Espectro Aip

Ordenamiento 2
0.4 .

0.2 reioeee e

05—

0.1t

0 Ty 2T, fs 2fs 3fs 4Ffs

(c) Ad (supj; Airp (inf)k (d) Espectro Air

Figura 2. Ordenamiento 1: (A1 A2 A3 A4 A5);
Ordenamiento 2: (A1 A3 A2 A4 A5).

3. METODO PROPUESTO

El método propuesto consiste en la busqueda
del ordenamiento de fases que minimice, segin
algun criterio, el ripple de la corriente total. Como
se menciond previamente, la busqueda del mejor
ordenamiento mediante la evaluacién de todos
los casos posibles no es préactica. Esto se debe
a que la cantidad posible de permutaciones es
igual al factorial del numero fases. A modo de
ejemplo, un sistema con N = 16 fases presenta
N! =20,92 x 10'2 ordenamientos diferentes.

Dada la dificultad de encontrar el ordenamiento
optimo mediante métodos analiticos, los algo-
ritmos genéticos, basados en la mecdnica de
seleccién natural y supervivencia del més apto,
permiten la busqueda de una soluciéon cercana a
la 6ptima sin necesidad de evaluar todos los casos
posibles Goldberg (1989); Sharma and Gupta
(2011); Larranaga et al. (1996).

En los algoritmos genéticos, una poblacién de
potenciales soluciones, denominadas cromosomas
o individuos, evoluciona a lo largo de sucesivas
iteraciones, denominadas generaciones. Cada in-
dividuo tiene asociado un nivel de ajuste respecto
de la solucién buscada. El nivel de ajuste se
determina por medio de una funcién de costo,
denominada funcién objetivo. Asimismo, la evo-
lucién a lo largo sucesivas generaciones se lleva a
cabo utilizando operadores genéticos tales como
cruces y mutaciones. El cruce genera una des-
cendencia a partir del intercambio de informacién
entre dos individuos de la generacién actual. Por
su parte, la mutacién es un operador, con baja
probabilidad, que altera alguna propiedad de un
individuo en forma aleatoria antes de introducirlo
en la nueva generacién. El cruce y la mutacién
cumplen distintos roles dentro del algoritmo. La
descendencia obtenida por cruce tiende a mejorar
la calidad promedio de la poblacién, mediante
la exploracién de los espacios ya presentes en
la poblaciéon. La mutacién, sin embargo, ayuda
a explorar otros espacios, evitando asi Optimos
locales. Adicionalmente, es deseable preservar los
individuos mas aptos a lo largo de generaciones
sucesivas. En este sentido, se selecciona una cierta
cantidad de individuos que mejor ajusten a la
funcién de costo, denominados elite, que pasan a
la siguiente generacién sin sufrir cambios.

En la Fig. 3 se muestra el ciclo béasico del
algoritmo genético. El algoritmo parte de una
poblacién inicial generada aleatoriamente. Luego,
se evaltan los individuos que integran la poblacion
y se les asigna un nivel de ajuste mediante la
funcién de costo. Seguidamente, se seleccionan
los individuos a partir de los cuales se crea la
préxima generacion, y se aplican los operadores
genéticos antes descriptos. Una nueva evaluacion
devuelve la poblacién a su tamano original,
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inicial P Evaluacion Seleccién
(aleatoria)

Reproduccién

Cruce
Mutacién

Figura 3. Diagrama de flujo del algoritmo
genético.

mediante la seleccién de los individuos maés aptos.
El ciclo continta hasta cumplirse un criterio de
finalizacién. Este criterio puede ser la cantidad
maxima de generaciones, una cota de error, o la
falta de cambios de una generacién respecto de la
anterior.

A continuacién, se detalla el modelado del proble-
ma, la funcién objetivo y los operadores genéticos
antes mencionados.

3.1 Modelado y codificacion del problema

Las potenciales soluciones del problema se mo-
delan mediante un conjunto de parametros, de-
nominados genes, de forma tal de representar
el cromosoma o individuo. Como el problema
de optimizacién de Air es un problema de
ordenamiento, cada individuo esta conformado
por un vector ordenado compuesto por la am-
plitud del ripple de cada fase. Por ejemplo,
el individuo I = (A1 A2 A3 A4 A5 A6 AT AB),
correspondiente a un convertidor de 8 fases,
representa el caso en el que el ripple asociado
al inductor de fase L; precede al ripple aso-
ciado a Lo, y asi sucesivamente. Por otro, en
I, = (A2 A1 A3 A4 A5 A6 A7 A8) se invirti6 el
orden de los ripples asociados a L1 y L2 de forma
tal de que, en este nuevo individuo, A2 precede a
Al.

Es importante destacar que, debido a la natura-
leza del problema, la composicién del individuo
esta sujeta a restricciones, de modo de garantizar
su validez. En primer lugar, las amplitudes de los
ripples de todas las fases deben estar presentes en
cada individuo. En (1) se muestra un individuo
que no contiene la amplitud de fase A3 y, por
consiguiente, no representa un ordenamiento de
fases valido.

Loroncor = (A1 A2 A4 A5 A6 AT A8) (1)

En segundo lugar, no pueden existir amplitudes
repetidas dentro de un mismo individuo. En (2),
se muestra un ejemplo en el que la fase Al se
ubica simultdneamente en la primera y tercera
posicién, determinando asi un estado no vélido
de ordenamiento.

Loyroneoz = (A1 A2 A1 A3 A4 A5 A6 AT AS)
(2)

De los ejemplos antes expuestos se determina que
la cantidad de genes en un individuo es igual a
la cantidad de fases, y que no existen repeticiones
dentro de un mismo individuo. Estas restricciones
pueden ser consideradas de dos formas distintas.

= Mediante penalizacién en el valor de ajuste
de los individuos no validos.

= Mediante operadores genéticos apropiados,
que generen en todo momento individuos
validos.

Se adopta la segunda estrategia, debido a que
no se desperdicia esfuerzo de cémputo en la
generacién y evaluacién de individuos que no
representan un estado vélido del sistema.

3.2 Funcion objetivo

La funcién objetivo debe entregar un valor que
indique el ajuste de cada individuo respecto al
criterio de optimizacién seleccionado. En este
caso, el objetivo es minimizar de las exigencias de
filtrado en el punto de acople comun entre fases.

En Antoszczuk et al. (2014) se presenté un método
de caracterizacién de Aip, para convertidores
interleaved operando en CCM, en funcién del
ciclo de trabajo D y en condiciones de balance
o desbalance entre inductores de fase. Esta carac-
terizacién permite obtener diferentes propiedades
de Air, como su valor pico, RMS y su contenido
armonico, a partir de las amplitudes del ripple
de cada fase. Debido a que la caracterizacion se
realiza a partir de las amplitudes del ripple de fase,
es posible aplicarla tanto en convertidores buck
como boost. En el caso de convertidores buck,
se realiza la caracterizaciéon para el ripple de la
corriente de salida, mientras que en la topologia
boost se realiza para el ripple de la corriente de
entrada.

Las amplitudes relativas del ripple de cada fase,
necesarias para el cdlculo de las caracteristicas de
Air, se pueden obtener mediante mediciones del
ripple de fase en estado estacionario. Sin embargo,
el valor de los inductores, y en consecuencia la
amplitud de los ripples de fase, pueden variar en
funcién de la corriente media Pollock et al. (2011).
Por este motivo, el método de ordenamiento es
aplicable cuando la relacién entre el valor de los
inductores no varia de forma significativa con
la corriente media, como en convertidores que
utilicen inductores con entrehierro, o aplicaciones
con reducida variacion en la corriente media.

Luego, para reducir las exigencias de filtrado
en el punto comun entre fases, se recurre a la
cuantificacién de las componentes de frecuencia
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de Air, propuesta en Antoszczuk et al. (2014),
y a la medicién de las amplitudes relativas del
ripple de cada fase. De esta forma, es posible
enfocar el esfuerzo del algoritmo en minimizar
la amplitud de la componente de frecuencia de
conmutacién y de sus armoénicos en Aip. La
funcién objetivo se construye entonces mediante la
suma ponderada de las componentes f; a (N-1) fs,
como se muestra en (3), donde I; es el individuo
a evaluar, r,; es el armonico de orden ¢ y «y
es su factor de ponderacién. La ponderacion se
efectia de forma tal de penalizar en mayor medida
aquellos armoénicos de menor frecuencia, de forma
tal de concentrar el esfuerzo de optimizacién en los
arménicos que son menos atenuados por el filtro.

N-—1
FrnDy) = airy (3)
=1

3.8 Funcion de cruce

La funcién de cruce intercambia informacion entre
dos individuos de la generaciéon actual, denomi-
nados padres, para generar un nuevo individuo,
denominado descendencia. Si se considera que
el orden de las fases, y no su posicién, es
importante para la optimizacion, la funciéon de
cruce ordenado (order crossover) es muy atractiva
debido a su simplicidad y efectividad Davis
(1985); Deep and Adane (2010). Esta funcién
toma una subsecuencia de fases de uno de los
padres y preserva el orden relativo del segundo.
Por ejemplo, a partir de los padres P; y Ps,
se seleccionan dos puntos de corte al azar,
sefializados por “ | 7, tal como se indica en (4).

Py = (A1 A2 |A3 A4 A5| A6 AT AB) @
Py = (A3 A4|A2 A5 Al| A6 A8 AT)

La descendencia, O; se genera de la siguiente for-
ma. En primer lugar, los subconjuntos contenidos
entre los puntos de corte de P; se copian a la
descendencia, respetando el orden y la posicién,
como se muestra en (5).

O1=(— — |A344 45| — — =) ()

Luego, se seleccionan las fases del otro padre a
partir del segundo punto de corte, respetando el
orden, y se descartan las fases ya presentes en
O (6).

A6 A8 AT A3 A4 A2 A5 Al (6)

Seguidamente, se completa la descendencia desde
el segundo punto de corte, recomenzando desde el
principio si se alcanza el final del individuo (7)

Oy = (A2 A1 |A3 A4 A5| A6 AB AT)  (7)

Adicionalmente, se puede generar otra descenden-
cia invirtiendo el orden de los padres.

3.4 Funcion de mutacion

La funcién de mutacién altera los genes de
un individuo, seleccionado de forma aleatoria,
antes de colocarlo en una nueva generacién.
La mutacién se realiza invirtiendo el orden de
dos fases, de forma tal de generar un nuevo
ordenamiento que explore otros campos y evite
la convergencia a minimos locales. Por ejemplo, a
partir del individuo P;, se genera O1 invirtiendo
las fases A3 y A7, tal como se ilustra en (8) y (9).

Py = (Al A2 A3 A4 A5 AG AT A8)  (8)
Op = (Al A2 AT A4 A5 A6 A3 A8)  (9)

3.5 Criterio de finalizacion

Dado que el algoritmo genético realiza la bisque-
da del ordenamiento mas adecuado mediante la
iteracién de sucesivas generaciones, es necesario
contar con un criterio que indique la convergencia
a una solucién. Existen diversos criterios en la
literatura para determinar el final del proceso
iterativo, tales como una cota méaxima de error,
un nimero maximo de generaciones o la mejora
relativa de una generacion respecto de las ante-
riores.

En el caso del ordenamiento de los ripples de fase
no es posible, en general, establecer una cota de
error maximo. Esto se debe a que no se conoce con
antelacion el maximo o el minimo Air esperable
para una dada condicién de desbalances. Por su
parte, definir el fin del proceso iterativo a partir de
un nimero maximo de iteraciones no es practico,
ya que es posible que se realicen mas iteraciones
que las necesarias, o que se detenga el proceso
antes de obtener la solucién éptima. Por otro
lado, si se contrastan el mejor individuo de una
generacién con los de las generaciones previas, es
posible determinar si existen mejoras en la calidad
de la solucién a lo largo de sucesivas iteraciones.
De esta forma, se puede establecer una solucién
aceptable cuando no existen cambios a lo largo de
una determinada cantidad de generaciones.

Es importante destacar que, mediante esta meto-
dologia, la solucién obtenida no es necesariamente
la mejor respecto a la totalidad de combinaciones
posibles. Sin embargo, dado que el operador de
mutacién evita la convergencia a éptimos locales,
se arriba a una solucién cercana al éptimo global.

4. SIMULACIONES

En esta seccion se presentan simulaciones que
evalian el desempeno y validan el método pro-
puesto. Este método se aplicd a un convertidor de
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N = 8 fases, con un desbalance AL = £10 % en
los inductores de fase.

De forma tal de evaluar el ajuste de un individuo
dado, con el objetivo de minimizar las exigencias
de filtrado en el punto comun entre fases, la
funcién de costo (3) se evalia con a; = 1, tal
como se indica en (10).

7
frie(L) = ZTTz' (10)

El algoritmo genético se configura con una pobla-
cién de 50 individuos por generacion, el 96 % de
los mismos se crean mediante la funcién de cruce,
y el 4 % restante mediante mutaciones. Los dos
individuos mas aptos de la poblacién pasan a la
siguiente generacién sin sufrir cambios.

El criterio de finalizacién consiste en evaluar el
cambio relativo en el mejor individuo de cada
generacién, respecto de las anteriores. Si no se
detectan variaciones a lo largo de 20 generaciones,
se considera que el algoritmo convergié a un
optimo y se detiene la biisqueda.

En la Fig. 4 se muestra el valor de ajuste, segin
la funcién de costo (10), del mejor individuo y el
promedio del valor de ajuste de los individuos de
la poblacion, a lo largo de sucesivas generaciones.
Se puede observar que el algoritmo converge
en 34 generaciones. Esta convergencia se detecta
debido a que el mejor individuo no sufre cambios
a lo largo de las ultimas 20 generaciones. Luego, el
mejor individuo, que representa el ordenamiento
de fases que minimiza la suma de las primeras 7
componentes armoénicas en Aip, es:

Ip = (A6 A8 A4 AT A5 A1 A3 A2)  (11)

A modo ilustrativo, en la Fig. 5 se muestra la
forma de onda de Air y sus 7 primeros arménicos,
para diferentes casos de optimizacién. Dichos
casos se corresponden con el ordenamiento de
fases (11), el ordenamiento propuesto en Garcia
et al. (2007), y el peor caso de ordenamiento. El
peor caso de ordenamiento se obtiene aplicando el

0.45
{ o Mejor ajuste
04 % Promedio de ajuste
_ 035 F
B *
Fy
o 03| Mk e
© ¥ ek
8 025 : W% W%% - :
= * **H@K% *
X
02}, e g
0.15 ........;'...".....0....0........'
0175 10 20 30 10

Generacién

Figura 4. Mejor ajuste y ajuste promedio de cada
generacion.
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Figura 5. Air y espectro de Aip. Optimizado me-
diante el método propuesto, mediante Garcia
et al. (2007) y peor caso.

método propuesto para maximizar la funcién de
costo, es decir, se minimiza la expresién (12).

7
wa(Ij) =1- ZTTZ' (12)
i=1

Se puede observar que, si bien el método de Garcia
et al. (2007) logra una notable mejora en el
contenido de frecuencia de conmutacién, la segun-
da arménica se ve deteriorada respecto del peor
caso. Por otro lado, el método propuesto logra
reducir el contenido armoénico en Air respecto de
ambos casos. La amplitud de la componente f; se
reduce 3,35 veces, mientras que la amplitud de la
componente 2fs se atenua 10 veces, respecto de la
optimizacién propuesta en Garcia et al. (2007).

En la Fig. 6 se muestra la atenuacién del ripple de
tensién en el punto comin entre fases, Vo, /Vo,,
en funcién de N. El desbalance entre inductores de
fase es AL = +5 %. Es importante destacar que la
frecuencia de conmutacién y el filtro conectado al
punto comun entre fases se mantienen constantes
para todos los valores de N. Se presentan los
ordenamientos de fase correspondientes al caso
ideal sin desbalances, al peor caso (obtenido
mediante (12)), al método de Garcia et al. (2007),
cuando es aplicable, y al método propuesto. Se
puede observar que, para N < 3, Vo, /Vo, es
independiente del orden de fases. Por otro lado,
para N = 4, los resultados obtenidos mediante
el método de Garcia et al. (2007) no presentan
diferencias respecto los obtenidos mediante el
método propuesto. Ante aumentos de N, sin
embargo, la atenuaciéon provista por el método
propuesto se incrementa, mientras que el método
de Garcia et al. (2007) no proporciona mejoras
adicionales a partir de N = 10. Particularmente,
la atenuacién para N = 10 y N = 20 se muestra
en la Tabla 1. Como se puede observar, la ate-
nuacién obtenida mediante el método propuesto
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Figura 6. Atenuacién del ripple de tensién en
funcién de N.

es significativamente mayor que utilizando Garcia
et al. (2007).

Tabla 1. Atenuacién del ripple de
tensién para N = 10 y N = 20.

Atenuacion
N Ideal Met. Propuesto  Garcia  Peor
10 1/100 1/50 1/20 1/6
20 1/400 1/185 1/17 1/4

5. CONCLUSIONES

En los convertidores interleaved, la existencia de
desbalances entre los inductores de fase produce
una degradaciéon en el ripple de la corriente
total que incrementa las exigencias de filtrado
en el punto de acoplamiento comun entre fases.
En este trabajo se presenté un método que
permite mitigar los efectos de este problema,
mediante el reordenamiento de la secuencia de
encendido de las llaves de cada fase. Este método,
basado en algoritmos genéticos, tiene la ventaja
de lograr un ordenamiento eficiente, que minimiza
el contenido de componentes de frecuencia de
conmutacién y sus arménicos en el ripple total,
en un ndmero muy reducido de iteraciones. Se
presentaron resultados de simulacién que validan
la propuesta. Se evidenciaron, en convertidores
con un gran numero de fases, mejoras de un
orden de magnitud en la atenuacion del ripple de
tensién, respecto de las metodologias presentes en
la literatura.
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Resumen: Los convertidores interleaved son utilizados para distribuir grandes
corrientes entre N fases de modo de reducir las pérdidas de las llaves semiconductoras,
y elevar N veces la frecuencia del ripple de corriente de salida de modo de facilitar
su filtrado. En particular, el ripple de corriente se ve afectado principalmente por las
tolerancias de los inductores conduciendo a la aparicién de componentes de frecuencia
de conmutacién. En este trabajo, se propone una estrategia de compensacién para
mitigar este fenémeno, basada en el ajuste de las fases de los ripples, y su aplicacién
sobre un control de corriente existente. Esta solucién utiliza como informacién la
comparacion de los ripples con bandas de comparacion fijas sin necesidad de adquirir
las corrientes de fase. La estrategia se valida por medio de simulaciones.

Palabras Claves: Control de Corriente, Convertidores Interleaved, Compensacién

de Desbalances

1. INTRODUCCION

Los convertidores DC-DC interleaved son utiliza-
dos comuinmente en aplicaciones donde se requiere
el control eficiente de grandes corrientes [Abusara
and Sharkh (2013); Ni et al. (2012); Hegazy et
al. (2012); Choi (2013); Quintero et al. (2011);
Garcia Retegui et al. (2012)]. El objetivo de estos
convertidores es distribuir la corriente total it
a través de N fases de modo de reducir las
pérdidas de conduccién y de conmutaciéon de las
llaves semiconductoras empleadas en cada fase.
En caso de que la amplitud, el ciclo de trabajo
y la frecuencia de conmutacion, fs,, del ripple
de las diferentes fases sean iguales, condicién
denominada balanceada, un arreglo equidistante
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de las setiales de control de los dispositivos (27 /N)
permite reducir al minimo el ripple de i e
incrementar N veces su frecuencia (N - fq, ). Esta
caracteristica es muy deseada debido a que al
incrementarse la frecuencia del ripple se puede
obtener un mayor filtrado de la corriente it
0 menores requerimientos sobre el capacitor de
filtrado [Chen (1999); Chang and Knights (1995);
Zhang and Yu (2013)].

Esta clase de convertidores son una alternativa
interesante en aplicaciones de elevada potencia
donde la referencia de corriente o la tension de
carga presentan variaciones rapidas y de gran
amplitud [Maestri et al. (2011); Wassinger et
al. (2011); Guo and Jain (2009); Dallago et
al. (2008)]. En estas aplicaciones, el control de
corriente debe ser capaz de cubrir elevadas exigen-
cias, tales como tiempos transitorios acotados a
unos pocos periodos de conmutacion, errores muy
pequenos en estado estacionario o independencia
con los parametros del convertidor.

En [Antoszczuk et al. (2013)] se presenté un con-
trol capaz de cumplir con dichas especificaciones,
el cual se basa en el uso de senales de sincronismo
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por fase, decaladas en 27/N, para el ajuste del
intercalado de los ripples. El método presentado
calcula los tiempos de conmutacién de modo
de ajustar el cruce por cero del ripple de cada
fase con su correspondiente sefial de sincronismo,
utilizando informacién de la pendiente del ripple
de corriente de cada fase. Para calcular el tiempo
de conmutacién, se realiza el sensado de la
corriente de cada fase y se las compara con bandas
fijas, de forma tal de determinar las pendientes a
partir del tiempo de cruce por dichas bandas. Esta
metodologia permite determinar las pendientes
sin necesidad de conocer el valor de la corriente,
es decir sin necesidad de adquirir las corrientes de
fase.

La existencia de no-idealidades como: resistencia
de encendido de la llave, inductancias de fase,
resistencia parasita de los inductores, entre otras,
ocasionan la apariciéon de componentes armoénicas
en el ripple total que impactan sobre las carac-
teristicas de filtrado en el punto de acoplamiento
comtn entre fases [Foley et al. (2012); Cho et al.
(2012); Antoszczuk et al. (2014)].

Respecto a las resistencias parasitas, si se consi-
dera que las caida de tension en dichos elementos
son despreciables en relacion con la tensiéon de
entrada y salida del convertidor, se puede asumir
que los ciclos de trabajo de las diferentes fases
son similares. De esta forma, el impacto de estos
elementos pardsitos sobre el ripple total puede
considerarse despreciable.

Sin embargo, las diferencias entre las inductancias
de fase, debidas a tolerancias en el proceso
de fabricacion que pueden ser del orden del
+10 %, producen amplitudes de ripples diferentes
que tienen una incidencia directa en el ripple
total. Estas diferencias pueden conducir a un
ripple total significativamente mayor que en el
caso balanceado, y con componentes armonicas
inferiores a N - fg, [Antoszczuk et al. (2014)].
Esto tltimo tiene un impacto directo sobre el
capacitor de filtrado, ya que éste normalmente
es dimensionado para cumplir con determinados
requerimientos de precision.

Con el objeto de mitigar el desbalance ocasionado
por los inductores, algunos autores proponen
como método de compensacién el reordenamiento
de las corrientes de fase [Garcia et al. (2007)]. Este
método busca encontrar un ordenamiento que
minimice la componente fundamental del ripple de
la corriente total. Sin embargo, en la mayoria de
los casos no existe un ordenamiento que conduzca
a una cancelacion completa de esta componente.
Adem4s, este método de compensacién no es
valido para el caso de tres fases debido a que, por
la simetria del problema, una inversién en el orden
de las fases no modifica la amplitud del ripple
en ir.

Otro enfoque consiste en modificar el desplaza-
miento angular entre las fases. De forma clésica,
los ripples de fase se intercalan en QW”, que es
Optimo en sistemas balanceados ya que conduce a
una maxima cancelacién del ripple. Sin embargo,
esta situacién no es la mas adecuada para el
caso desbalanceado, ya que es posible mejorar
la reduccion en el ripple resultante mediante un
ajuste individual de las fases de los ripples, ¢,.
En [Schuck and Pilawa-Podgurski (2013)] se
presentan las ecuaciones para determinar los
¢n que eliminan la componente fundamental en
convertidores con diferentes tensiones de entrada
por fase. En esta propuesta, los ¢, se obtienen
a partir de la medicién de las amplitudes de los
ripples de fase.

La aplicacién de este concepto en [Antoszczuk
et al. (2013)] resulta prometedora debido a que,
la operacién en base al patrén de sincronismo
permite integrar de forma sencilla el ajuste de
los ¢,,. Se debe tener en cuenta que el método pre-
sentado en [Schuck and Pilawa-Podgurski (2013)]
requiere conocer el valor pico de los ripples de fase,
caracteristica que implica la adquisiciéon de las
corrientes de fase con el consecuente incremento
en el hardware requerido. Una posible solucién
radica en medir los ripples y ajustar los ¢, de
forma off-line durante la puesta en operacién
inicial de la fuente. Sin embargo, variaciones en
los componentes debidas al envejecimiento o a
la reposiciéon de piezas danadas conducirian a la
necesidad de un nuevo proceso de mediciéon y
calculo de los ¢,,.

En tal sentido, se propone modificar el control
propuesto en [Antoszczuk et al. (2013)] de modo
de inferir los ¢, a partir de los tiempos entre
cruces de los ripples de corriente con las bandas
de comparacion, y realizar un ajuste on-line de
los mismos. Esto permite al sistema auto ajus-
tarse eliminando la necesidad de implementar un
procedimiento de ajuste inicial. Adicionalmente,
brinda la capacidad de compensar eventuales
variaciones en los componentes dependientes del
punto de operaciéon. Dichas variaciones pueden
ser generadas por diferencias en las caracteristicas
magnéticas de los nucleos, diferencia de tempera-
tura de operacion en los inductores, etc.

El presente trabajo se divide en cinco secciones:
en la Seccién 2 se establecen las ecuaciones
para el calculo de los ¢,, en la Seccién 3 se
describe el control propuesto, en la Seccién 4 se
presentan simulaciones del mismo aplicado sobre
un convertidor buck interleaved de tres fases
(Figura 1) y en la tltima seccién se presentan las
principales conclusiones del trabajo.
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2. CANCELACION DE ARMONICOS DEL
RIPPLE TOTAL MEDIANTE AJUSTE DE
FASE

En esta seccién se presenta un procedimiento para
el calculo de los ¢,,, los cuales permiten eliminar
la componente fundamental del ripple de ir.

El ripple de i7 esta compuesto por la suma de los
ripples de las N corrientes de fase, i, (Ecuacién

(1).
N
ir(t) = > in() (1)

La descomposicion de Fourier de i, se puede
escribir como:

in(t) = Apo+ Y Anp cos{h(wt — ¢n) — nn} (2)

h=1

donde el indice h es el indicador del orden
armonico, A, es el valor medio de la corriente
V, Ann ¥ @nn son la amplitud y la fase de la
componente armoénica h para la fase n. Si los
ciclos de trabajo D,, son iguales para todas las
fases, la amplitud de las armonicas puede ser
calculada como A, = An,ap, donde A, es la
amplitud del ripple de la fase n y, ay, es la relacién
entre la amplitud de la componente arménica h
y la amplitud del ripple de corriente. De forma
equivalente, el valor de ¢, es independiente de la
fase, con lo cual se puede escribir como @, = @p.
En consecuencia, (2) puede ser escrita como:

in(t) = Apo+ An Y _an cos{h(wt —¢n) —pn} (3)

h=1

Luego, la corriente i1 se puede escribir como:

N
ir(t) =Y Anot+
n];l .
+ 3 An Y ancos{h(wt — ¢n) — en} (4)
n=1 h=1

La componente armoénica h de la corriente total,
iTh, se puede escribir como:

N
irn(t) = an » _ Ancos{hwt — on — hen}  (5)

n=1

L1 Z‘1

Lo

Vin :)
L3 - Co |Ro

Figura 1. Convertidor Buck de tres fases.

Aplicando la identidad trigonométrica (6) a (5) y
trabajando algebraicamente se obtiene (7).

cos{xz — y} = cos{z} cos{y} + sin{z} sin{y} (6)

N
irp(t) = ap, cos{hwt — op } Z A, cos{ho,}

n=1

N
+apsin{hwt — @} > Apsin{hn} (7)

n=1

Por lo tanto, para eliminar la componente armoni-
ca h, se deben cumplir (8) y (9).

N
Z Ay cos{ho,} =0 (8)

n=1

N
> Apsin{hg,} =0 (9)

n=1

Suponiendo que la desviaciéon del valor de ¢,
respecto a la fase correspondiente al caso sin
desbalances, ¢, es pequeiia, las funciones trigo-
nométricas seno y coseno pueden ser aproximadas
por funciones polinémicas de primer orden apli-
cando Taylor:

flkon} = F{keQ} + kf {k¢2}A¢,  (10)

donde A¢, = ¢, — ¢’ queda expresada en
radianes.

Aplicando (10) en (8) y (9), se obtienen (11) y
(12).

N N
> Ancos{hgn} = Y hA, sin{h¢p}Ad, =0
n=1 n=2 (11)

N N
> Apsinf{hel} + > hAy cos{he)} Agy =0
n=1 n=2

(12)

De aqui se desprende que existen 2 ecuaciones con
N incognitas por cada componente armoénica que
se requiera eliminar. Por lo tanto, para un arreglo
con N fases, se pueden eliminar N/2 componentes
armonicas.

Particularizando para eliminar la componente
fundamental en un sistema de tres fases:

3 3
Z A, cos{p¥} — Z Ay, sin{®}Ap, =0 (13)
n=1

n=1

3 3
Z A, sin{¢®} + Z A, cos{d’}Ag, =0 (14)
n=1

n=1

Dado que existen dos ecuaciones con tres incégni-
tas, uno de los A¢, puede ser fijado arbitraria-
mente. Por simplicidad, se utiliza la fase 1 como
referencia adoptando ¢ = 0 y por lo tanto A¢; =
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0. Las ecuaciones (13) y (14) se reducen entonces
a (15) y (16).

3 3
AH‘Z A, cos{d®} — Z A, sin{#?}Ag,, =0

n=2 n=2
(15)
3 3
Z A, sin{e®} + Z A, cos{d’}Ag, =0
n=2 n=2 (16)

Reemplazando los valores de los ¢9 en (15) y
(16), y trabajando algebraicamente se obtienen

(17) vy (18).

A2 sin %A(ﬁg + A3 sin %Agﬁg =

2 4
Aq + Ay cos % + Ajz cos % (17)
2 4
As cos %Aqf)g + As cos gAng =
2 4
—Assin g — Assin g (18)

Resolviendo este sistema de ecuaciones compuesto
y reemplazando posteriormente los valores de
las funciones trigonométricas se obtienen las
ecuaciones para el cdlculo de A¢gs y Ads ((19)

y (20)).

V3 Ay A3
Ay = ? (_1 - IQ + 2.142) (19)
o V3 Ay Ay

Para verificar el grado de validez de la aproxima-
ci6n indicada en (10), se evalia una condicién de
desbalance extremo. En este ensayo, las amplitu-
des de las i, son: en la fase uno igual al valor
nominal y en las fases dos y tres, 10% menor
y mayor a la nominal, respectivamente. Como
resultado, se obtiene un error en los Ag,, cercano
al 5% y un residuo en la amplitud de ir; cercana
al 2% del caso sin compensacién de desbalances.

3. CONTROL PROPUESTO

El control propuesto se puede dividir en dos
etapas funcionales. La primer etapa se encarga de
generar el patréon de senales de sincronismo por
fase y de controlar, a partir del desplazamiento
temporal de las mismas, el correcto intercalado
de los ripples. La segunda etapa realiza el control
individual de la corriente por fase de modo de
sincronizar el ripple con su correspondiente senal
de sincronismo. A continuacién, se realiza una
descripcién de cada una de estas etapas

ie
N
pip
. (a)
1, (k) (b)
th,(k+1)
Ly (k+1)
1,2
k e+l k+2

Figura 2. Calculo del tiempo de conmutacién para
pequenos t.(k).

3.1 Control individual por fase.

En estd seccidn se realiza una breve descripcién
del control presentado en [Antoszczuk et al
(2013)]. El mismo opera de forma independiente
para cada una de las fases, ajustando los instantes
de conmutacion de las llaves de forma que el ripple
resultante se sincronice con su correspondiente
senal de sincronismo. En la Figura 2 se muestra
el ripple de corriente de una fase con su senal
de sincronismo cuando se produce un error de
sincronismo t.(k) en el instante de cruce indicado
como (a). La senal de sincronismo se representa
por medio de flechas, con direccién hacia arriba
para indicar el instante donde el ripple debe cruzar
por cero con pendiente positiva, y hacia abajo
donde los cruces se deben realizar con pendiente
negativa.

La determinacién del tiempo de conmutacion,
tsw, se realiza en cada cruce por cero del ripple
y se define como el tiempo entre dicho cruce
y el instante de conmutacién. Cuando el cruce
por cero ocurre con pendiente positiva, el tiempo
de conmutacién se denomina ¢}, (k+ 1); mien-
tras que cuando el cruce ocurre con pendiente
negativa, se lo denomina t,,(k+1). Como se
muestra en la figura, para el cdlculo del tiempo de
conmutacién es necesario determinar la duracién
del préximo semiperiodo, ¢, (k + 1), de forma de
hacer nulo el error entre el proximo cruce por cero
(instante (b)) y el respectivo pulso de sincronismo
(Ecuacién (21)).

tp(k +1) = % —te(k) (21)

El tiempo t.(k) puede ser negativo o positivo
dependiendo de si el cruce por cero del ripple
ocurre antes o después del correspondiente pulso
de sincronismo. Asumiendo que la constante de
tiempo asociada a las componentes inductiva y
resistiva de los inductores de fase es mucho mayor
que el periodo de PWM, el ripple de corriente se
puede aproximar por medio de rectas. En este
sentido, si pT es la pendiente positiva y p~ la
pendiente negativa, el tiempo de conmutacion
th,(k+ 1) esta dado por:
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k-1 k k+1

Figura 3. Medicion de las pendientes de una fase
por medio de bandas fijas de comparacion.

ﬁ tpk+1) (22)

th(k+1) =
Usando el mismo razonamiento se obtiene la
siguiente expresion para el calculo de ¢, (k + 1):
pt

otk 1) (23)

towk+1)=
La determinacién de las pendientes p™ y p~ se
realiza a partir de la medicién de los tiempos
entre cruces por bandas de comparacién ubicadas
en cero y +B. En la Figura 3 se muestra el
ripple de corriente de una fase con las bandas de
comparacién y se indican los tiempos asociados a
la medicién de los cruces por las mismas. Resulta
evidente que para poder medir los tiempos de
cruce por las bandas, la amplitud del ripple
en estado estacionario debe ser mayor que la
amplitud de las bandas. Esta condicién se plantea
como una caracteristica de disefio.

Considerando el caso mostrado en la Figura 3,
las pendientes pT y p~ necesarias para cal-
cular tf (k + 1), en el instante de cruce (a),
se pueden determinar a partir de los tltimos
cruces por las bandas (ecuaciones (24) y (25)).

L. B _,.,._ —B

P = ) = o
donde ts, y tsn son los tiempos de cruce con
pendiente positiva y negativa, respectivamente.
Como se muestra en la Figura 3, estos tiempos
se actualizan luego de los cruces por cero y por la
banda superior, en el caso de t5p,, y luego de los
cruces por cero y por la banda inferior, en el caso
de tg,.

(25)

Combinando (22) con las expresiones mostradas
en (24) y (25) se obtiene (26).

tsp(F)

A W ()

“thp(k+1)  (26)

Cuando el ripple de corriente cruza por la banda
superior la expresién anterior se actualiza usando
la tltima medicién de la pendiente positiva, es
decir:

tsp(k+1)

th (k+1) = thp(k+1) (27)

Siguiendo el mismo razonamiento, combinando las
expresiones dadas en (23), (24) y (25), se obtiene
la expresion (28) para t,,(k+ 1):

tsn (k)

fawk ) = ) + o (h)

“thp(k4+1)  (28)
Cuando el ripple de corriente cruza por la banda

inferior, (28) se actualiza usando la dltima medi-
cién de la pendiente negativa como:

ten(k+1)

towlk+1)=

“thp(k+1) (29)

Eventuales cambios en la referencia de corriente
o en las tensiones de entrada y salida pueden
generar casos transitorios en los cuales el tiempo
de conmutacion conduzca a una conmutacion
dentro de la banda, impidiendo el calculo de
alguna de las pendientes. En dichos casos, el
cédlculo de las pendientes se efectia con la ultima
medicién disponible del tiempo de cruce por las
bandas.

Los célculos presentados contemplan condiciones
de ajuste del tiempo de conmutacién independien-
tes de la magnitud de t.(k). Adicionalmente, el
método contempla la existencia de perturbaciones
de gran nivel tales como cambios en la referencia
de corriente o en las tensiones de entrada y
salida permitiendo la detecciéon de estos eventos
a partir de la informacién provista por los cruces
por las bandas actuando en consecuencia de
modo de minimizar el transitorio de corriente.
Esta caracteristica se describe en detalle en
[Antoszczuk et al. (2013)].

3.2 Generacion y ajuste del patron de sincronismo

El conjunto de senales de sincronismo por fase
conforma un patrén, en el cual la fase inicial
de cada senal de sincronismo esta definida por
¢n. En la Figura 4 se muestran los ripples
de corriente de un convertidor de tres fases
balanceado en condicién de estado estacionario
junto con las senales de sincronismo de cada fase.
Se puede observar que los instantes de sincronismo
establecen los puntos de cruce por cero del ripple
de corriente y el signo de la pendiente con que se
deben efectuar dichos cruces.

En esta etapa del control se realiza, a partir de la
informacién provista por el conjunto de las fases,
el calculo de los ¢, que cancelan la componente
fundamental del ripple de la corriente total. Tal
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Figura 4. Ripples de corriente y senales de
sincronismo en un convertidor de tres fases.

como se describid en la Seccién 2, el calculo de los
¢, requiere del conocimiento de las amplitudes
de los ripples de fase. Estas amplitudes pueden
ser determinadas a partir de los tiempos entre
cruces del ripple por las bandas de comparacién,
aplicando (30).

(30)

@l =

_Ts
tst

donde tsp = tsp + ton.

En la Figura 3 se muestra la evolucién de tg
luego de un cambio en las pendientes. Se observa
cémo, luego de un transitorio, ts; converge a
su valor original. Para evitar un funcionamiento
erréneo del algoritmo de compensacion, los ¢,
se actualizan utilizando los valores de estado
estacionario de ty . Esta condicion se detecta
evaluando si el valor de t. se encuentra acotado
dentro de un limite méaximo de variacién.

Reemplazando (30) en (19) y (20), y simplificando
se obtienen las siguientes ecuaciones:

A¢2 _ @ (_1 _ tst2 + 2tst2> (31)

3 tstl tst3
3 ts K ts

Mgy = V3 <+1+ B9 t3> (32)
3 tstl tst2

donde tg, es el valor de t, correspondiente a la
fase n.

En la Figura 5 se muestran los ripples de i, e ip
en un sistema interleaved de tres fases, donde la
amplitud del riple en una de éstas supera en un
10% al de las restantes. Se puede observar qué,
en este ensayo, la eliminacion de la componente
de frecuencia fundamental conduce a reducir la
amplitud del ripple de ip.

En la Figura 6 se muestran las representacio-
nes fasoriales de las primeras tres componentes
armonicas (ordenamiento horizontal) para cada
una de las fases (parte superior) y para la corriente
total (parte inferior). En dicha figura resulta
evidente la eliminacién de la componente de

[ con (=) y sin (=) algoritmo de compensacién ]

Figura 5. Sistema de tres fases con un desbalance
del 10 % en la amplitud de una de las fases.

fundamental 242 arménica 3" armonica
1 0.15 0.05
0 0 0 <>
-1 -0.15 -0.05
-1 0 1 -0.15 0 0.15 -0.1 -0.05 0
0.1 0.05 0.1
50p 0 p———" 0| -—m—
-0.1 -0.05 -0.1
0 0.1 0.2 0 0.05 0.1 -0.2  -0.1 0

[ con (—) y sin (—) algoritmo de compensacién |

Figura 6. Representaciones fasoriales de las
primeras tres componentes armdnicas para
los riples de las corrientes de fase y total.

frecuencia fundamental de ir. Por otra parte, se
observa un incremento en la componente de 292
arménica a causa del algoritmo. Sin embargo,
dada la forma de onda de i,, la amplitud de
las componentes armoénicas de orden superior
suele ser muy inferior a la de la componente
de frecuencia fundamental y, ademads, la etapa
de filtrado atentia mas significativamente a las
componentes de mayor frecuencia.

4. SIMULACIONES

En la Figura 7 se muestra un esquema del sistema,
el cual incluye al convertidor tipo Buck de tres
fases, la etapa de deteccién de cruces, los bloques
de control individuales por fase y el bloque de
la generacién del patrén de sincronismo con la
compensacion de desbalances.

La operacién del sistema se ensaya mediante
MATLAB-SIMULINK, utilizando los siguientes
pardametros: i = 30 A, vyy = 30V y tensiones de
salida de 7,5V (D =1/3) y 10V (D = 1/2). Se
utilizan estos valores de tensién de salida debido a
que se corresponden con valores de ciclo de trabajo
representativos de un minimo de cancelacién (D =
1/2) y un méximo de cancelacién (D = 1/3).
La inductancia de fase nominal es L,, = 260 pH.
Teniendo en cuenta el rango de tensiones de
entrada y salida, el valor de inductancia de fase
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Figura 7. Esquema del sistema simulado.

y la frecuencia de conmutacién, se ajustaron las
bandas de comparacién en +0,2 A.

Las inductancias implementadas por simulacién
son Ly = 242uH (0,93L,), Ly = 284uH
(1,09L,) y L3 = 249uH (0,96L,). Con estos
desbalances se obtienen factores de correccién
iguales a A¢gs = 3,56° y Agy = 9,11°, lo que
equivale, para fs,, = 12 KHz, a retardos de 0,82 us
y 2,11 us, respectivamente. Se debe considerar
que, en caso de generarse los retardos por medio
de un contador digital de 10 bits, la resolucién
alcanzada es igual a 360,/1024 = 0,36°.

En las figuras 8 y 9 se presentan las curvas
correspondientes a la operacién del sistema con
D = 1/2y D =~ 1/3, respectivamente.

En ambas figuras, en la parte (a) se muestran
las corrientes individuales por fase, en (b) las
corrientes totales de salida y en (c¢) los espectros
de frecuencia de las corrientes totales. Aqui se
observa que, como se indic6 en la Seccién 2, para
los diferentes D se arriba a una reduccién de la
componente de frecuencia fundamental cercana
al 92,5%, con un incremento admisible de la
componente de segunda arménica. En (d) se
muestran las tensiones, vo, sobre el capacitor de
salida, Cj, el cual se ajusté para proveer, junto
con la resistencia de salida, Ry, una caracteristica
de filtrado con un ancho de banda cercano
a bKHz. Aqui se evidencia la reduccién en
el ripple de tension alcanzada por medio del
algoritmo de correccién. Finalmente, en (e) se
muestran los espectros de frecuencia de estas
tensiones, donde se observa una mejora global
en el contenido armoénico de las componentes de
frecuencia inferior a N fq,,.

Deteccién de cruces

20 40 60 80 100 120 140 t[pus]

20 40 60 80 100 120 10 s

mA][ ",
160

80F

29.9 . . . . . . . {
20 40 60 80 100 120 140 t[ps]
(d)
mA][ e
160}
80
.ee..----.---=?====-
12 24 36 fIKHz] 8
(¢)
[ con (=) y sin (=) algoritmo de compensacién ]

Figura 8. Corrientes de fase (a), corriente total (b)
y su espectro de frecuencia (c), y tensién de
salida (d) y su espectro de frecuencia para el
caso D = 1/2.
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Figura 9. Corrientes de fase (a), corriente total (b)
y su espectro de frecuencia (c), y tensién de
salida (d) y su espectro de frecuencia para el
caso D = 1/3.
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CONCLUSIONES

En este trabajo se presenté un algoritmo de
control de corriente para convertidores interleaved
con capacidad de eliminar componentes armoénicas
presentes en el ripple de la corriente total debidas
a desbalances entre las amplitudes de los ripples
de las corrientes de fase. En este algoritmo se rea-
liza el control individual de las corrientes de fase
de forma de ajustar los ripples de las mismas con
un patrén de senales de sincronismo. El control
presentado calcula los instantes de conmutacién
de las llaves basado en la informacién proveniente
de los tiempos entre cruces del ripple de corriente
por bandas de comparacién fijas. Con el objeto
de eliminar la componente fundamental, presente
en el ripple total, se implementé una estrategia
de compensacién que ajusta la diferencia de
fase entre las senales de sincronismo, utilizando
la informacion proveniente de los tiempos entre
cruces. Se propuso una simplificacién de dicha
estrategia, la cual permitié reducir la comple-
jidad de calculo. Esta simplificacién consiste
en aproximar las funciones trigonométricas por
funciones polindmicas y es vélida para el caso
de desbalances pequenos. La utilizacién de las
bandas de comparacién permitié eliminar la nece-
sidad de adquirir las corrientes de fase. Mediante
simulaciones en MATLAB-SIMULINK se valido el
control propuesto en un convertidor tipo buck de
tres fases con un desbalance cercano al 10 % entre
las amplitudes de los ripples de fase. El control se
ajusté para mitigar la componente de frecuencia
fundamental alcanzando una reducciéon superior

al 90 %.
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Current Control for High-Dynamic High-Power Multiphase Buck Converters

Rogelio Garcia Retegui, Mario Benedetti, Marcos Funes, Pablo Antoszczuk, and Daniel Carrica

Abstract—When it comes to high-power current sources, multi-
phase buck converters become an attractive alternative to deliver
high currents. However, large variations in current reference or
load voltage lead to disturbances that require high dynamics in
the transitory response of current control. This letter presents a
current control for high-dynamic, high-power multiphase buck
converters. The control proposed is based on the synchronization
of zero-crossing current ripples with a time reference pattern. This
control forces a correct interleaving and is capable of responding,
with a reduced transitory time, to major changes in current refer-
ence and load voltage. Experimental results validate the proposal.

Index Terms—Current control, current source, multiphase buck
converters.

I. INTRODUCTION

ULTIPHASE buck converters (see Fig. 1) can provide

high currents with low ripple. The total output cur-
rent ¢7 is distributed among n phases to reduce the stress of
semiconductors and the output ripple [1]. These converters are
widely used in low-voltage, high-current applications such as
PC sources. In these applications, the low voltage and phase
currents allow the use of high-speed devices (fs of hundred
of kilohertz) that grant a high-dynamic characteristic to these
converters [2].

Additionally, multiphase buck converters constitute a worth-
while alternative to high-power current sources such as [3]-[5].
However, large variations in the current reference or load voltage
lead to disturbances on the output current. This calls for a high-
dynamic current control in the transitory response, particularly
when strict 77 current accuracy is a requirement.

Several common control techniques such as average current
mode control (ACMC), peak current mode control (PCMC), and
their modifications have been applied to multiphase converters.
ACMC features good stability and fast response [6]. PCMC is
of simple implementation, and has a simple control of the output
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Fig. 1.

Multiphase buck converter.

current and an inherent current protection function [1], [7]. With
these control techniques, the effect of major changes in the
current reference or load voltage can be corrected for as long as
several switching periods [8]. Since converters use high-power
devices, switching frequencies are low (less than 15 kHz) and
produce an unacceptable transitory response time.

This letter proposes a current control based on the synchro-
nization of the zero-crossing current ripples with a time refer-
ence pattern. This control forces a correct interleaving and is
capable of responding to major changes in both current refer-
ence and load voltage with a reduced transitory time.

II. CURRENT CONTROL

The proposed pattern is composed of n synchronism signals
of period Ty, interleaved at T /n. Fig. 2 shows the current ripples
(%, , ;) for an ideal stationary state and the reference pattern
for a three-phase system. The control calculates the switching
times ¢4, that match the next zero crossings of the phase ripples.
Calculation is based on both positive and negative slopes of the
current ripples.

Since the pattern defines the zero crossing for each phase, t
can be calculated for each phase independently. Fig. 3 illustrates
i, and the reference pattern when a small variation of load
voltage or of current reference produces a zero-crossing error
te (k) with ¢, (k) < L=

In order to calculate ¢ (k + 1), the duration of the next half
period ty,, (k + 1) is determined to annul ¢ (k + 1):

T,
thp(k+1) = ? —t.(k) (1)

where ¢. (k) can be negative or positive depending on whether
the crossing occurs before or after the reference pattern.

0885-8993/$26.00 © 2011 IEEE
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Time ¢4y (k 4+ 1) can be obtained from positive and negative
slopes (p, p—) and from ¢, (k + 1). The calculation of ¢4, (k +
1) depends on the 7. zero-crossing slope. For an i, zero crossing
with a negative slope, ¢y (k 4 1), can be calculated as:

pi*~thp(k+1).

to (k4+1) =
o ) P+ —p-

2
Assuming that the inductor equivalent serial resistance is neg-
ligible, slopes p; and p_ are calculated from the converter
input—output voltages as

_Vin—W

P+ = L 3)

Vo
= ——. 4
D I, “4)

Substituting (3) and (4) into (2) gives

\%
to(k+1) = (1 - “) tnp (k4 1). 5)

Vin

A similar analysis for 7, zero crossings with positive slopes
yields

v
th(k+1)= =% -ty (k+1).

6
Vin (6)

/
!
!
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The previous analysis was developed to ensure the phases rip-
ple interleaving. However, major steps of the current reference
can lead to undesired results. Fig. 4 shows a negative reference
step, which occurs immediately after the ¢, zero crossing. Once
the crossing point is detected, the system calculates the next
commutation instant ¢, which corresponds with an erroneous
commutation. Thus, it is necessary to inhibit this commutation
and repeat the calculation of the next commutation time at point
(c). The current ripple and the ripple slope signs are combined
to enable or disable commutations. If the ripple slope is negative
while the ripple is positive, the commutation is disabled. The
commutation is enabled only when both slope and ripple signs
coincide. This action will inhibit the erroneous commutation.

Fig. 5 illustrates the interleave recovery of one phase after the
major step of Fig. 4. As an example, the zero crossing occurs
next to a reference pulse that corresponds to an opposite slope.
Regardless of the reference pattern slope, a large commutation
time is obtained, which generates a positive semicycle greater
than normal (see Case 1 in Fig. 5). This behavior produces an
error in the current mean value that is difficult to be rapidly
corrected by a control loop.

As the proposed control considers the slope provided in the
reference pattern, the transitory is minimized as shown in Fig. 5
(Case 2). In this case, it is evaluated whether the zero cross-
ing is at a distance greater than T} /4 from the reference pulse
pattern of the appropriate slope. If so, the system performs an
anticipated commutation, immediately after the zero crossing to
change the slope and to reach the synchronism in the next zero
crossing. When the zero crossing occurs at a distance smaller
than T /4, the system continues its evolution and corrects the
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error as a small variation case. Thus, as each phase adjusts to its
pattern in the shortest time, the correct interleaving of the sys-
tem is ensured. A similar analysis can be performed for major
changes of load voltage, which, in this case, modify the current
slopes.

Fig. 6 shows a block diagram of the proposed current con-
trol for a single phase. This diagram summarizes the operation
principles of the proposed control, where Vin, Vo, and 7. are
the inputs of the system and the switching command S; is the
respective output.

III. ANALYSIS OF MEASUREMENT ERRORS

Since the proposed control is based on the measurement of a
zero-crossing current ripple, this section analyzes the effects of
an erroneous zero-crossing detection and an offset of the mea-
sured currents. Regarding the former, Fig. 7 depicts ¢, in steady
state, assuming a null zero-crossing error at point (a). Consider-
ing that an error At; occurs in the detection of the zero-crossing
instant at point (b), the algorithm performs the calculation of the
commutation time, assuming that the current evolution is that
represented by the dotted line. As a consequence, this originates
an anticipated commutation at point (c) that modifies the ripple
amplitude with regards to the ideal case and produces a zero-
crossing error (Aty) at point (d). Assuming that there are no new
crossing detection errors, the system adjusts the commutation
time to correct the zero crossing at point (e). As it can be seen,
the detection error does not affect the control stability, as the
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switching time calculation does not consider previous crossing
erTors.

After analyzing the current waveform, the equations to calcu-
late the zero-crossing error and the amplitude errors generated
by the erroneous detection can be obtained:

Aty = -2

- Aty @)

2

Aiy = Niy = <—p

P- — D+

Amplitude errors affect the mean value of the phase current

(see Fig. 8). In order to evaluate the mean value maximum

deviation, it is assumed that it is updated at every zero crossing.

Then, the mean current deviation 7,,; can be calculated from

semicycles (Dand (2} and 7,2 from semicycles (2 and (3} The

maximum deviation with respect to the ideal mean value 7,2
can be obtained from (7) and (8) as

2
_\ Aty -

Z-E‘LVZ = <_ P ) Atl + <_p ) tl h (9)
p- — D+ j T

where h is the ripple amplitude in a stationary state ideal condi-
tion. When the slopes are equal, p, = p_ = p, t,,2 depends on
the slopes value and the time error in the detection [see (10)].
This results in small variations in the average phase current

(10)

) At;. ®)

Tavy = Atl - p-

Another aspect to be analyzed is the effect produced by an
offset in the current measurement. Fig. 9 illustrates the measured
current with a dotted line, and the real current with a solid line.

In this case, the control cannot compensate the measurement
offset. However, as the error is constant, it could be solved
by adjusting the reference during commissioning with a zero
current reference.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

In order to evaluate the proposed control, experimental tests
were carried out on a prototype whose main parameters are
listed in Table I. Fig. 10 shows the experimental setup for a
three-phase converter. For experimental purposes, the load was
composed of an accumulator bank in parallel with a resistor
Ry . This resistor was included to avoid the variations of the
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sync

Fig. 9. Offset in the current measurement.

TABLE 1
POWER CONVERTER CHARACTERISTICS

Parameters

Number ol Phases 3

Phase Inductance (L) 64y pH
Load Resistance (fiz) 10
Input Voltage (Vra)d 100V
Accumulator Voltage (V4) | 30V
Maximum Cutpur Current | 45 A
Switching Frequency 12 kllz
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Fig. 10.  Scheme of the experimental setup.

accumulator voltage due to changes in the output current. The
switch Sy and a diode Dy were used to perform a load voltage
change.

The first test evaluates the control response for a major change
in the reference. Fig. 11 shows a phase current and the recovery
of the synchronism for a reference step from 3.7 to 10.2 A (total
output current step from 11.1 to 30.6 A). As it can be seen, the
synchronism recovery involves two times: a crossing time ¢, and
an adjustment time ¢,. The . time cannot be controlled by the
algorithm because it depends on the change of amplitude and
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inductance L of the converter. However, by using the proposed
method, the zero-crossing synchronization is recovered in a
minimum time ¢, .

The second test evaluates the control response for a major
change of the load voltage. Fig. 12 depicts the phase current and
the recovery of the synchronism for a step change of the load
voltage of 30 V. This change produces a variation in the phase
current slopes and generates an anticipated zero crossing. From
this crossing, the system corrects the switching time to recover
the synchronism with the next reference pattern.

Fig. 13 shows in detail the transitory response in the phase
current ripples and the total current for a major change in the
output voltage. Note that the control adjusts the interleave cur-
rent ripples and the mean output current in a short time, without
an external control loop.

Finally, it can be noticed that for all tests, the proposed control
recovers the synchronism with a maximum time of a switching
period.



618

Tl Prevu
e

[ MITTECE S @ 1704 @ 1704 ¢ loous ”loomsrs [ & 7 &%
fhev] 537 00m

100k points| |_< 10 Hz

Fig. 13.  Multiphase currents in the converter. Ch1-Ch3: Phase current. Ch4:
Output current (7 ).

V. CONCLUSION

A new current control for multiphase buck converters is pro-
posed. The correct interleaving among phases and the mean out-
put current is forced by a time reference pattern that adjusts the
zero crossing of the phase current ripple. The proposed control
is capable of recovering the interleaving among phases with a
reduced transitory time and a reduced error in the output current
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when major changes in the reference or the load voltage occur.
Experimental results validate the proposal and demonstrate that
recovering time is minimum.
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Abstract

This paper introduces a closed-loop control system for klystron modulators. The system is
based on the discharge of a capacitor into a step-up voltage transformer and an active bouncer
implemented with a multiphase buck converter. In order to obtain a constant Klystron voltage
at the flat-top, the active bouncer must compensate both the capacitor discharge and the pulse
transformer characteristic. The proposed control includes an inner voltage regulation loop to
control the active bouncer output voltage and an outer one to control the klystron voltage. The
primary side current and main capacitor voltage are included in the regulation loops to simplify
the controllers. Simulations show that the strategy adopted allows to obtain a precision better

than 0.1% on a 110kV klystron. Experimental tests show that the multiphase converter is able
to track a high-dynamics reference even under a variable output voltage condition.

Introduction

In particle accelerators, klystron modulators are used to supply the radio frequency cavities, by
means of high voltage and high power pulse mode operation [1]. Klystron modulator topolo-
gies were based on the discharge of several LC cells (named Pulse Forming Network) into a
step-up high voltage pulse transformer by means of a thyratron tube. Due to thyratron disad-
vantages (size, considerable maintenance, short lifetime), topologies based on this device have
been progressively replaced by new topologles based on high voltage/high power devices [2, 3].

In [1] a klystron modulator was presented, where a capacitor bank is discharged by means of a
solid state main switch into a pulse transformer. To compensate the capacitor bank voltage drop



a “bouncer” circuit (BC) is used, which must be tuned according to the system parameters. Since
this system operates in open loop, the output voltage will depend on the parameters variations.

In order to solve these problems, a klystron modulator based on an active bouncer is presented

in [4]. The topology uses a multiphase buck converter to control the bouncer voltage and to

compensate the main capacitor voltage drop. This work proposes a control strategy for this

klﬁstron modulator, which allows to compensate both the main capacitor discharge and the

hn tetrent drop effect due to the pulse transformer, leading to a zero steady state voltage error at
at-top.

Power supply topology. An overview

The concept of this topology is presented in [4], where aspects such as main structure design,

active bouncer structure, output pulse requirements, technological issues and component sizing
among others are included. To introduce the control strategy, a brief summary of this topology
is provided in this section.

Figure 1 shows a simplified model of this topology. The pulse transformer is modeled by a
primary series impedance represented by L1 and ry, a secondary series impedance reflected to

the primary side given by Ly and 7o ! and parallel impedance formed by the magnetization
inductance L;,, and the iron core losses equivalent resistance ry.. The load is modeled by a
capacitor Cy, in parallel with a resistor ry, in series with a diode.

The main capacitor C,, is charged and subsequently discharged through the main switch Mgyy.
The primary voltage, Up, is amplified n times by means of a step-up pulse transformer, whose

output voltage Uy, is applied to the klystron. The capacitor bank discharges due to transformer
primary current, I,, and presents a voltage drop. This voltage drop is compensated by an
increasing series voltage produced by the active bouncer, to finally obtain a constant voltage
Ukiy- The active bouncer voltage varies from 0V to approximately 30% of the active bouncer
input voltage Ucr. The active bouncer is a voltage source U,y implemented with a multiphase
buck converter and an output filter given by Ry and Cpy. The input stage of this stage is

corélposed by an industrial power source, a DC bus Cr and a protection circuit formed by Rg
ar ch.

Pulsed transformer model Klystron
M, Ly n Ly 1y Hlodg

‘%‘“ Uy
Ctr
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Figure 1: Klystron modulator with an active bouncer.

1

Industrial 1200V charger

At the end of the pulse, Mgy is opened again and the transformer magnetization energy is
absorbed by the undershoot network (UN) before starting the next pulse.

1(-)l denotes secondary impedances and variables reflected to primary side.



Control strategy

Figure 2 shows a block diagram of the proposed control system, where the power stage and
regulation loops blocks can be observed. The pulse transformer and klystron are represented by
Gsys, while Rg;sChy filter is represented by:

Rdis

Gr(s) = 5ChRais + 1

(1)

In the regulation system blocks, two voltage loops are represented. The inner loop is the active
bouncer voltage regulation, whose controller is G¢,1(s). This loop also includes the interleaved
current control loop, which has been omitted for clarity purposes and it is represented by G-
The outer loop is the klystron voltage regulation, whose controller is Geyo(s).

Regulation loops Power stage blocks

P O e e TS T L RO ST ey

Figure 2: Block diagram of the control loops.

The output of G.y1(s) must provide the current reference for the interleaved converter. In
order to control the active bouncer voltage, the interleaved converter must also provide the
primary current I,,. Since I, dynamic is higher than the inner loop bandwidth, the corresponding
transitory response exceeds the pulse duration. Assuming that the interleaved converter dynamic
is higher than the I, one, I, is added to the Ge,1(s) output. This approach minimizes the
transitory response and it allows the assumption that C,,, pulse transformer and klystron do
not load the active bouncer. Therefore, Gc,1(s) is designed to only compensate Gp transfer
function. In order to obtain a first order response the following PI controller is used:

Wel SCthdis +1

ch =
1(8) Ruis s

(2)

where w,.; determines the closed-loop bandwidth, whose maximum value is limited by the dy-
namic response of the interleaved converter [5].

The outer loop includes the pulse transformer transfer, Uy, /Up, which is a fourth order transfer
function with a zero at the origin. Considering that the pulsed transformer is designed to obtain
a large bandwidth transfer function according with the pulse characteristics, Uy, /U, can be
approximated by:

Ukiy n-s/z

G () ) () (005 &

where z1 = p1 =71/Lm, p2 = r;dy/(Ll + L), p3 = 1/(r;€lyC’£T) and py = r4./(L1//Ly).

It can be proved that ps and ps are larger than the system bandwidth; therefore, the pulse
transformer can be approximated by a second order transfer function. However, since the control
is performed from Uy, the output of G5 would be the reference for U,s control loop and




Ukiy/Uqs(s) transfer function should be considered. This transfer function includes C,,, which

leads to an expression that can be approximated by a third order transfer function with two
zeros at the origin. As a result, a more complex controller would be necessary. In order to

avoid this, Ucyy, is subtracted from the output of Geya(s). Since U, = Ugr + Ucm, the resulting
Gva(s) output is the reference for U, in the outer control loop. Therefore, Uy, can be controlled
considering the transfer function given by (3). The G,y controller necessary to obtain both a
first order response and a zero steady state error at flat-top is given by:

Cwen () (1) (1 ay)
n 2 S
s <1+p5)

where weo determines the closed-loop bandwidth of the outer loop and ps is added to obtain a
physically feasible controller.

ch2(3) (4>

It can be noted that the external loop controller is still complex, since it requires a double pole
at origin due to the zero at origin of the pulse transformer transfer function, Uy, /U,. However,
assuming that a constant steady state error can be tolerated, a simpler controller can be used:

_ We2 <1+pi2) <1+ wil)

T )

In this case, the steady state error for a step input Vg(s) = U,er/s can be calculated as:

(5)

Uref
wea2/p1

ess = lims- E(s) =
s5—

This absolute error can be expressed as a relative error by:

100

= ol

(7)

It can be noted that the flat-top precision depends on the ratio between weo and p;. If es5[%] is
within precision bands, the controller of Eq. (5) can be used.

Simulations

In order to evaluate the proposed control, the system is simulated using MATLAB. The output
pulse requirements are: rise time 150 us to 250 us, stabilization time approx 300 us, flat-top
800 us, maximum overshoot 2%, ripple at flat-top (1 —2kHz) less than 1% and ripple at flat-top
(more than 2kHz) less than 0.1% The main parameters of the simulation are listed in Table I.

Table I: Simulation parameters
Pulse Transformer | Active Bouncer | Klystron model
1T = 35 m UDC = 1050V Tkly = 2k
75 = 30 mQ Ly =75 uH
L, =87uH Chy = 70 uF Other
L, = 87 uH Rais = 209 Cyp = 5mF
Ly, = 600mH Cr =12mF Ucm(0) = 4kV
rre = 2k Rp =5k Urer = 110kV
Ciy = 1nF Ry =479
n =233 fsw:15kHZ




In order to obtain the desired time response, the inner and outer cut-off frequencies adopted
were wep = 2m3000rad/s and wee = 272000 rad/s, respectively. By evaluating Eq. (7) a relative
error much lower than precision bands is obtained. Hence, the outer loop controller given by
Eq. (5) is considered.

Figure 3 shows the klystron voltage, where it can be observed that the output pulse meets
the time specifications. The rise time, t,., and stabilization time, ts, were 190 us and 310 us,
respectively. The flat-top duration was 800 ps.
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Figure 3: Klystron output voltage.

Figure 4 shows a zoom of the flat-top voltage pulse and 0.1% precision bands. It can be seen
that the obtained precision is better than the required one. The obtained overshoot meets the
specification, since it is within the precision band.

110.5
U, [kV]

110.3 ¢

15 S .
110 |
07 A .

109.7 ¢

109.5 L L L L
0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

t [ms]

Figure 4: Detail of flat-top voltage pulse.

An important aspect of the proposed control is the multiphase converter dynamics. To control
the interleaved converter, the current control proposed in [6] is used. This method has the
advantage of providing a good reference tracking even under significant changes in the input-
output differential voltage. In this application this feature is important, because the converter
output voltage varies in order to compensate the voltage drop in C,,. Figure 5 shows the phase
currents of the interleaved converter. It can be seen that each phase current has an equal mean
value and that the proper ripple interleaved condition is maintained throughout the pulse. It
can be noted that the output ripple amplitude varies due to the change in output voltage.



Figure 5: Interleaved output currents.

Experimental test of multiphase converter

In order to evaluate the multiphase converter dynamics, experimental tests on a low-power
prototype were conducted. In this application, the converter must operate under both a high-
dynamics current reference and a variable output voltage. Therefore, to obtain a operational
condition comparable to the full system, the current reference for multiphase converter was
obtained from simulations (including control loops, pulse transformer and klystron model). Fur-

thermore, the voltage at the end of the pulse was selected close to a 30% of Ugp. The main

parameters of the test are shown in Table II.

Table II: Experimental test parameters

Converter inductance, Lyg 260 uH
Converter input voltage, Ucp 25V
Converter output voltage, U,r | 0V to 8V
Switching frequency, fsu 15kHz

Figure 6 shows the phase currents of the multiphase converter and the current reference, where
the maximum average phase current is 5A. It can be noted that the high dynamics of the
reference is tracked by the interleaved converter. It can be seen a remarkable similarity with the

simulation results shown in figure 5.
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Figure 6: Interleaved output current and current reference.




Figure 7 shows the phase currents and the active bouncer converter voltage. This voltage
increases during the pulse and it reaches a maximum output voltage close to 7V. It can be
noted that the multiphase converter maintains the current control despite of the output voltage
variation.
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Figure 7: Interleaved output current and active bouncer output voltage.

Conclusions

A control strategy for klystron modulator with active bouncer is presented. The proposed
strategy includes an inner voltage regulation loop to control the active bouncer output voltage
and an outer one to control the klystron voltage. The power stage has a complex transfer
function due to the elevated order and the existence of two zeros at the origin. This drawback
is solved by including the primary side current and main capacitor voltage in the regulation
loops, which reduces the complexity of the corresponding controllers. Simulations show that the
klystron voltage meet the required specifications. Since the multiphase converter dynamics is a
key aspect of the proposed system, experimental tests were carried out to evaluate 1t. The tests
have shown that the multiphase converter is able to track a high-dynamics reference even under
a variable output voltage condition.
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