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nificó experiencia y metodoloǵıa que me ha enriquecido profesionalmente.

Un agradecimiento muy especial a Carlos Christiansen, Lito, fue quien me
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Resumen

Las numerosas fuentes de corriente que se utilizan en los aceleradores de

part́ıculas se caracterizan por tener que asegurar una gran precisión de la co-

rriente, sobre cargas muy inductivas, ya sea en el Flat Top en las pulsadas o en su

Valor Final en aquellas continuas. Casi todas ellas deben manejar altas corrien-

tes y tensiones. Estos dos requerimientos asociados a la alta precisión necesaria

del orden de 100 ppm son imposibles de conseguir en muchas oportunidades con

estructuras simples.

Cuando la atenuación del ripple de salida o la capacidad dinámica de estos

convertidores no es suficiente para poder asegurar las especificaciones, es necesario

el agregado de filtros activos, tipo serie o paralelo, de alta velocidad a continua-

ción de los convertidores de alta potencia. Estos filtros, además de poseer una

fuente auxiliar de alimentación, deben manejar la corriente nominal o la tensión

nominal, respectivamente, para poder realizar su tarea. Este hecho representa

una limitación ya que la velocidad de respuesta de estas estructuras está en com-

promiso con la tensión o la corriente máxima que manejan.

En esta Tesis se analiza la topoloǵıa de una fuente de corriente constante

y su control, que permite alcanzar una precisión de 20 ppm utilizando un tipo

especial de filtro activo del tipo paralelo, integrado al filtro pasivo, conformando

un montaje Hı́brido (Activo-Pasivo), con el objetivo de disminuir las exigencias

del filtro activo desde el punto de vista de sus limites máximos de tensión y
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corriente. Con este montaje h́ıbrido, el filtro activo maneja bajas tensiones y

corrientes, comparadas con las de la carga, y no utiliza ningún circuito magnético

en su estructura. Esto permite mejorar las caracteŕısticas dinámicas globales de

estas fuentes.

La estructura topológica y el método de control propuesto fueron verificados

por medio de las simulaciones. Las caracteŕısticas de las simulaciones fueron cui-

dadosamente elegidas para reflejar lo más exactamente posible la implementación

práctica.
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Nomenclatura

ACRÓNIMOS

CCM Modo de Conducción Continua (Continuous Conduction Mode)

DCM Modo de Conducción Discontinua (Discontinuous Conduction

Mode)

DSP Procesador Digital de Señales (Digital Signal Processor)

PLL Lazo Enganchado en Fase (Phase Locked Loop)

LUT Tabla de Datos (Look-up Table)

PCTC Etapa de Potencia controlada por Tiristores (Power Control Thy-

ristor Converter)

DC Corriente Continua

AC Corriente Alterna

TGC Control de Disparo de tiristores (Thyristor Gate Control)

ROC Retenedor de Orden Cero

FWD Diodo de rueda libre (Free Wheel Diode)

PWM Modulación de ancho de pulso (Pulse Whith Modulation)

ppm Partes por millón
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LCR Filtro Pasivo compuesto por Inductancia L, Capacitor y Resis-

tencia

LCRC Filtro Pasivo compuesto por Inductancia L, Capacitor más Re-

sistencia y Capacitor serie, en paralelo

HVDC Transmisión de Continua en Alta Tensión (High Voltage Direct

Current transmission)

HAF Filtro Activo Hı́brido (Hybrid Active Filter)

HAPF Filtro Activo Hı́brido de Potencia (Hybrid Active Power Filter)

DRL Diodo de Rueda Libre

VCO Oscilador Controlado por Tensión (Voltage Controled Oscillator)

PI Controlador Proporcional Integral

I Controlador Integral

DCCT Medidor de corriente continua con transformador (Direct Cu-

rrent, Current Transformer)

kV Kilo Volts

kA Kilo Amperes

M Módulo del contador digital

NOMENCLATURA

p Número de pulsos del convertidor

ωL Pulsación de ĺınea

fL Frecuencia de ĺınea

TL Peŕıodo de ĺınea TL =
1

fL

xxvi



td Duración de las rampas de disparo, td =
1

2 · fL

Tr Peŕıodo angular de ripple, Tr =
2π

p

φ Primer ángulo de conmutación natural

θ Segundo ángulo de conmutación natural

αmax Ángulo de disparo máximo posible

αmin Ángulo de disparo mı́nimo posible

α0 Ángulo de disparo que produce la máxima tensión de salida

αF Ángulo de extinción intermedio

αLIM Ángulo ĺımite para encendido puente con DRL.

VTH Tensión de salida del convertidor

ED Tensión media de salida del convertidor

EMAX Tensión instantánea máxima de entrada del convertidor

EDO Tensión media máxima de salida del convertidor

Epp Tensión pico a pico de ripple de salida del convertidor

ITH Corriente media de salida del convertidor

IREF Corriente de referencia para la carga

IL Corriente media sobre la carga

RL Resistencia de carga

LL Inductancia de carga

CF Capacidad del Filtro Pasivo

RT Resistencia total del Filtro Pasivo

LF Inductancia del Filtro Pasivo
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GI Compensador del lazo Corriente

GV Compensador del lazo Tensión

KV Constante de realimentación de Tensión

KI Constante de realimentación de Corriente

HV (s) Transferencia de la realimentación de Tensión

HI(s) Transferencia de la realimentación de Corriente

εV Tensión de Error Lazo de Tensión

εI Tensión de Error Lazo de Corriente

fs Frecuencia de muestreo

Ts Peŕıodo de muestreo

GF (s) Función de Transferencia del Filtro Pasivo

GL(s) Función de Transferencia de la Carga

GFA(s) Función de Transferencia del Filtro Activo

GTH(s) Función de Transferencia Aproximada del convertidor a Tiristo-

res

IP Corriente de Salida Filtro Activo

VCE Tensión Colector Emisor del Filtro Activo Serie

VP Tensión de Perturbación

DN0(s) Transferencia del Denominador del Filtro Pasivo

DN1(s) Transferencia del Numerador del Filtro Pasivo

VREF Tensión de Referencia

fclk Frecuencia de Clock

CMi
Contador de modulo M, número (i)
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CMp Contador de modulo M, número (p)

Ri Rampa número (i)

GTH Ganancia del convertidor a Tiristores

KTH Ganancia de ajuste lazo tiristores
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Caṕıtulo 1

Introducción

Los convertidores de alta potencia y elevada precisión son utilizados en una

gran variedad de aplicaciones, entre las cuales se encuentran los aceleradores de

part́ıculas destinados a investigación en f́ısica de altas enerǵıas o con fines médi-

cos [1–13]. En los aceleradores de part́ıculas se requiere realizar acciones como

acelerar, enfocar y/o deflectar paquetes de part́ıculas con elevada precisión. Esto

se realiza mediante la aplicación de campos magnéticos, los cuales se generan ali-

mentando electroimanes con elevadas corrientes. Para generar estas corrientes, las

fuentes que se utilizan en los aceleradores de part́ıculas requieren un convertidor

de potencia primario de elevada potencia y gran precisión.

La estructura topológica de estos convertidores depende del rango de potencia

que deben manejar y de su aplicación.

Las fuentes necesarias en los circuitos de desviación son del tipo pulsado y

se caracterizan por una corriente de tipo trapezoidal, con tiempo de subida de

algunos milisegundos, tiempos de palier (Flat Top) muy cortos y precisiones del

orden de las 500 ppm, [4,8,9]. Estas fuentes fueron implementadas en un principio

con circuitos de descarga capacitiva y recientemente este tesista y su grupo usaron

una nueva topoloǵıa multi-estructura, del tipo PWM, que ha sido aprobada por

1



2 Caṕıtulo 1. Introducción

el CERN y se está implementando en los nuevos aceleradores [2, 14–16].

En cuanto a las fuentes de corriente de los imanes de trayectoria del tipo bipo-

lar, éstas trabajan en forma continua aumentando su corriente en concordancia

con el aumento de enerǵıa de las part́ıculas aceleradas [17,18]. Son más lentas pe-

ro más precisas, alcanzando las 100 ppm. Las mismas, alimentan a varios imanes

en serie por lo que la carga presenta un gran valor de inductancia y resistencia

con constantes de tiempo del orden del segundo.

En general todas ellas poseen una estructura de control de doble lazo, uno de

tensión interno más rápido y otro externo de corriente más lento como se muestra

el diagrama de bloques de la Figura1.1.

Gv  Convertidor GTH
CargaFiltro P

GI

Hv

VL ILVTHIREF eI eV

HI

GF GL

VVVI

Figura 1.1: Diagrama bloque de fuente de alta precisión.

El lazo externo es el que asegura el valor y la precisión de la corriente de salida

IL y el lazo rápido interno de tensión es necesario para controlar las perturbaciones

de alta velocidad a que está expuesto este tipo de fuentes como ser:

1. Variaciones rápidas de la tensión de alimentación principal.

2. Perturbaciones externas producidas por la interacción con otras fuentes del

mismo sistema (apagado o encendido de sistemas asociados, por ejemplo).

3. Reducción del ripple de conversión generado por los convertidores utilizados.
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4. Seguimiento de las variaciones rápidas de la referencia de corriente.

En todas estas fuentes de gran potencia, se utilizan convertidores conmuta-

dos para asegurar un alto rendimiento de conversión y su velocidad de respuesta

está asociada a la frecuencia de conmutación. Por lo tanto la corriente de salida

posee un ripple superpuesto producido por el propio convertidor. Este ripple no

puede ser rechazado por el lazo de tensión, ya que es inherente a su funciona-

miento, por lo que se requiere la utilización de filtros pasivos pasabajos del tipo

LCR o LCRC como se muestra en la Figura 1.2.

RT

CF

F

VLV

L

VL

FILTRO LCRCFILTRO LCR

V

FL

CF

CF

RT

S

P

Figura 1.2: Filtros Pasivos LCR y LCRC.

En muchas aplicaciones el uso de un filtro pasivo junto con los lazos de reali-

mentación de tensión y corriente es suficiente para cumplir las especificaciones,

sobre todo por el filtrado adicional de la carga fuertemente inductiva. Cuando no

es suficiente, es necesario el agregado de un filtro activo continuo de alta velocidad

capaz de reducir el ripple residual y absorber las perturbaciones rápidas en el lazo

de tensión. Estos filtros activos funcionan de manera complementaria a la fuente

de potencia primaria, ampliando su ancho de banda, conformando en conjunto

un amplificador de ancho de banda extendido, como se muestra en diagrama de

bloques en la Figura 1.3.
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Gv Pconv. CargaFiltro
GI

Hv

VL ILVTHIREF eI eV

HI

Filtro A

P
GTH

VP

GL

VCE

VF

GF

GA

(Activo)

VVVI

Figura 1.3: Diagrama bloque con la inclusión de un Filtro Activo.

Estos filtros pueden ser del tipo serie con topoloǵıa multi-transistor o con in-

ductores serie excitados por un devanado auxiliar funcionando como un inductor

de impedancia variable para oponerse a las fluctuaciones de la tensión de salida,

como se muestra en la Figura 1.4. Todas estas soluciones presentan el inconve-

niente de tener que conducir la corriente nominal al ser conectados en serie con

la carga y tener que soportar la tensión nominal en los transitorios. Para hacer

realizables estos sistemas, se utilizan técnicas de preregulación de la tensión del

filtro activo, con el objetivo de reducir la potencia disipada. Por otro lado el uso

de circuitos magnéticos no es una solución deseada por su tamaño y costo.

El conjunto convertidor-filtro pasivo-filtro activo se diseña para que se com-

porte como un amplificador de tensión de gran ancho de banda. Donde la porción

del espectro de baja frecuencia debe ser cubierta por el Convertidor de potencia y

su circuito asociado y el espectro de alta frecuencia por el sistema compuesto por

el filtro activo. Adicionalmente el convertidor de potencia conmutado debe poder

funcionar en forma aislada para el arranque o para tests de funcionamiento.
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Filtro VF

Activo

Pasivo IL

Control

VTH VF

Pasivo IL

Control

VAUX

VTH VLVL

IP

VCE

Filtro 
Activo
Filtro 

Filtro 

IP

Figura 1.4: Diagrama funcional de los montajes de filtros activos tipo SERIE.

Existe un tipo particular de acelerador de electrones en el cual se aprovecha

la emisión de rayos x, tangenciales a la trayectoria circular, para su utilización

en precisos e intensos microscopios de investigación. Estos aceleradores llamados

de Luz Syncrotron requieren de fuentes de corriente continua con una precisión,

de 20ppm [19]. Estos convertidores alimentan decenas de imanes de trayectoria

conectados en serie. Las corrientes deben ser muy altas, del orden del kA, para lo-

grar el campo magnético necesario para curvar la trayectoria sobre una carga muy

inductiva . Además, la resistencia de carga es muy elevada ya que está compuesta

por la suma de las resistencias de cada uno de los imanes distribuidos a lo largo

del acelerador más la de los largos cables de interconexión, del orden de los kms,

llegándose a resistencias de varios ohms. Por lo tanto, las altas corrientes y las

elevadas resistencias imponen tensiones de miles de volts. Para lograr conjugar es-

tas caracteŕısticas de operación (altas tensiones, altas corrientes , altas potencias

y exigente precisión) las estructuras que mejor se adaptan por su simplicidad, ro-

bustez y factibilidad tecnológica son las fuentes multi-pulso controladas por fase.

Estas se usan también para muchas otras aplicaciones industriales como la trans-

misión de enerǵıa eléctrica de corriente continua en alta tensión (HVDC) [20],

el control de motores de CC [21], la motorización de trenes eléctricos [22], los

procesos de electrólisis del aluminio y cobre [23].
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Sin embargo estos convertidores son lentos, ya que su velocidad esta relacio-

nada a la frecuencia de ĺınea y su topoloǵıa, definida por el número de pulsos p.

El ripple residual de baja frecuencia pico a pico Epp llega a ser del orden del valor

máximo de la tensión instantánea de salida EMAX . Son además sensibles a las

variaciones de la tensión y frecuencia de la red que los alimentan.

Para poder lograr la exigencia adicional de alt́ısima precisión que requieren las

fuentes de los aceleradores de part́ıculas del tipo continuo es necesario extender

el ancho de banda del lazo de tensión por lo que la utilización de un Filtro Pasivo

más un Filtro Activo en el lazo de tensión es excluyente.

Debe tenerse en cuenta que la función del Filtro Activo es reducir las per-

turbaciones residuales de alta frecuencia y por consecuencia de baja amplitud,

siendo éstas mucho menores que los valores estáticos de la fuente. Es por ello

que seŕıa deseable que el filtro activo solo deba soportar la tensión y corriente

necesarios para contrarrestar la perturbación excluyendo los valores estáticos.

Una posible solución radica en el uso de Filtros Activos de Potencia Hı́bridos

(Hybrid Active Power Filter, HAPF ) [24]; [25]; [26]; [27], [28–32] ; [33]. Sin

embargo, como consecuencia de ejercer la acción de control a través del filtro

pasivo, la complejidad del sistema de control resulta superior en comparación con

un esquema de filtro activo clásico. Esta caracteŕıstica conduce a la necesidad

de un análisis exhaustivo del comportamiento del sistema y del diseño de una

estrategia de control más compleja.

Los HAPFs se utilizan tradicionalmente en redes de distribución AC y DC

para cancelación, por compensación, de armónicos mono frecuencia, compensa-

ción de potencia reactiva o eliminación de distorsión en la corriente debidas a

cargas no lineales, entre otras. En éstos, el filtro activo se conecta por intermedio

de un circuito pasivo, el cual lo áısla de los valores estáticos, permitiendo sin



Caṕıtulo 1. Introducción 7

embargo aplicar la acción correctora requerida mediante subestructuras conver-

tidoras de menor tensión y corriente lo que resulta en una ventaja importante

frente a los filtros activos convencionales.

Esto hace que los HAPFs puedan ser atractivos para su uso en las fuentes de

continua necesarias en los aceleradores de Luz Syncrotrón. Sin embargo, se debe

considerar que los HAPF fueron concebidos para funcionar sin mucha precisión

y con lazos simples de control, aplicación que dista mucho de las caracteŕısticas

necesarias en las fuentes de alt́ısima precisión. Es por ello que resulta necesaria

su adaptación para estas aplicaciones.

Por otro lado, en los Convertidores de Alta Precisión, el conjunto Filtro Activo

- Filtro Pasivo forma parte del modelo de la planta e interviene en los lazos

cerrados de control. La caracteŕıstica de transferencia de este conjunto incrementa

la complejidad del sistema pudiendo conducir incluso a sistemas de no mı́nima

fase. Por lo tanto, resulta necesario desarrollar nuevas estrategias de control y

compensación.

Por ello, en esta tesis, se presentará una nueva estructura de HAPF , deno-

minada Filtro Activo Hı́brido, HAF , que aprovecha la resistencia de amortigua-

miento del filtro pasivo LCR para disminuir las perturbaciones en la carga sin

tener que soportar ni la tensión de salida ni la corriente nominal, como en los

HAPF . Esto permite mejorar el ancho de banda del filtro activo y alcanzar las

especificaciones del sistema, reduciendo el costo y eliminando la necesidad del

agregado de circuitos magnéticos adicionales. (Figura 1.5)

La relación de transferencia de este sistema de inyección en conjunto con el

convertidor de potencia puede comportarse como un sistema de no mı́nima fase

por lo que se deducen los métodos de compensación y/o adaptación para su

inclusión dentro de los lazos de control.
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RT

CF

F

VL

L

Filtro
Actívo

VAUX

VAUX-

+

Control

PI
THV

THI LI

Figura 1.5: Diagrama bloque Filtro Hı́brido.

1.1. Objetivos de la tesis

Entre los objetivos de está tesis esta la caracterización de una fuente de altas

prestaciones que utiliza un convertidor controlado por fase, un sistema de dis-

paro digital y un Filtro Hı́brido, éste último compuesto por un filtro activo de

corriente cuya salida se injecta en la parte resistiva de un filtro pasivo LCR. Se

analiza su inclusión dentro de los lazos de control, el tratamiento de los métodos

de compensación a efectos de alcanzar las especificaciones solicitadas y las simu-

laciones tendientes a viabilizar su implementación en una fuente a escala reducida

para validación de los resultados como paso previo para la implementación en un

acelerador a escala real.

1.2. Organización de la tesis

La tesis esta dividida en siete caṕıtulos.
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El Caṕıtulo 1 introduce la problemática y presenta el estado del arte, mien-

tras que en el Caṕıtulo 2 se realiza una reseña de las caracteŕısticas de los con-

vertidores a tiristores de 1 y 2 cuadrantes. Se explicitan los modos de la operación

en régimen permanente, sus caracteŕıstica de transferencia, sus limitaciones y los

métodos de linealización. En el Caṕıtulo 3 se presenta la implementación del

circuito de disparo digital para este tipo de convertidores capaz de alimentar con-

vertidores de distinto grado de complejidad topológica. El Caṕıtulo 4 presenta el

análisis de los Lazos de control de una fuente de doble lazo sin filtro activo, con el

objetivo de caracterizar las variables que tendrá que contrarrestar el filtro Activo

Hı́brido. El Caṕıtulo 5 presenta la deducción de la caracteŕıstica de transferencia

del filtro Hı́brido propuesto, su inclusion dentro del lazo de tensión, las técnicas

de diseño para asegurar su correcto funcionamiento . El Caṕıtulo 6 presenta el

cálculo de las partes constitutivas de las fuentes, tanto en la version a escala real ,

como a escala reducida. Presenta además la implementación práctica del método

a través de simulaciones, realizándose simulaciones completas del sistema sin Fil-

tro Activo y con Filtro Activo, para cuantificar las diferencias. En este caṕıtulo se

explican detenidamente las caracteŕısticas de la simulación y como fue diseñada

para reflejar posteriormente la implementación experimental. Se presentan las

diferentes señales que serán utilizadas como parámetros de calidad del método.

El Caṕıtulo 7 esta dedicado a las conclusiones y a la presentación de trabajos

futuros relacionados con esta tesis juntamente con la lista de publicaciones uti-

lizadas como referencia. Adicionalmente, se presentan dos apéndices, a saber: El

Apéndice A se listan los programas de MATLAB utilizados en las simulacio-

nes aśı como los diagramas bloque utilizados en Simulink. En el Apéndice B se

listan las publicaciones del tesista relacionadas con esta tesis.
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Caṕıtulo 2

Convertidores controlados en

Fase

2.1. Introducción

En este caṕıtulo se presenta un análisis de los convertidores AC/DC conmu-

tados por ĺınea, comúnmente conocidos como rectificadores controlados o conver-

tidores controlados por fase.

Se trata el tema en forma general considerando un sistema polifásico (p gene-

radores de tensión).

Se analizan las estructuras topológicas de 1 y 2 cuadrantes en Modo de Con-

ducción Continua (CCM del inglés Continuous Conduction Mode). En

ambas, se analiza la tensión media de salida, la ganancia de pequeña señal, el

ripple asociado y las caracteŕısticas particulares de los montajes más usuales.

Se estudia también la dinámica de estos convertidores, teniendo en cuenta su

caracteŕıstica discreta, a fin de obtener un modelo matemático del convertidor

útil para el diseño del control.

11
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Se discuten además las técnicas de linealización en pequeña señal de las ca-

racteŕısticas de transferencia.

Se analizan los efectos de filtrado del filtro pasivo y de la carga sobre el ripple

residual en la corriente de salida en el peor caso.

2.2. Conceptos Teóricos

2.2.1. Rectificación en modo CCM

A los efectos de introducir el tema se considera un rectificador polifásico de

p fases, Figura 2.1, equiespaciadas en 2π/p (p-fásico). En todos los casos se asu-

mirá que la corriente de salida es siempre mayor que cero, lo cual se conoce como

Modo de Conducción Continua (CCM). El rectificador no controlado de la Fi-

gura 2.1 trabaja como un circuito de máxima, es decir que siempre la tensión

en la carga es igual a la tensión instantánea mayor, como lo muestra la Figura

2.2. Nótese que cada diodo conduce un peŕıodo de 2π/p y la secuencia natural

de encendido es: D0, D1, D2, D3,....., Dp−3, Dp−2, Dp−1, D0. Cada diodo se en-

ciende cuando su tensión de fase supera a la de su antecesor, produciéndose una

conmutación natural. El ángulo de encendido se representa por φ0.

EMAX es la tensión máxima de los generadores, en éste caso coincide con la

tensión instantánea máxima de salida del rectificador. Si la amplitud eficaz de

fase es VN , el valor de EMAX resulta:

EMAX =
√

2VN (2.2.1)

Considérese ahora un sistema equilibrado p-fásico idéntico al anterior pero con

tiristores en lugar de los diodos, Figura 2.3(a). Al ser estos dispositivos controlados
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v1 v2v0 vp-1vp-2

D0

LL

RL

D1

Dp-1

Dp-2

D2

vNvNvNvNvN

Figura 2.1: Rectificador polifásico de p fases.

0

EMAX V0

Diodo en Conducción
wt

D0

V0V2 V3 Vp-1Vp-1 V1 Vp-2

D1 D0Dp-1Dp-2D3D2D0Dp-1

D0Dp-1Dp-2D4D3D2D1

Figura 2.2: Tensión de salida sobre la carga.
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LL

RL

THp-1

TH2

TH0

THp-2

TH1

V0 Vp-2V2V1 Vp-1

VNVNVNVNVN

V0 V1 V2

(a) (b)

Figura 2.3: (a) Convertidor a tiristores; (b) V0, V1 y V2 como función de ωt.

al encendido es posible retardar el instante de su conmutación más alla de la

conmutación natural lo que permite controlar la tensión media de salida ED.

Si se toma V0, V1 y V2, del conjunto de p tensiones senoidales, las ecuaciones

que representan al sistema se pueden escribir como:

V0 = EMAX sin
(
ωt+ 2π

p
+ ϕi

)
V1 = EMAX sin (ωt+ ϕi)

V2 = EMAX sin
(
ωt− 2π

p
+ ϕi

) (2.2.2)

Definiendo al generador V1 como referencia, resulta ϕi = 0, lo que se gráfica en

función de ωt en la Figura 2.3(b).

De igual manera que en el rectificador, el disparo de los tiristores debe rea-

lizarse en forma secuencial según el orden de las tensiones de fase. Entonces, el

tiristor correspondiente a la fase V0, TH0, debe dispararse antes que el de la fase

V1, que es TH1, el de V2, TH2, antes que el de V3, TH3, y aśı sucesivamente hasta

Vp−1, THp−1. Cuando este último tiristor es disparado, la secuencia vuelve con el

primero TH0. Cada tiristor conduce un intervalo angular equivalente a 2π/p.

Sea el tiristor TH0 en conducción, entonces para poder disparar el tiristor TH1
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debe cumplirse que V1 > V0. Considerando esto, la primer intersección entre V0 y

V1 determina el instante a partir del cual es posible disparar el tiristor asociado

a V1, TH1, (coincidente con la conmutación natural), mientras que la segunda

intersección determina el instante a partir del cual ya no es posible dispararlo.

A continuación se realiza un análisis para determinar los instantes menciona-

dos. Sea φ al argumento ωt que corresponde a la primera intersección entre V0 y

V1, y sea θ el argumento de la segunda intersección, θ − φ es el intervalo angular

en el cual el tiristor TH1 puede ser disparado, Figura 2.3(b).

Para determinar φ se debe cumplir que:

V1 = V0 (2.2.3)

EMAX sinφ = EMAX sin

(
φ+

2π

p

)
(2.2.4)

Es decir:

sinφ = sin

(
φ+

2π

p

)
(2.2.5)

Dos senos son iguales cuando sus ángulos son iguales o cuando son suplementa-

rios. En nuestro caso es evidente que no son iguales, por lo tanto tienen que ser

suplementarios. Dos ángulos son suplementarios cuando suman π, 3π, 5π, etc.

Por lo tanto:

φ+

(
φ+

2π

p

)
= π (2.2.6)

Llegando a:

φ =
π

2
− π

p
(2.2.7)
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Número de pulsos Ángulo de cruce

p=2 φ2 = 00,00o

p=3 φ3 = 30,00o

p=4 φ4 = 45,00o

p=6 φ6 = 60,00o

p=12 φ12 = 75,00o

p=24 φ24 = 82,50o

p=48 φ48 = 86,25o

Tabla 2.1: Ángulo de cruce φ entre V0 y V1 en función del número de pulsos p.

(a) (b)

Figura 2.4: Relaciones de fase.

La relación entre dichos ángulos puede observarse en la Figura 2.4(a) y los di-

ferentes valores de φ para sistemas polifásicos t́ıpicos se muestran en la tabla

2.1:
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En cuanto a θ, el ángulo correspondiente a la segunda intersección entre V0 y V1,

se tiene:

V1 = V0 (2.2.8)

EMAX sin θ = EMAX sin

(
θ +

2π

p

)
(2.2.9)

Es decir:

sin θ = sin

(
θ +

2π

p

)
(2.2.10)

En éste caso θ ≥ π, y 2π/p ≤ π para p ≥ 2 Por lo tanto, para satisfacer la

ecuación 2.2.10 y observando la Figura 2.4(b), se debe cumplir que γ = β, es

decir:

π − θ = θ +
2π

p
− 2π (2.2.11)

Teniendo en cuenta lo anterior:

φ =
π

2
− π

p
(2.2.12)

resulta,

θ = φ+ π (2.2.13)

θ − φ = π (2.2.14)

Como se concluyó, para φ < ωt < π + φ se tiene V1 > V0. Por lo tanto, en éste

intervalo angular, igual a π, el tiristor TH1 asociado a la fase 1 está en condiciones

de ser disparado.
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Figura 2.5: Tensión de salida de un convertidor.

Definiendo el ángulo de disparo α a partir de φ, el control de la tensión pro-

medio de salida ED se logra variando α entre 0 y 180 ◦. Figura 2.3(b).

Sin embargo por razones de seguridad, debido al solapamiento y a la no extin-

ción instantánea de los tiristores, hay que acotar en todos los casos el ángulo de

disparo a valores inferiores a los limites teóricos, normalmente entre αmin ≥ 15◦

y αmax ≤ 150◦ en lugar de 0◦ a 180◦.

2.2.2. Caracteŕıstica de transferencia

Tensión media en función de α

En modo CCM , el valor medio de la tensión rectificada ED surge de la integral

promediada de la tensión V1 en el intervalo de conducción 2π/p, Figura 2.5.

ED =
p

2π

∫ φ+α+2π/p

φ+α

EMAX . sin (ωt) . dωt =
p

π
.EMAX . sin

(
π

p

)
. cos (α) (2.2.15)

Como se desprende de la ecuación 2.2.15, el convertidor en CCM puede ser

modelado como una fuente de tensión variable ideal, ya que su tensión de salida
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Número de pulsos ED0/EMAX

p=2 ED0/EMAX = 0, 637

p=3 ED0/EMAX = 0, 827

p=4 ED0/EMAX = 0, 900

p=6 ED0/EMAX = 0, 954

p=12 ED0/EMAX = 0, 989

p=24 ED0/EMAX = 0, 997

p=48 ED0/EMAX = 0, 999

Tabla 2.2: Valor de la tensión continua de salida maxima ED0
normalizado respecto el valor

pico EMAX en función del número de pulsos p.

no depende de la corriente del convertidor y el valor medio de la tensión de

salida puede variarse retrasando convenientemente el ángulo de disparo. El valor

máximo ED0 corresponde a α = 0◦:

ED0 =
p

π
EMAX sin

(
π

p

)
(2.2.16)

En la tabla 2.2 se muestran las relaciones entre ED0/EMAX para distintos valores

de p.

La relación entre el valor de salida ED y el valor máximo ED0 se puede escribir:

ED = ED0 cos (α) (2.2.17)

Y el valor relativo a su valor máximo:

ED
ED0

= cos (α) (2.2.18)

En la Figura 2.6 se gráfica la tensión rectificada (normalizada a ED0) como función
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Figura 2.6: Tensión de salida ED normalizada a ED0 en función de α para modo CCM .

de α. Como se observa ésta es una función no lineal de dos cuadrantes. Es decir,

si bien la corriente de salida es uni-direccional la tensión de salida puede ser:

Positiva ajustando α entre 0 y π/2

Negativa para α entre π/2 y π

2.2.3. Linealización

La ley de variación de la tensión de salida ED en función de α para modo

CCM resultó ser una función no lineal. Esta caracteŕıstica suele ser no deseada,

sobretodo cuando el rectificador controlado forma parte de un sistema de lazo

cerrado.

A los efectos de obtener una transferencia lineal es necesario lograr que la

variación del ángulo α, debido a una tensión de control Vα, responda a una ley

arco coseno como se muestra en la ecuación 2.2.19 :

α = arc cos(K · Vα) (2.2.19)
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Donde K es una constante, lográndose en consecuencia la siguiente relación:

ED = ED0 ·K · Vα = GTH · Vα (2.2.20)

ED = GTH · Vα (2.2.21)

2.2.4. Ripple de salida

El presente caso corresponde al modo CCM con carga inductiva. Si el disparo

se realiza con un ángulo α, el ángulo de final de conducción de esa fase será:

αF = α +
2π

p
(2.2.22)

Pueden darse tres casos para este ripple:

Caso 1. 0 ≤ α ≤ π/p

El valor máximo de la tensión de salida coincidirá con EMAX , Figura 2.7 y el

valor pico a pico del ripple esta dado por:

Epp = EMAX − EMAX [sin (φ+ αF )] (2.2.23)

reemplazando αF de la ecuación 2.2.22 en 2.2.23 esto es,

Epp
EMAX

= 1− sin

(
π

2
− π

p
+ α +

2π

p

)
(2.2.24)

o

Epp
EMAX

= 1− cos

(
α +

π

p

)
(2.2.25)
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p

EMAX

Epp

t
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Figura 2.7: Evaluación del ripple de salida (pico a pico) para 0 ≤ α ≤ π
p (Caso 1).

Caso 2. π/p ≤ α ≤ π − π/p El caso se muestra en la Figura 2.8.

V2(φ+ α) = V1(φ+ αF )

Epp = EMAX sin (φ+ α)− EMAX sin (φ+ αF )

Epp
EMAX

= sin (π/2− π/p+ α)− sin (π/2− π/p+ α + 2π/p)

recordando que sin(π/2 + α) = cosα y cos(π/2 + α) = − sinα se simplifica a:

Epp
EMAX

= cos

(
α− π

p

)
− cos

(
α +

π

p

)
(2.2.27)

y utilizando la identidad trigonométrica cos(α + β) − cos(α − β) = 2 sinα sin β

queda finalmente:

Epp
EMAX

= 2. sin

(
π

p

)
. sin (α) (2.2.28)

Nota: Este ripple puede ser aproximado a una función diente de

sierra como se verá en la sección 2.3

Caso 3. π − π
p
≤ α ≤ π El caso se muestra en la Figura 2.9
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Figura 2.8: Evaluación del ripple de salida (pico a pico) para π
p ≤ α ≤ π −

π
p (Caso 2).

Epp = −(V1 − V2)

Epp = − [−EMAX − EMAX . sin (φ+ α)]

Epp
EMAX

= 1 + sin (φ+ α)

Epp
EMAX

= 1 + sin

(
π

2
− π

p
+ α

)

Epp
EMAX

= 1 + cos

(
α− π

p

)
(2.2.29)

El valor máximo de ripple en modo CCM se obtiene para α = 90 ◦ que corres-

ponde con el Caso 2. Su valor resulta:

Kp =
EppMAX

EMAX

= 2. sin(
π

p
) (2.2.30)

En la tabla 2.3 se muestran los valores de EppMAX
relativos a EMAX para

distintos valores de p.



24 Caṕıtulo 2. Convertidores controlados en Fase

Número de pulsos Kp = EppMAX
/EMAX

p=2 K2 = 2,00

p=3 K3 = 1,73

p=4 K4 = 1,41

p=6 K6 = 1,00

p=12 K12 = 0,52

p=24 K24 = 0,26

p=48 K48 = 0,13

Tabla 2.3: Valor de la tensión de riple pico a pico de salida maxima EppMAX
normalizada

respecto el valor pico EMAX , (Kp) en función del número de pulsos p.

En la Figura 2.10 se muestra el ripple de salida pico a pico normalizado a

EMAX en función de α para diferentes p en modo de CCM .

2.2.5. Topoloǵıa “Diodo de Rueda Libre”(DRL) (free-wheel

diode). Modo CCM .

En esta topoloǵıa los tiristores se pueden disparar efectivamente sólo en el

rango de α entre, 0 ≤ α ≤ (π/2 + π/p), dado que entre (π/2+π/p) y π la tensión

tiende a ser negativa, por lo que el DRL conduce toda la corriente de carga, no

permitiendo un eventual disparo de los tiristores. Por lo tanto existe un ángulo

αLIM máximo posible como se muestra en la Figura 2.12. Su valor resulta:

αLIM = π/2 + π/p (2.2.31)

Por lo anterior el convertidor con esta topoloǵıa es un sistema de un cuadrante

con corriente y tensión uni-direccionales.



Caṕıtulo 2. Convertidores controlados en Fase 25

p

t



EMAX

Epp

p

V1V0 V2

Figura 2.9: Evaluación del ripple de salida (pico a pico) para π − π
p ≤ α ≤ π (Caso 3).
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Figura 2.10: Ripple de salida pico a pico normalizado a EMAX para diferentes p en modo de
CCM .
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Figura 2.11: Convertidor a tiristores con diodo de rueda libre.

p/p
EMAX
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p/2-p/p

2p/p

V2

p/2+p/p

V0 V1

Figura 2.12: ĺımite de αLIM en función de p.

En la tabla 2.4 se listan los valores αLIM en función del número p de pulsos.

Tensión media como función de α

Aqúı se pueden presentar dos casos:

Caso 1. 0 ≤ α ≤ π/2− π/p

El sistema esta en modo CCM y coincide con el Caso 1 de la Sección 2.2.4,
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Número de pulsos αLIM

p=2 αLIM = 180◦

p=3 αLIM = 150◦

p=4 αLIM = 135◦

p=6 αLIM = 120◦

p=12 αLIM = 105◦

p=24 αLIM = 97,5◦

p=48 αLIM = 93,5◦

Tabla 2.4: Valor de αLIM con diodo de rueda libre en función del número de pulsos p.

ecuación 2.2.17:

ED = ED0 cos (α) (2.2.32)

Caso 2. π/2− π/p ≤ α ≤ π/2 + π/p

Para éste caso la tensión media de salida valdrá:

ED =
p

2π

∫ π

α+π/2−π/p
EMAXsin (ωt) dωt (2.2.33)

ED =
p

2π
EMAX (− cosωt)|πα+π/2−π/p =

p

2π
EMAX [1 + cos (α + π/2− π/p)]

(2.2.34)

recordando la identidad trigonométrica:

cos (π/2 + α) = sin (−α) = − sin (α) (2.2.35)

y reemplazando en 2.2.34, resulta:

ED = EMAX
p

2π

[
1− sin

(
α− π

p

)]
(2.2.36)
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Figura 2.13: Tensión media de salida en función de α para diferente cantidad de pulsos.

El valor de EMAX en función de ED0 se obtiene a partir de 2.2.16 reemplazando

en 2.2.36 normalizando con respecto a ED0 resulta:

ED
ED0

=

[
1− sin

(
α− π

p

)]
2 sin

(
π
p

) (2.2.37)

En la Figura 2.13 se muestra la tensión media de salida en función de α para

distintos valores de p.

2.2.6. Linealización

Los dos casos anteriormente analizados presentan una ley no lineal de la ten-

sión de salida ED con respecto a la variación de α por lo que, de la misma manera

que para el caso del convertidor sin diodo de rueda libre, es necesario encontrar

las leyes de linealización para cada uno de los casos posibles.

Caso 1. 0 ≤ α ≤ π/2− π/p

El diodo de rueda libre no actúa por lo que la caracteŕıstica de transferencia y su

ley de linealización coincide con el caso sin diodo es decir:
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Transferencia

ED = ED0 cos (α) (2.2.38)

Y la ley de linealización

α = arc cos(K.Vα) (2.2.39)

Donde K es una constante, lográndose en consecuencia la siguiente ley lineal entre

la tensión de salida ED y la señal de control Vα:

ED = ED0 ·K · Vα = GTH · Vα (2.2.40)

Caso 2. π/2− π/p ≤ α ≤ π/2 + π/p

Para éste caso la ley de variación de ED respecto de α, a partir de 2.2.37 resulta:

ED = ED0.

[
1− sin

(
α− π

p

)]
2. sin

(
π
p

) (2.2.41)

Como en el caso anterior el objetivo es lograr que:

ED = ED0.K.Vα (2.2.42)

Por lo que se debe cumplir que:

Vα =

[
1− sin

(
α− π

p

)]
K.(2). sin

(
π
p

) (2.2.43)

O sea operando para despejar α resulta:

K.Vα.(2). sin

(
π

p

)
=

[
1− sin

(
α− π

p

)]
(2.2.44)
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Luego:

sin

(
α− π

p

)
= 1−K.Vα.(2). sin

(
π

p

)
(2.2.45)

Por lo que α es igual a:

α =
π

p
+ arcsin

[
1−K.Vα.(2). sin

(
π

p

)]
(2.2.46)

Caso 3. π/2 + π/p ≤ α ≤ π

Éste tercer caso corresponde a salida cero por lo que no existe ley de linealización

posible y debe devolver siempre un valor de α mayor que αLIM .

2.2.7. Ripple de salida

Los casos posibles son tres:

Caso 1. α ≤ π/2− π/p

A su vez éste caso puede dividirse en dos más

Caso 1a. 0 ≤ α ≤ π/p (válido para p > 4)

El ripple es el mismo que para modo CCM sin diodo de rueda libre, ecuación

2.2.25:

Epp
EMAX

= 1− cos

(
α +

π

p

)
(2.2.47)

Caso 1b. π/p < α < π/2− π/p (válido para p > 5)

En este caso se puede calcular, dentro de los ĺımites impuestos, la tensión de
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ripple igual que en el caso de la ecuación 2.2.27:

Epp = EMAX sin (φ+ α)− EMAX sin (φ+ αF ) (2.2.48)

Epp
EMAX

= sin (π/2− π/p+ α)− sin (π/2− π/p+ α + 2π/p) (2.2.49)

Epp
EMAX

= cos (α− π/p)− cos (α + π/p) (2.2.50)

recordando que cos (π/2 + α) = − sinα

Epp
EMAX

= 2 sin

(
π

p

)
sin (α) (2.2.51)

Caso 2. π/2− π/p ≤ α ≤ π/p (válido para p = 2 y p = 3)

En ésta zona teniendo en cuenta que la tensión de salida no puede invertirse, se

obtiene:

Epp
EMAX

= 1 (2.2.52)

Caso 3. π/p ≤ α ≤ π/2 + π/p (válido para p > 2)

Epp
EMAX

= sin (α + φ) = cos (α− π/p) (2.2.53)

En la Figura 2.14 se muestra el ripple de salida normalizado a EMAX como función

de α (0 ≤ α ≤ π) para p = 2, 3, 6, 12, 24 con diodo de rueda libre.
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Figura 2.14: Ripple normalizado de salida en función de α con DRL.

2.3. Caracterización del ripple

2.3.1. Caracterización del ripple a la salida del rectificador

controlado

En las fuentes de corriente de los aceleradores de part́ıculas del tipo que se

está tratando, el valor de corriente continua de la tensión de salida para α = 0,

ED0, se elige de manera que con α entre 30◦ y 50◦ se tenga la tensión ED necesaria

para producir la corriente nominal de carga, aún en el caso más desfavorable

de la tensión de ĺınea. Esta circunstancia hace que, tanto para un sistema de

dos cuadrantes con conducción continua (CCM) como para un sistema de un

cuadrante del tipo diodo de rueda libre (DRL), el ripple de salida del convertidor

corresponda al Caso 2, de la subsección 2.2.4 fórmulas 2.2.27 y 2.2.28 y Figura

2.8, que además es el caso más desfavorable.

La forma de onda del ripple es aproximadamente diente de sierra, con una

amplitud pico a pico igual a Epp y peŕıodo Tr =
1

fr
=

6, 28

ωr
, como se muestra en

la Figura 2.15.
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Figura 2.15: Ripple en la tensión de salida del convertidor a tiristores, para ángulos de disparo
comprendidos entre π/p ≤ α ≤ π − π/p [rad].

La expresión del ripple entre −Tr
2

y
Tr
2

en función del tiempo, es:

f(t)r = −Epp
Tr
· t (2.3.1)

La tensión de salida del convertidor está filtrada por un filtro pasivo del tipo

LCR con el objetivo de reducir el valor del ripple.

2.3.2. Transferencia del Filtro Pasivo LCR

A partir de la Figura 2.16, la función de transferencia del filtro pasivo LCR,

GF , resulta:
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Figura 2.16: Filtro Pasivo LCR.

VL
VTH

= GF =
(1 + s · CF ·RT )

(s2 · LF · CF + s · CF ·RT + 1)
(2.3.2)

Llamando al denominador de la Ecuación (2.3.2), DN0, con:

DN0 =
(
s2 · LF · CF + s · CF ·RT + 1

)
(2.3.3)

y por lo tanto queda:

GF =
(1 + s · CF ·RT )

DN0

(2.3.4)

El diagrama de Bode de la transferencia del Filtro Pasivo, GF , se encuentra

representada en la Figura 2.17.
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Figura 2.17: Bode del Filtro Pasivo LCR.

En este gráfico se observa que, si bien el Filtro Pasivo es un sistema de segundo

orden, desde el punto de vista de la atenuación del ripple y de sus armónicos, como

está fuertemente amortiguado (ξ = 0, 5), puede ser aproximado a un sistema de

primer orden con un polo simple en ωF . Por lo tanto su ecuación aproximada es:

GF ≈
1(

s

ωF
+ 1

) (2.3.5)

2.3.3. Deducción del ripple en la carga VLr a la salida del

Filtro Pasivo LCR

A partir del modelo simplificado del Filtro Pasivo LCR, visto en la subsección

2.3.2, la tensión de ripple mı́nima a la salida del filtro Pasivo, VLrmin
, surge de

multiplicar el valor del ripple de salida pico a pico Epp por la atenuación del filtro,

caracterizado por ωF , a la primera armónica del mismo, ωr, o sea:

VLrmin
= Epp ·

ωF
ωr

(2.3.6)
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Sin embargo la atenuación es mayor por efecto de la atenuación suplementaria

del filtro pasivo al resto de las armónicas superiores.

A efectos de calcular la real atenuación del Filtro Pasivo, como la frecuencia

ωF es muy inferior a las armónicas del ripple, la acción del filtro para éstas,

es equivalente a una acción integral, ya que todas estarán afectadas por una

caracteŕıstica de transferencia equivalente a
ωF
s

. Esto significa que la tensión

residual de ripple en la carga VLr surge de integrar, respecto a t, la función f(t)r,

multiplicando el resultado por ωF .

O sea:

VLr = ωF

∫
−Epp
Tr
· t · dt = −Epp · ωF

Tr

∫
t · dt = −Epp · ωF

2 · Tr
· t2 + C (2.3.7)

La integral de una función lineal da como resultado una función cuadrática más

una constante como se muestra en la Figura 2.18, de frecuencia fr =
1

Tr
[Hz].
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Figura 2.18: Ripple en la tensión de salida VLr
, cuadrático,

Independientemente del valor de la constante C, el valor absoluto pico a pico,

de la tensión de ripple en la carga, VLrpp
, resulta de restar VLrmax

−VLrmin
, donde

VLrmax
se da para t = 0 y vale VLrmax

= C. Aśı como VLrmin
se da para t = ±Tr

2

y vale VLrmin
=
Epp · ωF · Tr

8
. Por lo tanto:

VLrpp
=
Epp · ωF · Tr

8
= 0, 785 · Epp ·

ωF
ωr

(2.3.8)

Como se observa en la Ecuación (2.3.8), existe una atenuación adicional resulta

de 0, 785.

Cálculo de la constante C y la expresión anaĺıtica de VLr

La integral definida, con respecto a t de la tensión de ripple VLr entre −Tr
2

y

Tr
2

es el valor medio VLr de la tensión de ripple . Como este valor medio debe ser
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igual a cero, se puede determinar la constante C, haciendo:

VLr =

∫ Tr
2

−Tr
2

VLr ·dt =

∫ Tr
2

−Tr
2

(
−Epp · ωF

2 · Tr
· t2 + C

)
·dt =

[
−Epp · ωF

2 · 3 · Tr
· t3 + C · t

]Tr
2

−Tr
2

= 0

(2.3.9)

Que resulta:

VLr =
Epp · ωF · Tr2

8 · 3
− C · Tr = 0 (2.3.10)

despejando C y relacionando el resultado con la ecuación 2.3.8, se obtiene:

C =
Epp · ωF · Tr

8 · 3
=
VLrpp

3
(2.3.11)

De esta manera la tensión VLr queda:

VLr = −Epp · ωF
2 · Tr

· t2 +
Epp · ωF · Tr

8 · 3
(2.3.12)

En la Figura 2.19 se observa finalmente la tensión de ripple VLr con el valor

de la constante C definida, que representa la ecuación 2.3.12. En ella se destaca

la relación de amplitudes respecto al valor medio nulo, con una amplitud de
1

3

VLrpp
en un sentido y el valor

2

3
VLrpp

en el otro.
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Tr

t

2/3

Tr

1/3

VLrpp

2
- Tr

2

0

VLrpp

VLrpp
C

VLr

Figura 2.19: Ripple en la tensión de salida VLr
, cuadrático, con relación de amplitudes 2/3, 1/3

para valor medio nulo.

El valor máximo absoluto es entonces:

VLrmax
= 2 · Epp · ωF · Tr

8 · 3
= 0, 52 · Epp ·

ωF
ωr

(2.3.13)

2.3.4. Cálculo del ripple residual en la corriente de salida

ILr

La tensión de salida del filtro pasivo a su vez se aplica sobre la carga, que

es de primer orden del tipo LR. La carga produce una atenuación adicional. A

efectos de calcular esta atenuación sobre el ripple de la corriente de salida ILr , se

considera que como la frecuencia ωL es muy inferior a las armónicas del ripple, la

acción de la carga sobre éstas, es equivalente a una acción integral, ya que estarán

afectadas por la caracteŕıstica de transferencia equivalente
ωL
RL

· 1

s
. Esto significa

que la corriente residual de ripple en la carga ILr surge de integrar la función VLr ,
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multiplicada por
ωL
RL

, o sea:

ILr =
ωL
RL

∫
VLr · dt =

ωL
RL

∫ (
−Epp · ωF

2 · Tr
· t2 +

Epp · ωF · Tr
8 · 3

)
· dt (2.3.14)

ILr =
Epp · ωL · ωF

2 ·RL

(
− 1

3 · Tr
· t3 +

Tr
12
· t+ C

)
(2.3.15)

Como ambas funciones son impares y el valor medio del ripple es cero, la constante

C resulta igual a cero, por lo que ILr es igual:

ILr =
Epp · ωL · ωF

2 ·RL

(
− 1

3 · Tr
· t3 +

Tr
12
· t
)

(2.3.16)

Para calcular el valor pico a pico de la corriente residual de ripple ILrpp
, se deben

calcular los valores extremos (máximo y mı́nimo) derivando e igualando a cero

2.3.16, o sea:

∂ILr

∂t
=
Epp · ωL · ωF

2 ·RL

(
− 1

Tr
· t2 +

Tr
12

)
= 0 (2.3.17)

Con lo que resulta:

t2

Tr
=
Tr
12

(2.3.18)

Despejando t:

tmax, tmin = ±
√
Tr

2

12
= ± Tr

3, 464
= ±0, 288 · Tr (2.3.19)

El valor pico pico ILrpp
surge de restar ILrmax

− ILrmin
, los que se obtienen de

reemplazar los tiempos por tmax y tmin de la ecuación 2.3.19 en la ecuación 2.3.16,

quedando:

ILrpp
= 2 · Epp · ωL · ωF

6 ·RL

(
−Tr2 · (0, 288)3 +

Tr
2 · 0, 288

4

)
(2.3.20)
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Operando queda:

ILrpp
=
Epp · ωL · ωF · Tr2

3 ·RL

[
0, 288

4
− (0, 288)3

]
(2.3.21)

Resolviendo, se obtiene finalmente:

ILrpp
= 0, 63 · Epp · ωL · ωF

RL · ωr2
(2.3.22)

La forma de onda del ripple de salida en la corriente ILr , al ser la integral de

una cuadrática, es de forma cuasi sinusoidal con predominio de primera armónica

como se observa en la Figura 2.20.

t

Tr

ILrpp

ILr

Tr
2

Tr
2

-

Figura 2.20: Ripple en la corriente de salida ILr
, cuasi sinusoidal, con preponderancia de primera

armónica.

2.4. Topoloǵıas de Rectificadores Controlados

Rectificador trifásico media onda, p = 3

En la Figura 2.21(a) se presenta un convertidor trifásico de 3 pulsos; en éste

caso las fases resultan desfasadas en 2π/p = 120◦. En la Figura 2.21(b) se muestra

el diagrama fasorial que alimenta al convertidor de amplitud eficaz VN con lo que
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resulta que la tensión EMAX para éste montaje es igual a:

EMAX =
√

2.VN (2.4.1)

Recordando que la tensión de continua máxima ED0 es igual a:

ED0 =
p

π
EMAX sin

(
π

p

)
(2.4.2)

Resulta:

EDO = 3/π.
√

2.VN .sin(60) (2.4.3)

EDO =
3

2.π
.
√

2.
√

3.VN (2.4.4)

EDO =
3

2.π
.
√

2.VF (2.4.5)

Por otro lado, la secuencia de disparo seŕıa:..., TH1, TH2, TH0, TH1, ...Figura

2.22, necesitándose un solo pulso de disparo por vez. Cada tiristor conduce du-

rante 2π/p, o sea 120◦ en régimen permanente.

LL

RL

Va VcVb

VNVNVN

TH2TH1TH0

Va

Vb

Vc

(a) (b)

Figura 2.21: (a) Convertidor de 3 pulsos (p = 3); (b) Diagrama fasorial de tensiones.
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wt

VbVb VaVc
TH2TH1TH1 TH2 TH0

120
0

EMAX

Va

Figura 2.22: Fases del convertidor de p = 3.
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-

VD

TH0 TH2 TH4
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Vc
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TH1TH5TH3

Vab

Va

Vb

Vba
Vc

Vbc

Vcb

Vca

Vac

2V
a.cos(30)

30

(a) (b)

Figura 2.23: (a) Rectificador trifásico de onda completa tipo puente; (b) Diagrama Fasorial.

Rectificador trifásico de onda completa tipo puente, p = 6.

En la Figura 2.23 (a) se presenta un puente de 6 pulsos y en la Figura 2.23

(b), el conjunto de fases que alimentan al convertidor. En este caso, la tensión

EMAX surge de la tensión compuesta formada por las tensiones de fase. Si el valor

eficaz de fase respecto al neutro es VN y el valor eficaz de linea es VF =
√

3.VN ,
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resulta:

EMAX = 2
√

2.VN .cos(30◦) =
√

2.
√

3.VN (2.4.6)

EMAX =
√

2.
√

3.VN (2.4.7)

EMAX =
√

2.VF (2.4.8)

Recordando que la tensión de continua máxima ED0 es igual a:

ED0 =
p

π
EMAX sin

(
π

p

)
(2.4.9)

Resulta:

EDO =
6

π
.
√

2.
√

3.VN .sin(30) (2.4.10)

EDO =
6

2.π
.
√

2.
√

3.VN (2.4.11)

EDO =
6

2.π
.
√

2.VF (2.4.12)

En la Figura 2.24 se puede observar una secuencia de disparo con α = 0 ◦ para

este convertidor. Aunque solo se indica el nuevo tiristor que se debe disparar (en

negrita), un sistema de disparo debe generar un pulso adicional que sera necesario

cuando se inicia la secuencia debido al montaje serie de dos tiristores. Es decir es

necesario generar dos pulsos simultáneos. Por ejemplo la secuencia seŕıa:

... TH5 − TH0, TH0 − TH1, TH1 − TH2, TH2 − TH3, TH3 − TH4, TH4 −

TH5... Nótese que en este montaje serie si bien las diferentes secuencias tienen

en estado permanente una duración de 2.π/p, cada tiristor, como en el caso de

p = 3, conduce durante 120◦, es decir lo hace en éste caso durante dos secuencias

sucesivas.
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EMAX Vab

TH1

TH5-TH0
Tiristores en Conducción

wt

TH1TH0TH5TH4TH3TH2TH0

VacVcaVbc Vba VabVcb Vac Vcb

TH3-TH4TH2-TH3TH1-TH2TH0-TH1TH5-TH0 TH4-TH5

0

EMAX Vab

TH1

TH5-TH0
Tiristores en Conducción

wt

TH1TH0TH5TH4TH3TH2TH0

VacVcaVbc Vba VabVcb Vac Vcb

TH3-TH4TH2-TH3TH1-TH2TH0-TH1TH5-TH0 TH4-TH5

Figura 2.24: Conducción de los tiristores para α = 0 en un puente de p = 6

Rectificador trifásico onda completa doble puente serie, p = 12

Para obtener una tensión rectificada variable de ı́ndice de pulsación p igual a

12, se utiliza la conexión en serie de dos puentes completos con 6 tiristores cada

uno. Para obtener a partir de la red trifásica las tensiones correspondientes para

alimentarlo, se utiliza generalmente un transformador con un secundario doble,

uno estrella y el otro triángulo. Uno de los puentes de 6 pulsos se alimenta con el

secundario estrella y el otro es alimentado con el secundario triángulo. Debido a

que ambos secundarios están desfasados 30◦ entre śı, resultan 12 fases compuestas

decaladas π/6, Figura 2.25.

En la Figura 2.26 se han dibujado, a partir de las tensiones de fase Va, Vb,

Vc y Vu, Vv, Vw, todas de amplitud eficaz VN , las tensiones de ĺınea Vab, Vbc, Vca,

Vvw, Vvw, Vwu y sus negadas. A partir de estas últimas las tensiones compuestas

serie de los dos puentes de donde surge el diagrama de conducción de los doce

tiristores. Si llamamos, como en los casos anteriores, VN a la tensión de eficaz

de fase con respecto al neutro del secundario estrella, los secundarios tienen una

tensión eficaz entre ĺıneas de un valor VF =
√

3.VN , por lo que la tensión máxima

EMAX resultante de la suma vectorial de las dos tensiones compuestas de los dos
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Figura 2.25: Topoloǵıa serie, 12 pulsos
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Figura 2.26: Fasores para p = 12
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Vuvac Vacuw Vuwbc Vbcvw Vvwba Vbavu Vvuca Vcawu Vwvab VabuvVcbwvVwucb
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Figura 2.27: Tensión rectificada con α = 0 para p = 12

puentes que están en serie, es igual a:

EMAX = 2
√

2.
√

3.VN .cos(π/12) (2.4.13)

EMAX =
√

2.
√

3.

√(
2 +
√

3
)
.VN =

√
2.

√(
2 +
√

3
)
.VF (2.4.14)

Recordando que la tensión de continua máxima ED0 es igual a:

ED0 =
p

π
EMAX sin

(
π

p

)
(2.4.15)

Resulta:

EDO = 12/π.
√

2.
√

3.

√(
2 +
√

3
)
.VN .sin(15) (2.4.16)

EDO =
12

2.π
.
√

2.
√

3.VN =
12

2.π
.
√

2.VF (2.4.17)

En la Figura 2.27, se observa la forma de onda de la tensión rectificada Vth para
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α = 0. En la misma figura se puede observar la secuencia de las fases y a partir

de alĺı la secuencia de los disparos de los tiristores Ti. Si bien se ha indicado el

tiristor que debe ser encendido en cada caso, siempre se deben enviar 4 pulsos de

disparo simultáneos para éste montaje ya que son necesarios los 4 tiristores en

conducción para generar las tensiones compuestas.

La secuencia de disparos seria la siguiente:

... TH11 − TH0 − TH1 − TH2, TH0 − TH1 − TH2 − TH3, TH1 − TH2 −

TH3 − TH4, TH2 − TH3 − TH4 − TH5, TH3 − TH4 − TH5 − TH6, TH4 −

TH5 − TH6 − TH7, TH5 − TH6 − TH7 − TH8, TH6 − TH7 − TH8 − TH9,

TH7−TH8−TH9−TH10, TH8−TH9−TH10−TH11, TH9−TH10−TH11−TH0,

TH10 − TH11 − TH0 −TH1, TH11 − TH0 − TH1 −TH2, ...

Nótese que en este montaje serie de dos puentes de 6 pulsos cada uno, si bien

las diferentes secuencias tienen, en estado permanente, una duración de 2.π/p,

cada tiristor conduce un tiempo igual a 120◦, es decir durante cuatro secuencias

sucesivas.

La extensión a otros montajes se realiza siguiendo el mismo razonamiento

hasta aqúı utilizado, teniendo especial cuidado en el análisis de la topoloǵıa.

Para una topoloǵıa serie de 4 puentes de seis pulsos cada uno resulta, p = 24,

la placa generadora de pulsos de disparo debe ser capaz de enviar 8 pulsos de

disparo simultáneos, en lugar de los 4 necesarios para un sistema con p = 12.

Resumimos en la Tabla 2.5 los valores de la tensión media máxima ED0 como

función de VN y como función de VF . De dicha tabla se desprende la tensión

máxima para un puente de p de 6 pulsos es 2 veces mayor que la de un sistema

de 3 pulsos y la de 12 pulsos 4 veces mayor.
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Número de pulsos ED0 En función de VN ED0 En función de VF

p=3 ED0 =
3

2.π
.
√

2.
√

3.VN ED0 =
3

2.π
.
√

2.VF

p=6 ED0 =
6

2.π
.
√

2.
√

3.VN ED0 =
6

2.π
.
√

2.VF

p=12 ED0 =
12

2.π
.
√

2.
√

3.VN ED0 =
12

2.π
.
√

2.VF

Tabla 2.5: Valor de la tensión continua máxima ED0 en función de VN y VF para p igual a 3, 6
y 12 pulsos

Por todo lo anterior podemos escribir, que para los montajes serie, en general

el valor de ED0 es igual a:

EDO =
p

2.π
.
√

2.
√

3.VN =
p

2.π
.
√

2.VF (2.4.18)

2.5. Comportamiento dinámico del convertidor

Es necesario modelar los convertidores desde el punto de vista dinámico, ya

sea para pequeña señal como para gran señal, a los efectos de control cuando

se utilizan en los lazos de regulación de las fuentes de altas performances que

nos ocupan. El modelado debe tener en cuenta la caracteŕıstica inherentemente

discreta del sistema.

2.5.1. Análisis de pequeña señal

Como se ha visto, en estado permanente, para una tensión de entrada Vα, el

convertidor genera una tensión de salida ED, cuya relación si bien es no lineal
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puede ser linealizada utilizando técnicas especiales. El peŕıodo de conducción de

cada una de las secuencias es igual a 2π/p y la tensión de salida se construye

con la superposición de las p contribuciones de cada uno de los diferentes estados

de conducción. Este tiempo coincide con el peŕıodo del ripple Tr solo en estado

permanente.

Las variaciones de pequeña amplitud y alta frecuencia dentro del peŕıodo de

conducción Tr no son detectadas . Esto impone limitaciones a lazo abierto y

cerrado (por ser un sistema muestreado) en lo que respecta al ancho de banda de

tales sistemas. Por otro lado el ripple de salida es inherente al funcionamiento del

convertidor, por lo que no puede ser atenuado por medio de técnicas de control.

Por lo tanto será necesario utilizar filtros pasivos para tal fin.

El comportamiento del convertidor en el dominio de la frecuencia puede ser

caracterizado, debido a su caracteŕıstica discreta, como una ganancia fija GTH

más un sample and hold o retenedor de orden cero (ROC) en serie, como se

observa en la Figura 2.28.

ROC

ED

ED

ED

ED

CONTRL DE FASE

TGC

VTH

VTH

,

GTH

Figura 2.28: Analoǵıa de un convertidor a tiristores con un sistema de ganancia constante y un
sample and hold en serie.
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Esta caracterización representa una muy buena aproximación del funciona-

miento real a frecuencias menores a la de ripple (fr = p.fL), [34].

Sin embargo, hay ciertas diferencias entre un ROC y el convertidor real. La

señal de salida no es proporcional a la de entrada ni se mantiene constante durante

el peŕıodo de conducción siendo, por el contrario, un segmento de una señal

senoidal, dando como consecuencia un valor medio con un ripple superpuesto.

Adicionalmente, el peŕıodo de conducción no es constante. Hasta el momento, se

ha supuesto, que el peŕıodo de conducción es igual a 2.π/p, lo cual es cierto en

condiciones de régimen permanente pero, frente a cambios de Vα que producen

cambios de α, responderá de manera diferente según se adelante o si se atrase el

mismo.

Si disminuye Vα porque se desea aumentar la tensión de salida, entonces se

adelanta α y la respuesta del convertidor se ve limitada solamente por la velo-

cidad de respuesta del circuito de disparo, por lo que el tiempo de conducción

estará comprendido entre 0 < TC < 2π/p, Figura 2.29.

Por el contrario, si disminuye Vα porque se desea disminuir o invertir la tensión

de salida, se producirá un retardo, siguiendo la tensión compuesta de los tiristores

ya disparados (tensión activa), durante un tiempo que dependerá de la diferencia

entre el ángulo de disparo anterior y el nuevo, con lo cual el peŕıodo de conducción

se extenderá y estará comprendido entre 2π/p < TC < π, lo que se muestra en la

Figura 2.29. Esta no linealidad se asemeja a un efecto de Slew-Rate y debe ser

tenido en cuenta para aplicaciones de alta dinámica. Es decir que se deberá tratar

como una no linealidad.

En general, estas diferencias enunciadas, limitan en la práctica el máximo

ancho de banda utilizable.
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Figura 2.29: Variación del peŕıodo entre pulsos en función de un atraso o adelanto del ángulo
de disparo.

2.5.2. Modelo de pequeña señal

A continuación se formulará el modelo de pequeña señal del convertidor a

partir de un un muestreador más un ROC que constituirá un modelo simplificado
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y útil para el análisis a lazo cerrado.

Para ello se debe asumir:

Que la tensión del convertidor, durante un peŕıodo de ripple Tr, vaŕıa leve-

mente alrededor de un valor medio ED constante; en consecuencia se puede

suponer que el peŕıodo de muestreo es igual a Tr.

Que la ganancia está linealizada.

La función transferencia del ROC, en términos de la Transformada de Laplace,

se muestra en la Ecuación (2.5.1).

GTH(s) =
ED(s)

Vα(s)
= GTH

1− e−s Tr
s Tr

(2.5.1)

donde GTH es la ganancia linealizada constante del convertidor como se expresa

en la Ecuación (2.5.2):

GTH =
∂ED
∂Vα

(2.5.2)

En el dominio de la frecuencia, la función transferencia está determinada por la

Ecuación (2.5.3):

GTH(jω) = GTH
1− e−jωTr
jωTr

(2.5.3)

Si se expresa GTH(jω) en términos de módulo y fase, resulta:

|GTH(jω)| = GTH ·
sin
(
ωTr
2

)(
ωTr
2

)
φ = −ωTr

2
(2.5.4)

Las expresiones mostradas en las ecuaciones 2.5.4 se grafican en función de ω

en la Figura 2.30.
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Figura 2.30: Magnitud y fase del ROC en función de
ω

ωr
, (ωr = 2π

Tr
).

Se observa que la contribución de fase φ es negativa y aumenta, en forma

lineal con la frecuencia, con una constante de proporcionalidad igual a la mitad

del peŕıodo del ripple.

En cuanto a la amplitud, en la Figura 2.30 se observa que, para frecuencias

mucho menores que la de frecuencia de ripple, |GTH(jω)| es aproximadamente

constante e igual a GTH ya que la función sin(x)/x ≈ 1 para valores pequeños

de x:

|GTH(jω)| = GTH

sin
(
ωTr
2

)(
ωTr
2

) ≈ GTH

Por lo tanto, para ω << ωr la caracteŕıstica de transferencia del converti-

dor presenta un módulo constante y una fase lineal con la frecuencia. Esto es

equivalente a una respuesta temporal con un retardo
Tr
2

y con ganancia GTH es

decir:

GTH(jω) ≈ GTH .e
−j(ω Tr

2
)

Esto es equivalente a suponer que al muestrear y retener, el sistema funciona

promediando las señales, como se observa en la Figura 2.31.
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ED

GTH

Señal V

Señal de salida promediada

Figura 2.31: Efecto de promediación al muestrear y retener.

Solo resta diseñar el lazo de control y verificar si su ancho de banda máximo

cumple con las condiciones de validez. Debido a que la respuesta en frecuencia del

convertidor se ha aproximado a una constante GTH más una fase lineal, válida

mientras la frecuencia de interés sea mucho menor que la frecuencia de ripple, y

asumiendo que se introduce un compensador del tipo integral I o proporcional e

integral PI, y que el margen de fase se establece en 45◦, solo se puede permitir un

aporte adicional de −45◦ debido al retardo. Esto impone un ĺımite a la frecuencia

de corte f0 que surge de la siguiente igualdad:

∆φmax = −π
4

= −ωTr
2

= −2π f0max

2 fr
(2.5.5)

Con lo que despejando f0max resulta:

f0max =
fr
4

=
p · fL

4
(2.5.6)

Por ejemplo, para una configuración de p = 12, el ripple se encuentra en 600Hz

y la frecuencia de corte ĺımite f0max será 150Hz. En la Figura 2.32 se muestra la
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comparación entre un ROC y un retardo puro siguiendo los lineamientos descrip-

tos. Como se observa, para frecuencias menores a f0max , los módulos difieren sólo

en un 10 % y las fases son iguales.
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Figura 2.32: Magnitud y fase de un ROC en función de la frecuencia f (azul) y del retardo puro
de Tr/2 = 1/300 (rojo), (fr = 600HZ) para un sistema de 12 pulsos.

El análisis dinámico realizado es conservador pero permite el normal funcio-

namiento del convertidor dentro de un lazo de realimentación.

Conclusiones

La tensión media de salida de los convertidores controlados en modo CCM

depende del ángulo de disparo de los tiristores y es una función no lineal

del mismo:

ED = ED0 cos (α)

La amplitud pico a pico del ripple de salida es función del ángulo de disparo.

Tanto su frecuencia como su amplitud dependen del número de pulsos
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(ωr = p.ωL). ( Figura 2.14)

En un convertidor controlado con diodo de rueda libre, el ángulo de disparo

está limitado a:

0 < α < π/2 + π/p.

La cantidad de pulsos de disparo está relacionada con las topoloǵıas de

conexión de los puentes de tiristores y con el número de fases.

El rectificador controlado funciona como una máquina de estados uni-direccional

y la secuencia de disparo de los tiristores debe estar en sincronismo con las

fases que alimentan al mismo.

La caracterización de la transferencia de un convertidor a tiristores puede

ser aproximada a una ganancia constante igual a GTH más un retardo fijo

de valor Tr/2, mientras la frecuencia de corte máxima f0max se limite a:

f0max =
fr
4

.

Por razones de seguridad, debido a posibles desbalances entre las fases, a

las inductancias de ĺınea y al tiempo de apagado de los tiristores, hay que

acotar en todos los casos los ángulos de disparo, máximo y mı́nimo, a valores

diferentes a los limites teóricos (0◦ y 180◦).



Caṕıtulo 3

Sistema de disparo

3.1. Introducción

En el caṕıtulo anterior se vió en forma general y en detalle las caracteŕısticas

funcionales de los convertidores controlados por fase, determinando las p secuen-

cias de disparo para tales convertidores de p pulsos en función de su topoloǵıa. Se

modelizó la caracteŕıstica de transferencia de pequeña señal y se abordaron las

técnicas de linealización de su transferencia.

Estos convertidores requieren para su funcionamiento, un sistema de encendi-

do para los tiristores que genere una señal adecuada en su gate (Thyristor Gate

Control), TGC produciendo la secuencia de impulsos de disparo Si para cada

conjuntos de tiristores THi, en sincronismo con la frecuencia de red fL, atrasados

en un ángulo αi, respecto del punto de conmutación natural φi, función de una

tensión de control Vα. Consecuencia de ello, a la salida del convertidor se obtie-

ne una tensión VTH compuesta por una tensión continua ED más un ripple de

frecuencia p.fL y valor pico a pico Epp, Ver Figura 3.1.

59
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Figura 3.1: Diagrama esquemático en bloque del generador de disparo, TGC en conjunto con
el Convertidor controlado en fase.

El comportamiento global de los convertidores controlados por fase, en cuanto

a la distorsión, dinámica temporal y precisión está ı́ntimamente relacionado con

el tipo TGC que utiliza.

En este caṕıtulo se tratará la problemática general de los sistemas de disparo

y se presentará un TGC especial, de tipo digital, para convertidores controlados

por fase de altas prestaciones.

3.2. Análisis de los sistemas de disparo

A fin de introducirnos en el tema se enumeran a continuación los requerimien-

tos más importantes deseados en un TGC.

1. Poseer una resolución en la determinación del ángulo α compatible con la

precisión requerida del sistema.

2. Introducir el menor jitter posible en el ángulo de disparo, es decir, producir

pulsos equi-espaciados, en regimen permanente, con el fin de reducir los

subarmónicos de la tensión de ripple en la tensión de salida.
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3. Poseer un ancho de banda suficientemente elevado de modo de no alterar

la frecuencia de corte máxima f0max propia de estos convertidores.

4. Eventualmente, corregir la alinealidad del convertidor, de modo de obtener

una relación constante igual aGTH entre la tensión de control Vα y la tensión

de continua ED de salida.

5. Tener la posibilidad de manejar, con mı́nimos cambios, sistemas con 6, 12

ó 24 pulsos, en conexión serie o paralelo.

6. Poder trabajar a circuito abierto para reparación.

7. Poseer tamaño reducido, alta confiabilidad y mı́nimo número de componen-

tes.

8. Ser de bajo costo y de fácil calibración.

9. Ser capaz de acompañar las variaciones de la frecuencia de ĺınea.

10. Ser digital.

Todas estas caracteŕısticas juntas son dif́ıciles de lograr, por lo que a fines de

encontrar la mejor configuración se analizaran las diferentes técnicas utilizadas

en la realización de un TGC. Estas técnicas pueden ser agrupadas en dos tipos

bien definidos:

a)-Técnicas de lazo cerrado.

b)-Técnicas de lazo abierto.

3.2.1. Técnicas circuitales de lazo cerrado

a1) TGC con LAZO de ENGANCHE DE FASE .
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Como su nombre lo indica, estos sistemas requieren de una realimentación

para poder funcionar. En este TGC se utiliza un lazo de enganche de fase (PLL)

se muestra en la Figura3.2.
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Figura 3.2: Diagrama en bloque de un TGC de lazo cerrado del tipo PLL.

Se puede ver que el lazo de control incluye un detector de fase II. En una de sus

entradas recibe un tren de pulsos sincrónicos con la frecuencia de ĺınea fLe , que se

obtienen luego de haber filtrado y desfasado convenientemente un ángulo ϕ una

tensión alterna proporcional a la tensión de red y detectado los cruces por cero

ascendentes de esta. En la otra entrada recibe un tren de pulsos de realimentación

provenientes de la salida del PLL divididos por M de frecuencia fLr . En estado

permanente producto de la realimentación fLr , tienen la frecuencia coincidente

con la frecuencia de red fLe .

EL detector de fase II carga o descarga con un δV el capacitor conectado a

su salida (incluido en el filtro). Este δV es proporcional a la diferencia de fase
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entre las señales de entrada. Con signo positivo si el flanco positivo del pulso

de entrada antecede al flanco positivo del pulso de realimentación y negativo en

caso contrario. La modificación de la tensión de salida del detector se realiza en

el cort́ısimo tiempo que transcurre entre ambos flancos positivos. La tensión de

salida del detector de fase II se mantiene constante hasta una nueva comparación.

A continuación se intercala un sumador donde se inyecta la señal de control Vα.

La tensión suma alimenta a un V CO que entrega pulsos a una frecuencia central

fclk = M.fL, gracias a un circuito de polarización externo. Como el lazo de reali-

mentación es un divisor, digital, de modulo M , la frecuencia de realimentación

fLr es la misma que la de entrada fLe , en estado permanente . Todo está ajustado

de forma tal que la diferencia fase de estas señales de entrada fLe y fLr sea cero

si la tensión de control Vα es cero.

Si M = p, los p pulsos de salida presentes en un periodo de ĺınea, resultan

sincrónicos con la red y equi-espaciados.

Si el cruce por cero ascendente de la tensión alterna a la entrada del detector

de fase de frecuencia fLe esta en fase con el punto de conmutación natural φ0,

gracias al ∆ϕ introducido por el circuito de ajuste de fase de entrada, entonces,

los p pulsos lo estarán en concordancia con los puntos de conmutación natural φj

de las p fases del sistema.

Frente una variación de Vα la tensión de entrada del V CO cambia, lo que

produce una modificación transitoria de la frecuencia de salida, lo que se traduce

en un cambio de fase a la entrada del detector de fase II generando un cambio en

la tensión de salida con igual amplitud y signo contrario al Vα introducido. De esta

forma, se establece un cambio de fase permanente de la entrada de realimentación,

volviendo el V CO a entregar la frecuencia M.fL, (M = p), pero ahora con una

fase α retardada respecto al punto de conmutación natural φ0.

Debe notarse aqúı que el lazo de control es del tipo1 ya que la fase es la integral
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de la frecuencia y eso permite operar con error nulo a la salida del comparador

de fase, de modo que Vα determina con exactitud el desplazamiento de fase αj,

entre el tren de pulsos de salida y los puntos de conmutación natural φj

Gracias a que este sistema se ajusta, solamente en cada cruce positivo de la

tensión de ĺınea, produce p pulsos equi-espaciados y funciona como un sistema

muestreado con un tiempo de muestreo igual al periodo de ĺınea TL. Como ya

se vió en el Caṕıtulo 2, la caracteŕıstica de transferencia de estos sistemas puede

ser asimilados a un retardo puro de TL
2

y la frecuencia de corte máxima conviene

limitarla a
fL
4

, para asegurar la estabilidad a lazo cerrado, por lo que si tenemos

una frecuencia de ĺınea de 50Hz, la frecuencia de respuesta de estos sistemas es

del orden de a lo sumo de 10Hz.

Si la frecuencia de ĺınea varia, este sistema es capaz de seguir sus cambios con

el ancho de banda antes mencionado.

Los p pulsos de salida pueden ser fácilmente direccionados a los tiristores del

convertidor a través de una apropiada decodificación de la salida paralelo del

divisor de realimentación de módulo M = p del PLL.

En Conclusión los sistemas TGC basados en un PLL presentan las siguientes

virtudes y defectos.

VENTAJAS

1. Son compactos.

2. En regimen permanente los p pulsos de salida en fase con la tensión de

referencia están equi-espaciados.

3. Si bien son lentos con respecto a la velocidad del convertidor, el sistema es

capaz de seguir las fluctuaciones lentas de la frecuencia de alimentación.
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4. Por una simple decodificación del divisor de realimentación del PLL, es

posible rutear convenientemente las secuencias de disparo de los tiristores

del convertidor.

5. Al no integrar el convertidor dentro de su lazo de control pueden ser utili-

zados en lazo abierto de tensión.

6. Con Vα = 0 y adecuadamente ajustado produce pulsos de sincronismo

equiespaciados y coincidentes con los instantes de conmutación natural φj.

DESVENTAJAS

1. El TGC es más de un orden de magnitud más lento que el obtenible por el

propio convertidor por lo que no son utiles en sistemas de gran dinámica.

2. Poseen una relación lineal entre la señal de control Vα y el ángulo de disparo

α, por lo que requiere un subsistema de linealización externo si se pretende

optimizar la inclusion de un TGC basado en PLL en un sistema de lazo

cerrado de tensión.

3. Para la detección de los cruces por cero de la señal de referencia es necesario

un fuerte filtrado para disminuir los errores de sincronismo. Esto produce

un des-fasaje adicional respecto de la tensión instantánea el cual debe ser

tenido en cuenta y debe procurarse sea lo más estable posible.

TGC con lazo Integral

Otra técnica de lazo cerrado utilizada para implementar un TGC es el con-

trolador tipo integral, como se muestra en la Figura 3.3. Esta técnica hace uso de

la información contenida en la señal de salida del convertidor VTH para generar

los pulsos de disparo.
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Figura 3.3: Diagrama en bloque de un TGC de lazo cerrado del tipo INTEGRAL.

Las formas de onda bosquejadas en el diagrama dan una idea aproximada

del principio de operación. En estado estacionario la tensión de salida VTH tiene

un valor promedio ED relacionado con VREF más el ripple de valor medio nulo

superpuesto. Por lo tanto, teniendo en cuenta que el sistema es tipo 1 debido al

bloque integrador, la tensión de salida del sustractor de entrada tendra solo el

ripple de VTH , multiplicado por H. Si el ripple es integrado y se generan pulsos

de disparo cada vez que la salida del integrador sea igual a cero, se ha logrado

el corazón de un TGC tipo Integral. Esto es equivalente a forzar que el área

individual del ripple por encima y por debajo de la tensión de salida continua

ED sea igual entre cada par consecutivo de pulsos de disparo. Esta particularidad

hace que el ancho del periodo de conducción no sea constante, entre pulso y pulso,

ya que los desbalances entre las fases que alimentan los puentes obligan a una

modulación de los periodos de conducción.

Como el sistema realimentado incluye la etapa de potencia a tiristores, el cual

puede ser asimilado a un sistema muestreado como ya se ha visto en el capitulo

2, todos los inconvenientes de su nolinealidad forzaran la reducción del ancho de
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banda máximo obtenible. Esto impone al sistema un control de la ganancia de

lazo a efectos de no presentar inestabilidades locales [12] , [35].

En Conclusión los sistemas de lazo cerrado con controlador tipo integral pre-

sentan las siguientes virtudes y defectos:

VENTAJAS

1. Son compactos.

2. El sistema es capaz de seguir las fluctuaciones de la frecuencia de alimen-

tación.

3. Son utiles en sistemas de gran dinámica ya que agregan poco retardos al

los propios del convertidor.

4. Poseen una relación lineal entre la señal de control VREF y la tensión media

de salida ED por efectos de la realimentación.

DESVENTAJAS

1. En regimen permanente los p pulsos de salida en fase con la tensión de

referencia no están equi-espaciados, ya que el ajuste de disparo se realiza

pulso a pulso.

2. Necesitan un sistema especial para rutear los pulsos de salida y requiere

de un sincronismo adicional para tomar la referencia, lo cual complica el

circuito.

3. Pero la desventaja más importante es que si el convertidor falla es sistema

pierde el control dificultando las tareas de mantenimiento.

4. Son analógicos y su realización digital es compleja.
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5. Como es necesario controlar la ganancia de lazo por cuestiones de estabi-

lidad y por no tener un circuito de linealización de ganancia el ancho de

banda final es más pequeño que el máximo teórico de f0MAX
=
fL
4

.

3.2.2. Técnicas de lazo abierto

Las técnicas de lazo abierto generan pulsos de disparo retrasados un ángulo

α respecto del punto de conmutación natural φ en forma individual para cada

secuencia de disparo. La tensión de referencia Vα debe compararse con señales

auxiliares sincronizadas con la red VGi, generalmente dientes de sierra iniciados

en φi con una duración de 180◦ [36]. Aśı, cuando VGi iguala a Vα, se produce un

pulso de disparo que es enviado al distribuidor y este los rutea a los tiristores

THi asociados con la secuencia Si . (Figura 3.4.)
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Figura 3.4: principio funcional de un TGC de lazo abierto.
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En la Figura 3.5 se muestra la representación temporal, donde THi representa

el nuevo tiristor a disparar en la secuencia Si.

fp-1fp-2 f0f0 f1 f2fp-1
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THp-1 TH0 TH1 TH2 THp-2 THp-1
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Figura 3.5: formas de onda de un TGC de lazo abierto.

Las implementaciones analógicas de estos sistemas, tienen el inconveniente

que las pendientes de las rampas individuales deben ser idénticas y estables en

el tiempo, lo cual complica el ajuste del sistema y es prácticamente imposible de

lograr a lo largo del tiempo.

Las implementaciones digitales de sistemas de disparo a lazo abierto casi no

necesitan ajustes y son más estables. No obstante, la cuantificación producida en

el ángulo de disparo agrega en el lazo una alinealidad tipo escalera. Esto, a su vez,

provoca un comportamiento de ciclo limite que disminuye en amplitud a medida

que aumenta la resolución. En sistemas de alta resolución este inconveniente es

despreciable.

Los microprocesadores ofrecen una posibilidad interesante para las implemen-

taciones digitales de los TGC [37,38]. Pero, la operación secuencial del programa

limita la performance dinámica en aplicaciones de alta resolución, debido a que

introduce retardos.
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En contraste, un procesamiento paralelo ejecutado por lógica programable

introduce retardos despreciables [39–45]. Consecuentemente, ofrece la mejor solu-

ción para el desarrollo de un TGC digital de lazo abierto a expensas de un gran

número de recursos lógicos internos.

Los métodos de lazo abierto se caracterizan por un rápido tiempo de respuesta

sin problemas de estabilidad local. Son fáciles de reparar porque la etapa de

potencia no está involucrada en el TGC. Cada señal VGi está asociada con una

secuencia de disparo por lo que, el ruteo de los pulsos de disparo es directo. Sin

embargo, es imprescindible contar con un circuito de sincronismo asociado para

iniciar las rampas individuales en φi.

En Conclusión los sistemas de lazo abierto presentan las siguientes virtudes y

defectos:

VENTAJAS

1. El sistema puede funcionar a lazo abierto ya que el convertidor es externo

al TGC lo que facilita la detección de fallas.

2. Son los más rápidos ya que prácticamente no agregan retardos al los propios

del convertidor.

3. Puede obtenerse una relación lineal entre la señal de control Vα y la tensión

media de salida ED por efectos de un sistema de linealización externo.

4. No Necesitan un sistema complicado para rutear los pulsos de salida ya que

cada comparador apunta al nuevo tiristor THi a ser disparado.

DESVENTAJAS

1. No son compactos.
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2. En regimen permanente los p pulsos de salida no están equi-espaciados, ya

que el ajuste de disparo se realiza pulso a pulso.

3. Los analógicos son dif́ıciles de ajustar y los digitales son complejos.

4. Las soluciones digitales de lazo abierto con microprocesador no son viables

cuando se requiere alta precisión y velocidad de respuesta.

3.2.3. Conclusiones

Como se ha visto, ninguna de las variantes anteriores cumple con las diez

premisas ideales, por lo que en la próxima sección se desarrollará un nuevo TGC

donde se buscará la manera de salvar todas las condiciones de compromiso y

aśı obtener un TGC de máxima performance.

3.3. Implementación de un nuevo TGC

Analizando las ventajas de los TGC antes analizados, vemos que los de lazo

abierto poseen dos ventajas excluyentes, la velocidad de respuesta y la posibilidad

de operación a lazo abierto. Los TGC de lazo abierto digital son más deseables

que los analógicos.

Por otro lado, los TGC de lazo cerrado basados en PLL ofrecen pulsos de

sincronismo equiespaciados y la simplificación del ruteo.

Es por ello que con el fin de desarrollar un TGC con las mejores prestaciones

posibles, se decidió emplear una variante digital del método de lazo abierto con

la posibilidad de corrección digital de la alinealidad de la caracteŕıstica de trans-

ferencia. Utilizando como sincronismo los pulsos equiespaciados de salida de un

sistema basado en PLL y aprovechando además la facilidad de ruteo que estos

ofrecen .
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La desventaja más importante de esta decisión, resulta la complejidad circui-

tal, pero mediante una concepción novedosa se logra simplificar el circuito lógico

lográndose un sistema compacto que cumple con las 10 premisas deseadas.

3.3.1. TGC de lazo abierto Digital
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Figura 3.6: diagrama bloque de un TGC de lazo abierto digital.

En la Figura 3.6 se muestra un TGC de lazo abierto digital, la entrada de

control Vα ó Vα linealizada, sera una palabra digital de modulo M y los p ge-

neradores diente de sierra VGi estarán realizados con contadores digitales CMi,

con el mismo módulo M , alimentados con un clock sincrónico con la red fclk los

cuales inician la cuenta con los pulsos de sincronismo φi asociados los que gene-

ran una rampa digital Ri con una duración de 180◦ en ángulo o periodo 1/(2.fL).

El retardo de disparo, a partir de la conmutación natural φi para la secuencia
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Si asociada al tiristor THi, estará determinado por el tiempo necesario para que

el valor digital Ci del contador CMi con una frecuencia constante fclk alcance

el valor digital Vα. Para detectar esta condición son necesarios p comparadores

digitales de la misma resolución.

Cada contador CMi deberá generar M transiciones por el semi peŕıodo de red

(180◦), ya que el ángulo de disparo vaŕıa entre, (0◦ ≤ α ≤ 180◦). Por lo anterior

la resolución temporal Rt sera igual a:

Rt =
1

2.fL.(M)
(3.3.1)

Debido que existen p rampas Ri digitales equiespaciadas en un periodo de la

frecuencia fL de ĺınea, el tiempo ts que las separa, estará dado por:

ts =
1

p.fL
(3.3.2)

Para poder estimar groseramente la cantidad de lógica involucrada en la im-

plementación de un TGC digital de lazo abierto, puede ser considerada la Figura

3.6.

Para un sistema de 24 pulsos p = 24 con 24 contadores de 16 bits cada uno,

(Sin contar la lógica necesaria para rutear con la relación de fase apropiada los p

sincronismos de inicio de cuenta Sφi a los contadores, ni el circuito de sincronismo)

se requeriŕıan:

1. Un número de flip-flops NFF = p · 16 = 384 para realizar los contadores.

2. Más un número de compuertas para los p comparadores de 16 bits que es

igual a, NC = p · 4 · 16 = 1536 .

Resulta claro que el número de componentes necesario es muy elevado con este

enfoque, debiendo buscarse entonces una alternativa de implementación diferente.
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3.3.2. Solución de mı́nima complejidad

Como se vió un convertidor de p pulsos controlado por fase a tiristores puede

interpretarse como una máquina secuencial de p estados. Como hay solo un estado

de activo i del conjunto de p estados posibles, cuya ocurrencia está secuencial-

mente seleccionada, cada estado THi se encuentra uńıvocamente identificado por

una rampa Ri y un set particular de tiristores en conducción identificados en la

secuencia Si, con i ∈ N y i ∈ [0, p− 1].

La Figura 3.7 muestra el diagrama de estados para un convertidor de p-pulsos,

donde Ci indica el valor digital del contador CMi asociado con el estado THi y

a la secuencia Si, donde Vα es la variable de control. La transición de un dado

estado al siguiente está determinada por el cumplimiento de la ecuación:

Ci ≥ Vα (3.3.3)

Cuando un resultado verdadero es obtenido, se genera un disparo a los tiristores

de la secuencia Si cuyo nuevo tiristor a disparar es el THi pasando al siguiente

estado i+ 1 siguiendo el orden preestablecido.
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Figura 3.7: Representación de un convertidor controlado por fase de p pulsos como una maquina
de estados unidireccional.

Se observa que a todos los comparadores ingresa una entrada digital común

Vα y que solo un comparador por vez entrega pulso de disparo, por lo que los p

comparadores de un TGC de lazo abierto pueden reducirse a un único comparador

si se utiliza un multiplexor para seleccionar la rampa digital Ri de comparación.

Esta selección puede ser dirigida por las salidas de un contador Cp, como se

muestra en la Figura 3.8. Cp es reseteado a cero al inicio e incrementa su cuenta,

con modulo p, con los pulso de disparo.

Como p no es un número binario entero, el número Q de flip-flops necesarios

para construir un contador de modulo p surge de cumplir con 2Q > p > 2Q−1, lo

que para un sistema de p = 24, resulta Q24 = 5, para uno de p = 12, corresponde

Q12 = 4 y para uno de p = 6, surge Q6 = 3.
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Como las secuencias son progresivas desde 0 a (p−1) volviendo a 0 y aśı suce-

sivamente, este contador Cp de Q bits, apunta siempre a la secuencia de disparo,

y además su valor nos indica el número de rampa NRi actual de comparación. Es

decir, la rampa que ingresa a la entrada del comparador. Cuando se cumple que

Ci ≥ Vα, se envia un pulso de disparo a los tiristores asociados a la secuencia Si e

inmediatamente después a Cp el que es incrementado, con lo cual se selecciona la

nueva rampa Ri+1 con número de rampa NRi+1, dejando listo al sistema para la

próxima comparación. Esta estrategia reduce notablemente la cantidad de lógica

necesaria.
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Figura 3.8: TGC digital multirampa con comparador único.

Por otro lado, recordando que las p rampas:
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1. Son sincrónicas con la red.

2. Se inician en el punto de conmutación natural φj correspondiente.

3. Tienen una duración td equivalente a 180◦ lo que corresponde a un semipe-

riodo de la tensión de ĺınea o sea: td = 1/2fL.

4. Están separadas unas de otra un ángulo 2.π/p lo que equivale a un tiempo

de ts = 1/p.fL.

5. Son paralelas.

Si el incremento de una rampa Ri desde su inicio en φi, durante el tiempo ts

que las separa de la proxima rampa, en el eje de ordenadas, es un número entero

binario de N bits, el modulo M de cada rampa individual sera de M = 2N .p/2,

para cubrir los 180◦, quiere decir que en una rampa entran p/2 franjas de amplitud

KR = 2N(Obsérvese que los N bit menos significativos serán iguales a cero en los

puntos de conmutación natural φj de las p rampas. Por otro lado como solo una

rampa por ves esta activa, existe otra redundancia en la generación de p rampas

paralelas equiespaciadas, dado que la diferencia entre el estado del contador Ci

y el siguiente Ci+1 es constante y vale KR = 2N , por lo que con una sola rampa,

de la misma pendiente, que cubra todo el periodo 2.π y que comience en φ0 más

una función lógica que acumulativamente decremente la rampa principal en KR

cada ves que se produce un nuevo disparo seria suficiente para realizar la tarea.

Como el contador único CU vuelca desde un valor máximo 2M = p.KR a 0

en 2.π, produciendo una cáıda equivalente a p veces KR, la función lógica debe

tener presente esta situación, Ver Figura 3.9.
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Figura 3.9: Obtención de las porciones de rampas de comparación a partir de un contador único
CU de 360◦ partiendo de φ0 para p = 6 con Vα constante.

Esta nueva simplificación requiere un único contador CU con un modulo dos

veces superior al de una rampa individual, MU = 2.M = 2N · p, formado por

N+Qφ bits, alimentado por el mismo clock de frecuencia fclk más una función

lógica auxiliar DIFF para realizar el ajuste cada ves que se produce un nuevo

disparo, lo que permite determinar la franja de amplitud NMk que corresponde

de la porción de rampa necesaria para la nueva comparación.

Si el número de rampa NRi y el número de sincronismo Nφj los expresamos

como números binarios de Q bits y el número de nivel NMk lo expresamos como

un número binario de Q− 1 bits, por lo que resulta:

Nφjb = Qφj Q− 1φj .... Q1φj Q0φj (3.3.4)
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NRib = QRi
Q− 1Ri

.... Q1Ri
Q0Ri

(3.3.5)

Y

NMkb = Q− 1NMk
Q− 2NMk

.... Q1NMk
Q0NMk

(3.3.6)

Entonces, el bloque DIFF , recibe las QR entradas del contador de rampa más

Qφ entradas del contador de sincronismo, es decir, recibe 2.Q entradas en total y

produce (Q− 1NM) salidas ( los bit más significativos del comparador).

Tomemos el caso de un TGC de p = 24, las entradas son, como vimos, 2 ·Q24

o sea 2 · 5 = 10 por lo que necesitaŕıamos si usáramos lógica combinacional para

decodificar las rampas virtuales necesitaŕıamos 210 = 1024 minterminos. Esta

situación aumenta considerablemente la lógica necesaria.

Si en lugar de tener en cuenta los minterminos, determinamos los niveles NMk

de una rampa Ri a partir del número de sincronismo Nφj y el número de rampa

NRi. Teniendo en cuenta que, los N bits menos significativos del contador único

CU que genera la rampa RU son comunes a todas las rampas y pasan por cero

en los puntos de conmutación natural φj cuyo Nφj se obtiene de los Qφ bits más

significativos de CU . Conociendo además el contenido de los QR Bits de Cp que

indican el número de la rampa NRi, es posible deducir, de manera más simple, el

valor NMk para los Q−1NMk
bits más significativos de la rampa de comparación

activa, siempre teniendo en cuenta los rangos de variación de i, k y j si:

k ∈ N y k ∈ [0, (p/2− 1)], (3.3.7)

j ∈ N y j ∈ [0, (p− 1)], (3.3.8)
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y

i ∈ N y i ∈ [0, p− 1], (3.3.9)

Las ecuaciones que relacionan las entradas de DIFF , NRi Y Nφj con la salidas

NMk son:

NMkd = (Nφjd −NRid); para j ≥ i (3.3.10)

Y

NMkd = (Nφjd −NRid) + pd; para j < i (3.3.11)
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Figura 3.10: Obtención de los niveles de comparación NMK a partir de un contador único CU
de 360◦ partiendo de φ0 y los valores del número de rampa NRi.

En la Figura 3.10, se muestra el caso de p = 12. La rampa R0 que comienza en

φ0 coincide con la rampa RU en los primeros 180◦, se observa que la rampa R4, que

comienza en φ4 surge de trasladar verticalmente hacia abajo (restar) a la rampa

RU un valor 4.KR. En cambio se ve que la rampa R7, que comienza en φ7 surge

de trasladar verticalmente hacia abajo la rampa RU en un valor 7.KR, salvo el

ultimo tramo correspondiente al nivel NM5, ya que como el contador CU volvió a

cero en φ0 por lo que la diferencia entre Nφ0−NR7 resulta negativa ya que j < i,

por lo que hay que sumarle, p = 12 con lo que surge un desplazamiento neto hacia

arriba de CU igual a 5.KR que surge de la diferencia entre Nφ0−NR7 + p = +5.
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En la Figura 3.11 se observa el funcionamiento del TGC con una referencia

variable dibujada en blanco. Se ve también que cuando Vα, tiene su bit más

significativo igual a cero, coincidiendo con el nivel NM0 la diferencia Nφj−NRi,

luego del disparo, también da un valor negativo hasta el proximo sincronismo

φj+1 (areas en rojo en la Figura 3.11. Cuando se cumple esta última condición

hay que inhibir los pulsos de disparo generando una señal CR.
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Figura 3.11: Obtención de los niveles de comparación NMk a partir de un contador único CU
de 360◦ partiendo de φ0 con una señal Vα variable (en blanco) para p=12.
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3.3.3. Solución de minima complejidad para el bloque DIFF

De lo anterior se deduce, que que los niveles NMk de comparación de una

rampa Ri surge siempre de la diferencia entre el número de sincronismo Nφj

y el número de rampa NRi, para el caso j ≥ i y por la misma diferencia más

la suma del valor p para el caso que j < i. Como estas restas y sumas deben

ser implementadas digitalmente, se propone realizarlas utilizar sumadores que

realicen la suma del complemento a uno de Nφj (Nφj) más el valor de NRi

negando el resultado para el caso j ≥ i ya que el carry es 0 y la misma operación

más la utilización de lógica especial en lugar de sumar p cuando el carry es igual

a 1 para el caso j < i. Además generar la señal de bloqueo CR en los casos

necesarios, de tal manera que se cumpla:

NMkb = Nφjb +NRib ; para j ≥ i (3.3.12)

Y

NMkb = Nφjb +NRib + pb; para j < i (3.3.13)

CR = carry.QNMk
.Q− 1NMk

(3.3.14)

En la Figura 3.12 se observa la realización de DIFF siguiendo este análisis.
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Figura 3.12: Bloque DIFF para un sistema de p = 24

Haciendo un análisis más detallado, vemos que se puede eliminarse puedeevi-

tar la operación de suma p. Para es necesario analizar todos los casos posibles y

los cambios necesarios.

Se dedujo que el número de bits necesarios para poder representar el número

NMk es igual a (p
2
− 1) es decir, 2 bits para p = 6, 3 bits para p = 12 y 4 bits

para p = 24. Sabiendo además que el número binario p = 6 se representa por

p6b = 110, el número p = 12 se representa en binario como, p12b = 1100 y el

número p = 24 se representa en binario como, p24b = 11000. Se concluye, que en

todos los casos, sumar p, significa no modificar los bits menos significativos del

resultado, ya que los bits correspondientes de p son ceros, y si sumar 1 al bit más

significativo, lo que equivale a negar su resultado. Todo esto solo cuando j < i,

es decir cuando la diferencia es negativa, o sea cuando el carry es igual a 1.
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El caso de carry igual a uno y resultado de la diferencia con todos los bits

iguales a 1 (Caso marcado en rojo en la Figura 3.11), debe generar una señal de

bloqueo que llamamos CR. Como ese caso es único no es necesario tomar todos

los bits del resultado con solo tomar los dos bits más significativos es suficiente.

En la Figura 3.13 se muestra la implementación definitiva del bloque DIFF

para p = 24.
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Figura 3.13: Bloque DIFF definitivo para un sistema de p = 24

En la Figura 3.14 se muestra la implementación definitiva del bloque DIFF

para p = 12.
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Figura 3.14: Bloque DIFF definitivo para un sistema de p = 12

En la Figura 3.15 se muestra la implementación definitiva del bloque DIFF

para p = 6.
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Figura 3.15: Bloque DIFF definitivo para un sistema de p = 6

Volviendo a calcular la lógica necesaria con estas estrategias de reducción

lógica, a los fines de evaluar la simplificación para el caso de p = 24 y 16 bits de

resolución, despreciando los bloques DIFF , resulta:
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1. NFF = (Q+N) = 17 flip-flops en vez de 384.

2. Además 1 comparador de (Q+N − 1) bits, lo que da NC = 68 compuertas

en lugar de 1536.

Como se observa se a logrado un factor de reducción de más de un orden de mag-

nitud. Sin embargo habrá que evaluar los recursos necesarios para implementar

el circuito de sincronismo.

3.3.4. Obtención del clock sincrónico

Por lo visto en la subsección anterior, se necesita un clock sincrónico con la

frecuencia de red para alimentar a un contador CU de modulo MU = 2N · p

que comience en instante de conmutación natural φ0. Esto puede implementarse

mediante el uso de un PLL. Si bien el sistema de disparo de lazo cerrado con

enganche de fase no resulto conveniente para un TGC, si mostró sus cualidades

para obtener los pulsos de sincronismo equiespaciados y coincidentes con el ins-

tante de conmutación natural φj, siempre y cuando se elimine el punto de suma

de Vα o se lleve a cero su entrada , ver subsección 3.2.1. Este circuito proveerá una

acción apropiada de filtrado sobre la referencia de ĺınea, obteniéndose además un

buen tracking con la misma, sin afectar la respuesta temporal global del sistema.

Esta técnica para obtener sincronismo minimiza el jitter de fase en los pul-

sos de disparo y proporciona un espaciamiento equidistante para Vα constante.

El ancho de banda del PLL puede ser seleccionado según sus requerimientos

de seguimiento de las variaciones de frecuencia de ĺınea por debajo de
fL
4

, sin

interactuar con la dinámica de los pulsos de disparo del TGC.

Por otro lado si se ralimentára el PLL con un contador de modulo MU = 2N ·p,

El mismo que el modulo de CU el V CO, en su salida, proveerá al sistema de

la frecuencia sincrónica de clock, fclk de alta frecuencia necesaria para el TGC
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digital. Además las salidas paralelas de este contador de N +Q bits cumplen con

la función del contador CU .
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Figura 3.16: Diagrama en bloque nuevo TGC de lazo abierto propuesto

La Figura 3.16 muestra el diagrama en bloques del TGC desarrollado para

un convertidor de p pulsos. El rectángulo en ĺınea de puntos define el contenido

de lógica integrado en el arreglo de lógica programable (FPGA). El contador CU

estaŕıa conformado por el contador de N bits más el contador de módulo p en

cascada de Q bits . Estos actúan también como el divisor de frecuencia para el
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PLL, resultando aśı una reducción adicional de lógica. La integración de ambos

contadores emplea (Q+N) Flip Flops.

El contador Cp también de modulo p, define el vector de disparo de THi que

se env́ıa al multiplexor aśı como al modulo DIFF .

La función auxiliar DIFF es la de un substractor de las salidas de los Q bits

altos de CU y los Q bits de Cp . La salida de DIFF varia la parte más significativa

de la rampa CU para generar los bits más significativos de la rampa Ri que esta

activa. Cuando la referencia Vα se vuelve menor que el contenido de la rampa,

el comparador env́ıa una orden de disparo a la secuencia Si e inmediatamente

después al contador Cp lo que fuerza un corrimiento hacia el estado siguiente

THi+1, y a la siguiente rampa representada por el valor NRi+1.

Gracias a la acción de la lógica de DIFF se puede entonces presentar al

comparador la rampa equivalente a Ri+1 en el tramo desde el disparo anterior y

hasta la nueva condición de comparación.

De la aplicación de todas las simplificaciones propuestas se ve claramente la

importante reducción de componentes lograda sin perdida de prestaciones. Esta

reducción es la que permite la implementación de una placa TGC compacta con

el control de los lazos con componentes programables.

Por ultimo el sistema de fase de p = 24 bits es una maquina de estados se-

cuencial, tomando una salida THi cada 2 comenzando siempre en TH0 el sistema

funciona sin problemas para un convertidor de p = 12, lo único que hay que enviar

solo 4 pulsos simultáneos en lugar de 8, lo mismo tomando una de cada 4 salidas

se puede alimentar a un sistema de p = 6 con solo 2 pulsos simultáneos.

Como esta tarea la realiza el distribuidor hay que proveer al sistema de dos

señales lógicas externas con puentes, capaces de seleccionar la cantidad de pulsos

necesario (2, 4u 8 pulsos). Con M = 2457510 (15 bits), se logra una resolución en

el ángulo de 0, 007◦ con una resolución temporal de 407ns con fclk = 2, 4576MHz



90 Caṕıtulo 3. Sistema de disparo

Con esto último se obtiene un sistema universal de hasta 24 pulsos que cumple

las 10 premisas solicitadas.
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Control

4.1. Introducción

Las fuentes que se utilizan en los aceleradores, de part́ıculas, en general poseen

una estructura de control de doble lazo, uno de tensión, interno y rápido y otro

de corriente, externo y más lento, como se muestra en el diagrama de bloques de

la Figura 4.1.

Gv  Convertidor GTH
CargaFiltro P

GI

Hv

VL

IL
VTHIREF eI eV

HI

Vp

GLGF

VVVI

Figura 4.1: Diagrama en bloques de una fuente de corriente de un acelerador de particulas.

El lazo externo de corriente es el que asegura la exactitud y la precisión en el

control de IL; mientras que el lazo interno de tensión es necesario para controlar

91
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las perturbaciones de alta velocidad y asegurar los cambios en la referencia de

corriente a que está expuesto éste tipo de fuentes. En relación con las perturba-

ciones, las causas que pueden dar origen a las mismas son:

1. Variaciones rápidas de la tensión de red.

2. Perturbaciones externas producidas por la interacción con otras fuentes del

mismo sistema, (apagado o encendido de otras fuentes, etc).

3. Ripple generado por los convertidores utilizados.

Las tres perturbaciones enumeradas anteriores están representadas simbólicamen-

te por la tensión VP , Figura 4.1.

4.2. Lazo externo de corriente.

El lazo de corriente incluye al lazo de tensión.

Debido a que la frecuencia de corte del lazo de tensión es mucho mayor que

la del lazo de corriente, ωV >> ωI , la transferencia a lazo de tensión puede

ser reemplazada por
1

KV

, cuando es considerada dentro del lazo de corriente.

Teniendo en cuenta esto último, el diagrama en bloques del lazo de corriente

puede simplificarse como se muestra en la Figura 4.2:

CargaGI
VL ILIREF eI

   KI

GL
TCLoopV=

1
KV

~VI

Figura 4.2: Diagrama en bloque simplificado del lazo de corriente
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Siendo la admitancia de carga, GL, igual a:

GL =
1

RL

· 1(
s

ωL
+ 1

) (4.2.1)

El compensador GI debe ser diseñado para cumplir las especificaciones de

control particulares para estas fuentes: respuesta transitoria exponencial y error

en regimen permanente nulo para una entrada escalón , con el menor tiempo de

establecimiento posible. En tal sentido se requiere que la trasferencia de corriente

de lazo abierto TOLoopI sea monotónica de tipo 1, con una frecuencia de corte fI

(siendo ωI = 2π · fI).

Para satisfacer estas condiciones, la transferencia de lazo abierto de corriente

TOLoopI tiene que cumplir con:

TOLoopI =
ωI
s

(4.2.2)

Luego, la transferencia de lazo cerrado de corriente TCLoopI , Figura 4.3, resulta:

TCLoopI =
1

KI

· 1(
s

ωI
+ 1

) (4.2.3)
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w

20 log |G|

TOLoopI

w I

TCLoopI

1
K I

Figura 4.3: Diagrama de Bode asintótico de las transferencias de lazo abierto y cerrado del lazo
de corriente

De lo expuesto anteriormente se puede inferir, (ver Figura 4.2), que la trans-

ferencia de lazo abierto de corriente, TOLoopI , es igual a:

TOLoopI = GI ·GL ·KI ·
1

KV

=
ωI
s

(4.2.4)

Despejando GI , tenemos:

GI =
ωI ·KV

s ·GL ·KI

(4.2.5)

Reemplazando GL, queda:

GI =
ωI ·KV ·RL ·

(
1 + s

ωL

)
s ·KI

(4.2.6)

La expresión (4.2.6), la cual corresponde a un controlador del tipo PI, se

representa en el diagrama de Bode de la Figura 4.4, donde se indican las contantes
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integradora y proporcional del PI.

NOTA: Éste lazo de corriente, en la práctica, tiene una frecuencia de corte fI

entre 0, 1Hz y 10Hz dependiendo de la aplicación.

w

20 log GI

w I
.KV L.R

KI

wL

w I
.KV L.R

KI.wL

-20db/dec

GL

GI

1

RL

wTHwI

TOLoopI

Figura 4.4: Diagramas de Bode del compensador GI , la transferencia de lazo abierto TOLoopI y
la admitancia de carga GL.

4.3. Lazo de tensión

En las fuentes de corriente de alta potencia, el lazo interno de tensión contiene

un convertidor conmutado. En el caso que nos ocupa, éste es un puente multifase

(p fases) a tiristores.
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El lazo de tensión está compuesto por el compensador GV , el puente de tiris-

tores GTH , el filtro pasivo GF y la realimentación de tensión de salida KV , Figura

4.5.

Gv  Convertidor GTH
Filtro P

Kv

VLVDeV

Vp

GF

VVVI

Figura 4.5: Diagrama en bloque del lazo de tensión

La frecuencia de corte de lazo abierto de tensión, fV , por poseer un puente de

Tiristores, ver Caṕıtulo 2, debe ser menor al máximo teórico-practico de fV ≤
fr
4

.

Luego, teniendo en cuenta que fr = p · fLinea y que para p = 12 y frecuencia

de ĺınea de 50Hz , la máxima frecuencia de corte del lazo de tensión resulta

fV = fTH = 150Hz.

Como las especificaciones de control son las mismas que para el lazo de co-

rriente (error nulo al escalón y respuesta exponencial de primer grado a lazo

cerrado), la transferencia de tensión TOLoopV debe cumplir con:

TOLoopV = GV ·GTH ·GF ·KV =
ωV
s

(4.3.1)

Si despejamos GV , resulta:

GV =
ωV

s ·GF ·GTH ·KV

(4.3.2)
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Luego reemplazando la trasferencia del filtro pasivo GF tenemos:

GV =

ωV ·
(

1 +
s

ωF

)
s ·GTH ·KV

(4.3.3)

En estas condiciones la transferencia de lazo cerrado resulta:

TCLoopV =
1

KV

· 1(
s

ωV
+ 1

) (4.3.4)

Se debe tener en cuenta que el lazo de tensión no atenúa el ripple de frecuencia

fr, por ser inherente a su funcionamiento, las únicas atenuaciones existentes, son

la del filtro pasivo LCR y la de la carga RL.

4.4. Determinación de las perturbaciones pro-

ducidas por la tensión, Vp y el ripple en la

corriente de salida IL.

Volviendo a la Figura 4.1 se puede calcular el ripple residual y el efecto de

las perturbaciones de tensión, Vp, sobre la tensión en la carga VL y en corriente

de salida, IL, aplicando las reglas de Mason, con lo que se obtienen las siguientes

ecuaciones:

VL =
GF · VP

1 +GV ·GTH ·GF ·KV +GI ·GV ·GTH ·GF ·GL ·KI

(4.4.1)
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Y

IL =
GF ·GL · VP

1 +GV ·GTH ·GF ·KV +GI ·GV ·GTH ·GF ·GL ·KI

(4.4.2)

Analizando los denominadores, se observa que el producto, GV · GTH · GF ·KV ,

representa a la transferencia de lazo abierto del lazo de tensión TOLoopV que por

diseño es igual a
ωV
s

. También, el producto, GI ·GV ·GTH ·GF ·GL ·KI , representa

a la transferencia de lazo abierto del lazo de corriente TOLoopI , que por diseño es

igual a
ωI
s

, con lo que las Ecuaciones (4.4.1) y (4.4.2), pueden ser escritas como:

VL =
GF · VP

1 +
ωV
s

+
ωI
s

(4.4.3)

y

IP =
GF ·GL · VP
1 +

ωV
s

+
ωI
s

(4.4.4)

4.4.1. Determinación de la contribución en la corriente de

salida, IL �, debida a perturbaciones del tipo escalón

de tensión, VP �.

Debido a que, ωI << ωV , en (4.4.4), la atenuación del lazo externo de corriente

frente a las perturbaciones de tipo escalón o rápidas en la tensión de alimenta-

ción VP �, resulta despreciable frente a la del lazo de tensión. Por ello, podemos

despreciar el tercer término del denominador en (4.4.4).

La variación de corriente en la carga IL � debida a una perturbación en la

tensión de entrada VP � resulta con buena aproximación:
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IL � =
GF ·GL · VP �(ωV

s
+ 1
) =

s ·GF ·GL · VP �

ωV ·
(
s

ωV
+ 1

) (4.4.5)

Reemplazando GF y GL por sus expresiones tenemos:

IL � =
s · VP �

ωV ·RL ·
(
s

ωV
+ 1

)
·
(
s

ωF
+ 1

)
·
(
s

ωL
+ 1

) (4.4.6)

wL wV.RLwF

wV

Attmin wL

wV.RL

w

=

Figura 4.6: Diagrama Bode representativo de la atenuación minima aproximada a una Pertur-
bación VP = VP � en escalón.

El diagrama de Bode de ésta expresión está representado en la Figura 4.6.

En ésta se puede ver que la atenuación minima Attmin, (despreciando el efecto de

atenuación de las frecuencias inferiores a ωL y superiores a ωF ) depende solamente

de los parámetros de la carga, ωL, RL y el ancho de banda del lazo de tensión

ωV , es decir:

Attmin =
ωL

ωV ·RL

(4.4.7)
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Por lo que, la variación máxima de corriente en la carga ∆IL �Max
debido a la

perturbación tipo escalón de amplitud ∆VP � resulta,

∆IL �Max
=

∆VP � · ωL
ωV ·RL

=
∆VP � · ωL
ωTH ·RL

=
∆VP � · fL
fTH ·RL

(4.4.8)

Para tener en cuenta la atenuación al escalón, adicional a la anteriormente

analizada, debido al efecto presente a frecuencias inferiores a ωL, y a frecuencias

superiores a ωF , se propone analizar el Bode de la Figura 4.7 que es el mismo de

la Figura 4.6, pero normalizado a Attmin.

wL wF wV

w

Figura 4.7: Diagrama Bode representativo de la atenuación adicional a una perturbación VP =
VP � en escalón.

Si escribimos la función de transferencia de éste gráfico, despreciando el efecto

de la atenuación de segundo orden debida a ωV resulta:

FT (s) =
s

ωL
· ωL

(s+ ωL)
· ωF

(s+ ωF )
(4.4.9)
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La respuesta al escalón unitario resulta:

R �(s) = FT (s) · 1

s
=

ωF
(s+ ωL) · (s+ ωF )

(4.4.10)

Para tener la respuesta temporal al escalón unitario, se descompones la expresión

de la ecuación 4.4.10 en fracciones simples y se anti-transforma, por lo que:

R �(s) =
A

(s+ ωL)
+

B

(s+ ωF )
(4.4.11)

Resultando:

A =
ωF

(ωF − ωL)
(4.4.12)

y

B = − ωF
(ωF − ωL)

(4.4.13)

Finalmente, la expresión temporal resulta:

r�(t) =
ωF

ωF − ωL
·
[
e−ωL·t − e−ωF ·t] (4.4.14)

La Ecuación (4.4.14) se muestra en la Figura 4.8.
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tmax

Attad

r (t)

r (tmax)

e-wL.t

Figura 4.8: Respuesta temporal a la salida, teniendo en cuenta solamente la atenuación adicional
a una Perturbación VP = VP � tipo, escalón unitario.

Derivando la expresión (4.4.14) respecto de t e igualando a cero se obtiene el

tiempo, tmax, donde se produce el máximo de tensión a salida, consecuencia del

escalón unitario es decir:

− ωL · e−ωL·tmax + ωF · e−ωF ·tmax = 0 (4.4.15)

O sea:

e−ωL·tmax =
ωF
ωL
· e−ωF ·tmax (4.4.16)

Aplicando logaritmo natural a ambos miembros de la ecuación (4.4.16), se

tiene:

− ωL · tmax = ln

(
ωF
ωL

)
− ωF · tmax (4.4.17)

(ωF − ωL) · tmax = ln

(
ωF
ωL

)
(4.4.18)
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Despejando tmax, se llega a:

tmax =

ln

(
ωF
ωL

)
(ωF − ωL)

(4.4.19)

Luego,sumando a ambos términos de la ecuación (4.4.15 el valor ωF · e−ωL·tmax ,

resulta:

ωF · e−ωL·tmax − ωL · e−ωL·tmax = ωF · e−ωL·tmax − ωF · e−ωF ·tmax (4.4.20)

Operando resulta la siguiente igualdad:

e−ωL·tmax =
ωF

ωF − ωL
·
[
e−ωL·tmax − e−ωF ·tmax

]
= r�(tmax) (4.4.21)

De la formula (4.4.21), se concluye que la respuesta al escalón unitario en tmax (ver

Figura 4.8), coincide con la respuesta al escalón de una transferencia con un cero

en el origen, que corta 0 db en ωL, y con un polo también en ωL, representado por

el primer término de la ecuación. Por lo tanto, la atenuación adicional máxima

al escalón unitario, Attad, es precisamente, e−ωL·tmax , por lo que:

Attad = e−ωL·tmax = e
−ωL·

ln(ωF
ωL

)
ωF−ωL =

(
ωF
ωL

)−
(

ωL
ωF−ωL

)
(4.4.22)

Resumiendo:

Attad =

(
ωL
ωF

)(
ωL

ωF−ωL

)
(4.4.23)

Esta atenuación adicional, solo será importante cuando ωL y ωF sean próximas,

o del mismo orden, caso contrario, será despreciable. Finalmente, la variacion de
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la corriente de salida ∆IL � debido a una perturbación en escalón ∆VP �, resulta:

∆IL � = ∆VP � · Attmin · Attad = ∆VP � ·
(

ωL
ωV ·RL

)
·

(ωL
ωF

)(
ωL

ωF−ωL

)
(4.4.24)

4.4.2. Valor admisible de la variación de la corriente de

carga, debido a la perturbación de tensión tipo es-

calón, de amplitud, ∆VP �

Las especificaciones establecen que el error relativo de corriente de carga de-

bido a la perturbación de tensión ∆VP �, igual a
∆IL � · 106

ILNOM

, debe ser menor que

M �, expresado en partes por millón, [ppm]:

∆IL � · 106

ILNOM

≤M � [ppm] (4.4.25)

O sea:

∆IL � · 106

ILNOM

=
∆VP � · 106

ILNOM

· Attmin · Attad =
∆VP � · 106

ILNOM

·
(

ωL
ωV ·RL

)
·

(ωL
ωF

)(
ωL

ωF−ωL

) ≤M � [ppm]

(4.4.26)

Operando obtenemos:

∆IL � · 106

ILNOM

=
∆VP � · 106

ILNOM
·RL

·
(
ωL
ωV

)
·

(ωL
ωF

)(
ωL

ωF−ωL

) ≤M � [ppm] (4.4.27)
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4.4.3. Determinación de la contribución en la corriente de

salida ILr, debida a la tensión de ripple VPr

Para el ripple generado por el propio convertidor, tanto para su primera

armónica, fr = p · fLinea, como para todas sus armónicas superiores, GTH tie-

ne valor nulo. Con lo cual, de (4.4.2)con GTH = 0, la función transferencia para

el ripple resulta:

ILr

VPr

= GF ·GL (4.4.28)

Es decir,que el ripple es solamente atenuado por el filtro pasivo y la carga.

En las fuentes de corriente de los aceleradores de part́ıculas del tipo que es-

tamos tratando, el ripple de salida del convertidor corresponda al Caso 2, de la

subsección 2.2.4 y fue caracterizado en la sección 2.3.

Como se indicó con anterioridad, la forma de onda del ripple de la corriente, ILr

presenta una de forma cuasi sinusoidal con predominancia de primera armónica,

tal como se observa en la Figura 4.9.

t

Tr

ILrpp

ILr

Tr
2

Tr
2

-

Figura 4.9: Ripple de la corriente de salida, ILr
.
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El ripple de corriente pico a pico, provocado por el ripple de salida del conver-

tidor, está expresado en la ecuación (2.3.22), que a los fines de cálculo repetimos:

ILrpp
= 0, 63 · Epp

RL

· ωF · ωL
ω2
r

= 0, 63 · Epp
RL

· fF · fL
f 2
r

(4.4.29)

Donde la tensión de ripple pico a pico Epp, a la salida del puente a tiristores es,

(ver caṕıtulo 2, Sección 2.5):

Epp = γEMAX (4.4.30)

EMAX es el valor pico de la tensión de alterna a la entrada del puente y γ es

el porcentaje del ripple asociado a la salida del convertidor en función del ángulo

de disparo α. Reemplazando el valor del ripple Epp en (4.4.29) resulta:

ILrpp
= 0, 63 · γ · EMAX

RL

· ωF
ωr
· ωL
ωr

= 0, 63 · γ · EMAX

RL

· fF · fL
fr

2 (4.4.31)

4.4.4. Valor admisible de la corriente, ILrpp , de carga, de-

bido a la tensión de ripple VPr a la salida del con-

vertidor

Normalmente, se especifica que el valor pico a pico del ripple de corriente,

ILrpp
, relativo a su valor nominal,

ILrpp
· 106

ILNOM

, se mantenga debajo de un ĺımite

máximo, Mr, expresado en partes por millón, [ppm], o sea:

ILrpp · 106

ILNOM

≤Mr = 10 [ppm] (4.4.32)

Por lo tanto:
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ILrpp
· 106

ILNOM

= 0, 63 · γ · EMAX · 106

RL · ILNOM

· ωF · ωL
ωr2

= 0, 63 · γ · EMAX · 106

RL · ILNOM

· fF · fL
f 2
r

≤Mr [ppm]

(4.4.33)

Vemos en 4.4.33, que el ripple es atenuado principalmente por la relación entre

el producto de las frecuencias caracteŕısticas de la carga y el filtro pasivo, fL · fF ,

con respecto al producto del cuadrado de la frecuencia de primera armónica del

ripple y la resistencia de carga, RL · fr2.

En muchas aplicaciones el uso de un filtro pasivo junto con la carga y los

lazos de realimentación de tensión y corriente son suficientes para cumplir las

especificaciones, sobretodo cuando la carga es fuertemente inductiva. Cuando esto

no es aśı, es necesario aumentar el ancho de banda del lazo tensión ωV , siendo

ésta la única variable, como se desprende de la ecuación (4.4.27).

Dado que, el convertidor principal está limitado a ωV ≤
ωr
4

, es necesario un

Filtro Activo de alta velocidad que extienda el ancho de banda de éste lazo para

cumplir con las especificaciones de ripple y variaciones rápidas residuales en la

corriente de carga.

4.5. Conclusiones del Caṕıtulo 4

En éste caṕıtulo se presentaron las caracteŕısticas principales de las fuentes de

los aceleradores de part́ıculas, sus lazos de tensión y corriente aśı como el efecto

de las perturbaciones externas en la variables de salida. Es decir, sobre la tensión

VL y la corriente IL.

Se caracterizaron los efectos del ripple y de la perturbación de tipo escalón en

la corriente de salida, relacionándolos con las especificaciones permitidas. Cuando
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estas especificaciones son satisfechas, la estructura de lazos presentada es suficien-

te. En caso contrario es necesario el agregado de un filtrado adicional, general-

mente del tipo Activo, con el objetivo de aumentar el ancho de banda ωV del lazo

de tensión

En el proximo caṕıtulo se analizará, éste caso particular y se presentará un

nuevo tipo particular de Filtrado Activo que denominamos Filtro Activo Hı́brido

HAF por (Hybrid Active Filter).



Caṕıtulo 5

Control con Filtro Activo

Hı́brido

5.1. Introducción

Cuando el control de doble lazo, más la atenuación del filtro pasivo y la carga

no son suficientes para alcanzar la precisión, una solución posible es modificar el

lazo de tensión a fin de aumentar su ancho de banda. En este sentido se puede

incorporar un filtro activo que cubra la banda de frecuencias que va desde la

frecuencia de corte del convertidor de potencia ωTH , hasta la frecuencia máxima

necesaria ωV . De esta forma se logra reducir el ripple residual y las perturbaciones

rápidas de la tensión de alimentación, en la corriente de carga.

109
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Gv Pconv. CargaFiltro
GI

Hv

VL ILVTHIREF eI eV

HI

Filtro A

P
GTH

VP

GL

VCE

VF

GF

GA

(Activo)

VVVI

Figura 5.1: Diagrama en bloque con la inclusión de un Filtro Activo.

Lo que visto en conjunto equivale a un lazo de tensión interno al de corriente

de ancho de banda extendido, ver diagrama de bloques en la Figura 5.1. El filtro

activo serie se opone a las fluctuaciones de la tensión de salida con un ancho de

banda mayor al de la alimentación principal.

Sin embargo, un filtro activo en serie debe conducir la corriente nominal y debe

soportar la tensión nominal en los transitorios, además de disipar una potencia

considerable. Por ejemplo, para el caso de las fuentes del acelerador del ESRF

que requieren una presición total relativa Mt de 20 ppm manejando tensiones del

orden del KV y corrientes del orden del KA, como se verá a continuación, esta

variante es excluyente.
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Filtro VF

Activo

Pasivo IL

Control

VTH VL

IP

VCE

Filtro 

Figura 5.2: Diagrama funcional de los montajes de filtros activos tipo SERIE.

5.1.1. Potencia disipada en un filtro activo serie

Sea un filtro activo serie, Figura 5.2, donde:

VCE es la tensión entre terminales del Filtro Activo

Epp es la tensión de ripple máxima pico a pico en el Filtro Activo

vac es la tensión de corriente alterna en el Filtro Activo

vdc es la tensión de corriente continua en el Filtro Activo

fr es la frecuencia del ripple

Pcc es la potencia de continua en el Filtro Activo

Pef es la potencia media debido a la corriente alterna en el Filtro Activo

P es la potencia total en el Filtro Activo

ωF es el del Filtro pasivo

La potencia instantánea disipada en el filtro activo es:

pi = vce · iL (5.1.1)
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Como:

vce = (VCE + vac) (5.1.2)

y

iL = IL = Constante (5.1.3)

pi = (VCE + vac) · IL (5.1.4)

Se tiene que la potencia media disipada en el filtro activo es:

P =
1

2π

∫ 2π

0

pi · dωt = VCE · IL +
1

2π

∫ 2π

0

vac · IL · dωt (5.1.5)

O sea:

P = (VCE · IL) (5.1.6)

Ejemplo: sea la tensión de corriente continua de salida del filtro pasivo VL

de 1000 Volts y la corriente de carga de IL = 1000A, con un ripple superpuesto

de una amplitud Epp = 30V . Si Se utiliza un Filtro Activo, tipo serie, con una

tensión pre-regulada Colector Emisor VCE de 70V , la potencia disipada en el

Filtro Activo es:

P = (VCE · IL) = 70V · 1000A = 70KWatts!!! (5.1.7)

Si se áısla el filtro activo de los valores estáticos y suponiendo que se realiza

con un amplificador clase B con resistencia de carga RT = 0, 5Ohms, la potencia

disipada por esta topoloǵıa con las mismas condiciones que el ejemplo anterior

seŕıa:

P =

(
VMAX

2

)
·
(

2 · VMAX

RT

)
=

(
35

2

)
·
(

2 · 35

0, 5

)
= 2, 45KWatts (5.1.8)
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Lográndose una reducción de inicial de casi 30 veces. Si además, el amplificador

ejerce la acción de control sobre la tensión de salida, en forma aislada, inyectado

corriente, la tensión en el punto de inyección solo tendŕıa una tensión alterna

residual de más de un orden de magnitud menor, por lo que la potencia en este

caso seŕıa del orden de los 700Watts. Lográndose en consecuencia una reducción

adicional de 3, 3 veces, lo que hace una reducción total de 100 veces en la potencia

disipada, es decir dos ordenes de magnitud. Esto debido a la eliminación de la

tensión y corriente media en el Filtro Activo y a la acción correctora del mismo

Filtro.

Esto se podŕıa lograr con una nueva topoloǵıa de filtrado activo, es decir el

uso de filtros activos h́ıbridos HAF (Hibrid Active Filter, Figura 5.3). En esta

topoloǵıa, el filtro activo actúa inyectando corriente en el nodo de unión de la

resistencia de amortiguamiento del filtro pasivo RT y CF a efectos de atenuar

las perturbaciones de alta frecuencia. Esta metodoloǵıa permite al Filtro Activo

operar con valores bajos de tensión y corriente . De esta forma se logra redu-

cir sensiblemente la potencia disipada, obtener mayores anchos de banda y, en

consecuencia, mejorar la calidad de la corriente de salida.

A continuación se analiza la potencia disipada en el Filtro Activo. La topoloǵıa

del filtro activo es la propia de un Clase B, como se muestra en la Figura 1.3.

La potencia disipada en el Filtro Activo se puede obtener como la potencia

entregada por las fuentes del mismo, +VAUX y−VAUX , menos la potencia disipada

en la resistencia del filtro pasivo R23.

La corriente que debe entregar el filtro activo es la necesaria para compensar

el ripple de tensión en el peor caso. El ripple de tensión cae en la R23 del filtro

pasivo y supone una corriente necesaria igual al
VLr

R23

. Esta corriente presenta una

forma igual a la del ripple de tensión y su valor pico a pico es igual a
VLrpp

R23

. Esta
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es la corriente que debe entregar el filtro activo.

La potencia entregada por las fuentes +VAUX y −VAUX del filtro activo es

igual a la corriente media que entrega cada una de ellas, IAUX multiplicada por

VAUX . Por ambas circula el mismo valor medio de corriente y si R23 = 0,5Ohms

esta es aproximadamente:

IAUX =
VLrpp

· 0, 128

R23

= VLrpp
· 0, 24 (5.1.9)

De esta forma si se tiene VAUX = 60V , la potencia disipada en el Filtro Activo,

PFA es:

PFA = 2 · 60V · VLrpp
· 0, 24 = 720W (5.1.10)

Ya que la potencia disipada en la R23 es prácticamente nula (justamente se quiere

lograr una tensión nula en R23, lo que implica un ripple casi nulo en VL).

Además, en cuanto a la potencia, la anulación de la potencia disipada en la

R23 trae como ventajas importantes la mejora del rendimiento general de la fuente

y, además, la reducción de las especificaciones de potencia de la propia R23. Esto

en contraste con lo que ocurre sin filtro activo donde la potencia disipada en R23

está en los 625W para un VLrpp
de 25V .

5.2. Transferencia del Filtro Activo Hibrido

En la Figura 5.3, se observa que la tensión de VL resulta de la contribución de

la tensión filtrada VTH , proveniente del convertidor de potencia, más la que genera

la corriente IP a través del circuito de inyección. Como estas contribuciones no

son independientes, la transferencia total del del Filtro Activo Hı́brido, que forma

parte del lazo de tensión, surge de la suma de las transferencias de cada una de

estas contribuciones .
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Figura 5.3: Diagrama simplificado del Filtro Activo Hı́brido HAF .

En primer lugar se analizará el resultado de dos transferencias A(s) y B(s)

en cascada para compararlo con el comportamiento cuando están en paralelo.

Sean: A(s) = A1 · ejφA y B(s) = B1 · ejφB , la ecuación de transferencia en

cascada resultante, Cc(s), Figura 5.4 parte superior, es:

Cc(s) = A(s) ·B(s) = A1 ·B1 · ej(φA+φB) (5.2.1)

O sea, el producto de los módulos y la suma de las fases.

Si, en cambio, las transferencias se suman, como en caso del Filtro Activo

HAF , Figura 5.4 parte inferior, la transferencia del conjunto C+(s) surge como

la suma vectorial de las transferencias, es decir:

C+(s) = A(s) +B(s) = A1 · ejφA +B1 · ejφB (5.2.2)

En esta caso se puede considerar que si el módulo de una transferencia es mucho

mayor que el de la otra, el módulo y fase de la transferencia suma, será apro-

ximadamente igual en módulo y fase a la mayor (vectores negros en la Figura

5.4).
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Figura 5.4: Diferencias entre la transferencia resultante de bloques en serie, a la de bloques en
adición.

Por otra parte, cuando ambas transferencias son similares en módulo pueden

generar una módulo que vale entre 0 y 2 veces el módulo de cada una, con una

fase muy diferente a las de cada de transferencia (vectores rojos en Figura 5.4).

Esta situación puede dar lugar a una transferencia del conjunto con carac-

teŕısticas de no mı́nima fase, lo que debe ser tenido en cuenta al incluirlas dentro

del lazo de control de tensión.

Cuando las transferencias se cruzan, en el punto de cruce, se tiene la condición

de igualdad de módulos a la misma frecuencia (la frecuencia a la que ocurre tal

condición se define como frecuencia de cruce, ωCRU). Si además, los módulos están

en contrafase, se produce un cero de transmisión, que puede llevar a la saturación

a alguna de las dos transferencias o a una oscilación interna entre las mismas a

una frecuencia proxima a ωCRU .
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Para evitar ambos problemas, la variación de fase entre ambas transferencias

no debe superar nunca los −135◦.

En la Figura 5.5, se observa el módulo y la fase de una la transferencia A1(s),

conjuntamente con la de tres transferencias, B1(s), B2(s) y B3(s), estas últimas

difieren entre śı sólo en una constante. Se observan también los puntos de cruce

ωCRUi
, entre la transferencia A1(s) y las transferencias Bi(s).

wA1(s)= B2(s)= B3(s)=
 4000

S
123
S

S
(250+S)

B3(s)

+20db/dec-

wCRU2

wCRU1

B1(s)= 10
S

B1(s)

wCRU3

B2(s)

A1(s)

2

2

Figura 5.5: Bode de las transferencias independientes.

La Figura 5.6,muestra los tres diagrama de Bode resultante de las transferen-

cias en cascada para los tres casos analizados.
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2
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Figura 5.6: Bode de la transferencia resultante de dos bloques en cascada para tres casos dife-
rentes de R23.

Vemos que las transferencias resultantes del producto de los bloques tienen

la misma variación de fase y los Bodes de amplitud tienen la misma forma pero

difieren en la constante, de tal forma que se cumple:

A1(s) ·B1(s) = KB2 · A1(s) ·B2(s) = KB3 · A1(s) ·B3(s) (5.2.3)

Si tomamos las mismas tres transferencias Bi(s) de la Figura 5.5, con las mismas

frecuencias de cruce, ωCRU1 , ωCRU2 y ωCRU3 , con la transferencia A1(s) y repre-

sentemos las tres transferencias resultantes en suma, C+i(s), curvas en violeta,

azul y roja, Figura 5.7, podemos analizar las diferencias.

Vemos, contrariamente al caso de bloques en cascada, que las transferencias

resultantes no tienen las mismas caracteŕısticas, ni en amplitud ni en fase. Ana-

lizando caso por caso tenemos:

Caso 1: A1(s)+B1(s), curva violeta a frecuencias alejadas del punto de cruce

prevalece la mayor. En cambio en el punto de cruce existe una reducción

de la amplitud consecuencia de haberse producido ωCRU1 antes del polo



Caṕıtulo 5. Control con Filtro Activo Hı́brido 119

doble de A1(s), la fase parte de −90◦ llegando a −360◦ pasando por −270◦.

Relacionándola con su Bode se observa que dió como resultado un sistema

de no mı́nima fase.

Caso 2:A1(s) + B2(s), curva azul, aqúı también, a frecuencias alejadas del

punto de cruce prevalece siempre la mayor de las dos trasferencias. Pero, en

cambio, en el punto de cruce existe un cero de transferencia consecuencia de

haberse producido ωCRU2 a una frecuencia donde la fase de A1(s) es igual

pero de signo contrario a la de B2(s)(contrafase), la fase parte de −90◦

llegado a −360◦ pasando por −270◦, en forma abrupta. En cuanto al Bode

dió como resultado también un sistema de no mı́nima fase y un cero de

transferencia indeseado.

Caso 3:A1(s)+B3(s), curva roja. En este caso, la transferencia resultante es

siempre la mayor de las dos transferencias que se suman con una rotación de

fase que va de de −90◦ a 0◦, totalmente compatible con el Bode de amplitud

(sistema de mı́nima fase).

wA1(s)= B2(s)= B3(s)=
 4000

S
123
S

S
(250+S)

B3(s) +20db/dec-

wCRU2

wCRU1

B1(s)= 10
S

B1(s) wCRU3

B2(s)

A1(s)+

A1(s)+

A1(s)+

2

2

Figura 5.7: Bode de la transferencia resultante de dos bloques en suma para tres casos diferentes
de ωCRU .
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Como se puede apreciar las transferencias resultantes de la suma de transferencias

son fuertemente dependientes de la frecuencia de cruce de las mismas. Está claro,

para el ejemplo anterior, que las frecuencias de cruce que evitan los problemas

antes enunciados son aquellas superiores a ωCRU2 .

Teniendo esto en mente, se puede ahora analizar la transferencia del Filtro

Activo Hı́brido, con el objetivo de encontrar la estrategia que permita definir la

frecuencia de cruce ωCRU más adecuada.

5.2.1. Identificación de bloques

En esta subsección se deducen las transferencias de los bloques que componen

los Filtros Activos Hı́bridos, con el fin de obtener la relación entre VTH , la corriente

IP y la tensión de salida VL.

En la Figura 5.8, se muestra el Filtro Pasivo, el generador de tensión equiva-

lente del convertidor a tiristores VTH y el generador de corriente equivalente del

Filtro Activo IP .

RT es la resistencia necesaria par tener un amortiguamiento con ξ = 0, 5 en

el filtro pasivo, siendo RT = R1 + R2 + R3. Para evitar un cero indeseado de

transferencia de Ip hacia VR3 a la frecuencia de resonancia del filtro pasivo, ωF ,

la corriente IP se inyecta entre R1 y R2 como se ve en la Figura 5.8.

El filtro activo, tiene por objetivo anular prácticamente las perturbaciones

en VL, para ello sobre la resistencia R23 = R2 + R3 la tensión deberá ser cero,

logrando aśı, el doble propósito de controlar la tensión de salida VL y asegurar

un valor medio nulo sobre RT .
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Figura 5.8: Diagrama simplificado Filtro Activo Hı́brido.

5.2.2. Expresiones de VL y VR3
en función de IP y VTH

Teniendo en cuenta que el circuito a analizar es lineal, Figura 5.8, y que la

impedancia de la carga, ZL, es mucho mayor que la impedancia formada por la

serie de CF y RT , podemos aplicar el principio de superposición para obtener las

expresiones de VL y VR3 en función de IP y VTH .

5.2.3. Para IP = 0

El circuito de la Figura 5.8, se reduce al filtro pasivo de la Figura 5.9. Anali-

cemos las relaciones entre tensiones y corrientes bajo estas condiciones:
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Figura 5.9: Filtro Pasivo LCR.

(ITH)IP=0 =
VTH

sLF +
1

sCF
+RT

= VTH .GFA
(5.2.4)

donde,

GFA
=

sCF
s2LFCF + sCFRT + 1

=
sCF
DN0

(5.2.5)

Con

DN0 = s2LFCF + sCFRT + 1 (5.2.6)

(VR3)IP=0 = R3.ITH =
VTH .R3.sCF

s2LFCF + sCFRT + 1
(5.2.7)

Es decir,

(VR3)IP=0 =
VTH .R3.sCF

DN0

(5.2.8)

Por otra parte la contribución de VTH a VL cuando IP = 0, es:

(VL)IP=0 = ITH .

(
1

sCF
+RT

)
(5.2.9)
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(VL)IP=0 = VTH .
(1 + sCF .RT )

DN0

= VTH .GF (5.2.10)

Con

GF =
(1 + sCF .RT )

DN0

(5.2.11)

Siendo GF la transferencia del Filtro Pasivo, representada en diagrama de Bode

en la Figura 5.10, para el amortiguamiento ξ = 0, 5.

w
w

+20db/dec-

wF

Figura 5.10: Bode del Filtro Pasivo LCR.

Se observa que, si bien el Filtro Pasivo es un sistema de segundo orden, desde

el punto de vista de la atenuación del ripple y sus armónicos, al estar fuertemente

amortiguado, puede ser aproximado a un sistema de primer orden con un polo

simple en ωF , cuya ecuación es:

GF ≈
1(

s

ωF
+ 1

) (5.2.12)
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A partir de las ecuaciones, (5.2.5) y (5.2.10), sabiendo que además se cumple

que:

GF =
VL
VTH

=
ITH
VTH

· VL
ITH

= GFA
·GFB

(5.2.13)

En consecuencia resulta, GFB
, igual a:

GFB
=

(1 + sCFRT )

sCF
(5.2.14)

5.2.4. Para VTH = 0

El circuito de la Figura 5.8, para VTH = 0, se transforma en el de la figura

5.11.

CF

VL

R3

R2

R1

IP

VR3

IP

FL

Activo
Filtro

I2

Figura 5.11: Contribución de IP a VR3 y a VL, cuando VTH = 0.

La contribución de IP a VR3, se obtiene de la siguiente ecuación,

(I2)VTH=0 = IP ·

1

sCF
+ sLF +R1

1

sCF
+ sLF +R1 +R2 +R3

= IP ·
s2LFCF + sCFR1 + 1

s2LFCF + sCFRT + 1
= IP .

DN1

DN0

(5.2.15)
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Con

DN1 = s2LFCF + sCFR1 + 1 (5.2.16)

y por lo tanto,

(VR3)VTH=0 = R3. (I2)VTH=0 = R3.IP .
DN1

DN0

(5.2.17)

(VR3)VTH=0 = R3.IP .
DN1

DN0

(5.2.18)

A esta altura es importante analizar el cociente
DN1

DN0

. Este tiene una ganancia

unitaria a todas las frecuencias salvo en la cercańıas de la frecuencia del filtro

pasivo ωF , donde se produce una atenuación abrupta dependiente de la relación

entre R1 y R23. En la Figura 5.12 se graf́ıca el Bode de
DN1

DN0

para
R1

R23

= 0, 1.

w

wF

Figura 5.12: Diagrama de bode de la relación
DN1

DN0
para

R1

R23
= 0, 1
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En cuanto a la contribución de IP a VL cuando VTH = 0 es:

(VL)VTH=0 =
IP 1

sLF +
1

sCF
+R1

+
1

R2 +R3


· sLF(

sLF +
1

sCF
+R1

) (5.2.19)

(VL)VTH=0 =
IP · s2LFCF (R2 +R3)

DN0

= IP ·GINY . (R2 +R3) = IP ·GINY ·R23

(5.2.20)

con GINY igual a:

GINY =
s2LFCF
DN0

(5.2.21)

La Figura 5.13 muestra el diagrama de Bode de la transferencia de Inyección

GINY ·R23.

wTHwF

wC

INY.

w

+20db/dec-

R23

Figura 5.13: Caracteŕısticas del circuito de inyección.

Como se muestra, esta transferencia tiene un cero doble en el origen y un polo

doble en ωF , y una ganancia constante igual a R23 a altas frecuencias.
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Aplicando el principio de superposición a partir de VTH y IP y las ecuaciones,

(5.2.8), (5.2.10), (5.2.18) y (5.2.20), se obtienen las ecuaciones de VL y VR3, de

tal forma que:

VL = (VL)VTH=0 + (VL)IP=0 (5.2.22)

VR3 = (VR3)VTH=0 + (VR3)IP=0 (5.2.23)

La tensión VTH se obtiene a la salida del convertidor a tiristores el que debe

poder funcionar aún con los lazos de tensión y corriente principales abiertos para

el arranque o el mantenimiento a través de una referencia fija Vref . Por este motivo

es necesario incorporar un tercer lazo auxiliar. Este lazo impone restricciones a

los otros lazos por lo que lo trataremos en forma independiente.

5.2.5. Lazo Tiristor

El Lazo Tiristor esta formado por el filtro pasivo de transferencia GF , el Puen-

te de Tiristores GTH , la realimentación de tensión de salida KV y una constante

de ajuste KTH , Figura 5.14.

COMTH

(1+     )

KTH

 Convertidor Filtro P

KV

VLVTHeTH

GF

TCLoopV=
KTH

KV

~

Va

GTH

 Comp

Vref

KTH (1+     )wTH

s
1

Figura 5.14: Diagrama Bloque del lazo tiristor
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La frecuencia de corte de lazo abierto del lazo tiristor fTH no puede ser mayor

que el máximo teórico-practico fTHMAX
=
fr
4

, que para el caso de p = 12 el valor

máximo es de 150Hz.

En cuanto al convertidor, se ha aproximado la transferencia a la de un retardo

puro, Seccion 2.5.2, por lo que GTH(s) se modela como una constante GTH con

una fase lineal con la frecuencia propia de un retardo puro. A la frecuencia ĺımite

fTHMax
, la contribución de fase del convertidor es de −45◦.

Este lazo cerrado es un lazo interno al lazo de tensión y está solo a los efectos

del arranque en modo tiristor, con los lazos de tensión y corriente abiertos. Por

lo que su estructura debe ser lo más simple posible, por ello con solo agregar una

ganancia, a través del compensador KTH , es suficiente. El polo del Filtro Pasivo

más esta constante permiten alcanzar la frecuencia de corte ωTH deseada .

En consecuencia, la transferencia de lazo abierto del lazo tiristor, TOLoopTH ,

es:

TOLoopTH = KTH ·GTH ·GF ·KV (5.2.24)

Para respetar la condición ĺımite en la frecuencia de corte de lazo abierto hay que

cumplir con:

KTH ·KV ·GTH =
ωTH
ωF

(5.2.25)

Como el producto KV ·GTH = 1, por normalización, es decir KV =
1

GTH

, fTH =

150Hz y fF = 40Hz, resulta KTHmax =
ωTH
ωF

= 3, 75 con TOLoopTH igual a:

TOLoopTH = KTH ·GTH ·GF ·KV =
ωTH
ωF
·GF = 3, 75 ·GF (5.2.26)

Todo lo anterior esta graficado en la Figura 5.15
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Figura 5.15: Bodes asintóticos del lazo Tiristor.

En la Figura 5.16 se muestra el esquema de control completo con este lazo

auxiliar de tensión incorporado al circuito del filtro activo.
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Figura 5.16: Diagrama donde se observa la interrelación del filtro pasivo, el lazo tiristor y el
filtro activo con las variables de ajuste KTH y Y .

Vemos que:

El convertidor se ocupa de la potencia en baja frecuencia y el filtro pasivo

es el responsable de reducir el ripple de conversión.

La corriente IP provista por el filtro activo debe corregir el ripple residual

y las variaciones de alta frecuencia, y controlar el convertidor de potencia

a través de VR23 .

El lazo cerrado del bloque tiristor tiene una la frecuencia de corte ĺımite

fTH ≤
fr
4

.
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En el caso de interés, se observó que la transferencia de inyección es tipo

pasa-altos con pendiente de +40 db/dec hasta la frecuencia ωF , donde posee

un doble polo por lo que, a frecuencias mayores, la transferencia se vuelve

una constante relacionada con R23, Figura 5.13.

El lazo cerrado Tiristor, es tipo cero, (Figura 5.15) , el bloque COMTH ,

para poder asegurar una corriente nula en RT , tiene que ser tipo uno, (polo

en el origen). Como está en serie con el bloque tiristor y el filtro pasivo de

frecuencia ωF , debe poseer un cero a una frecuencia adecuada para asegu-

rar una buena caracteŕıstica para el cruce de este conjunto con el circuito

de inyección. Por lo que, el conjunto CONV , formado por el convertidor

más el bloque COMTH , debe presentar una caracteŕıstica monotónica de

−20 db/dec, con el doble propósito de establecer claramente el punto de

cruce y de limitar la variación de fase entre las transferencias que se suman.

Usando las conclusiones de la Sección 5.2, para cumplir con la condición de

fase entre ambas caracteŕısticas, la frecuencia de cruce ωCRU , en este caso, se debe

producir en el rango de frecuencias superiores a ωF pero inferiores a ωTH =
ωr
4

,

debido al ĺımite del convertidor a tiristores, Figura 5.17. Este caso se corresponde

con el Caso 3 de suma de bloques, Sección 5.2.

Por otro lado se descartan los cruces a frecuencias inferiores a ωF , ya que

se estaŕıa sobrecargando al circuito de inyección, desaprovechado el convertidor

de potencia y además se produciŕıa una caracteŕıstica de no mı́nima fase del

conjunto, (Caso 1 de suma de bloques, Sección 5.2).
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wTHwF

wCRU

wCRU wTHwF

wF<

<<

INY.
CONV

w

CONV

+20db/dec-

R23

Figura 5.17: Bode representativo de las distintas alternativas de ωCRU

Esta deducción inicial, sin embargo, es conceptual e introductoria, ya que

dada la complejidad del Filtro Activo Hı́brido es necesario realizar un análisis

completo con Diagramas de Flujo para obtener las transferencias reales que se

suman aśı como el resultado de la transferencia
VL
IP

una vez elegida la frecuencia

de cruce, ωCRU .

5.2.6. Diagrama de Flujo

A partir de los resultados obtenidos de la aplicación del principio de superpo-

sición con las transferencias de los circuitos externos que relacionan VR3 con VTH

y VL se puede deducir el diagrama de flujo del circuito de la Figura 5.16 lo que

permitirá obtener la ecuación de transferencia
VL
IP

. Dicho diagrama se muestra en

la Figura 5.18.
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TH TH

TH

FB

TH FAG

αV

DN1/DN0

IP

R2+R3
GINY

R3 Y COM

VL

G

­KV

K
I

G+1
VTHΣΤΗ

VR3

Figura 5.18: Diagrama de flujo.

Como se aprecia en la figura, existen dos caminos directos entre IP y VL y

dos lazos internos, uno con realimentación negativa (lazo cerrado puente tiristor)

y otro con realimentación positiva. Esta última circunstancia hace que el con-

junto presente siempre una caracteŕıstica de no mı́nima fase, lo que aporta una

dificultad adicional al diseño del control.

A los efectos de realizar una reagrupación más útil para el diseño se renom-

braran los caminos que van entre puntos de suma y/o bifurcación de la siguiente

forma, Figura 5.19:

A = (R2 +R3) ·GINY

B =
DN1

DN0

C = K ·R3 · Y · COMTH = KCRU · COMTH

E = KTH ·GTH ·GFA

F = GFB

D = KV
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+   
+   

+   

+   

+   

A

B C F

D

E

VLI
P

+1 N1

_

Figura 5.19: Diagrama de Bloques reagrupando las transferencias entre puntos de suma o bi-
furcación.

De esta manera, operando con los bloques se llega al diagrama de la Figura

5.20, donde se han puesto en claro los bloques que participan de la suma de los

dos caminos entre IP y el nodo auxiliar interno N1. Como se observa, se tienen dos

bloques de no mı́nima fase identificados por el signo menos en el denominador,

consecuencia del lazo interno unitario con realimentación positiva.

+   

+   

A

B
C

F D
E

VLI
P

C
EC1

+   

E
EC1

F

N1 _

Figura 5.20: Diagrama de Bloques .

De este gráfico se concluye que en el nodoN1 se suman la transferencia A, (circuito

de inyección con dos polos en el origen y dos ceros en ωF ) y la compuesta por los
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bloques en cascada, B y el conjunto que representa al convertidor de tiristores,

modificado por el bloque de realimentación unitaria positiva
C · E · F
1− C · E

.

El bloque B =
DN1

DN0

tiene ganancia uno en todo el rango de frecuencias salvo

en las cercańıas de ωF , donde presenta un notch consecuencia de su resonancia,

Figura 5.12.

Este hecho modifica sensiblemente el encuentro de las dos transferencias que se

suman, apareciendo dos cruces indeseados alrededor de ωF , uno a una frecuencia

levemente inferior otro a una frecuencia levemente superior a esta, además del

cruce deseado comprendido entre ωF < ωCRU < ωTH , (Figura 5.21).

KCRU

KTH=3.75

w

wCRU

Debido a DN1/DN0

Figura 5.21: Cruce de transferencias de las dos ramas del nodo N1 para distintos valores de
KCRU .

Para evaluar las consecuencias de este problema se aplican las reglas de Mason

al diagrama en bloques de la Figura 5.20, con lo que se obtiene:

VL
IP

=

A+

(
B · C · E

(1− C · E)
· F
)

(
1 +

E · F ·D
(1− C · E)

) =
A · (1− C · E) +B · C · E · F

1− C · E + E · F ·D
(5.2.27)

Reemplazando los valores de A,B,C,D,E y F , sustituyéndo los términos de

la ecuación resultante por sus expresiones y eliminando los denominadores del
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Numerador (NUM) y del Denominador (DEN) de tal forma de expresar el re-

sultado como un cociente de polinomios
P(s)

Q(s)

, se llega a:

VL

IP
=
NUM

DEN
= (5.2.28)

=

(
s2R23.CF .LF

)
. (DN0.sTF −KCRU . (1 + sTF )) .KTH .GTH .sCF ) + (DN1.KCRU . (1 + sTF ) .KTH .GTH . (1 + sRT .CF ))

DN0. (DN0.sTF −KCRU . (1 + sTF ) .KTH .GTH .sCF ) +KTH .GTH . (1 + sRT .CF ) .KV .sTF

(5.2.29)

Se obtuvieron entonces, dos polinomios con ceros únicamente, NUM y DEN .

Las ráıces de NUM serán los ceros de la transferencia
VL
IP

y aquellos de DEN

serán los polos de la misma transferencia.

Para realizar una análisis de la transferencia total
VL
IP

, para un caso general, se

grafican los diagramas de Bode para distintos KCRU , donde KCRU se utiliza para

ajustar el punto de cruce de las caracteŕısticas de transferencia que se suman.

Supongamos los siguientes valores de circuito, los cuales respetan las condi-

ciones generales que se vienen analizando, es decir:

Filtro pasivo LCR fuertemente amortiguado,(ξ = 0, 5).

Relación
R1

R23

= 0, 1

frecuencia de cruce entre ωF < ωCRU < ωTH

fr = p · fL

ωTH ≤
ωr
4

Ganancia del lazo de tiristores a circuito cerrado en continua igual a 10

Relación entre
ωTH
ωF

=
150

40
= 3, 75

Caracteŕıstica de la transferencia del conjunto, convertidor en serie con

COMTH , monotónica.
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Con estas condiciones, los Bodes de la transferencia total resultan:

w

wCRU

KTH=3.75

KCRU

Figura 5.22: Transferencia
VL
IP

para KTH = 3, 75 y distintos valores de KCRU .

Como se advierte todas las transferencias resultantes son de no mı́nima fa-

se, comenzando todas en −270◦ y terminando en 0◦ pasando por −180◦, salvo

para KCRU muy pequeño que tiende a −360◦. En todas ellas existe una fuerte

atenuación en cercańıas de ωCRU .

Se puede también analizar la evolución de las ráıces de
VL
IP

a lazo cerrado con

una ganancia K variable en cascada y con realimentación unitaria. Sabiendo que

los polos y ceros de un sistema a lazo cerrado coinciden con los del sistema a lazo

abierto para K = 0 y que los polos de lazo cerrado tienden a los ceros de lazo

abierto ó a infinito para K =∞, Figura5.23
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KTH=3.75
KCRU

Figura 5.23: Root Locus con distintos valores de KCRU .

En la Figura 5.23, se observa que a lazo abierto, hay ceros que se desplazan

del semiplano derecho al izquierdo y un polo de no mı́nima fase que se desplaza

hacia la derecha a medida que aumentamos KCRU . Tenemos dos ceros y dos polos

fijos y coincidentes, un polo y un cero sobre el eje real, y un polo en el origen.

Si la función de transferencia es incluida en un lazo cerrado, hay que contar con

un producto KCRU suficientemente grande para que todos los ceros del sistema

a lazo abierto se encuentren sobre el semiplano izquierdo. De tal forma que con

una ganancia lo suficiente grande el polo en el origen y el polo de no-mı́nima fase

se dirijan hacia estos ceros complejos conjugados negativos logrados, de tal forma

de asegurar la estabilidad del sistema total.

5.3. Filtro Activo Hibrido HAF

Si bien, con la metodoloǵıa de diseño propuesta es posible arribar a un resul-

tado deseado, el hecho de contar con el bloque
DN1

DN0

y el lazo de realimentación

positiva interno hacen al sistema complicado y cŕıtico en su ajuste. Es por eso
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que se propone una metodoloǵıa mejorada para lograr la extensión del ancho de

banda en el conjunto del Filtro Activo más Filtro Pasivo, HAF .

En la Figura 5.24, se muestra el diagrama en bloques completo, incluyendo el

bloque
VL
IP

, analizado en la sección precedente.

+- GI
+- GV GP  + 

++

 + 

-

GINYR23

DN1 KCRU.COMTH KTH.GTH

KV

ILVL

I2VTH

IPVPIREF

VL/IP

eVeI VI

+ GFA GFB

DN0
GF

GL

KI

KV

GP=  KP

(1+ s  )
wP

Figura 5.24: Diagrama de bloques completo.

Teniendo en cuenta que la señal que gobierna el filtro activo, VP , es propor-

cional a IP , en la banda de frecuencias de interés, a través de la constante KP .

se propone, en lugar de utilizar la corriente IP para generar VR3 = IP · R3 para

gobernar al convertidor, utilizar la corriente equivalente IP1 ≈ IP . Es decir, ahora

VR3 = VP · KP · R3. Con esto se logra evitar el efecto de la relación
DN1

DN0

y de

la corriente ITH del filtro pasivo, causante de la realimentación positiva, Figura

5.25.
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+- GI
+- GV GP  + 

++

 + 

-

GINYR23

DN1 KCRU.COMTH KTH.GTH

KV

ILVL

I2VTH

IPVPIREF

VL/IP

eVeI VI

+ GFA GFB

DN0
GF

GL

KI

KV

GP=  KP

(1+ s  )
wP

+
+KP

IP1

Figura 5.25: Diagrama de bloques del HAF propuesto.

En estas condiciones solo habrá que ajustar de forma conveniente, con la

ayuda de la constante de ajuste KCRU , el cruce de la transferencia del bloque de

inyección y la transferencia de la rama CONV , formada por el bloque tiristor

conjuntamente con COMTH .

En la figura 5.26 se observa esta propuesta en diagrama de Bloques.

+   

+   

A

C F

D

E

VL

N1

-+I
P1

I
P

GP

KP

VP

Equivalente

Figura 5.26: Diagrama de Bloques nueva Propuesta.

En la figura 5.27 se observa el diagrama de Bloques reducido.
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A

C F DEFE

VL

N1 -+

+
+

I
P

Figura 5.27: Diagrama de Bloques Nueva Propuesta Reducido.

La función de transferencia suma resultante
VL
IP

es en este caso:

VL
IP

=
R23 ·GINY + (KCRU · COMTH ·KTH ·GTH ·GF )

1 + (KTH ·GTH ·GF ·KV )
(5.3.1)

Recordando que:

KTH= 3,75, es la constante para cumplir con las condiciones de frecuencia

máxima de corte del lazo tiristor

GTHMAX
Ganancia máxima del convertidor con la tensión de linea VFMAX

.

Que el producto GTHMAX
·KV = 1

GF
∼=

1(
1 + 1

ωF

) , por estar el filtro pasivo fuertemente amortiguado (ξ =

0,5).

COMTH debe poseer un polo en el origen para asegurar valor medio nulo

en RT .

El cruce se debe realizar en la banda de frecuencias por encima de ωF , donde

el bloque A vale aproximadamente R23.
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Se obtiene la ecuación aproximada siguiente valida para el rango de frecuencias,

ωTH > ω > ωF :

VL
IP
∼=

R23 +
KCRU · COMTH ·KTH ·GTH(

s

ωF
+ 1

)
1 +

KTH(
s

ωF
+ 1

) (5.3.2)

Como se comentó en la Sección 5.2, el ángulo máximo de cruce esta restringido

a −135◦. Luego, debido a que en el rango de utilización el modelo discreto del

puente tiristores agrega una fase de alrededor de−45◦, conviene elegir un COMTH

tal que el aporte de ángulo del segundo término de la suma en el numerador

de la ecuación 5.3.2 no supere, los −90◦, es decir un polo simple en el origen.

Por inspección del segundo termino del numerador de la Ecuación (5.3.2), puede

observarse que la estructura más simple de COMTH que cumple esta condición

resulta:

COMTH =

(
s

ωF
+ 1

)
s

ωF

(5.3.3)

Reemplazando la Ecuación (5.3.3) en la Ecuación (5.3.2), se obtiene:

VL
IP
∼=
R23 +

KCRU · ωF ·KTH ·GTH

s

1 +
KTH(
s

ωF
+ 1

) =
NUM

DEN
(5.3.4)

se observa que el Numerador NUM surge de la suma de la transferencia de

Inyección constante igual a R23 y la transferencia aproximada de un polo en el

origen. El punto de intersección de las mismas esta controlada por la constante

KCRU . Para obtener los rangos de variación de la constante de ajuste se analiza
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el numerador a la frecuencia de cruce ωCRU .

A la frecuencia ωCRU los dos términos del numerador de la ecuación 5.3.4, son

iguales con lo que se tiene:

R23 =
KCRU · ωF ·KTH ·GTH

ωCRU
(5.3.5)

Despejando ωCRU resulta:

ωCRU =
KCRU ·KTH ·GTH · ωF

R23

(5.3.6)

En el ĺımite ωCRU = ωF se cumple:

1 =
KCRUωF

·KTH ·GTH

R23

(5.3.7)

Despejando KCRUωF
se obtiene:

KCRUωF
=

R23

KTH ·GTH

(5.3.8)

De la misma manera cuando ωCRU = ωTH , como además ωTH = KTH ·ωF , resulta:

1 =
KCRUωTH

·GTH

R23

(5.3.9)

Despejando KCRUωTH
resulta:

KCRUωTH
=

R23

GTH

(5.3.10)

Con lo cual el valor de la constante KCRU estará comprendida entre los si-

guientes ĺımites:
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ParaωCRU = ωTH ,
R23

GTH

> KCRU >
R23

GTH ·KTH

, Para ωCRU = ωF (5.3.11)

Habiendo determinado el rango de variación de la variable KCRU y a partir de

la transferencia real,
VL
IP

obtenida en la Ecuación (5.3.1), remplazando las trans-

ferencias intermedias por sus valores, distribuyendo y simplificando, se obtiene:

NUM

DEN
=
VL
IP

=
(s2R23.CF .LF ) . (sTF ) + (KCRU . (1 + sTF ) .KTH .GTH . (1 + sRT .CF ))

(DN0.sTF +KTH .GTH . (1 + sRT .CF ) .KV .sTF )

(5.3.12)

Una vez reemplazado los valores particulares, con KTH = 3, 75 para distintos

KCRU . Se pueden analizar los cruces de las transferencias que arriban al el nodo

N1 (Ver Figura 5.28) aśı como el bode de la transferencia final
VL
IP

y relacionarlos,

(Ver Figura 5.29).

KTH=3.75

KCRU

w

wCRU

+20db/dec-

Figura 5.28: Cruce de Transferencias de las dos ramas del Nodo N1 con KTH = 3, 75 y distintos
valores de KCRU .
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KTH=3.75

KCRU

w

wCRU

+20db/dec-

Figura 5.29: Transferencia
VL
IP

para distintos valores de KCRU .

Se observa en estas gráficas que la ausencia de el termino
DN1

DN0

eliminó los

cruces indeseados en la zona de baja frecuencia (ver Figura 5.28).

Analizando la evolución de las ráıces de
VL
IP

a lazo cerrado con una ganancia

K variable en cascada y con realimentación unitaria, Figura 5.30, se concluye:

KTH=3.75

Im
ag
in
ar
io KCRU

Figura 5.30: Root Locus con distintos valores de KCRU .
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Que en este caso, no hay ceros ni polos en el semiplano derecho. Hay dos polos

sobre el eje real negativo que tienden hacia dos ceros complejos conjugados con

parte real negativa y un polo en el origen que tiende a un cero sobre el eje real

negativo .

La inclusión de esta transferencia en el lazo de tensión no ofrece dificultades.

Elección de KCRU

Manteniendo KTH igual a 3, 75 por el ancho de banda máximo permitido

por el lazo tiristor, conviene elegir un valor de KCRU para obtener la máxima

frecuencia de cruce ωCRU y aśı el mejor aprovechamiento de la etapa de potencia.

O sea, ωCRU = ωV = ωTH =
2π · fr

4
= 942 [rad/s], por lo que la Constante KCRU

resulta, Ecuacion:

KCRUωTH
=

R23

GTHMax

(5.3.13)

w

wCRU

+20db/dec-

VL

IP

wAP

R23

APROX

Figura 5.31: Transferencia
VL
IP

para KTH = 3, 75 y KCRU adecuado.

En la Figura 5.31 se observa la caracteŕıstica de transferencia
VL
VP

para KTH =
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3,75 y el KCRU elegido, donde ωAP surge de el cruce de las aśıntotas. Esta trans-

ferencia puede ser aproximada por la ecuación 5.3.14, que para este caso es:

VL
IP
∼= R23 ·

ωAP
s
·
(

1 +
s

ωAP

)
(5.3.14)

Por todo lo anterior queda solo determinar el valor ωAP . Para ello, a partir de la

ecuación exacta de la transferencia
VL
IP

, (5.3.12), obteniendo las asintotas de baja

y alta frecuencia es posible determinar la frecuencia de intersection, que coincide

con ωAP , luego:

VL
IP

=
(s2R23.CF .LF ) . (sTF ) + (KCRU . (1 + sTF ) .KTH .GTH . (1 + sRT .CF ))

(DN0.sTF +KTH .GTH . (1 + sRT .CF ) .KV .sTF )

(5.3.15)

Tomando en la Ecuación (5.3.15) el ĺımite para s⇒∞, se obtiene la ecuación

de la asintota de alta frecuencia que resulta:

VL
IP
|s⇒∞ = R23 (5.3.16)

Haciendo tender s⇒ 0 se obtiene la aśıntota de baja frecuencia que responde

a la siguiente ecuación:

VL
IP
|s⇒ 0 =

KCRU ·KTH ·GTH · ωF
(KTH ·GTH ·KV + 1) · s

(5.3.17)

Como en s = ωAP las dos aśıntotas tienen el mismo valor se cumple que:

KCRU ·KTH ·GTH · ωF
(KTH ·GTH ·KV + 1) · ωAP

= R23 (5.3.18)
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Despejando ωAP resulta:

ωAP =
KCRU ·KTH ·GTH · ωF

(KTH ·GTH ·KV + 1) ·R23

(5.3.19)

Para el caso particular de KTH = 3, 75, KV · GTH = 1 y ωCRU = ωTH , ωAP

resulta:

ωAP =
ωCRU

(KTH + 1)
=

ωTH
(KTH + 1)

(5.3.20)

5.3.1. Lazo de Tensión

Una vez obtenida la transferencia
VL
IP

y asumiendo la transferencia del am-

plificador de potencia del Filtro Activo como GP , solo queda diseñar el bloque

GV .

Teniendo en cuenta que la ganancia de lazo abierto TOLoopV del lazo de tensión

interno debe cumplir con la condición:

TOLoopV =
ωV
s

= GV ·GP ·
VL
IP
·KV (5.3.21)

Donde ωV > ωTH es la frecuencia necesaria para a cumplir las especificaciones de

precisión en la corriente IL de salida.

Suponiendo que GP es una transferencia con una ganancia y un polo simple

igual a:

GP =
KP

(1 + s · TP )
(5.3.22)

GV resulta:
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GV =
ωV

R23 · ωAP ·KP ·KV

·

(
1 +

s

ωP

)
(

1 +
s

ωAP

) (5.3.23)

La función de transferencia GV parte de un valor constante, tiene un polo en ωAP

y un cero en ωP como lo muestra el diagrama de Bode de la Figura 5.32.

w

wP

wV

GV

wAP

R23.wAP.KP.KV

wV

R23.wP.KP.KV

Figura 5.32: Transferencia GV t́ıpica.

La función de transferencia de lazo cerrado de este sistema resulta igual a:

TCLoopV =
1

KV ·
(

1 +
s

ωV

) (5.3.24)

La Figura 5.33, muestra un diagrama de Bode del Lazo de Tensión donde se

resume gráficamente todo lo visto es esta sección.
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Figura 5.33: Diagrama de Bode asintótico de la transferencia GV resultante generica.

Sabiendo además que ωV >> ωI , el lazo de tensión para el análisis del lazo

de corriente puede aproximarse a:

TCLoopV ∼=
1

KV

(5.3.25)

Por lo que el Lazo externo de corriente se diseña igual que los sistemas de

doble lazo sin filtro activo, vistos en el caṕıtulo 4.



Caṕıtulo 6

Resultados

En el presente caṕıtulo se realiza el cálculo, a partir de las especificaciones,

de los elementos constitutivos de las fuentes de corriente como las utilizadas

en los aceleradores de electrones del tipo Luz Sincrotrón. Concretamente de la

fuente DIPOLO de la Alimentación Principal, aśı como de un prototipo a escala

reducida, NELLY. Finalmente se realizan las simulaciones funcionales a efectos

de analizar los resultados alcanzados.

6.1. Especificaciones

Las especificaciones para la fuente DIPOLO son las mismas que la NELLY,

salvo en los valores de corriente ILNOM
, inductancia LL y de resistencia RL . Por

ello las especificaciones generales se darán de manera porcentual referida a los

valores de referencia.

6.1.1. Especificaciones generales

La precisión relativa total Mt en la corriente de carga, debe cumplir con:

∆IL · 106

ILNOM

≤Mt = Mr +M � [ppm] = 20 ppm.

151
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La frecuencia de corte del lazo corriente debe ser fI = 1Hz, la respuesta al

escalón a lazo cerrado exponencial simple.

La estructura convertidora debe ser un Puente Polifásico a Tiristores de

p = 12 pulsos con Rueda Libre. ( Figura 6.1).

La tensión de alimentación es una red trifásica, con una frecuencia fLinea =

50Hz, con variación de tensión del 7 %.

El Filtro Pasivo del tipo LCR, fuertemente amortiguado (ξ = 0,5), de-

berá tener una frecuencia de corte de ωF = 40Hz.

VF

+

-

TH2TH10TH6

TH8TH4TH0

VD

V1

V3

Vb

Vv

Vw

VN

V2

TH3TH11TH7

TH9TH5TH1

Vu

Va

Vc

Figura 6.1: Topoloǵıa serie, 12 pulsos
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El arranque de las fuentes debe seguir el siguiente protocolo:

En t = 0, arranque en modo fuente de tensión a lazo cerrado, (lazo TH)

con una tensión de referencia apropiada para lograr una corriente igual

IL = 0,1 · ILNOM
.

Luego de tres segundos de alcanzado 0,1 · ILNOM
, con el lazo interno de ten-

sión cerrado, que incluye el Filtro Activo, aplicar una referencia apropiada

para alcanzar IL = 0,12 · ILNOM
.

Luego de tres segundos de alcanzado IL = 0,12 · ILNOM
, cerrar lazo externo

de corriente con una referencia tipo rampa, que parta de IL = 0,12 · ILNOM

con una pendiente tal de arribar a ILMAX
en 20 segundos .

Mantener la corriente en ILMAX
durante 5 s y luego disminuir la corriente,

con el mismo módulo de la pendiente de subida, hasta alcanzar ILNOM
. (

Figura 6.2).
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Figura 6.2: Especificaciones de la corriente en función del tiempo en el arranque.

6.1.2. Especificaciones particulares

En la tabla 6.1 se especifican las corrientes de salida máximas y nominales

aśı como las caracteŕısticas de carga para las dos fuentes, DIPOLO y NELLY.

A partir de las especificaciones generales y particulares es posible diseñar

las partes constitutivas de las fuentes de corriente de alta precisión que puedan

satisfacer estas especificaciones.
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Parámetro DIPOLO NELLY

ILMAX
ILMAXD

= 800A ILMAXN
= 22A

ILNOM
ILNOMD

= 714A ILNOMN
= 20A

RL RLD
= 1, 33Ohm RLN

= 2, 38Ohm

LL LLD
= 0, 8Hy LLN

= 0, 44Hy

Tabla 6.1: Especificaciones de las corrientes máximas y nominales de salidas aśı como las ca-
racteŕısticas de carga para las dos fuentes, DIPOLO y NELLY.

6.2. Cálculos

6.2.1. Tensión del alimentación del puente a tiristores

A partir de las especificaciones la tensión de carga necesaria resulta:

VL = LL ·
dIL
dt

+RL · ILMAX
(6.2.1)

El convertidor de la Figura 6.1 es de 4 pulsos simultáneos , por lo que opera con

4 tiristores en serie conduciendo la corriente máxima, con una cáıda aproximada

de 1, 5V cada uno lo que hace una cáıda total CTH = 6V . Por lo tanto la tensión

de salida del puente p fásico debe ser:

ED = LL ·
dIL
dt

+RL · ILMAX
+ CTH (6.2.2)

Para la fuente DIPOLO resulta:

EDD
= 0, 8 · 40 + 1, 33 · 800 + 6 = 1102V (6.2.3)
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y para la fuente NELLY:

EDN
= 0, 44 · 1, 1 + 2, 38 · 22 + 6 = 58, 85V (6.2.4)

Como la tensión de ĺınea puede experimentar una reducción del 7 % de su valor

nominal, la tensión EDMAX
es:

EDMAX
=

ED
0, 93

(6.2.5)

Por lo que para la DIPOLO resulta:

EDMAXD
=

1102

0, 93
= 1185V (6.2.6)

y para la NELLY:

EDMAXN
=

58, 85

0, 93
= 63, 29V (6.2.7)

Como el ángulo de disparo mı́nimo αmin está limitado a 30◦ > αmin > 15◦, siendo

función de la corriente aproximadamente con la siguiente ecuación:

αmin = 0, 019 · ILMAX
+ 15◦ (6.2.8)

Entonces el valor de αmin, teniendo en cuenta que ILMAX
para el DIPOLO es

800A y para NELLY es 22A, resulta reemplazando en la ecuación anterior:

αminD
= 30◦ (6.2.9)

αminN
= 15◦ (6.2.10)

siendo αminD
el alfa min para la fuente DIPOLO y αminN

el alfa min para NELLY-

El valor de tensión ED0 necesaria resulta de despejarla de la ecuación que
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relaciona la tensión de salida del convertidor con el ángulo α y ED0 ( Ecuación

(2.2.17) del Caṕıtulo 2), obteniéndose:

ED = ED0 · cos(αmin) (6.2.11)

por lo que

ED0MAX
=

EDMAX

cos(αmin)
(6.2.12)

Reemplazando los valores obtenidos en las Ecuaciones (6.2.6) y (6.2.9), surge para

DIPOLO:

ED0MAXD
=

1185

cos(30◦)
= 1368V (6.2.13)

Reemplazando los valores obtenidos en las Ecuaciones (6.2.7) y (6.2.10), surge

para NELLY:

ED0MAXN
=

63, 29

cos(15◦)
= 65, 52V (6.2.14)

De la tabla 2.5 del Caṕıtulo 2, se obtiene la relación entre ED0 y EMAX para

p = 12:

ED0 = EMAX · 0, 989 (6.2.15)

por lo que:

EMAXMAX
=
ED0MAX

0, 989
(6.2.16)

Se repite a continuación la Ecuación (2.4.14) del Caṕıtulo 2, donde la tensión

EMAX está relacionada con las tensiones eficaces de fase VN y ĺınea VF en el

secundario del transformador:

EMAX =
√

2.
√

3.

√(
2 +
√

3
)
.VN = .

√
2.

√(
2 +
√

3
)
.VF (6.2.17)
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Por lo que reemplazando resulta:

VF =
EMAXMAX

√
2 ·
√(

2 +
√

3
) =

ED0MAX

0, 989 ·
√

2 ·
√(

2 +
√

3
) (6.2.18)

Reemplazando los valores de las Ecuaciones (6.2.5), (6.2.12), (6.2.16) en la

Ecuación (6.2.18), resulta :

VF =
ED0MAX

2, 7
(6.2.19)

Y

VN =
VF√

3
(6.2.20)

Por lo que la tensión de ĺınea eficaz necesaria para DIPOLO es:

VFD
=
ED0MAXD

2, 7
=

1368

2, 7
= 507V (6.2.21)

Y la tensión de linea eficaz necesaria para NELLY es:

VFN
=
ED0MAXN

2, 7
=

64, 8

2, 7
= 24V (6.2.22)

6.2.2. Ripple de corriente

Con los valores obtenidos de las tensiones de ĺınea en los secundarios del

transformador, es posible determinar la tensión de ripple máximo a la salida del

puente Epp en el caso más desfavorable y en consecuencia determinar el ancho de

banda necesario en el lazo de tensión ωV , para cumplir con las especificaciones.

El caso más desfavorable se produce cuando la tensión de ĺınea es máxima y

la corriente está en su valor nominal. Esta situación produce el ángulo de disparo

máximo αMAX , y en consecuencia el mayor ripple de salida. En el gráfico de la
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Figura 2.10 y en la Ecuación (2.2.28) utilizando éste ángulo αMAX , se obtiene

γ =
Epp
EMAX

.

Como la tensión nominal necesaria en estado permanente es:

EDNOM
= ILNOM

·RL + CTH = ED0 cos(α) (6.2.23)

Despejando alpha, se obtiene:

cos(α) =
EDNOM

ED0

⇒ α = arc cos

(
ED
ED0

)
(6.2.24)

Dada la tensión EDNOM
, el valor máximo de α, αMAX , se produce cuando está pre-

sente la máxima tensión de entrada, a la que corresponde ED0MAX
, por lo tanto:

αMAX = arc cos

(
EDNOM

ED0MAX

)
(6.2.25)

Por lo que de la Ecuación (6.2.25) se obtiene, para la DIPOLO:

αMAXD
= arc cos

(
EDNOMD

ED0MAXD

)
= arc cos

(
956

1464

)
= 49, 2◦ (6.2.26)

resumiendo:

αMAXD
= 49, 2◦ (6.2.27)

Igualmente para NELLY:

αMAXN
= arc cos

(
EDNOMN

ED0MAXN

)
= arc cos

(
53, 6

69, 3

)
= 39, 3◦ (6.2.28)

resumiendo:

αMAXN
= 39, 3◦ (6.2.29)
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Con estos valores de αMAX se ingresa al gráfico de la Figura 2.14 y se obtienen

los valores de γ:

γD = 0, 39 (6.2.30)

Y

γN = 0, 33 (6.2.31)

Teniendo en cuenta que las tensiones máximas EMAX , en el peor caso, para

ambos diseños son EMAXD
= 1480V y EMAXN

= 70, 1V , se pueden calcular las

tensiones de ripple pico a pico Epp para los mismos:

DIPOLO

EppD = EMAXD
· γD = 577V (6.2.32)

NELLY

EppN = EMAXN
· γN = 23V (6.2.33)

El ripple pico a pico a la salida del Filtro Pasivo, VLrpp
, presenta forma

cuadrática (Sección 2.3.3, Caṕıtulo 2), cuya amplitud resulta de multiplicar la

tensión de ripple pico a pico de salida del convertidor a tiristores Epp, por el

factor de atenuación general del mismo, Ecuación (2.3.8), que por comodidad

repetimos:

VLrpp
= 0, 785 · Epp · ωF

ωr
= Epp · 0, 052 (6.2.34)

Con lo que resulta para ambos diseños:

DIPOLO

VLrppD
= EppD · 0, 052 = 30, 0V (6.2.35)

NELLY

VLrppN
= EppN · 0, 052 = 1, 20V (6.2.36)
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El valor del ripple residual en la corriente de salida ILrpp
sin Filtro Activo

seŕıa:

ILrpp
=
VLrpp

RL

· ωL
ωr

=
VLrpp

LL · ωr
(6.2.37)

Para los diseños resulta:

DIPOLO

ILrppD
=
VLrppD

LL · ωr
= 0, 010A (6.2.38)

NELLY

ILrppN
=
VLrppN

LL · ωr
= 0, 00084A (6.2.39)

Teniendo en cuenta que la máxima perturbación en IL, ∆IL, relativa a su valor

nominal ILNOM
expresada en partes por millón debe cumplir con la inecuación:

∆IL · 106

ILNOM

≤Mt = Mr +M� = 20 ppm (6.2.40)

Asignando la mitad del valor permitido por la especificación al ripple resulta que:

ILrpp
· 106

ILNOM

≤Mr = 10 ppm (6.2.41)

Por lo que para el ripple en la corriente de salida:

DIPOLO

ILrppD
· 106

ILNOM

=
0, 010 · 106

714
= 14, 0 ppm ≥Mr = 10 ppm (NOCUMPLE)

(6.2.42)
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NELLY

ILrppN
· 106

ILNOM

=
0, 00084 · 106

20
= 42 ppm ≥Mr = 10 ppm (NOCUMPLE)

(6.2.43)

Se deduce que el ripple tanto para las fuentes DIPOLO como NELLY no cumple

las especificaciones. Por lo tanto habŕıa que extender el ancho de banda del lazo

tensión ωV en 1, 4 veces para el DIPOLO y en 4, 2 veces para la NELLY. Todo

ello, para satisfacer las especificaciones del ripple residual en la corriente de salida

ILr .

6.2.3. Perturbación de corriente IL �

A continuación se determina el la variación en la corriente de salida IL � debida

a la perturbación de tensión tipo escalón, VP �.

De la Ecuación (4.4.27), asignando la mitad del valor permitido por la espe-

cificación a la perturbación de la tensión de ĺınea, se tiene:

IL � · 106

ILNOM

=
VP � · 106

ILNOM
·RL

·
(
ωL
ωV

)
·

(ωL
ωF

)(
ωL

ωF−ωL

) ≤M � = 10 [ppm] (6.2.44)

Siendo los valores particulares de:

DIPOLO

ILNOM
= 714A, LL = 0, 8Hy yRL = 1, 33Ohm, con lo que ωL =

RL

LL
=

1, 33

0, 8
= 1, 66

y reemplazando en la Ecuación (6.2.44), (sin filtro activo), se tiene:

IL �D · 106

ILNOM

=
95, 8 · 106

714 · 1, 33
·
(

1, 66

150

)
·

[(
1, 66

40

)( 1,66
40−1,66)

]
= 281 ≥M � = 10 ppm

(6.2.45)



Caṕıtulo 6. Resultados 163

Como se observa, no cumple con las especificaciones, la única manera de disminuir

esta perturbación, es aumentar el ancho de banda con un Filtro Activo Hı́brido.

En este caso es necesario aumentar el ancho de banda más de 28 veces, para

cumplir las especificaciones. Tomando 30 veces por seguridad, la frecuencia con

el filtro activo debe ser:

fVNECD
= 30 · 150 = 4 · 500Hz (6.2.46)

De la misma manera los valores particulares de:

NELLY

ILNOM
= 20A, LL = 0, 44Hy y RL = 2, 38Ohm, con lo que ωL es igual a

RL

LL
=

2, 38

0, 44
= 5, 4 y reemplazando en la Ecuación (6.2.44),(sin filtro activo), se

obtiene:

IL �N · 106

ILNOM

=
4, 59 · 106

20 · 2, 38
·
(

5, 4

150

)
·

[(
5, 4

40

)( 5,4
40−5,4)

]
= 2 · 618 ≥M � = 10 ppm

(6.2.47)

La única manera de disminuir esta perturbación es aumentar el ancho de banda

con un Filtro Activo Hı́brido. En este caso es necesario aumentar el ancho de

banda más de 262 veces, para cumplir las especificaciones. Tomando 270 veces

por seguridad, la frecuencia del filtro activo resulta:

fVNECN
= 270 · 150 = 40 · 500Hz (6.2.48)

En conclusion como estos anchos de banda superan a aquellos necesarios para

cumplir la condición de ripple en la corriente de carga, se cumplen en consecuencia

ambas especificaciones quedando:

ωVDmin
= 2 · π · 4 · 500 = 28 · 260 rad/s (6.2.49)
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y

ωVNmin
= 2 · π · 40 · 500 = 254 · 340 rad/s (6.2.50)

6.2.4. Determinación de la corriente Ip que debe entregar

el Filtro Activo

En la Sección 4.4.1, se arribó a la Ecuación (4.4.3) que relaciona la tensión de

salida VL con la perturbación de red VP , que se transcribe aqúı:

VL =
GF · VP

1 +
ωV
s

+
ωI
s

(6.2.51)

Dado que, ωI << ωV , se puede despreciar el tercer término del denominador

en (6.2.51), obteniéndose en consecuencia:

VL =
GF · VP(
1 +

ωV
s

) (6.2.52)

El objetivo de este análisis es conocer la variación de tensión VL �, debida a una

perturbación de tipo escalón VP �, antes de la acción del filtro activo, para deducir

el rango dinámico del mismo. Reemplazando GF por su valor en la Ecuación

(6.2.52) y operando, se obtiene:

VL � =
s · VP �

ωV ·
(
s

ωV
+ 1

)
·
(
s

ωF
+ 1

) (6.2.53)

Sin el filtro activo ωV está limitada al valor ωTH como ya se ha visto, por lo

que haciendo ωV = ωTH , la Ecuación (6.2.53) queda para este caso:
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VL � =
s · VP �

ωTH ·
(

s

ωTH
+ 1

)
·
(
s

ωF
+ 1

) (6.2.54)

El diagrama de bode de esta expresión está representado en la Figura 6.3

donde se observa que la atenuación minima AttminV
que se logra, (despreciando el

efecto de atenuación de las frecuencias inferiores a ωF y superiores a ωV ) depende

solamente de la frecuencia de corte del filtro pasivo, ωF , y del ancho de banda

del lazo de tensión, que en esta caso coincide con ωTH .

w

wF

wF

wTH

wTH

=AttminV

Figura 6.3: Diagrama bode representativo de la atenuación mı́nima aproximada a una pertur-
bación VP � en escalón, sobre la tensión de salida VL �.

En estas condiciones la expresión que la atenuación mı́nima de tensiónAttminV
,

a la salida de tensión VL, debida a un escalón de amplitud VP �, resulta para ambos

diseños:

AttminV
=
fF
fV

(6.2.55)

O sea:

AttminV
=

fF
fTH

=
40

150
= 0, 27 (6.2.56)
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Para tener en cuenta la atenuación adicional al escalón, AttadV en la tensión

VL, debida a la atenuación presente a frecuencias inferiores a ωF y la atenuación

presente a frecuencias superiores a ωTH , se utiliza la fórmula 4.4.27 , reemplazan-

do, IL � por VL �, ωL por ωF y ωF por ωTH , con lo que se obtiene:

AttadV =

(
ωF
ωTH

)(
ωF

ωTH−ωF

)
(6.2.57)

Esta atenuación adicional, como se ve en la formula 6.2.57, toma el mismo

valor para los dos diseños, DIPOLO y NELLY, ya que ωF y ωTH son las mismas

en ambos casos. Por lo tanto:

AttadV =

(
40

150

)( 40
150−40)

= (0, 27)(0,363636) = 0, 621 (6.2.58)

Por todo lo anterior, el valor residual en la tensión de salida VL � debido a una

perturbación en escalón VP �, teniendo en cuenta ambas atenuaciones, resulta:

VL � = VP � ·AttminV
·AttadV = VP � ·

(
ωF
ωTH

)
·

( ωF
ωTH

)(
ωF

ωTH−ωF

) = 0, 168 · VP �

(6.2.59)

El valor valor pico en la tensión de salida, consecuencia de un escalón de

tensión del 7 % de la tensión de ĺınea resulta para:

DIPOLO

VL �D = VP �D · 0, 168 = EDNOMD
· 0, 07 · 0, 168 = 1368V · 0, 012 = 16, 1

(6.2.60)

De la misma manera para NELLY:
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VL �N = EDNOMN
· 0, 07 · 0, 168 = 65, 52 · 0, 012 ∼= 0, 79V (6.2.61)

A esta altura es posible determinar la variación ∆VL máxima resultado de la

suma de todas las perturbaciones, es decir:

∆VLMAX
= VL � + VLrp

+ LL
dIL
dt

[V ] (6.2.62)

Esta tensión máxima, ∆VLMAX
, es importante al momento de determinar la co-

rriente necesaria en el filtro activo, ya que casi en su totalidad coincide con la

tensión en la resistencia R23 y como se desea eliminarla hay que inyectar una co-

rriente IP igual a IPMAX
=

∆VLMAX

R23

en sentido contrario en el nodo de inyección,

para conseguir ∆VL ∼ 0 por lo que:

IPMAX
=

∆VLMAX

R23

(6.2.63)

Calculando para los casos particulares se obtiene:

DIPOLO

∆VLMAXD
= VL �D + VLrpD + LL

dIL
dt

= 16, 1V + 20, 67 + 0, 8HY · 40A/s = 68, 77V

(6.2.64)

con lo que resulta una corriente de corrección máxima:

IPMAXD
=

∆VLMAXD

R23

=
68, 77V

0, 474Ohm
= 145A (6.2.65)
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Siguiendo con el mismo procedimiento con el caso NELLY, resulta:

∆VLMAXN
= VL �N + VLrpN

+ LLdisplaystyle
dIL
dt

= 0, 79V + 0, 93V + 0, 44Hy · 1, 1Ohm = 2, 20V

(6.2.66)

con lo que resulta una corriente IP de corrección máxima:

IPMAXN
=

∆VLMAXN

R23

=
2, 20V

1, 59Ohm
= 1, 38A (6.2.67)

6.2.5. Cálculo del Filtro Pasivo LF , CF y RT

En la Figura 6.4 se muestra el circuito del filtro pasivo.

RT

CF

F

VLVTH

L

Figura 6.4: Filtro Pasivo

La frecuencia de resonancia del filtro es:

ωF =2.π.fF=
1√

CF .LF
(6.2.68)

La ecuación de transferencia del filtro pasivo es:
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VL
VTH

= GF =
(1 + s.CF .RT )

(s2.LF .CF + s.CF .RT + 1)
=

(1 + s.CF .RT )

DN0

(6.2.69)

Recordando que la tensión de ripple máxima a la salida del rectificador con-

trolado es Epp = γ ·EMAX siendo EMAX el valor máximo de la tensión de entrada.

γ depende del numero de pulsos del convertidor y del ángulo de disparo. Como

además la frecuencia de ripple para un sistema de p pulsos es fr = fL · p. La

impedancia de la inductancia del filtro pasivo a la frecuencia de ripple es:

ZLF
= ωR.LF = 2.π.fr.LF (6.2.70)

Por diseño se considera que la corriente de ripple por la inductancia IFrpp

tiene que ser menor del 10 % de la corriente máxima de salida IL
MAX

. Además,

la impedancia de la inductancia siempre es mucho mayor que la impedancia serie

del capacitor más la RT. Por lo tanto:

IFrpp
= 0, 1 · IL

MAX
=
γ · EMAX

ZLF

=
γ · EMAX

2π · fr · LF
(6.2.71)

Por lo que, despejando LF resulta:

LF ≥
γ · EMAX

2π · fr · 0, 1 · IL
MAX

(6.2.72)

Finalmente,

LF ≥
1, 59 · γ · EMAX

fr · ILMAX

(6.2.73)

Obtenida la inductancia del Filtro Pasivo LF la capacidad del mismo CF

resulta:
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CF =

(
1

ωF

)2

· 1

LF
(6.2.74)

Y la resistencia de amortiguamiento debe cumplir con ξ = 0, 5,para que el

filtro esté adecuadamente amortiguado. Por lo tanto:

ωF =
1

CF ·RT

(6.2.75)

despejando RT en la ecuación anterior se tiene:

RT =

√
LF
CF

(6.2.76)

Tanto para la fuente DIPOLO como para NELLY, las especificaciones gene-

rales son:

fF = 40 Hz, p = 12, fL = 50 Hz

Resulta:

ωF =251, 33 rad/s

fr =600 Hz

Recordando los valores caracteŕısticos para la fuente DIPOLO, EMAX =

1480V , IL
MAX

= 800A, RL = 1, 33Ohm, γ = 0, 4 y utilizando la Ecuación

(6.2.73) se llega a:

LF ≥
1, 59 · γ · EMAX

fr · ILMAX

= 1, 96 · 10−3Hy (6.2.77)

Se adopta:

LFD
= 2 · 10−3Hy (6.2.78)
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Con este valor de LF , calculando CF a partir de la Ecuación (6.2.74), se

obtiene:

CFD
=

(
1

ωF

)2

· 1

LF
=

(
1

251, 33

)2

· 1

2 · 10−3
= 7, 92 · 10−3Farad (6.2.79)

Se adopta:

CFD
= 7, 52 · 10−3 Farad (6.2.80)

Con LF y CF se calcula RT a partir de la Ecuación (6.2.76), con lo que:

RTD ≥
√
LF
CF

=

√
2 · 10−3

7, 52 · 10−3
= 0, 516Ohm (6.2.81)

Se adopta:

RTD = 0, 522Ohm (6.2.82)

Teniendo en cuenta que R1 = 0, 1 ·R23 y que R1 +R23 = RT , resulta:

R23D =
RTD

1, 1
= 0, 474Ohm (6.2.83)

Y

R1D = 0, 1 ·R23D = 0, 0474Ohm (6.2.84)

Repitiendo la metodoloǵıa para la fuente Nelly, cuyos parámetros caracteŕısticos

son, EMAX = 70, 88V , IL
MAX

= 22A, RL = 2, 4Ohm, γ = 0, 38, resulta:

LF ≥
1, 59 · γ · EMAX

fr · ILMAX

= 3, 24 · 10−3Hy (6.2.85)

Se adopta por disponibilidad
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LFN
= 6, 8 · 10−3Hy (6.2.86)

Con este valor de LF se obtiene CF a partir de la Ecuación (6.2.74), con lo

que:

CFN
=

(
1

ωF

)2

· 1

LF
=

(
1

251, 33

)2

· 1

6, 8 · 10−3
= 2, 32 · 10−3Farad (6.2.87)

Se adopta:

CFN
= 2, 2 · 10−3 Farad (6.2.88)

Con LF y CF se determina RT a partir de la Ecuación (6.2.76), con lo que:

RTN ≥
√
LF
CF

=

√
6, 8 · 10−3

2, 2 · 10−3
= 1, 75Ohm (6.2.89)

Se adopta:

RTN = 1, 75Ohm (6.2.90)

Teniendo en cuenta que R1 = 0, 1 ·R23 y que R1 +R23 = RT , resulta:

R23N =
RTN

1, 1
= 1, 59Ohm (6.2.91)

Y

R1N = 0, 1 ·R23N = 0, 159Ohm (6.2.92)
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6.3. Control

6.3.1. Lazo Corriente

El lazo de corriente es el lazo más lento y más externo. Los bloques que lo

conforman se muestran en la Figura 6.5. Está compuesto por el controlador GI , el

lazo cerrado de tensión TCLoopV , la carga GL y la ganancia de medida de tensión

KI

CargaGI
VL ILIREF eI

   KI

GL
TCLoopV=

1
KV

~VI

Figura 6.5: Diagrama en bloque del lazo de corriente

Como se necesita una trasferencia de corriente de lazo abierto TOLoopI mo-

notónica de tipo 1 (error nulo al escalón y respuesta exponencial simple) con

frecuencia de corte fI , Figura 6.6, entonces la transferencia de lazo abierto de

corriente tiene que cumplir con:

TOLoopI =
ωI
s

(6.3.1)

Como:

TOLoopI =
ωI
s

= GI ·GL ·KI ·
1

KV

(6.3.2)

Resulta:

GI =
ωI ·KV

s ·GL ·KI

=

ωI ·KV ·RL ·
(
s

ωL
+ 1

)
s ·KI

(6.3.3)
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w

20 log |G|

TOLoopI

w I

TCLoopI

1
K I

Figura 6.6: Transferencia de lazo abierto y cerrado del lazo de corriente

Especificando para la fuente Dipolo, teniendo en cuenta sus valores particu-

lares:

RL = 1, 33Ohm

LL = 0, 8Hy

KI =
1

80

KV =
1

137

fI = 1Hz

ωI = 2 · π · 1 = 6, 28 rad/s

ωL =
RL

LL
=

1, 33

0, 8
= 1, 663 rad/s

ωV � ωI rad/s

GID resulta:
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GID =
ωI .KV .RL.

(
s 1
ωL

+ 1
)

s.KI

= 4, 9 ·
(
s · 0, 6 + 1

s

)
(6.3.4)

En la Figura 6.7, se gráfican de los diagramas de Bode de los bloques repre-

sentativos del lazo corriente para la alimentación DIPOLO.

20 log GI

GL

       4,9(s/1,663+1)

-20db/dec

wL=1,663

TOLoopID

s
GID=

TCLoopID

wI=6,28

w

Figura 6.7: Diagrama Bloque Lazo Corriente DIPOLO.

Procediendo en forma similar para la fuente Nelly con sus valores particulares:

RL = 2, 4Ohm

LL = 0, 44Hy

KI =
1

2, 5

KV =
1

6, 55

fI = 1Hz

ωI = 2 · π · 1 = 6, 28 rad/s

ωL =
RL

LL
=

2, 4

0, 44
= 5, 45 rad/s

ωV � ωI rad/s
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Resulta GIN igual a:

GIN =
ωI .KV .RL.

(
s 1
ωL

+ 1
)

s.KI

= 5, 8 ·
(
s · 0, 18 + 1

s

)
(6.3.5)

En la Figura 6.8, se gráfican de los diagramas de Bode de los bloques repre-

sentativos del lazo corriente para la alimentación NELLY

20 log GI

-20db/dec

GL

       5,8(s/5,45+1)

wLN=5,45

TOLoopIN

w

sGIN=

TCLoopIN

wI=6,28

Figura 6.8: Diagrama Bloque Lazo Corriente NELLY.

6.3.2. Lazo Tiristor

El Lazo de tiristor Figura 6.18, está formado por el filtro pasivo de transfe-

rencia GF , el Puente de Tiristores GTH , la realimentación de tensión de salida

KV y una constante de ajuste KTH .
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COMTH

(1+     )

KTH

 Convertidor Filtro P

KV

VLVTHeTH

GF

TCLoopV=
KTH

KV

~

Va

GTH

 Comp

Vref

KTH (1+     )wTH

s
1

Figura 6.9: Diagrama Bloque del Lazo Tiristor.

La frecuencia de corte de lazo abierto del lazo de tiristor, fTH no puede ser

mayor que el máximo teórico-practico de fTH ≤
fr
4

, (Subsección 2.5.2), que para

el caso de interés es 150Hz.

Este lazo cerrado es un lazo interno al lazo de tensión y está solo a los efectos

del arranque en modo tiristor con los lazos de tensión y corriente abiertos. Por lo

que su estructura debe ser lo más simple posible, por ello con solo agregar una

ganancia como compensador KTH es suficiente.

Como :

TOLoopTH = KTH ·GTH ·GF ·KV =
ωTH
ωF
·GF (6.3.6)

Por lo tanto para cumplir con la condición ĺımite en la frecuencia de corte de lazo

abierto hay que cumplir con:

KTH ·KV ·GTH =
ωTH
ωF
≤ 150

40
≤ 3, 75 (6.3.7)

El peor caso se produce con máxima tensión de ĺınea donde la ganancia del

convertidor GTH , vale GTHMAX
. Si el valor del producto KV · GTHMAX

= 1, el

valor de KV , resulta:

KV =
1

GTHMAX

(6.3.8)
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En estas condiciones KTH vale lo mismo para DIPOLO y NELLY, con un

valor de KTH = 3, 75. O sea:

KTHD
= 3, 75 (6.3.9)

Y

KTHN
= 3, 75 (6.3.10)

En cuanto a KV será distinto en ambos casos, resultando para DIPOLO:

KVD =
1

GTHMAXD

=
1

137
= 0, 0073 (6.3.11)

y KV para NELLY:

KVN =
1

GTHMAXN

=
1

6, 55
= 0, 153 (6.3.12)

En la Figura 6.10, se muestran los diagramas de Bode del lazo tiristor para el

DIPOLO, en estas condiciones.

GF
KTH

TOLoopTH

TCLoopTH

F TH

0,79/KV

Figura 6.10: Bode Lazo Tiristor DIPOLO

En la Figura 6.11, se muestran los diagramas de Bode del lazo tiristor para

NELLY, en estas condiciones.



Caṕıtulo 6. Resultados 179

GF
KTH

TOLoopTH

TCLoopTH

F TH

0,79/KV

Figura 6.11: Bode Lazo Tiristor NELLY.

La ganancia de lazo cerrado del lazo tiristor, TCLoopTH , resulta:

TCLoopTH ∼=
KTH

(KTH + 1) ·KV · (s.TTH + 1)
(6.3.13)

Por lo que para DIPOLO queda:

TCLoopTHD
∼=

KTH

(KTH + 1) ·KVD · (s.TTH + 1)
=

108

(s · 0, 001 + 1)
(6.3.14)

Y para NELLY:

TCLoopTHN
∼=

KTH

(KTH + 1) ·KVN · (s.TTH + 1)
=

5, 1

(s · 0, 001 + 1)
(6.3.15)

Estas transferencias son del tipo 0 (error no nulo al escalón). Como este lazo

además de ser utilizado en el arranque también cubre, como se ha visto, la banda

de bajas frecuencias del lazo tensión principal, tiene que asegurar valor medio
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nulo en la resistencia del filtro activo. Como se dedujo en la sección 5.3.3 la

transferencia COMTH resulta:

COMTH =

(
s

ωF
+ 1

)
s

ωF

(6.3.16)

Resultando la misma transferencia para DIPOLO y NELLY ya que la frecuen-

cia ωF = 251 = 2π · 40 rad/s es la misma para ambos diseños.

Por lo que COMTH resulta:

COMTH =

( s

251
+ 1
)

s

251

(6.3.17)

6.3.3. Lazo de tensión

El lazo de tensión incluye el controlador GV , el filtro activo representado por

su transferencia GP , el bloque
VL
IP

y el bloque de realimentación y medida KV .

El bloque
VL
IP

, a su ves esta constituido por el lazo tiristor, el filtro pasivo GF ,

la carga GL y el bloque de ajuste de cruce controlado por la constante KCRU ,

conformando en su conjunto el Filtro Activo Hı́brido.

Determinación de la constante de cruce KCRU

En esta subsección ,se obtendrá la constante de cruce KCRU más conveniente

para la alimentación DIPOLO y NELLY, con la nueva propuesta de Filtro Ac-

tivo Hı́brido HAF. Recordando el análisis realizado en el caṕıtulo 5 sección 5.3

Ecuación (5.3.11).

Entonces, el valor de la constante KCRU estará comprendida entre los siguien-

tes ĺımites:
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ParaωCRU = ωTH ,
R23

GTH

> KCRU >
R23

GTH ·KTH

, Para ωCRU = ωF (6.3.18)

Sabiendo además por los cálculos del Filtro Pasivo que R23D = 0, 474 y R23N =

1, 59 y GTHD
= 137 y GTHN

= 6, 55 se pueden calcular los ĺımites de KCRU para

ambas aplicaciones. Por lo que queda:

DIPOLO

ParaωCRU = ωTH ,
0, 474

137
> KCRUD

>
0, 474

137 · 3, 75
, Para ωCRU = ωF

(6.3.19)

O sea:

ParaωCRU = ωTH 0, 0034 > KCRUD
> 0, 0009 ParaωCRU = ωF (6.3.20)

NELLY

ParaωCRU = ωTH ,
1, 59

6, 55
> KCRUN

>
1, 59

6, 55 · 3, 75
, Para ωCRU = ωF

(6.3.21)

O sea:

ParaωCRU = ωTH , 0, 244 > KCRUD
> 0, 065, Para ωCRU = ωF (6.3.22)

Para aprovechar al máximo la etapa de potencia se elige la máxima frecuencia

de cruce para ambos diseños. O sea, ωCRU = ωTH = 942 rad/s por lo que queda:

ωCRUD
= ωCRUN

= 942 rad/s

KCRUD
= 0, 0034
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KCRUN
= 0, 244

Determinación de la transferencia
VL
IP

Determinada la transferencia de lazo cerrado tiristor TCLoopTH , la del bloque

COMTH , el valor de KTH y habiendo elegido para los dos diseños la frecuencia

de cruce ωCRU en ωTH , recordando el análisis realizado en el Caṕıtulo 5, Sección

5.3, es posible obtener la transferencia aproximada del bloque suma
VL
IP

útil para

el diseño del lazo de control interno de tensión, Ecuación (5.3.14), que se repite

por comodidad.

VL
IP
∼= R23 ·

ωAP
s
·
(

1 +
s

ωAP

)
(6.3.23)

Como en ambos diseños, DIPOLO y NELLY, se eligió, KTH = 3, 75, GTH ·KV = 1

para que, ωTH = ωCRU , resulta ωCRU = KTH · ωF = 942 rad/s. El valor de ωAP ,

entonces es:

ωAP =
KTH · ωF

(KTH ·+1)
=

ωCRU
(KTH ·+1)

=
942

(3, 75 ·+1)
= 198 rad/s (6.3.24)

Por lo que la transferencia aproximada
VL
IP

para DIPOLO resulta:

VLD

IP
∼= R23D ·

ωAPD

s
·
(

1 +
s

ωAPD

)
=

93, 85 ·
(

1 +
s

198

)
s

(6.3.25)

Operando de la misma manera, la transferencia aproximada VL
IP

para NELLY

resulta:
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VLN

IP
∼= R23N ·

ωAPN

s
·
(

1 +
s

ωAPN

)
=

314, 82 ·
(

1 +
s

198

)
s

(6.3.26)

En la Figura 6.12 se representa la intersección entre R23D ·GINY con la carac-

teŕıstica monotónica CONV = KCRUD
· COMTH ·KTH ·GTHD

·GF para el caso

del DIPOLO y en la Figura 6.13 la caracteŕıstica total resultante del bloque
VL
IP

.

wCRU

w

KCRU=0,0034

R23.GINY

KCRU.KTH.GTH

sTF

KTH=3,75
GTH=137

wF=2.p.40DIPOLO

R23

R23=0,474

Figura 6.12: Bode de verificación del cruce de transferencias para la alimentación DIPOLO.

w

wCRU

+20db/dec-

VL

IP

wAP=198

R23=0,474

APROX

Figura 6.13: Diagrama de Bode de la transferencia
VL
IP

resultante para el caso DIPOLO.
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En la Figura 6.14 se representa la intersección entre R23N · GINY con la ca-

racteŕıstica monotónica CONV = KCRUN
· COMTH ·KTHN

·GTHN
·GF para el

caso de la alimentación NELLY y en la Figura 6.15 la caracteŕıstica total resul-

tante del bloque
VL
IP

.

wCRU

w

KCRU=0,244

R23.GINY

KCRU.KTH.GTH

sTF

KTH=3,75
GTH=6,55

wF=2.p.40NELLY

R23

R23=1,59

Figura 6.14: Bode de verificación del cruce de transferencias para la alimentación NELLY.

wCRU

+20db/dec-

VL

IP

wAP=198

R23=1,59

APROX

w

Figura 6.15: Diagrama de Bode de la transferencia
VL
IP

resultante para el caso NELLY.

Como se observa ambas transferencias aproximadas tienen las mismas carac-

teŕısticas de frecuencia y fase difiriendo una de otra en la constante R23.
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Obtenida la transferencia del Filtro Activo Hibrido
VL
IP

, es posible realizar el

diseño del compensador GV del lazo de Tensión.

Determinación de GV

El bloque GP representativo del amplificador de potencia del Filtro Activo,

GP , se asumirá como una ganancia con un polo simple en ωP , Ecuación (6.3.27),

GP =
KP

(1 + s · TP )
(6.3.27)

Conocidas las transferencias constitutivas del lazo tensión solo resta calcular el

compensador, GV , teniendo en cuenta que la ganancia de lazo abierto TOLoopV del

lazo de tensión interno debe cumplir con la condición:

TOLoopV =
ωVNEC

s
= GV ·GP ·

VL
IP
·KV (6.3.28)

Reemplazando GP y
VL
IP

se puede determinar el compensador GV para ambos

diseños, resultando:

GV =
ωVNEC

R23 · ωAP ·KP ·KV

·

(
1 +

s

ωP

)
(

1 +
s

ωAP

) (6.3.29)

La función de transferencia de lazo cerrado TCLoopV resulta en consecuencia:

TCLoopV ∼=
1

KV ·
(

s
ωVNEC

+ 1
) (6.3.30)

Donde ωVNEC
es la frecuencia necesaria para a cumplir las especificaciones de

variación relativa Mt en la corriente IL de salida.
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En este caso, el amplificador del filtro activo esta compuesto por un amplifica-

dor de transconductancia GP que tiene un polo simple en ωP = 104 rad/s y una

ganancia de 16 A/V para el caso DIPOLO y un polo simple en ωP = 104 rad/s

y una ganancia de 1 A/V para el caso NELLY. Por lo anterior, para el caso

DIPOLO se tiene:

GPD
=

KPD

(1 + s · TP )
=

16

(1 + s · 0, 001)
(6.3.31)

y para el caso de NELLY:

GPN
=

KPN

(1 + s · TPN
)

=
1

(1 + s · 0, 001)
(6.3.32)

Recordando los valores particulares correspondientes a DIPOLO, tenemos:

KVD = 0, 0073

R23D = 0, 474Ohm

KPD
= 16

ωPD
= 104 rad/s

ωAP = 198 rad/s

ωVNECD
= 28,260 rad/s

Resulta el compensador, GV , para DIPOLO:

GVD =
ωVD

R23D · ωAP ·KPD
·KVD

·

(
1 +

s

ωPD

)
(

1 +
s

ωAP

) = 2578 ·

(
1 +

s

104

)
(

1 +
s

198

) (6.3.33)
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Y la TCLoopVD , resulta:

TCLoopVD
∼=

1

KVD ·
(

s
ωVNECD

+ 1

) =
137

(s · 4,10−6 + 1)
(6.3.34)

En la Figura 6.16, se encuentran representados los diagramas de Bode de GV ,

TOLoopV , TCLoopV , GP y
VL
IP

para el caso DIPOLO.

V /IL P

GP

GV

TCLoopV

TOLoopV

V
AP

P

KV

1

TOLoopV

Figura 6.16: Diagrama de Bode de la transferencia GV resultante para el caso DIPOLO .

Recordando los valores particulares correspondientes a NELLY, tenemos:

KVN = 0, 153

R23N = 1, 75Ohm

KPN
= 1

ωPN
= 104 rad/s

ωAP = 198 rad/s

ωVDmin
= 254 · 340 rad/s
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Resulta el compensador, GV , para NELLY:

GVN =
ωVNmin

R23N · ωAP ·KPN
·KVN

·

(
1 +

s

ωPN

)
(

1 +
s

ωAP

) = 5280 ·

(
1 +

s

104

)
(

1 +
s

198

) (6.3.35)

Y la TCLoopVN , resulta:

TCLoopVN
∼=

1

KVN ·
(

s
ωVNECN

+ 1

) =
6, 55

(s · 4,10−6 + 1)
(6.3.36)

En la Figura 6.17, se encuentran representados los diagramas de Bode de GV ,

TOLoopV , TCLoopV , GP y
VL
IP

para el caso NELLY.

V /IL P

GP

GV

TCLoopV

TOLoopV

V
AP

P

KV

1

TOLoopV

Figura 6.17: Diagrama de Bode de la transferencia GV resultante para el caso NELLY .

6.4. Resumen de los valores calculados

A continuación se resumen la totalidad de los valores calculados, tanto para

la alimentacion DIPOLO como para la NELLY.
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6.4.1. Valores de diseño

RESUMIENDO, en la tabla 6.2 se volcaron todos los valores de diseño para

las dos alimentaciones DIPOLO y NELLY:

Parámetro DIPOLO NELLY

VF VFD
= 507V ef VFN

= 24, 00Vef

VN VND
= 293Vef VNN

= 13, 85Vef

αmin αminD
= 30◦ αminN

= 15◦

αmax αmaxD = 49, 2◦ αmaxN = 39, 3◦

ED EDD
= 1185V EDN

= 63, 29V

ED0 ED0D = 1368V ED0N = 65, 52V

γ γD = 0, 39 γN = 0, 33

Epp EppD = 577V EppN = 23V

VLrpp
VLrppD

= 30, 0V VLrppN
= 1, 20V

VLrp VLrpD = 20, 67V VLrpN = 0, 93V
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Parámetro DIPOLO NELLY

ILrpp ILrppD = 0, 01A ILrppN = 0, 00084A

VL � VL �D = 16, 1V VL �N = 0, 79V

∆VLMAX
∆VLMAXD

= 68, 77V ∆VLMAXN
= 2, 2V

IPMAX
IPMAXD

= 145A IPMAXN
= 1, 38A

fVNEC
fVNECD

= 4 · 500Hz fVNECN
= 40 · 500Hz

ωVDmin
ωVDmin

= 28 · 260 rad/s ωVNmin
= 254 · 340 rad/s

GTH GTHD
= 137 GTHN

= 6, 55

KV KVD =
1

137
= 0, 0073 KVN =

1

6, 55
= 0, 153

Tabla 6.2: Valores de diseño resultantes para las dos fuentes, DIPOLO y NELLY.

6.4.2. Valores adoptados para el Filtro Pasivo

Resumiendo, en la tabla 6.3 se muestran los valores de los componentes del

Filtro Pasivo adoptados para DIPOLO y NELLY :
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Parámetro DIPOLO NELLY

LF LFD
= 2 · 10−3Hy LFN

= 6, 8 · 10−3Hy

CF CFD
= 7, 52 · 10−3 Farad CFN

= 2, 2 · 10−3 Farad

RT RTD = 0, 522Ohm RTN = 1, 75Ohm

R1 R1D = 0, 0474Ohm R1N = 0, 159Ohm

R23 R23D = 0, 474Ohm R23N = 1, 59Ohm

Tabla 6.3: Valores de diseño filtro pasivo resultantes para las dos fuentes, DIPOLO y NELLY.

6.4.3. Valores adoptado para los controladores y constan-

tes de los lazos

Resumiendo, en la tabla 6.4 se muestran los valores de las transferencias de

los controladores, las contantes y las transferencias de lazo cerrado adoptados en

los lazos, para DIPOLO y NELLY :
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Parámetro DIPOLO NELLY

KCRU KCRUD
= 0, 0034 KCRUN

= 0, 244

ωAP ωAPD
= 198 rad/s ωAPN

= 198 rad/s

ωP ωPD
= 1 · 104 rad/s ωPN

= 1 · 104 rad/s

KP KPD
= 16 KPN

= 1

ωCRU ωCRUD
= 942 rad/s ωCRUN

= 942 rad/s

GI GID = 4, 9 ·
(
s · 0, 6 + 1

s

)
GIN = 5, 8 ·

(
s · 0, 18 + 1

s

)

GP GPD
=

16

(s · 10−4 + 1)
GPN

=
1

(s · 10−4 + 1)

TCLoopTH TCLoopTHD
=

108

(s · 8, 4 · 10−4 + 1)
TCLoopTHN

=
5, 13

(s · 8, 4 · 10−4 + 1)

VL
IP

VLD

IP
=

93, 85 ·
(

1 +
s

198

)
s

VLN

IP
=

314, 82 ·
(

1 +
s

198

)
s

GV GVD = 2578 ·

(
1 +

s

104

)
(

1 +
s

198

) GVN = 5280 ·

(
1 +

s

104

)
(

1 +
s

198

)

Tabla 6.4: Valores de diseño de las constantes y trasferencias de los contoladores para las dos
fuentes, DIPOLO y NELLY.
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6.5. Simulaciones

Completados los diseños de las fuentes DIPOLO y NELLY, a los efectos de

comprobar el funcionamiento global, se realizaron las simulaciones en MathLab-

Simulink. Si bien se han simulado y verificado ambas variantes, en este caṕıtulo

solo se presentarán las simulaciones de la variante DIPOLO en las versiones doble

lazo con Filtro Activo Hı́brido y doble lazo sin Filtro Activo Hı́brido.

6.6. Diagramas bloque

En la Figura 6.18, se muestra el circuito completo implementado en Simulink,

de la alimentación en la versión doble lazo con Filtro Activo Hı́brido y en la Fi-

gura 6.19, el circuito completo en la versión doble lazo sin Filtro Activo. Estas

dos versiones son comunes para las variantes, DIPOLO y NELLY. Para tener

en cuenta, las diferencias de estas variantes, se generaron para todas las simula-

ciones, dos archivos, Datos Dipolo.m y Datos Nelly.m, con los datos particulares

obtenidos de las especificaciones de cada prototipo y los valores resultantes del

diseño. Estos se encuentran documentados en el Apéndice A
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Figura 6.18: Diagrama Bloque completo para la simulación de la versión doble lazo con Filtro
Activo Hı́brido para DIPOLO y NELLY.
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Figura 6.19: Diagrama Bloque completo para la simulación de la versión doble lazo sin Filtro
Activo Hı́brido para DIPOLO y NELLY.
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En estas figuras se observan los bloques principales: el generador de la corrien-

te de referencia Iref , el controlador del lazo externo de corriente GI , el controlador

del lazo interno de tensión GV , la transferencia tensión-corriente del filtro acti-

vo GP el bloque de potencia y carga Thyristor + Carga + Filtro, aśı como las

ganancias de realimentación de corriente y tensión KI y KV , respectivamente.

A su vez el bloque Thyristor +Carga + FILTRO, contempla al convertidor a

tiristores, al lazo interno auxiliar de regulación de la tensión de salida, LazoT iristor,

el Puente de tiristores, TGC+Puente, la fuente de alimentación trifásica, Fuente

trifásica, el filtro más la carga, Filtro Carga y el sistema de control de disparo,

TGC. En el Apéndice A se muestra en detalle los bloques internos de esta etapa.

Las llaves (Switch) presentes en ambos esquemas están para producir la se-

cuencia de arranque, tal como ha sido especificado en la Sección 6.1. Estas co-

nectan secuencialmente, durante el arranque, los distintos lazos y las referencias

necesarias para cumplir con las condiciones iniciales en cada transición a fin de

evitar transitorios indeseados en los cambios.

6.6.1. Lazos de control

Los bloques de control GI , GV , GP y COMTH representan las funciones de

transferencia en la variable compleja s, las cuales reproducen las ecuaciones gene-

rales deducidas oportunamente en los Caṕıtulos, 4 y 5. Los detalles de cada uno

de los bloques antes enunciados se pueden ver en el Apéndice A.

6.6.2. Lazo tiristor

El circuito representativo del Lazo tiristor para la simulaciones, se muestra en

la Figura 6.20.
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Figura 6.20: Bloque de simulación para el Lazo Tiristor

Como sub-bloque de este lazo se encuentra la etapa de potencia. Se observa

además, el Bloque COMTH en serie con la constante KCRU ·KP y el bloque de

realimentación KV . El Switch1, se utiliza para mantener a este en lazo desconec-

tado de los lazos de tensión y corriente principales, hasta que en la secuencia de

arranque se hallan alcanzado el 10 % de la ILNOM
.

6.6.3. Etapa de potencia

La etapa de potencia está constituida por el bloque TGC + Puente. Se com-

pone del generador trifásico, un puente de tiristores de 12 pulsos y el generador

de pulsos de disparo TGC, como se observa en la Figura 6.21.
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Figura 6.21: Bloque: TGC + Puente. Sistema de disparo de tiristores TGC y convertidor de
12 pulsos.

El bloque de disparo, TGC, genera la secuencia de pulsos de disparo para los

tiristores, a partir del ángulo de referencia, α. Dicho bloque, el cual fue realizado

mediante el programa MATLAB (TGC control02.m) que permite generar una

sola rampa lineal sincronizada con la ĺınea eléctrica, la cual disminuye su valor

en 2π
p

cada vez que se produce un disparo [46]. El disparo de los tiristores se

produce cuando la señal de control α es igual a la señal rampa.Los detalles de

este programa se muestran en el Apéndice A.

El bloque de corrección del ángulo de disparo (lin FWD), se implementó me-

diante el archivo lin FWD.m, el cual se presenta en el Apéndice A. La función

de este bloque es linealizar la transferencia del convertidor mediante la función

arco coseno, logrando una relación lineal entre la entrada del bloque, Vα, y la

tensión media de salida ED0.

El bloque Fuente trifásica provee 6 señales defasadas 60◦ que conforman las 2

ternas trifásicas que alimentan al puente de tiristores. Esta etapa fue implemen-

tada utilizando dos bloques estandar de SimPower, Three-Phase Programmable
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Voltage Surce, cuyo detalle se muestra en la Figura 6.22.
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Figura 6.22: Detalle de la implementación de la Fuente trifásica.

El rectificador a tiristores se compone de dos puentes de 6 pulsos, bloquesUniversal

Bridge, conectados en serie que alimenta al Filtro Pasivo y carga, Figura 6.23.
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Figura 6.23: Diagrama de simulación puente de p = 12 pulsos.
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6.6.4. Filtro Carga

El bloque Filtro Carga, representado en la Figura 6.24, muestra la intercon-

nection de la carga con el Filtro Pasivo LCR y el circuito de inyección del Filtro

Activo.
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Figura 6.24: Bloque: Filtro carga. Filtro LCR y carga inductiva, sin Filtro Hı́brido.

La carga está representada LL y RL los cuales corresponden al inductor y

resistencia de carga, respectivamente. El Filtro Pasivo está representada por el

inductor LF , el capacitor CF y la resistencia RL.

En en la version, doble lazo con Filtro Activo Hı́brido, en el nodo ente R1 y R2

se inyecta, por intermedio de un generador de corriente de potencia, la corriente

IP , proveniente del Filtro Activo, tal como se ve en la Figura 6.25.
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Figura 6.25: Bloque: Filtro carga. Filtro LCR y carga inductiva, con Filtro Hı́brido.

En ambos bloques se incluyeron el diodo de rueda libre y los sensores de

tensión y corriente de la biblioteca SimPower, necesarios para compatibilizar los

diferentes entornos de simulación.

6.7. Resultados de simulaciones

A continuación se presentan los resultados de las simulaciones del sistema de

control de corriente desarrollado.

Se presentan las respuestas de las variables de interés: IL, VL, VTH , εI , IP y

VR23 , en el peor caso, frente a ripple y perturbación por variación de tensión de

red.

6.7.1. Secuencia de arranque y seguimiento de la referen-

cia

La corriente de referencia aplicada se muestra en la Figura 6.26.
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Figura 6.26: Tensión de referencia de Corriente VREF I
a la entrada del lazo de corriente.

Se muestran además en la Figura 6.26, las referencias del lazo Tiristor (verde)

y la del Lazo Tensión (naranja), necesarias para la secuencia de arranque.

En la Figura 6.27 se muestran, además de la corriente de referencia IREF =

VREF I
/KI , la corriente de salida IL, y la tensión de salida VL, para las dos casos,

con y sin Filtro Activo Hı́brido.
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Figura 6.27: Corriente de Salida IL y tensión VL como resultado de la referencia VREFI
para

los casos de doble lazo con y sin Filtro Activo Hı́brido.

De esta Figura 6.27 se observa a simple vista la mejora en la tensión VL, con

HAF , respecto a la sin HAF . Para cuantificar estas mejoras es necesario analizar

con más detalle, el peor caso de las variables de interés. Para ello se introducen

perturbaciones en la tensión de alimentación del +7 % de la tensión nominal en el

momento que se arriba con la referencia de corriente al valor máximo 30 s, para
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sumar efectos. Luego de 1 s, se disminuye la referencia en forma de escalón hasta

arribar al valor mı́nimo de tensión de alimentación, es decir hasta un −7 % del

valor nominal. Esta misma secuencia se repite a los 39 s, con medio segundo de

duración, entonces a los 39, 5 s otra vez a la tensión nominal. En la Figura 6.28

se muestra la perturbación producida en la ĺınea en el rango de 30 s a 39, 5 s.
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Figura 6.28: Detalle de la tensión de alimentación convertidor,
√

2 · VF , entre 30 s y 39, 5 s.

6.7.2. Tensión a salida del convertidor VTH

En la Figura 6.29 se muestra la tensión VTH a la salida del puente convertidor,

en ella se ven reflejadas las perturbaciones en la tensión de alimentación, en la

zona de los 30 s a 31 s y en la zona de 39 s a 39, 5 s. Se pueden apreciar también



Caṕıtulo 6. Resultados 205

los cambios en la tensión de salida del puente frente a los cambios de la referencia.

Hasta aproximadamente 15 s, la baja corriente de salida fuerza ángulos de disparo

superiores a αLIM con lo que, el convertidor funciona en modo, diodo de rueda

libre. Obsérvese que la tensión de salida en su mı́nimo no desciende de 0V .
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Figura 6.29: Simulación de la tensión de salida del convertidor VTH .

En la Figura 6.30 se muestra en detalle la tensión de ripple a la salida del

puente VTH , bajo las condiciones de corriente nominal ILNOM
y máxima tensión

de red. En esta figura se observa claramente la caracteŕıstica diente de sierra de

la tensión de ripple.
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El valor pico a pico del ripple Epp, antes del transitorio con la tensión de

alimentación nominal, resulta igual a 410V

El valor pico a pico del ripple Epp, después del transitorio con tensión de

alimentación máxima, resulta igual a 560V

Estos valores coinciden con lo calculado.
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600

700
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1300

t[s]

VTH

Figura 6.30: Detalle de la tensión de salida del convertidor VTH , alrededor de 39 s .

6.7.3. Tensión en la carga VL

En la Figura 6.31, se muestra el resultado de las simulaciones de la tensión

en la carga VL, SIN HAF y CON HAF . Para ambos casos el valor medio de la

tensión de salida resulta, ED = RL · ILNOM
= 950V .
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Figura 6.31: Tensión de ripple sobre la carga con IL = ILNOM
, SIN HAF y CON HAF .

Caso SIN HAF

En este caso se observa que:

La caracteŕıstica cuadrática del ripple y la relación de amplitudes respecto del

valor medio de,
1

3
y

2

3
de su valor pico a pico.

La máxima variación de tensión resulta de ∆VLMAX
= 62V .

Antes de la perturbación aplicada a los 30 s, con ILNOM
y tensión de alimen-

tación nominal, el valor del ripple pico a pico resulta de VLrpp
= 23V

Luego de la perturbación, con ILNOM
y tensión de alimentación máxima re-

sulta, VLrpp
= 31V .

Caso CON HAF

En este caso se observa que:

Antes de la perturbación con ILNOM
y tensión de alimentación nominal, el

valor del ripple pico a pico es de VLrpp
= 3, 3V



208 Caṕıtulo 6. Resultados

Luego de la de la perturbación, con ILNOM
y tensión de alimentación máxima

se, VLrpp
= 4, 5V .

La máxima variación de tensión resulta de ∆VLMAX
= 6, 2V .

En consecuencia, se ha obtenido una mejora en la reducción del ripple de casi

7 veces y en la reducción de la perturbación de 10 veces.

Los resultados están dentro de los valores calculados.

6.7.4. Corriente de salida IL

En la Figura 6.32, se muestra la comparación de la corriente de salida en la

zona de 39 s donde se observa el ripple de corriente y el efecto de la perturbación

de tensión de alimentación.
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714.7025

38.995 39 39.005 39.01 39.015 39.02

SIN HF
CON HF

t[s]t[s]

ILIL

Figura 6.32: Comparación de la corriente de salida IL , SIN HAF respecto a CON HAF.

Mirando las escalas podemos concluir que:
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Caso SIN HAF

La variación de corriente pico a pico en la perturbación resultó ILrpp
=

0, 07A. El valor relativo a su valor nominal en ppm, resulta en consecuencia

de 98 ppm no cumpliendo las especificaciones como previsto.

La corriente de ripple en estado permanente tiene la forma semi-sinusoidal

con preponderancia de primera armónica como previsto.

El valor pico a pico de ripple es de ILrpp
= 0, 01A, que relativo a su valor

nominal y expresado en ppm resulta de 14 ppm, no cumpliendo tampoco lo

especificado, en total coincidencia con lo predicho en esta tesis.

Caso CON HAF

La variación de corriente pico a pico en la perturbación resultó ILrpp
=

0, 0035A. El valor relativo a su valor nominal en ppm, resulta en conse-

cuencia de 4 ppm cumpliendo las especificaciones como previsto.

El valor pico a pico de ripple es de ILrpp
= 0, 001A, que relativo a su valor

nominal y expresado en ppm resulta de 1, 4 ppm, cumpliendo sobradamente

lo especificado.

En consecuencia la mejora lograda en este caso resulta de 24,5 veces, es decir

más de un orden de magnitud,

6.7.5. Tensión de error de corriente εI

En la Figura 6.33, se muestra la comparación entre las tensiones de error

de corriente donde se comprueba lo dicho en la subsección anterior. Téngase en

cuenta que para referirla a la corriente de salida hay que afectar los valores por

la ganancia del lazo corriente que en este caso es de 80.
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Figura 6.33: Comparación de las tensiones de error de corriente entre el caso SIN HAF y el
caso CON HAF .

6.7.6. Corriente del filtro activo IP

En la Figura 6.34 y 6.35, se puede ver la acción de la corriente del HAF .

5 10 15 20 25 30 35 40

-100

-50

0

50

100

t[s]
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Figura 6.34: Simulación de la corriente IP del Filtro Activo.
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Se observa que el mayor valor es demandado en la perturbación aplicada en

39 s, con un valor máximo de 120A, sin embargo hay que tener en cuenta que éste

no es el caso más desfavorable. Obsérvese que la perturbación no es sincrónica

con la red y, de la Figura 6.35, se puede deducir que si la perturbación se hubiera

producido un poco antes o un poco después , el efecto simultáneo del ripple y la

perturbación habŕıan alcanzado los 140A como previsto.

38.996 38.998 39 39.002 39.004 39.006 39.008 39.01 39.012

-120

-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40
IP

t[s]

Figura 6.35: Simulación de la corriente IP del Filtro Activo.

6.7.7. Tensión sobre la resistencia de amortiguamiento Fil-

tro Pasivo VR23

La Figura 6.36 permite comparar la tensión en la resistencia del filtro pasivo

R23, en el caso CON HAF respecto al caso SIN HAF
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Figura 6.36: Tensión en la resistencia de amortiguamiento del Filtro Pasivo VR23 , SIN HAF y
CON HAF .

Del análisis de la Figura 6.37 se observa que la acción del Filtrado Activo

Hı́brido ha reducido sustancialmente la potencia disipada en la resistencia del

amortiguamiento R23, siendo ésta una mejora adicional.
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Figura 6.37: Detalle de la tensión en la resistencia de amortiguamiento del Filtro Pasivo VR23 ,
SIN HAF y CON HAF .
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Caṕıtulo 7

Conclusiones y trabajos futuros

7.1. Conclusiones

En la presente tesis se ha validado el principio de funcionamiento del sistema

de disparo digital para sistemas convertidores basados en control de fase con sin-

cronismo monofásico. Se ha obtenido un sistema compacto y de fácil realización,

además se ha diseñado un nuevo sistema de filtrado activo del tipo h́ıbrido, se ha

determinado su ecuación de transferencia y se han diseñado los lazos para cum-

plir con las especificaciones solicitadas. Este sistema de filtrado activo h́ıbrido

(HAF ), conjuntamente con los lazos de control se ha diseñado usando técnicas

de control analógico. Se han validado los diseños usando simulación realizada en

Simulink. Resumiendo el trabajo realizado, podemos enumerar:

Se realizó un análisis pormenorizado de las fuentes de corriente, y su control,

utilizadas en aceleradores de part́ıculas.

Se plantearon estrategias de control para lograr las exigentes precisiones de

corriente solicitadas en estas fuentes.

215
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Se analizaron nuevas alternativas para reducir el efecto del ripple y de las

perturbaciones en la corriente de salida.

Entre estas alternativas se estudió la de los Filtros Activos.

Se propuso, como principal aporte original de esta tesis, la aplicación de

una técnica h́ıbrida, que utiliza un filtro pasivo en conjunción con un filtro

activo para mejorar la precisión dinámica de estas fuentes.

Esta técnica , denominada Filtro Activo Hı́brido, generó las siguientes me-

joras:

• Importante reducción de los efectos de ripple y perturbaciones sobre

la corriente permitiendo una precisión sustancialmente mejorada.

• Fuerte disminución en la potencia disipada en el filtro activo frente a

las estrategias conocidas.

• Reducción casi total de la potencia disipada en el Filtro Pasivo.

Otro aporte original de la tesis consistió en el desarrollo una nueva con-

ceptualización del control total de la fuente. Este tipo de control se ha

sintetizado utilizando las técnicas de control clásico y, con apropiadas sim-

plificaciones, se ha arribado a un conjunto de ecuaciones comprensibles, que

permite realizar un excelente diseño del control de las fuentes.

Se cuantificaron los items anteriores en una fuente real del European Syn-

chrotron Facility Radiation (ESRF). Los valores obtenidos del diseño fueron

luego aplicados a una simulación completa de la fuente. Esta simulación in-

corporó el sistema de disparo de tiristores TGC con sus caracteŕısticas reales

y en consecuencia se tuvo en cuenta fielmente el funcionamiento discreto de

éstos.
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A partir de las simulaciones se obtuvieron los siguientes resultados que

corroboran lo ya mencionado

• Total coincidencia de las simulaciones con lo obtenido en el diseño.

• Reducción de dos ordenes de magnitud en la potencia del filtro activo

respecto a las técnicas tradicionales.

• Reducción de más de un orden de magnitud de los efectos de las per-

turbaciones de red en la corriente de salida.

• Reducción de un orden de magnitud en el ripple de corriente de carga.

• Cumplimiento de todas las especificaciones solicitadas en las variables

dinámicas de interés.

• Importante reducción en la potencia disipada en la resistencia del filtro

pasivo.

• Esto se logró con un Filtro Activo continuo, de ganancia KP = 16,

ancho de banda de 10 kHz y potencia del orden de los 800W . A estas

potencias es fácil obtener anchos de banda mucho mayores, por lo que

es previsible, alcanzar mejoras de al menos otro orden de magnitud en

la corriente de salida IL. Siempre manteniendo los mismos valores de

tensión y la potencia en el Filtro Activo.

• Simplicidad en la implementación.

• Alto grado de estabilidad como se observa en las simulaciones.

7.2. Trabajos futuros

En el lapso de la concreción de esta tesis, surgieron nuevas ideas para lograr

mejoras en el funcionamiento global de estas fuentes.
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Se ha diseñado un nuevo control de disparo, basado en el diseño aqúı pre-

sentado, pero que incorpora un nuevo sincronismo digital del tipo trifásico

de frecuencia de muestreo variable, referencia [47].

Se desarrollo una placa de control digital para incorporar los lazos de control

y los sistemas de adquisición para realizar el control Digital, basados en los

resultados alcanzados e incorporando el nuevo sincronismo.

Se completará la digitalización de las ecuaciones de control para realizar

los programas que se utilizarán el en un circuito impreso especialmente

diseñado que se muestra en la Figura 7.1.

Figura 7.1: Placa del nuevo Sistema de disparo TGC con el control de lazos y circuitos de
adquisición, en etapa de desarrollo.

se realizarán pruebas preliminares en el prototipo NELLY, ya construido,

que se muestra en la Figura 7.2.
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Figura 7.2: Prototipo NELLY.

Se prevee analizar las ventajas de la utilización de un Filtro Activo Pre-

regulado o un Filtro Activo conmutado. En ambos casos, con el objetivo de

mejorar aun más el rendimiento del conjunto.

Tendiendo en cuenta que el convertidor a tiristores con su circuito de dispa-

ro y linealización, no se corresponde totalmente en el real funcionamiento,
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con la aproximación utilizada. Se esta analizando la posibilidad de aumen-

tar el ancho de banda del mismo, con técnicas de control especiales, como

resultado de caracterizarlo como un circuito no lineal de funcionamiento

caótico. Los avances se muestran en la referencia [48].
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Apéndice A

Programas de MATLAB

En este apéndice se listan los programas realizados en Matlab para utilizar en

las simulaciones.

A.1. lin FWD.m

Este programa se encarga de la modificación de la señal de control de forma

de obtener la linealización de la transferencia del convertidor, siguiendo la me-

todoloǵıa descripta en el Caṕıtulo 2. La señal de entrada es u ,equivalente a la

tensión de control, V α. La salida es el ángulo de disparo α.

function out=lin_FWD(u)

% Funcion para corregir el alfa

p=12;

K_alfa =2* sin(pi/p);

V_alfa=u;

alfa =0;

V_lim=(1-sin(pi/2-2*(pi/p)))/ K_alfa;

if ((V_alfa >=0)&( V_alfa <V_lim ))

alfa=(pi/p)+asin(1-V_alfa*K_alfa ); %diode rou libre cc
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end

if ((V_alfa >= V_lim )&( V_alfa <=1))

alfa=acos(V_alfa ); %sans diode rou libre cc

end

if (V_alfa <0)

alfa=(pi/2)+( pi/p);

end

if (V_alfa >1)

alfa =0;

end

out=[alfa];

A.2. TGC control02.m

En este programa simula el sistema de disparo, TGC, produciendo la secuencia

de impulsos de disparo Si para cada conjuntos de tiristores THi, en sincronismo

con la frecuencia de red fL, atrasados en un ángulo αi, respecto del punto de

conmutación natural φi, función de una tensión de control Vα, siguiendo con la

filosofia propuesta en el Caṕıtulo 3.
function [sys ,x0,str ,ts] = fun(t,x,u,flag)

%SFUNTMPL General M-file S-function template

% With M-file S-functions , you can define you own ordinary differential

% equations (ODEs), discrete system equations , and/or just about

% any type of algorithm to be used within a Simulink block diagram.

%

% The general form of an M-File S-function syntax is:

% [SYS ,X0,STR ,TS] = SFUNC(T,X,U,FLAG ,P1 ,...,Pn)

%

% What is returned by SFUNC at a given point in time , T, depends on the

% value of the FLAG , the current state vector , X, and the current

% input vector , U.

%

% FLAG RESULT DESCRIPTION
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% ----- ------ --------------------------------------------

% 0 [SIZES ,X0,STR ,TS] Initialization , return system sizes in SYS ,

% initial state in X0, state ordering strings

% in STR , and sample times in TS.

% 1 DX Return continuous state derivatives in SYS.

% 2 DS Update discrete states SYS = X(n+1)

% 3 Y Return outputs in SYS.

% 4 TNEXT Return next time hit for variable step sample

% time in SYS.

% 5 Reserved for future (root finding ).

% 9 [] Termination , perform any cleanup SYS =[].

%

%

% The state vectors , X and X0 consists of continuous states followed

% by discrete states.

%

% Optional parameters , P1 ,...,Pn can be provided to the S-function and

% used during any FLAG operation.

%

% When SFUNC is called with FLAG = 0, the following information

% should be returned:

%

% SYS (1) = Number of continuous states.

% SYS (2) = Number of discrete states.

% SYS (3) = Number of outputs.

% SYS (4) = Number of inputs.

% Any of the first four elements in SYS can be specified

% as -1 indicating that they are dynamically sized. The

% actual length for all other flags will be equal to the

% length of the input , U.

% SYS (5) = Reserved for root finding. Must be zero.

% SYS (6) = Direct feedthrough flag (1=yes , 0=no). The s-function

% has direct feedthrough if U is used during the FLAG=3

% call. Setting this to 0 is akin to making a promise that

% U will not be used during FLAG =3. If you break the promise

% then unpredictable results will occur.

% SYS (7) = Number of sample times. This is the number of rows in TS.

%

%

% X0 = Initial state conditions or [] if no states.
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%

% STR = State ordering strings which is generally specified as [].

%

% TS = An m-by -2 matrix containing the sample time

% (period , offset) information. Where m = number of sample

% times. The ordering of the sample times must be:

%

% TS = [0 0, : Continuous sample time.

% 0 1, : Continuous , but fixed in minor step

% sample time.

% PERIOD OFFSET , : Discrete sample time where

% PERIOD > 0 & OFFSET < PERIOD.

% -2 0]; : Variable step discrete sample time

% were FLAG=4 is used to get time of

% next hit.

%

% There can be more than one sample time providing

% they are ordered such that they are monotonically

% increasing. Only the needed sample times should be

% specified in TS. When specifying than one

% sample time , you must check for sample hits explicitly by

% seeing if

% abs(round((T-OFFSET )/ PERIOD) - (T-OFFSET )/ PERIOD)

% is within a specified tolerance , generally 1e-8. This

% tolerance is dependent upon your model ’s sampling times

% and simulation time.

%

% You can also specify that the sample time of the S-function

% is inherited from the driving block. For functions which

% change during minor steps , this is done by

% specifying SYS(7) = 1 and TS = [-1 0]. For functions which

% are held during minor steps , this is done by specifying

% SYS(7) = 1 and TS = [-1 0].

% Copyright (c) 1990 -97 by The MathWorks , Inc.

% $Revision: 1.9 $

%

% The following outlines the general structure of an S-function.

%
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switch flag ,

%% % % % % % % % % % % % % % % % %

% Initialization %

%% % % % % % % % % % % % % % % % %

case 0,

[sys ,x0,str ,ts]=pepe(t,x,u);

%% % % % % % % % % % % % % %

% Derivatives %

%% % % % % % % % % % % % % %

case 1,

sys=mdlDerivatives(t,x,u);

%% % % % % % % % %

% Update %

%% % % % % % % % %

case 2,

sys=mdlUpdate(t,x,u);

%% % % % % % % % % %

% Outputs %

%% % % % % % % % % %

case 3,

sys=mdlOutputs(t,x,u);

%% % % % % % % % % % % % % % % % % % % % % %

% GetTimeOfNextVarHit %

%% % % % % % % % % % % % % % % % % % % % % %

case 4,

sys=mdlGetTimeOfNextVarHit(t,x,u);

%% % % % % % % % % % % %

% Terminate %

%% % % % % % % % % % % %

case 9,
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sys=mdlTerminate(t,x,u);

%% % % % % % % % % % % % % % % % % % %

% Unexpected flags %

%% % % % % % % % % % % % % % % % % % %

otherwise

error([’Unhandled flag = ’,num2str(flag )]);

end

% end sfuntmpl

%

%=============================================================================

% mdlInitializeSizes

% Return the sizes , initial conditions , and sample times for the S-function.

%=============================================================================

%

function [sys ,x0,str ,ts]=pepe(t,x,u)

%function [sys ,x0,str ,ts]= mdlInitializeSizes

% call simsizes for a sizes structure , fill it in and convert it to a

% sizes array.

%

% Note that in this example , the values are hard coded. This is not a

% recommended practice as the characteristics of the block are typically

% defined by the S-function parameters.

%

sizes = simsizes;

sizes.NumContStates = 0;

sizes.NumDiscStates = 4;

sizes.NumOutputs = 13;

sizes.NumInputs = 2;

sizes.DirFeedthrough = 0;

sizes.NumSampleTimes = 1; % at least one sample time is needed

sys = simsizes(sizes);

sys (7)=1;

%
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% initialize the initial conditions

%

x0 = [0 0 11 0];

%

% str is always an empty matrix

%

str = [];

%

% initialize the array of sample times

%

ts = [-1 0] ;

% end mdlInitializeSizes

%

%=============================================================================

% mdlDerivatives

% Return the derivatives for the continuous states.

%=============================================================================

%

function sys=mdlDerivatives(t,x,u)

sys =[];

% end mdlDerivatives

%

%=============================================================================

% mdlUpdate

% Handle discrete state updates , sample time hits , and major time step

% requirements.
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%=============================================================================

%

function sys=mdlUpdate(t,x,u)

inc=isequal(x(2) ,0)& isequal(u(1) ,1)&~ isequal(t,0);

%inc=isequal(u(1) >0 ,1)&~ isequal(t,0);

if ((u(2) >0))

inc =1;

end

x(1)=x(1)+(20e-3*inc /12);

x(2)=u(1);

% direcciono los tiristores

x(3)=x(3)+ inc;

if x(3) >12

x(3)=1;

end

% guardo el instante de muestreo para poder dar el ancho de pulso

if isequal(inc ,1)

x(4)=t;

end

sys=[x];

% end mdlUpdate

%

%=============================================================================

% mdlOutputs

% Return the block outputs.

%=============================================================================
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%

function sys=mdlOutputs(t,x,u)

on=(t < x(4)+100e-6)&~ isequal(x(1) ,0);

y(1)=(x(3)==1)* on;

y(2)=(x(3)==3)* on;

y(3)=(x(3)==5)* on;

y(4)=(x(3)==7)* on;

y(5)=(x(3)==9)* on;

y(6)=(x(3)==11)* on;

y(7)=(x(3)==2)* on;

y(8)=(x(3)==4)* on;

y(9)=(x(3)==6)* on;

y(10)=(x(3)==8)* on;

y(11)=(x(3)==10)* on;

y(12)=(x(3)==12)* on;

y(13)=t-x(1);

sys = y;

% end mdlOutputs

%

%=============================================================================

% mdlGetTimeOfNextVarHit

% Return the time of the next hit for this block. Note that the result is

% absolute time. Note that this function is only used when you specify a

% variable discrete -time sample time [-2 0] in the sample time array in

% mdlInitializeSizes.

%=============================================================================

%

function sys=mdlGetTimeOfNextVarHit(t,x,u)



238 Apéndice A. Programas de MATLAB

% end mdlGetTimeOfNextVarHit

%

%=============================================================================

% mdlTerminate

% Perform any end of simulation tasks.

%=============================================================================

%

function sys=mdlTerminate(t,x,u)

sys = [];

% end mdlTerminate

A.3. Datos DIPOLO.m

El siguiente archivo contiene los datos particulares para la simulación de la

alimentación, DIPOLO, surgidos de las especificaciones generales, y de los re-

sultados del diseño realizado en el Caṕıtulo 6.
clear all;

clc;

R1 =0.0474;

R2 =0.471;

R3 =0.003;

RT=R1+R2+R3;

R23=R2+R3;

WI =6.28*1;

KTH =3.75;

WCRU =6.28*150;

WAP=WCRU/(KTH +1);

KP=16;

WP =10000;

WVN =28300;

LF=2e-3;

CF=7.52e-3;

LL=0.8;
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RL =1.33;

WF =6.28*40;

KV =1/137;

KI =1/80;

fTH =150;

WTH =6.28* fTH;

WL=RL/LL;

p=12;

KPS=1,2*KTH/(KTH +1);

VpA =(507)*(2/3)^0.5;

Vrms_ph2ph =(VpA /(2^0.5))*(3)^0.5;

% La tension maxima instantanea de salida en un puente de 12 pulsos , Emax ,

% es:

Emax =((2+(3)^0.5)^0.5)*(3^0.5)* VpA;

% La tension maxima MEDIA de salida en un puente de 12 pulsos , Edo ,

% es:

Edo=Emax*(p/pi)*sin(pi/p);

A.4. Datos NELLY.m

El siguiente archivo contiene los datos particulares para la simulación de la

alimentación, DIPOLO, surgidos de las especificaciones generales, y de los re-

sultados del diseño realizado en el Caṕıtulo 6.

clear all;

clc;

R1 =0.159;

R2 =1.58;

R3 =0.01;

RT=R1+R2+R3;

R23=R2+R3;

WI =6.28*1;

KTH =3.75;
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WCRU =6.28*150;

WAP=WCRU/(KTH +1);

KP=1;

WP =10000;

WVN =254500;

LF=6.8e-3;

CF=2.2e-3;

LL =0.44;

RL =2.38;

WF =6.28*40;

KV =1/6.5;

KI =1/2.5;

fTH =150;

WTH =6.28* fTH;

WL=RL/LL;

p=12;

KPS=1,2*KTH/(KTH +1);

VpA =(507)*(2/3)^0.5;

Vrms_ph2ph =(VpA /(2^0.5))*(3)^0.5;

% La tension maxima instantanea de salida en un puente de 12 pulsos , Emax ,

% es:

Emax =((2+(3)^0.5)^0.5)*(3^0.5)* VpA;

% La tension maxima MEDIA de salida en un puente de 12 pulsos , Edo ,

% es:

Edo=Emax*(p/pi)*sin(pi/p);

A.5. Figuras de simulación para la fuente con

HAF

A continuación se presentan las figuras con los bloques Simulink para el caso

de control doble lazo CON HAF .
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A.5.1. Diagrama general
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Figura A.1: Diagrama Bloque de simulacion en Simulink para el montaje con Filtro Activo.
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A.5.2. Bloque controlador de lazo corriente, GI

Este bloque es común en ambas variantes.

VI

1

TPIC1
BT1

GI

[(1/wL)s+1]

KI.s
wI.KV.RL

SETpointGV

2

I

1

e

KPS

Figura A.2: Detalle del bloque controlador GI .

A.5.3. Bloque controlador de lazo tensión, GV

VV

1

GV

(R23.wAP.KV.KP)
(1/wP)s+1
(1/wAP)s+1

eV

1
wVN

Figura A.3: Detalle del bloque controlador del lazo tensión GV , con HAF .

A.5.4. Bloque Tiristor + Carga + Filtro

En la Figura A.14, se muestra el bloque tal cual se encuentra en el diagrama

bloque general, a continuación se presentan los distintos sub-bloques en orden

jerárquico.
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SETPOINT

4
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VL
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Tiristor+Carga+Filtro

IP

IP1

VL

VR23

SETpoint GV1IP1
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VR23

IL

2IL

Figura A.4: Bloque Representativo del Filtro Activo Hı́brido.

A.5.5. Lazo tiristor

Como se observa en la Figura A.15 este Lazo contiene además de los bloques

ya descritos, el sub diagrama denominado TGC + Puente.
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Figura A.5: Diagrama Bloque del Lazo Tiristor.
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A.5.6. Bloque TGC + Puente
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Figura A.6: Bloque: TGC + Puente. Sistema de disparo de tiristores TGC y convertidor de 12
pulsos.

A.5.7. Bloque Fuente trifásica
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Figura A.7: Fuente trifásica.
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A.5.8. Bloque TGC
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Figura A.8: Diagrama de simulación del TGC con el detalle de direccionamiento de pulsos.
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A.5.9. Bloque Puente de 12 pulsos
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Figura A.9: Diagrama de simulación puente de 12 p en montaje serie.

A.5.10. Bloque Filtro-Carga
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Figura A.10: Diagrama de simulación de la Carga más el Filtro Pasivo con inyección de corriente
IP .

A.6. Figuras de simulación para la fuente sin

HAF

Esta figura representa el diagrama block de la simulación sin HAF
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A.6.1. Diagrama general
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Figura A.11: Diagrama Bloque General del control de la alimentación de doble lazo sin HAF
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A.6.2. Bloque controlador de lazo corriente, GI

Este bloque es común en ambas variantes.
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Figura A.12: Detalle del bloque controlador GI .

A.6.3. Bloque controlador de lazo tensión, GV
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Figura A.13: Controlador lazo de tensión GV , sin Filtro Activo

A.6.4. Bloque Tiristor + Carga + Filtro

En la Figura A.14, se muestra el bloque tal cual se encuentra en el diagrama

bloque general, a continuación se presentan los distintos sub-bloques en orden

jerárquico.
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Figura A.14: Bloque representativo del convertidor y su carga.

A.6.5. Lazo tiristor

Como se observa en la Figura A.15 este Lazo contiene además de los bloques

ya descritos, el sub diagrama denominado TGC + Puente.
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Figura A.15: Diagrama Bloque del Lazo Tiristor.
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A.6.6. Bloque TGC + Puente
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Figura A.16: Bloque: TGC + Puente. Sistema de disparo de tiristores TGC y convertidor de
12 pulsos.
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A.6.7. Bloque TGC
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Figura A.17: Diagrama de simulación del TGC con el detalle de direccionamiento de pulsos.
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A.6.8. Bloque Fuente trifásica
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Figura A.18: Fuente trifásica.

A.6.9. Bloque Puente de 12 pulsos
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A.6.10. Bloque Filtro + Carga

LF

CF

R1

R2

R3

RL

LL

VR3

4

VR23

3

IL

2

VL

1

Conn2
2

v+
-

v+
-

v+
-

v+
-

IF

VTH

Diode1

Diode

i
+-

i + -

Conn1
1

Figura A.20: Diagrama de simulación de la Carga más el Filtro Pasivo.
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greso Argentino de Control Automático, 2010, Trabajo No 001457, 31 de agosto al 1 de

septiembre 2010, Buenos Aires, Argentina

11. A new multiple stages converter topology for high power and high precision fast pulsed
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2008, 1 al 3 de Septiembre de 2008, Buenos Aires, Argentina

15. Digital closed-loop high-speed thyristor firing system for line-commutated converters,

S. Maestri, M. Benedetti, G. Uicich, M. Funes, Power Electronics and Applications, 2007

European Conference on, 2007, pp. 1-9, ,

16. Phase-controlled line-commutated converter control in discontinuous conduction mo-

de, S. Maestri, M. Benedetti, R. Petrocelli, G. Uicich, Power Electronics and Applica-

tions, 2007 European Conference on, 2007, pp. 1-9, ,

17. Digital Synchronization Method for Three Phase Systems, R. Petrocelli, S. Maestri,
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