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Resumen

Este trabajo de Tesis tiene por objeto caracterizar el comportamiento temporal de
convertidores AC/DC conmutados por linea (LCC) mediante la aplicacion de una herramienta
matematica propia de sistemas unidimensionales con dindmica no-lineal y aplicar los resultados
obtenidos para definir condiciones de estabilidad en sistemas LCC realimentados con control
integral. Las motivaciones del presente trabajo son esencialmente dos: a).evaluar la dependencia
funcional de la estabilidad con el punto de operacidn (angulo de disparo) y b).extender el ancho de

banda del lazo de control a efectos de aumentar la velocidad de respuesta.

Para este fin, se evalian brevemente las limitaciones de uno de los modelos de planta mas
empleados y se propone luego el uso de mapas unidimensionales como una alternativa analitica

para inferir las propiedades de convergencia temporal en las variables del lazo de control.

Teniendo presente la alinealidad estdtica asociada a la relacidn entre la tension de salida
del sistema y la variable de control de entrada, se estudian tanto los casos que no incorporan

correcciéon de la misma, como aquellos orientados a linealizar la planta de extremo a extremo.

La formulacién algebraica se convalida primeramente con simulacién numérica en un

entorno NL5 de simulacién circuital y finalmente con mediciones sobre un prototipo experimental.
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Nomenclatura:

LCC Line-Commutated Converter (Convertidor conmutado por linea)
Ur Tensidn promedio (DC)de salida de un LCC
%4 Tension pico de red de un sistema p-fdsico equilibrado
p Cantidad de fases de un sistema de alimentacion de tension equilibrado
a Angulo de disparo o de inicio de conduccién de un LCC
LTI Linear Time-Invariant Systems (Sistemas Lineales Invariantes en Tiempo)
Ky (a) Ganancia de un LCC respecto del dngulo de disparo
ZOH Sistema de retencion de orden cero (Zero-order hold)
cCM Modo de conduccidn continua
TGC Thyristor Gate-Controller (Sistema deControl de Disparo de Tiristores)
PLL Phase-Locked Loop (Lazo de enganche de fase)
wy, Pulsacién (frecuencia angular) de red
Wpg Pulsacion (frecuencia angular) de ripple
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Capitulo 1: Introduccién

Capitulo 1:Introduccion

El Procesamiento Electronico de Energia Eléctrica y el tiristor

La calidad de vida de una sociedad moderna se encuentra estrechamente vinculada a la
disponibilidad y aprovechamiento de la energia eléctrica. Tanto el crecimiento productivo como el
mejoramiento del habitat implican necesariamente un aumento del consumo eléctrico, de manera
que la magnitud de este recurso resulta indisociable del desarrollo. Los procesos industriales, el
transporte, las comunicaciones y la iluminacion son ejemplos clave de aplicacion de esta forma de
energia, abastecidos por instancias de suministro muy diversas tanto por su origen como por sus
caracteristicas, tales como la generacién hidroeléctrica, térmica -en cualquiera de sus variantes-
(nuclear, geotérmica, fésil), solar fotovoltaica, edlica y mareomotriz, por citar las mas relevantes.
La necesidad de adecuar las caracteristicas de la generacion eléctrica, en términos de frecuencia,
impedancia, potencia, tension y corriente, con los requerimientos de las demandas, estimuld el
desarrollo de estrategias y metodologias orientadas a la transformacién eficiente de la energia
eléctrica, dando origen a un area especifica en la ingenieria, generalmente conocida como

Procesamiento Electrénico de Energia Eléctrica.

El Procesamiento Electrdnico de Energia Eléctrica se ocupa del disefio de sistemas de
conversion de energia, que operan en base a alteraciones morfoldgicas de circuitos, utilizando
llaves semiconductoras de potencia accionadas segin una ley de control. Retrospectivamente, el
surgimiento de esta 4rea podria situarse temporalmente en 1901, con la invencion de la valvula
rectificadora de arco de mercurio que posibilitoé la rectificacion electrénica o conversion CA-CC.
Posteriormente, la creacién de otros dispositivos valvulares de alta corriente como el thyratron
(1926) y el ignitron (1933), cuya conduccidn era iniciada por la generacion de un plasma localizado
en un tercer electrodo, aportaron crucialmente y por primera vez posibilidades de control, dando
lugar a numerosas aplicaciones fundamentalmente en traccién eléctrica (trenes y subterraneos).
Afos después, las investigaciones en tecnologia de semiconductores que hicieron posible la
invencién del transistor bipolar de juntura en 1948, produjeron secundariamente un dispositivo
biestable de cuatro capas publicado por W. Shockley en 1950 y modelado posteriormente por J.
Ebers en 1952 ( Figura 1) [ (J.J.Ebers, 1952) ], cuya conduccion era inducida por mecanismos de

avalancha.
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Capitulo 1: Introduccién

N (DIF.)  3 T s N(Dlef.I)

ENE(DIF.)

P (DIF.) P (SUBST.)

RIS AR P (SUBST)
N (SUBST,) NIy

Figura 1 Modelo circuital del interruptor p-n-p-n [1] (izq.) correspondiente al modelo metalurgico de
fabricacion (tres variantes) (der.). DZ representa el fenémeno de avalancha de las junturas p-n en inversa

Este dispositivo, a diferencia del transistor bipolar disefiado para amplificacion de
corrientes débiles, fue construido inestable y con realimentacién positiva precisamente para
operar como interruptor, evitando intencionalmente la operacion lineal. Paraddjicamente, fue
proyectado inicialmente para aplicaciones en telefonia, con el fin de sustituir los costosos relays
propensos a fallas en las centrales de comunicacion de Bell Telephone, Co.. Sin embargo, R.A.York
(General Electric) comprendio las posibilidades del agregado de un tercer electrodo (gate) para la
inyeccién de portadores, iniciando la conduccion del dispositivo a tensiones menores a la de
avalancha y creando un equivalente al thyratron pero en estado sélido [ (Holonyak, 2001) ]. El
resultado fue el surgimiento comercial del rectificador controlado de silicio (SCR) o tiristor en 1957,
un dispositivo con capacidad de conmutar corrientes fuertes, comandado mediante una corriente
débil.

Con posterioridad al SCR se crearon otros dispositivos derivados, especificamente para
aplicaciones de conmutacidon basados en inyeccidon regenerativa. Ademas del TRIAC o thyristor
simétrico desarrollado por Aldrich y Holoniak en 1958, la familia del SCR se compone
principalmente de: dispositivos con inyeccion oéptica LASCR o LTT (Light Activated SCR o Light
Triggered Thyristor), dispositivos con inyeccién de portadores por campo eléctrico SITh o FCTh
(Static Induction Thyristor o Field-Controlled Thyristor) y dispositivos que incluyen una estructura
que permite extinguir la corriente de dnodo por comando, GTO (Gate Turn-Off), MCT (MOS-
Controlled Thyristor), SGCT (Symmetrical Gate Commutated Turn Off Thyristor), IGCT (Integrated
Gate Commutated Thyristor) y el ETO (Emitter Turn-Off Thyristor).
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En la actualidad, los tiristores de silicio fabricados para corrientes de moderadas a bajas en
obleas menores a 48mm en didmetro, emplean la estructura metallrgica convencional mostrada
en la Figura 2, con un gate (compuerta) que requiere pulsos de corriente con elevada di/dt para

producir un encendido apropiado.

GATE CATODO

— METALIZACION

7, s
B0
VA A JUNTURA 2

ANODO
Figura 2. Estructura de fabricacion con gate convencional para SCR de <48mm
En los SCR de corrientes elevadas elaborados a partir de wafers de 150mm se integran
tiristores auxiliares a la estructura a efectos de reducir los requerimientos de excitacién Figura 3 .

GATE CATODO

gate finger

gate

cathode

amplifying :
v

Figura 3 . Estructura fisica de un SCR con amplificacion de gate (2 SCR auxiliares)

Finalmente y en lo referente al encapsulado, los formatos usados en aplicaciones de gran corriente

mantienen los tradicionales discos, tambien denominados hockey-pucks o press-packs (Figura 4 ).

Aplicaciones actuales de los tiristores
Las aplicaciones actuales mas relevantes para los tiristores (SCR) incluyen aquellos sistemas o
procesos que controlan grandes potencias, tipicamente superiores a 1IMVA, en los cuales la
elevada confiabilidad constituye una caracteristica absolutamente esencial por las implicancias

técnico-econdmicas resultantes de eventuales fallas.
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Figura 4 . Aspecto de un LTT (Light-Triggered Thyristor) comandado por laser (izq.) y de un SCR con disparo
eléctrico convencional en encapsulado tipo disco 150mm (der.) (Infineon)

Esta confiabilidad es inherente a la robustez de los SCR y es el resultado de tres de sus

caracteristicas:

e capacidad de operar bajo elevados regimenes de sobrecarga
e reducida caida de tensidn en estado de conduccion

e ausencia de zona activa lineal (ganancia), por ser un dispositivo biestable (llave).

Con relacion a la potencia controlada, el grafico de la Figura 5 extraido de [ (Huang, 2017) ]
muestra los limites de tensidon de avalancha y corriente maxima discriminados por tipo de

semiconductor, disponibles comercialmente durante el afio 2017.
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10000 3 | ZxV 7385A Diode
] ]
<C \ | / ABB 5SDD 65H2400 GTO
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= 6000 |Thyrister ¥ 5kV 4570A Diode
o . ABB 5STP48Y7200 1
t ABB 5SLA 3600E1703200 - 7200V 4840A
=1 9 Fuji Electric 1MB|3500VS-170"E“-—__,____ Mitsubishi FG4000GX-90DA]
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1 ABB 5SHY 35L4522 .. FT1500AU-240]
2000 ['SCT 4500V 2100A IGCT . ABB 5SHY 42L6500 KV 1500A]

€500V 1290A IGCT
Mitsubishi CM7S5S0HG-130R
————— ABB 5SNA0750G650300

STO I'mitsubishi AT
FGAD00EX-50DA NCSU ETO4045TA

0 _|2500v 1600A GTO 4500V 1390A ETO 6.5kV 750A IGBT 1
T I L T
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Voltage Rating(V)

Figura 5 . Espacio tension-corriente de operacion para dispositivos de silicio de elevada potencia (2017)
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Se observa que para el caso de los tiristores existen dispositivos capaces de conmutar
potencias superiores a los 20MVA. En cuanto a la frecuencia de conmutacion utilizada en la

conversién de potencia, la

Figura 6 en [ (Huang, 2017) ] discrimina por aplicaciones en términos de potencia vs
frecuencia de conmutacion para diferentes tecnologias. A la fecha mencionada, el dispositivo SCR
con mayor capacidad es un 55TP48Y7200 de la empresa ABB, util para el control de 4840[A] /
7200[V], es decir, de aproximadamente 34 [MVA].

Power Converter Rating Vs. Switching Frequency
Thyristors @ IGBT mSiCZVS mSiC

1.0E+10 Thyristor in HVDC [57]
1.0e+09 e IGBTE;,I]_I . 6.5kV IGBT in
Locomotive [58]
= LAEFGR LGCT [52] 1.2kV SiC
oo 1.0E+07 ETO [53] MOSFET [50]
= 10kV SiC
S 1.0E+06 4 4 w MOSFET [59]
e olh FREEDM SST
S 1.0E+05 = Gen 111
S 3 B
- 1.0e+04 z & Ly e Y [’;‘4(]: 900V SiC
= N JIOSFET [55]
1-0E+03 & 1.2kV SiC
MOSFET [56]
+ 4 4 + + + + +
w w w w w w w w

Switching Frequency [HZz]

Figura 6 . Frecuencia de conmutacion vs. potencia controlada para diferentes tecnologias de semiconductor
(2017)

Los convertidores conmutados por linea (LCC) son estructuras de conversién basadas en el
uso de tiristores (SCR) en alguna de sus variantes tecnoldgicas mas modernas. Entre los ejemplos
de aplicacién mas relevantes [ver por ejemplo (Arsov & Mircesvki, 2010) , (Hirotaka & Hiroki,
2011), (Li, Liu, Xiao, & Wang, 2006), (Li, Luo, Rehtanz, Ruberg, & Liu, 2012), (Nomura & Wiik, 2012)
(Teshirogi & Nishikata, 2011), (Wang, Xu, Wu, & Luo, 2011), (Wiechmann, Burgos, & Holtz, 2000),
(Goldemberg, 2005), (Kolar, 2023), se pueden citar:

e Inyeccion de corriente en electroimanes de trayectoria en aceleradores de particulas

e Generadores de particulas para tratamiento oncolégico

e Instalaciones industriales de refinamiento electrolitico o de electrodeposicion de metales
e Instalaciones de transmision de energia eléctrica en alta tensién en DC (HVDC)

e Redes locales DC de media tensidn para propulsidn de buques
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e Transmision DC a partir de recursos renovables, tipicamente edlicos off-shore

e Accionamientos de grandes motores, tipicos en industrias Oil & Gas

e Conversién CC/CC de media tensidén para maquinas de traccidn en transporte ferroviario

e Cicloconvertidores de elevada potencia para distribucién de energia

e Sistemas de transmision de CA flexibles (FACT’s) incluyendo STATCOM’s  (Static

Synchronous Compensator) y SVC’s (Static VAR Compensator)

llustrando alguna de tales aplicaciones, la Figura 7 muestra el aspecto de estaciones de

rectificacion a SCR para distribucion de energia eléctrica en HVDC (cortesia Siemens / ABB).

Figura 7 . Imdgenes de estaciones de rectificacion a SCR para transmision de energia eléctrica por HVYDC

Ademas de las ventajas de operacion en modo aislado ante fallas de distribucion, las
instalaciones de redes y micro-redes de CC en particular concitan actualmente un gran interés
global, con recursos dedicados a investigacion, debido a que conllevan menores pérdidas
eléctricas, una reduccién en la cantidad de etapas de conversién y porque limitan los
inconvenientes de la sincronizacion y de calidad de energia (armdnicos) a la etapa de interfaz con

la red de distribucion AC.

La Figura 8 muestra el aspecto de uno de los cientos de electroimanes empleados para la
definicion de la trayectoria de particulas en un acelerador de tipo protén-sincrotron del CERN,

accionado por rectificadores a SCR.

En todas las aplicaciones de elevada potencia mencionadas para las que resulta esencial
garantizar robustez, alta capacidad de sobrecarga y resiliencia ante fallas por el impacto econémico

asociado, el SCR se destaca en prestaciones respecto de cualquier otro semiconductor.
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Figura 8 . Reacondicionamiento de la cavidad del acelerador SPS (super proton- synchrotron) del CERN en el
centro de un electroimdn de trayectoria

Objetivos y organizacion de la Tesis

Los convertidores conmutados por linea (LCC) a SCR son estructuras de conversion de dos
cuadrantes en el espacio tension/corriente, que se utilizan para transferir energia entre un sistema
generador de tensién de CA (linea) y un generador de corriente en CC. La mayoria de las
aplicaciones se disefian para operar en el modo de conduccién continua (CCM), lo que implica que
la corriente entre el puerto de CA y el de CC no se interrumpe durante el funcionamiento. Esta
condiciéon de trabajo permite establecer la tensidn instantdnea en la salida del convertidor como
funcién del conjunto generador y del angulo de disparo o e independiente de la carga, de manera
que el control del flujo de energia entre ambos generadores se produce mediante la variacién de

este angulo en sincronismo con la frecuencia de linea.

Los convertidores de potencia basados en LCC operan en condiciones de realimentacién de
tension y/o corriente, fundamentalmente para corregir su alinealidad funcional respecto de la
variable de comando. El disefio de los sistemas de control asociados se realiza normalmente en el
dominio de Laplace y requiere de la definicion de la dinamica de la planta bajo el paradigma LTI. En
el caso particular de los LCC, la asignacidon de una funcion de transferencia recurre a hipdtesis
simplificadoras que permiten aproximar su comportamiento no lineal y de estructura variable, por
medio de un modelo con validez restringida a un entorno del punto de funcionamiento, aludido

Ill

genéricamente como de “pequeiia seial”. Como consecuencia de la simplificacion se obtienen
modelos de planta conservadores, los que para garantizar estabilidad en todo el espacio de

operacion tienden a subestimar la respuesta dinamica.
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A los efectos de evidenciar las limitaciones que el uso de estos modelos introduce en los
sistemas de control con convertidores CA/CC conmutados por linea, este trabajo propone en
primer lugar caracterizar su comportamiento en el dominio temporal empleando mapas
unidimensionales. Seguidamente, utilizar esta herramienta matemdtica para inferir las condiciones
de estabilidad de plantas LCC realimentadas con control integral. Las motivaciones subyacentes
son esencialmente dos: a).evaluar la dependencia funcional de la estabilidad con el punto de
operacién (angulo de disparo) y b).extender el ancho de banda del lazo de control a efectos de

aumentar la velocidad de respuesta.
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Capitulo 2: Caracterizacion de LCC’s
(Convertidores Conmutados por Linea) a
SCR en modo de Conduccion Continua

(CCM)

Un LCC, al igual que cualquier sistema eficiente de conversion de energia, es un arreglo
circuital cuya topologia varia segin una magnitud de control. Las alteraciones morfoldgicas se
producen mediante la conexién y desconexién de nodos del circuito de potencia, comandando en
una secuencia definida, la conmutacidn de las llaves que lo componen —SCR en este caso-. Debido a
su naturaleza funcional, las transiciones de una configuracidn circuital a la siguiente en la secuencia
se realizan intencionalmente mediante el comando al encendido o “disparo” de los dispositivos.
Existiendo variantes de LCC a SCR con diodos de rueda libre u operando en conduccién de
corriente discontinua, se considerard para el analisis solamente el subconjunto de topologias
circuitales con modos de funcionamiento cuyas alteraciones estén univocamente definidas por
eventos de disparo de llaves asociados a la sefial de control. Estos se conocen como convertidores

de conduccion continua (CCM).

F¥4 Fx1ll

t1t trt t1f

Figura 9: Ejemplos de LCC a SCR. Izquierda: rectificador trifdsico con carga L-R. Centro: rectificador con carga
resistiva. Derecha: LCC con diodo de rueda libre.

En la Figura 9 se muestran tres ejemplos de LCC a SCR alimentados desde una fuente
trifasica y con cargas pasivas. La operacion en CCM de cada uno de ellos es posible en tanto pueda
garantizarse que la conduccién de un SCR se interrumpe Unicamente por el disparo del SCR
subsiguiente en secuencia. En el caso de la carga LR (izquierda), la condicion CCM es viable si la
constante de tiempo L/R es significativa respecto del periodo de red, para casos transitorios, o bien
cuando en estado estacionario se opere con a < (”/2) - (”/p) como se podrd inferir mas

adelante. Para las otras dos situaciones, con carga R (centro) o bien con diodo de rueda libre
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(derecha), se obtiene CCM solamente cuando a < (”/2) - (n/p). La caracterizacion de LCC's que

no cumplen CCM, es decir, en conduccidn discontinua o DCM se analizan por ejemplo en (Maestri,
Uicich, & Petrocelli, Method for Discontinuous Current Mode Compensation of Line-Commutated

Converters, 2009)

En este capitulo se describe el comportamiento estatico y dinamico de los LCC a SCR bajo
el paradigma de conduccion continua. Inicialmente, se evalta la relacién funcional entre la tension
promedio en el puerto de CC y el dngulo de disparo. Luego, se utiliza el modelo propuesto por
(Parrish & McVey, 1967) para la caracterizacion dindmica de la planta y se analizan sus implicancias

desde el punto de vista del control.

Ganancia estatica de conversion de un LCC a SCR operando en

CCM

En términos generales, un LCC a SCR alimentado desde un sistema de generacion P-fasico,

equilibrado, con pulsacion de linea constante @, de tension alterna (CA) operando en CCM puede

representarse como se muestra a continuacion:

SISTEMA DE TENSION CONVERTIDOR FUENTE DE
AC P-FASICC LCC CORRIENTE

@VG(D TH4 cC
| ] | ANk
+0 >)

rl S

0 Y THk U
gt (1 -e P R

3 ey H’

@Ve(p) THp

Figura 10: Representacion genérica de un sistema de tensiones AC P-Fdsico alimentando un LCC en CCM

¥

;i

13

La Figura 10 presenta al LCC como un sistema de intercambio controlado de energia entre
un puerto de tensién CA y un puerto de corriente CC. El puerto de tensidn se dice equilibrado
cuando el mddulo de cada fasor y su separacién angular respecto de los adyacentes, es constante e
igual a 2m/p y por ende se verifica que Zle =0. El diagrama mostrado permite inferir la

nocion de secuencialidad en la operacidn del convertidor.
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En este convertidor existen p estados o configuraciones circuitales identificados por el
unico SCR en conduccion que conecta al generador de tension homoénimo en su anodo con el
generador de corriente que representa la carga. Cada SCR es comandado al encendido con idéntica
secuencia que la de los fasores tension, mediante la inyeccidon de un impulso de corriente en el
gate correspondiente. El apagado del SCR asociado al estado k-1-ésimo ocurre por el encendido del
SCR correspondiente al estado k subsiguiente en la secuencia. Para que esto sea posible TH, debe
tener mayor tensidn en su anodo que TH,; al momento de enviarse el impulso de disparo, es decir,
V> V1) (como consecuencia de lo cual la corriente de salida Ig se transfiere de THy.; a TH, y por
tanto TH,; se apaga. De este modo, en estado estacionario y CCM cada SCR conduce un intervalo
angular igual a 2@ /p , es decir, igual a la separacidn angular entre los fasores del generador. Por

consistencia en la nomenclatura, se entiende que Vgg=Vg).

Siendo k=1...p, V la amplitud pico del fasor tension, y @, la frecuencia de linea, la tensién

asociada al fasor k-ésimo puede expresarse como:
2(k—Dm Ecuacion 1
Voo (wpt) =V.sen| ot + g+ ———

Sistema que puede representarse mediante:

k=0 271-/p

/P

v
S
Ry N
ort
6+ 2(k-1) 7/p

Figura 11.Representacion temporal de las tensiones del generador

El drea sombreada en Figura 11 indica el intervalo angular en el cual el dispositivo THy es
susceptible de ser comandado al encendido puesto que se cumple que Vg > V-2 En la misma

figura puede apreciarse que cuando la tension instantdnea de la fase k-ésima en conduccién se
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vuelve negativa, es el generador en el puerto de corriente quien sostiene la conducciéon del SCR ya
disparado. Se ubica también el evento angular a,=0 conocido como instante de conmutacion
natural, a partir del cual se mide el angulo de disparo para el tiristor homdlogo. La razén del
nombre es porque corresponde al instante en que se tendria conmutacion de corriente de un

dispositivo al siguiente en secuencia, al reemplazarse los SCR por diodos.

Para un angulo de disparo fijo a la tensidn resultante Ui (wt) en el puerto de corriente, es
una funcion de periodo 21t/p , con una amplitud pico a pico y valor medio que dependen de «

como se muestra (sombreado) en la Figura 12.

En estado estacionario y asumiendo que a = constante, la tension promedio de salida

puede obtenerse a partir de la integracién sobre el intervalo de conduccion 2r/p de cada

dispositivo:
o p Ly p - Ecuacion 2
Ugp(a) = —.[ V.sen(wt).d(wt) = —.V.sen (—) .cos(a)
27T ﬂ/z_n/p +a A P
a
S \
NI
a N ’ )
7, 7 \'
AN AN
N
% /// oLt
)
27/p 2x/p
/P
/2

Figura 12. Determinacion de la tensién rectificada promedio

Notando que en general, a = () define la demora angular al encendido de cada SCR
respecto del instante de conmutacién natural. De la Figura 12 se entiende que el drea sombreada
representa Up(w;t), la tension instantdnea observada en el puerto de corriente y se desprende
observando la forma de onda, que tiene un ripple con pulsacién fundamental p. w; y que ésta es

en todo instante positiva Uz(w,t) > 0 para los casos particulares en que el angulo de disparo
verifique a < (”/2) - (ﬂ/p).

Normalizando:
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U—RN (a) _ U_R(a)(n) _ cos(a) Ecuacion 3

V.E.sen
T

P

La relacion Ugy () adimensional se muestra en la Figura 13.
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Figura 13. Dependencia funcional de la tensién promedio normalizada de un LCC en el puerto de corriente,
con el dngulo de disparo

Ignorando efectos de segundo orden como la conduccion simultinea y el tiempo de
encendido / apagado de los SCR, se observa que el LCC en CCM se comporta como un generador
de tension variable con a(t), en el cual, para dngulos de disparo a < ”/2 la tension promedio
Ugn (@) = 0 de modo la potencia fluye desde la red CA hacia el puerto de corriente CC y el LCC
opera como rectificador. Complementariamente, para angulos de disparo a > ”/2 la tension

promedio Ugy () < 0 y la potencia fluye desde el puerto de corriente DC hacia la red AC y el LCC

opera como inversor.

A partir de la Figura 13 es posible definir la ganancia estatica de pequefia sefial entorno de

cada punto de operacién como:

Gry(a) =

p

dUg(a) 14 m\ dUgy p /s Ecuacién 4
= V.—.sen( ) =-V.—.sen (—).sen(a)
da T da T

La Ecuacién 4 evidencia la alinealidad en la ganancia, con un maximo en a = ”/2 y valor
nulo para @ = 0 y @ = 7. Esto tiene un impacto significativo en el control de la planta, puesto que
para garantizar estabilidad con compensadores LTI se debe considerar el caso de maxima en
a= ”/2 con la consecuente pérdida de performance y ancho de banda para otros puntos de
operacién con menor ganancia. Particularmente, dado que para @« = 0 y a = i la ganancia de la
planta es nula, se recurre tipicamente a limitar el angulo de disparoa 0 < apy < @ < Apax < 7,

lo que conlleva inevitablemente una reduccion en el rango de conversion.
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Sin perder generalidad, en lo que sigue preferentemente se normalizard la tension

promedio en el puerto de corriente para independizar los resultados de la tensidon de red y del

nuimero de pulsos por ciclo p.

\ \
|
Ganancia Normalizada: /:
__G
V.(p/

STH(0!) :
r).sen(w/p) |

0.5 \
0.6

N\

N

-0.9 \

0 0.5 1
Angulo de disparo O [rad]

2 25 3

Figura 14. Ganancia normalizada de la planta en funcién del punto de operacién

La Figura 14 muestra la variacion de la ganancia estatica en pequefia sefial con el angulo de

disparo, normalizada respecto de la tensién maxima disponible, notandose el signo negativo a

considerar para garantizar estabilidad en el lazo de control.

Regulacion del angulo de disparo

El control de un LCC requiere la generacién de impulsos de disparo para cada SCR, en una

secuencia definida y con un retraso a respecto de los respectivos puntos de conmutacion natural,

variable en el rango 0 < a < 7. En adelante, el médulo de hardware empleado para este efecto se

denominard TGC. Aspectos constructivos pueden encontrarse por ejemplo en (Benedetti & Uicich,

1999). En términos de diagrama de bloques, el sistema puede concebirse como se muestra:

<::1 INVERSION

RECTIFICACION £

AC

LcC

bt

Vip

[

a ()

SINC

TGC

L

DC

Figura 15. Diagrama de bloque representativo del sistema de conversion con regulador de dngulo de disparo
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En la Figura 15 se simboliza la red de CA, que comprende los p-generadores de amplitud V
de la Figura 10, el puerto de CC, el LCCy el sistema de disparo TGC que recibe el sincronismo desde
la red CA. V. representa la variable de control que ajusta el angulo de disparo y por ende la tension

rectificada Ug. La flechas indican el sentido del flujo estacionario de potencia segun el valor de a.

El TGC provee p-eventos de disparo por periodo de red a los SCR con un ordenamiento
secuencial, utilizando tipicamente el método de rampa-pedestal mostrado en Figura 16. Este
método emplea p-rampas sincronicas con la red CA, una por cada estado del LCC, cuyo inicio
coincide con el punto de conmutacidn natural correspondiente y con una duracidn de 7 radianes.
El retardo en el disparo ocurre por comparacion con una variable de entrada (pedestal) V,
obteniéndose una dependencia lineal entre V. y o.. El método es susceptible de ser implementado
con hardware analdgico o digital. En el ultimo caso, las rampas representarian la evolucién de
contadores de pulsos y la comparacién respecto de V. que produciria los impulsos de disparo, seria

también digital.

El sincronismo necesario para la generacion de las rampas de comparacién normalmente
recurre al uso de un PLL u otros métodos de sincronismo mas avanzados. (Véase por ejemplo
(Uicich, Benedetti, & Rovira, A Novel Synchronism Method for Thyristor Power Converters Using

the Space Vector Approach, 2006).
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a
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22/p | 27/p N
— |
v RAMPASDE | VR
¢ T | COMPARACION ot
k-1 k k+1
IMPULSOS DE
DISPARO ot

Figura 16. Método de rampa y pedestal para la generacion del dngulo de disparo
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El bloque de regulacién de angulo de disparo (TGC) introduce un factor de ganancia
constante Grgc que depende de la amplitud de la rampa de comparacién. Dado que la duracion

angular de la rampa equivale a [rad]:

G da n[rad)] Ecuacion 5
=— =cte =
T ave VelV]

Si la amplitud de la rampa es de [V], la ganancia del TGC es constante y unitaria, de valor

d - . . .
|ITGC| = 1[%]. Con esta estrategia lineal de generacidn del angulo de retraso para los impulsos

de disparo respecto del punto de conmutacién natural, se observa que para tensién de control
Ve = 0[V] la tensidn de salida del LCC es maxima. El impacto en un diagrama de bloques para el
modelo de control es la introduccion de un offset, que no altera el comportamiento dinamico en

sistemas realimentados con controlador integral, como se verd posteriormente.

Linealizacion de la dependencia funcional de la tension rectificada con el
angulo de disparo

La Figura 14 que muestra la ganancia incremental del LCC en funcién del punto de
operacién, pone de manifiesto ademas de la inversién de signo, insensibilidad del convertidor
respecto de la variable de control en los extremos del rango y falta de linealidad. Si se establece
como objetivo la linealizaciéon completa de la caracteristica Uz (a) de la Figura 13, de modo que
resulte una ganancia estatica constante en todo el dominio, se requiere definir e incorporar en el
control del disparo, una transformacion no lineal @ — a*, es decir @ = F(a), con a € R y dominio
0 < a < m. Para este propdsito, asumiendo el mismo intervalo en la variable de control0 < a <
y considerando la Ecuacion 3, la relacién funcional para la tensién rectificada normalizada vy

linealizada Uy, () buscada, puede escribirse como:

Ug(a®) 2a Ecuacion 6
Upni,(@) = —T[) =1-—

p i s
V.n.sen(P

Como consecuencia de la aplicacion de la Ecuacidon 6, el médulo de la ganancia
normalizada mdxima de la planta se reduce de la unidad, a un valor ligeramente menor pero
constante de 2/,-[ en todo el dominio, perfectamente tratable mediante un ajuste en el
compensador del sistema. La Figura 17 representa en trazo celeste la relacién tension de salida
normalizada en el puerto de corriente vs. angulo de disparo del LCC original, en tanto que en trazo
verde la misma caracteristica luego de la linealizacion que establece la Ecuacidn 6, la que presenta

pendiente —y por ende- ganancia constante como se propuso, en todo el rango 0 < a < .

28



Capitulo 2: Caracterizacion de LCC a SCR en CCM

-

[
~ RECTIFICACION(fam

T~

\\ Y CARACTERISTICA ORIGINAL

o
©

o
o

() U <ENL(OL)

)
)
™~

Urn
o
N o
~
a
N
a

/ N

' CARACTERISTICA LINEALIZAD
-06 \

08 »INVERSI ON
-1 .

0 05 1 1.5 2
Variable de control normalizada  [rad/V]

I
»
T\

2.5 3

Figura 17. Relacion funcional de la tension rectificada normalizada y linealizada en funcién del dngulo de
disparo

La correccion de alinealidad tipicamente se implementa en el TGC por medio de uno de los
siguientes mecanismos: a).reemplazando las rampas de comparacién en Figura 16 por funciones
coseno, sincronicas con la red, o bien b).en sistemas digitales, por la incorporacién de una tabla de
correccion (LUT). De entre ambas, la LUT produce resultados de mayor precision con menor

complejidad.

La Figura 18 ilustra una posible modificacién del sistema de disparo original con rampas

(TGC) por otro linealizante (TGC,), que incorpora una funcién a* = F(a) a definir en lo que sigue.

RECTIFICACION :{}
<}:| INVERSION
AC LCC] DC D
W Ur
V,p a (t)
SINC a* =F(CZ)
TGCL

b

Figura 18.Estrategia conceptual de correccion de alinealidad

Llamando a*al angulo de disparo efectivo luego de la linealizacion, de la Ecuacion 3 y por

igualacion con la Ecuacidn 6 se deduce la funcion linealizante buscada:

2a Ecuacién 7
a* = F(a) = acos (1 —?)
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La Ecuacion 7 es la funcién a* = F(a) generatriz de la tabla de correspondencia (LUT) para

la correccién de la alinealidad estatica del LCC, la que se representa en la Figura 19:
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Figura 19. Funcion de linealizacion del dngulo de disparo o*=F(c)
Manteniendo el método rampa-pedestal para la generacion de retardos con el agregado

de la LUT de correccidn, sustituyendo « en la Ecuacién 7 la ganancia equivalente del TGC, deviene

ahora variable a fin de corregir la alinealidad del LCC:

Ve Ecuacion 8
a*=F(a) = acos(l — 2—)
Vr
da* 1 Ecuacién 9

GTGCL(“) =T T T
Ve VoV, —V2

Notandose que la ganancia de linealizacion diverge para Vo =0 A V; = Vi =7 como es
de esperar para compensar la caracteristica estatica del LCC en los extremos del rango del angulo

de disparo.

Comportamiento dinamico de un LCC en CCM

En un convertidor estatico CC/CC convencional, con semiconductores operando como
llaves de tres cuadrantes, los cambios de estado topoldgicos se producen mediante el control de
encendido y apagado de los mismos. En consecuencia, considerados como sistemas dinamicos, su
velocidad de respuesta puede acomodarse con bastante libertad, dentro de los limites que impone
la tecnologia. Por el contrario, la respuesta temporal de un LCC en CCM esta ligada a la frecuencia
de red CA, al numero de pulsos p y fundamentalmente, al comportamiento intrinseco de los SCR.
La particularidad de estos dispositivos reside en que pueden comandarse unicamente al encendido

en el intervalo angular en que la tensién de anodo es superior a la del cdtodo, en tanto que el
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apagado se produce en el instante en que la corriente de dnodo se extingue, como consecuencia

del disparo de otro SCR.

Para ilustrar las limitaciones dinamicas asociadas al LCC, la Figura 20 muestra formas de
onda obtenidas por simulacién en un sistema cuasi-ideal con p=3, cuando el angulo de disparo se

varia en forma de escalon.

1 20 T = 2
. et —r _/ i e

‘ | . PULSO INEFICAZ [ [ PULSOS GATE TH1 H

GATE TH1
' Ve
PULSOS GATE TH2

e PULSOS GATETH3
42 i DEMORAAL | 720
ATRASO * gg“gmgt a=5
G R &
CTTT - J\I\\I \ij\\[ \\ \J\ \J\\I—\

Figura 20. Formas de onda para un sistema de tres fases en CCM en respuesta a un cambio de dngulo de disparo en
forma de escalon

En la primera transiciéon o = 18° — 72° se observa que el tiristor TH1 se encontraba ya en
conduccion cuando se envia un nuevo disparo al mismo dispositivo retrasado respecto del anterior,
lo que evidentemente no produce ningln cambio de estado en ese instante. La respuesta en la
tension rectificada se manifiesta ante el disparo de TH2. Para esta situacidon puede notarse que la

sefial Ug(t) no evidencia alteracion alguna durante un intervalo angular 2 ”/p posterior al evento,

comportamiento que puede modelarse en la dindmica de Ug(t) como un retardo de igual
duraciéon. Complementariamente, para la segunda transicion @ = 72° — 54° intencionalmente
ubicada inmediatamente posterior a un disparo -TH3 en este caso- se evidencia una demora
diferente (menor) y que depende de la magnitud del escalén en a puesto que TH1 inicia
efectivamente su conduccién con un adelanto angular. Por ende, el retardo equivalente en Ug(t)
resulta inferior a Zn/p y dependiente de la magnitud de tal perturbacién. La situacién podria ser
eventualmente favorable en el sentido de producirse un retardo nulo, en caso en que la magnitud
del valor final del escaléon de a coincidiera en el momento de la transicién, con el instante deseado
de disparo del SCR correspondiente en la secuencia. Del ejemplo se observa que el retardo
obtenido en la respuesta del sistema es variable, dependiendo de la amplitud y del signo de la

perturbacion del angulo de disparo, tanto como de su sincronismo con la fase de la red.
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Otras causas de alinealidad dinamica, tales como el tiempo de encendido de los SCR o el de
solapamiento entre estados de conduccidn, se consideran de segundo orden para el presente

analisis y no serdn tenidos en cuenta.

Modelo de Parrish-Mc Vey

La conveniencia en la definicion de un modelo dindmico que caracterice al LCC mediante la
asignacion de una funcidén de transferencia, reside en que permite utilizar las herramientas
tradicionales de andlisis y disefio de sistemas de control lineales, tales como diagramas de Bode y
de Nyquist. La Figura 21 a continuacién, que considera al TGC como un bloque de ganancia
constante y que eventualmente podria incluir el proceso de linealizacion, referencia las variables a

considerar en lo sucesivo para la construccion de diagramas de bloque:

AC LCC| DC D
v 1 Ur Ve(s) os) Ur(s)
P a —J1raav}—| G(s) |—
TGC
SINC

l Ve(t)

Figura 21. Caracterizacion de la planta mediante un modelo dindmico en el plano transformado

Los modelos dinamicos para el control de LCC's se han basado tipicamente en versiones
lineales, validas bajo el paradigma de pequeiia sefial y definidos preferentemente en el dominio de
la frecuencia, estableciendo un compromiso entre simplicidad y exactitud. Aunque originalmente
fuera planteado para sistemas con p = 2, posiblemente el modelo mas extensamente empleado
consiste en una ganancia constante y un retardo de medio periodo de ripple, propuesto por
(Parrish & McVey, 1967) en base a las similitudes con el comportamiento de un retenedor de

orden cero (ZOH).
El modelo se sustenta en lo siguiente:

a).validez en pequeiia sefial, es decir, para variaciones de « restringidas a un entorno del

punto de operacion;

b).el comportamiento intrinseco del SCR, que impacta en la dinamica del LCC por cuanto
los cambios de estado se producen solo con el encendido de aquellos dispositivos en condiciones

de conducir, lo que a su vez esta ligado al sincronismo con la red.
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Bajo este paradigma la transferencia de pequeiia sefial de la planta se puede representar

mediante:
U_( ) L _s2m Ecuacién 10
R S P A —e WRr
V_C = V.;Sen (;) . (_Sen(aop)). KTGC'W = KTGC' GTH (S)
WR

para el caso en que el sistema no tenga correccidn de alinealidad, una funcién del angulo

de operacién agp, 0 bien:

- _s2m Ecuacién 11
Ur(s) P (n) ( 2) K 1—e ©r Kroer - Gror (5)
—_—=V.— -.{—--). —_—= . S
Ve . sen p . TGCL 5.2 TGCL* YTHL
WR

resultando independiente del punto de operacidn, para el caso en que el sistema incorpore
.y . . . . 2. ,
la correccion de alinealidad, siendo: wg = p.w;, con p=numero de pulsos, —= Tk, el periodo del
R

ripple expresado en [s] y w;, la pulsacion de red indicada en [rad/s] y Ky¢c ¥ Krger, constantes de

ganancia de sendos TGC en [rad/V].

En lo que sigue, se reemplazara:

Ecuacion 12

Golapp) = V.gsen (g).(—sen(a’op))

P T 2 Ecuacién 13
Gy, =V.—sen (—) . (— —)
T p T

Operando con la Ecuacién 10 se tiene para el caso en que el sistema no corrija alinealidad:

L _“’0')—2: Ecuacién 14
. —-e . T.W
|Gra (s = jw)| = Go(aop)-Krge- |—azm—| = Go(@op)-Krge-Sinc (w_R)
wR
T.w Ecuacién 15

Arg{Gry(s = jw)} = T on

En tanto que si el sistema incluye la correccion de alinealidad:

_waf; Ecuacion 16
. 1-e . T.w
|Gru (s = jw)| = Gor-Kreer- |—wzz—| = Gov-Krecw-sine (w_)
WR R
T.w Ecuacion 17

Arg{Gry(s = jw)} = T on

Es decir, el moédulo asociado a la aproximacion de Ecuacion 10 resulta una funcion
sinc(“’/wR) mientras que su argumento varia linealmente como en el caso de un retardo puro,
como se representa en Figura 22. Notar en la misma la escala lineal normalizada a la pulsacién de

ripple wg = p.w; = p.2m. f;. donde f; es la frecuencia de red (50 6 60 [Hz] segun sea el caso). Del
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modelo se desprende que la ganancia de la planta es nulo para w = wg lo que luce

cualitativamente consistente, en caso de perturbar al sistema con variaciones del angulo de

disparo equiespaciadas en 2 ”/p [rad] y en sincronismo con la red.
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»
T

o
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o T

05 1 1.5 O)/O)R 2 2.5

Arg{Gru(o)} [rad]
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Figura 22. Representacion del modelo aproximado lineal para Gy(s).

Notando que:

T.w
|GTH(S =](A))| = Go(aop).sinc (Q)_R) S VOMAX'(_

. a))—l Ecuacién 18

ASINTOTA
20dB/dec |

[Gm(w)| [dB]

g Go
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Figura 23. Representacion del médulo normalizado del modelo aproximado lineal para Gr(s).
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que con una representacion logaritmica, conveniente para la construccion de un diagrama
de Bode, la ganancia |Gy (w)| presenta una asintota que decae a 20dB/dec como se muestra en la

Figura 23

Si a priori se restringe el uso de este modelo para “’/a,R < 1/4 por motivos que se
indicaran a continuacion, se puede notar que la ganancia es practicamente constante en funcién
de la frecuencia, de valor Ky = Kpy(@pp) con una magnitud que depende del punto de
operacion para el caso de no incluirse la correccién de alinealidad, o bien Ky, = constante en

caso contrario.

Aplicando este modelo de planta en la construccion de un sistema de control de tension
genérico y con compensacion integral y realimentacién H constante como se muestra:

V Ve a Ur
R K /] Krec |—»] Gru(s)

Figura 24. Diagrama de bloques de un LCC con control integral
la ganancia de lazo deviene:

_S2m Ecuacién 19
K 1—e ®r
G.H(s,app) :;-H-KTGC-GO(QOP)- <o

WR

notando que la rotacion de fase es mondtonamente decreciente de manera que el peor
caso de estabilidad se presenta cuando la ganancia Gy(@pp) es mdxima, lo que ocurre para

aop = n/z en el caso de TGC's sin correccidn de alinealidad.

Bajo estas suposiciones y proponiendo un margen de fase me, todos los LCC con
controlador integral y realimentacién constante H, exhiben una caracteristica de ganancia de lazo

GH como la mostrada en Figura 25.
En lo subsiguiente se considerara:

wc tal que |G.H(w¢)| = 1, pulsacién (frecuencia angular) de corte del lazo.
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La situacion de Figura 25 propone un margen de fase m@ = m/4, obtenido con un aporte
de —m/2[rad] provinientes del integrador y —m/4[rad] del modelo de planta elegido, a una

. w . YL
frecuencia o= 1/4, lo que establece para el controlador de ganancia K la condicion:
R

Wgr p-wp Ecuacién 20
K'GO(MAX)'H'KTGC=_= = W¢
4 4
; R
A AR . Limite mo=0
% - ———____ -20dBidec =R = BIAE] | Um0 asintota para
= \\ + W CloP =Tt/Z
=90 S 1
= e ]
=2 - ocar=1l S
s oc/or=1/4 ORI N\ -t -40dBidec
-4 ; \ \\\7-\ 1
‘ e 'l \/
102 101 05 1 o/or (log)
|
0 |
=) ;
5 |
= :
c i
L ——— 3
9 o I e .
3 |
D Sttt B e e (e e
~-3n/4 | \ \
10-2 1071 1 o/or (log)

Figura 25. Diagrama de Bode de la ganancia de lazo para un LCC con control integral, en condiciones de
compensacion para m@ ~ /4

Para los casos en que no se incorpora correccion de alinealidad, la ganancia no es
constante y se maximiza para @ = 77/2. Por tanto, cuando ayp # ”/2 la ganancia decae, el margen
de fase aumenta y el ancho de banda se reduce, con la consiguiente pérdida de velocidad de

respuesta y de rechazo a perturbaciones (Maestri S. , Benedetti, Uicich, & Funes, 2007)

Si se define como ancho de banda del sistema w¢,tal que |G.H(w¢)| =1, para un
margen de fase establecido m¢ = ”/4 se tiene la situacion expresada por la Ecuacién 20.
Como ejemplo, si p=6 a frecuencia de linea 50Hz, el ancho de banda del sistema resulta
75Hz (2£ = 1.5)
wy,
Segun este modelo el margen de fase se aproxima a cero, es decir, el sistema se vuelve

. w 1 . . -
inestable cuando w—c =5 una octava por encima de la frecuencia de corte. En estas condiciones de
R

compensacion el margen de ganancia ronda los 10dB, no quedando alternativas para mejoras. Sin

embargo, en la practica se observa que para un moderado incremento en la ganancia de lazo tal

w 1 . . s S
que w—c>5 el sistema permanece estable o bien produce oscilaciones subarmdnicas para
R
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intervalos definidos de «, lo que siendo de interés por su impacto en el ancho de banda, no es

representable con un Unico modelo lineal.

Precisamente por tratarse de un modelo lineal, no permite definir las condiciones de
existencia de fendmenos alineales en lazo cerrado tales como las oscilaciones subarmdnicas
reportadas en (Fallside & Farmer, 1967). Para mitigar estas limitaciones han sido propuestos otros
modelos, algunos basados en funcion descriptiva y otros analizando la planta como un sistema de
tiempo discreto (Hazell & Flower, 1970). En ambos casos la estabilidad se evalué en el dominio
frecuencial con las herramientas que le son propias (Diagrama de Nyquist, Diagrama de Bode). Sin
embargo, ninguno de los modelos citados describe el comportamiento en el entorno del limite de
estabilidad definido por (Parrish & McVey, 1967), ni la naturaleza de la dinamica obtenida cuando

se excede la ganancia asociada a este limite.

En general, los convertidores de potencia -incluyendo los LCC- son sistemas de estructura
variable y por lo tanto presentan un comportamiento alineal. Estos sistemas y particularmente los
casos de conversion DC/DC han sido descriptos extensamente ( (Bao, Zhou, Xu, & Liu, 2011); (Fang,
2011); (Su & Strunz, 2011); (Maity & Suraj, 2012)) encontrandose dinamicas con bifurcaciones y
rutas caéticas. Para el caso de los LCC hay evidencias de que la transicidn a la inestabilidad ocurre
mediante un mecanismo de bifurcaciones u oscilacion subarmoénica. Teniendo presente que los
LCC no han sido estudiados hasta el momento con las herramientas de andlisis de sistemas
dindmicos no lineales en el dominio temporal, este trabajo pretende analizar las condiciones de
existencia de bifurcaciones, su posible dependencia con el punto de operacion en términos de
angulo de disparo, tanto para los casos que no poseen correccion de alinealidad como para los que
si la incluyen, explorando luego la posibilidad de definir estrategias de compensacién que
redunden en mayor ancho de banda y mayor velocidad de respuesta. El desarrollo propuesto parte
de definir al LCC como una maquina de estados con un tiempo de transicidn asociado, funcionando
en lazo cerrado con un compensador integral, para luego aplicar estrategias de andlisis alineal. La
eleccion particular del tipo de compensador en cierto grado limita la generalidad del analisis, pero
sin embargo representa la gran mayoria de las estrategias de control utilizadas en la industria, en
razén de su simplicidad y de la cancelacidon del error en régimen permanente para sistemas

reguladores.
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Capitulo 3: Modelado dinamico de LCC'’s en
lazo cerrado mediante mapas

unidimensionales

Como se enuncié anteriormente, los LCC son sistemas alineales, particularmente de
estructura variable, que conmutan desde una configuracion topolégica dada a la siguiente en una
secuencia definida, en instantes que dependen esencialmente de: a)-la variable de control del
angulo de disparo oft) y b)-las restricciones inherentes del circuito. Esto ultimo implica la
imposibilidad de encender un SCR con tensién inversa o de apagarlo usando la sefial de comando.
En cierto sentido los LCC se comportan inherentemente como sistemas de tiempo discreto debido
a la naturaleza propia del funcionamiento de los SCR. Es decir, una vez que un conjunto de llaves
ha sido disparado, éstas no pueden ser apagadas por accion del controlador y por tanto la
actualizacion en la magnitud controlada se produce luego de que el sistema de tensiones de

entrada de red habilita el disparo del conjunto subsiguiente en la secuencia.

En este trabajo se propone analizar la evolucion temporal del angulo de disparo «(t)
como indicador representativo de la dindmica del sistema en estado estacionario y para referencia
constante vg(t) = Vg.u(t). El analisis se enfocard en la evaluacion de los valores resultantes en
cada instante discreto de disparo a,, y en la relacién de recurrencia no lineal existente entre el n-
ésimo valor de angulo de disparo a,, y el subsiguiente a, ., de la secuencia. Asi, la dindmica del
convertidor se considerard que se encuentra en estado estacionario (SS) cuando se alcance un

valor de angulo de disparo constante ag tal que a1 = a, = ag.

Dado que en este andlisis se utilizardn los mapas unidimensionales como herramienta, se
considera pertinente presentar en este punto una explicacién introductoria basada en (Strogatz,

1994).

Mapas unidimensionales

Los mapas unidimensionales, que se atribuyen al matematico Jules Henri Poincare, son
graficos que permiten analizar mediante un recurso geométrico, las soluciones de problemas de
punto fijo del tipo x = f(x) , donde f:R! — R! es una funcién continuamente derivable. Dado un
valor inicial X, , a la secuencia Xy, X1, X5 «.. ... X, que satisface x,,, = f(x,) cuyo subindice indica

una instancia de especializacién, se la denomina érbita.
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Se dice que X" es un punto fijo de f(.) sii satisface x* = f(x*) de manera que si x, = x"
entonces Xp,q = f(x,) = f(x*) = x* de tal modo que la drbita permanece en x* para futuras
iteraciones. La utilidad de los mapas unidimensionales reside en la visualizacidn en un gréfico, de la

convergencia global a una solucién por medio de drbitas.

El procedimiento consiste en graficar la funcién bajo analisis x,,, = f(x,) y por
simplicidad, la recta X, = X,. Partiendo de la condicion inicial X, se halla x; = f(xo) y en vez de
retornar al eje de abscisas sobre x; para evaluar la proyeccion en ordenadas x, = f(x;), se

traslada el resultado sobre la recta x,,,; = X,, y asi sucesivamente.

A modo de ejemplo, considérese la recurrencia x,,; = cos(x,) mostrada en Figura 26:

Xn+1 1
15 /
1 >
GOSM A |
0.5 \ TN
3 .
P \ X,
0 \

'3

Figura 26. Mapa unidimensional para el problema x,,,;=cos(x,).

Notando la convergencia oscilatoria a la solucién x = 0.7391 cuando n = oo, caracteristica
de un proceso dindmico estable (convergente) y subamortiguado. Sin embargo, modificando
ligeramente la expresion se puede obtener un comportamiento muy diferente, como en el caso de:
Xp+1 = 2.€0S(X,) , donde se observa la evoluciéon propia de un sistema no lineal, exhibiendo

dindmica convergente y divergente como se infiere de la Figura 27.

Para determinar la estabilidad de una solucién x* se estila analizar un entorno genérico a
dicha solucion: x, = X* + 1, con la intencidn de evaluar si la 6rbita resulta atraida o repelida del
punto x*, lo que equivale a investigar si 1, crece o decae a medida que n se incrementa.

Sustituyendo y expandiendo en series:

X Nngr = Xpaa = FOO 1) = FG&) + /()0 + 007) Ecuacion 21

Pero dado que f(x*) = x*, la Ecuacion 21 se reduce a:
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Nn+1 = f,(x*)-nn + 0(77121) Ecuacién 22

33 2 K 0 1 2 3

Figura 27. Mapa unidimensional para el problema x,,,;=2.cos(x,)

Despreciando los términos cuadraticos 0(n2) se puede obtener un mapa linealizado del

tipo:

M1 = ' (X7 0p Ecuacion 23

claramente, con autovalor 1 = f'(x™). Por lo tanto, dado un entorno inicial 1, alrededor

de x* la extensidén para cualquier iteracién resulta en 1, = A".n, . De manera tal que si:

Al = |f'(x*)| < 1, entonces n,, » 0, a medida que n — o, por lo cual se dice que el punto fijo
*

x* es linealmente estable. Inversamente, si || = |f'(x*)| > 1 el punto fijo es linealmente

inestable.

Estas conclusiones acerca de la estabilidad si bien se basan en la linealizacién en un
entorno, se mantienen para el sistema original. Sin embargo, no permiten concluir para el caso en
que |A] = |f'(x*)| =1, con lo cual los términos 0(n?2) de segundo orden se vuelven relevantes
para determinar estabilidad. En cualquier caso, la evolucion de la trayectoria en el mapa provee
informacién sobre la estabilidad global del sistema dindmico que tiene precedencia sobre la

estabilidad local evaluada para el problema linealizado.

Como ejemplo de esto ultimo, sea el caso del sistema dindmico descripto por: x,,1 =
sen(x,) alrededor del punto fijo x* =0 . Evaluando f'(x*) = f'(0) = cos(0) =1 se ve que
mediante el andlisis lineal no puede concluirse acerca de la estabilidad. Sin embargo, construyendo

el mapa iterado asociado (Figura 28) se observa la convergencia monétona de un sistema estable.
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Ademas de lo anterior, la estabilidad global tiene que probarse para todo el espacio. Para
este caso resulta trivial, ya que la primera iteracidon produce un resultado acotado al intervalo
—1 < x, <1 por lo que los sucesivos valores de la secuencia coinciden con alguna instancia del

mapa ya graficado.

“Xn+1
1.2 .
1 - -
Xn+1= S€N(Xn)
0.8} .
A
0.6 i
0.4
0.2 i
Il 1 Il Il Il Xn -
0 0.5 1 15 2 25 3 35

Figura 28. Mapa unidimensional para el problema x,,,,=sen(x,)

Para ilustrar la utilidad de esta herramienta y correlacionar el resultado con la evolucién
temporal de la variable es conveniente examinar el ejemplo clasico del modelo de crecimiento
demografico a intervalos (generaciones, n) fijos propuesto por el fisico-bidlogo Robert May en

1976:
Xpe1 =T Xp. (1 — xy) Ecuacion 24

En este modelo x, =0 es una variable adimensional que representa el indice de
ocupacién poblacional de un territorio con respecto a un mdaximo sostenible en términos de
disponibilidad de recursos de subsistencia para la n-ésima generacién, en tanto que r es la tasa de
crecimiento asociada. La ecuacion cuadrética (Ecuacion 24) presenta su maximo para x,, = 1/2
resultando r = 1/4 como se muestra en Figura 29. De tal modo que si se restringe la variacion del

pardmetroa 0 < r < 4, la Ecuacidon 24 mapea el espacio 0 < x,, < 1 sobre si mismo.

La Figura 30 muestra la dinamica del sistema descripto mediante Ecuacién 24 en el mapa

logistico asi como en su evolucién temporal, de manera que puede establecerse una
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correspondencia entre el patrén del trazado con el tipo de respuesta respectivamente para cada

valor del parametror.

05

Xn+1

0.4

03

rl4 —

Figura 29. Representacion del modelo de Ecuacion 24
En el caso en que r < 1 se observa que el sistema converge al origen, lo que representa en

términos del modelo elegido, que la poblacién se extingue. La Figura 30 muestra un caso estable

con convergencia mondtonamente decreciente conr = 0.8, x(0) = 0.2

Xn+1 Xn
0.8 0.18
07 0.16
0 0.14
0.12
05
0.1
\
0.08
0.3
0.06 1
02 r=0.8
' é// — 0.04 \
0.1 002
| L L L L

0 0.1 02 03 04 05 06 07 08 09  xp 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 n 100

Figura 30. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=0.8 y x(0)=0.2
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En la Figura 31 se observa la dindmica asociada al caso r

2,x(0) = 0.2, resultando en un

establecimiento con convergencia mondtona entorno de x, = 0.5 . En general,para valores

1 < r < 3 se alcanza un valor estacionario que depende de  y no de la condicién inicial.

Xn

Xn+1
0.8
0.5 -
0.7
0.45
0.6
05 ’}V 04
0.4 0.35
0.3
0.3
0.2
0.25
0.19 b
I | I 02 | | I

04 05 0.6 07 08 09 xp 0 10 20 30 40 50 60 70

Figura 31. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=2 y x(0)=0.2

80

90 n 100

La Figura 32 muestra una convergencia estable y subamortiguada cuando r = 2.8,x(0) =

0.2 a un valor estacionario mayor que el caso de Figura 31.

Xn+1) Xn
065 LU
0.8 VVV\N
r=2.8
07 0.6
0.55
0.6
0.5 H i
0.5 d
0.45
0.4
\ 04
0.3
0.35
.2
0 \ 03
0.1 0.25
L L 02 L L L
0 0.1 0.2 03 0.4 05 0.6 0.7 0.8 0.9 Xn 0 10 20 30 40 50 60 70 80 9 N 100

Figura 32. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=2.8 y x(0)=0.2

Al incrementar el parametro aun mds, por ejemplo para r = 3.3 se evidencia una

oscilacidn de periodo 2, es decir que la variable se repite cada dos muestras, entorno de un valor

medio. Normalmente se dice de casos equivalentes al mostrado, que la dindmica describe una

Orbita de periodo 2 (Figura 33).
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xn+1 x’l
08 r=3.3 |
/ 08
0.7
07
0.6
0.4 i
N SRR RRRIRRARI I IRERRIRRRKIL

03
/ 04

02
/ \ o

01

Il Il 02 Il Il
00 0.1 02 03 04 05 06 07 08 09 0 10 20 30 40 50 60 70 80 9 100

Figura 33. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=3.3 y x(0)=0.2
La Figura 34 muestra un caso de drbita de periodo 4. Es decir, la variable alcanza un estado
estacionario entorno de un valor definido, pero produce una recurrencia a cuatro valores

diferentes.

Xn+1 T Xn
08 / \ 08
/

/ N

06 \
05 / 06l |
04 05

0.3
/ \ 04
0.2

0.1

I L 0.2 I I L L
00 0.1 0.2 0.3 04 05 06 07 08 09  xp 0 10 20 30 40 50 60 70 80 9 M 100

Figura 34. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=3.5 y x(0)=0.2
En la medida en que el pardmetro r se incrementa todavia mas se presentan
comportamientos oscilatorios (érbitas) con una periodicidad mayor hasta alcanzar un valor umbral
r =~ 3.57 a partir del cual se establece una dinamica aperiddica caodtica. La Figura 35 ejemplifica

esta situacién parar = 3.9.
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X

m =329

09} 1 09

08f 4 08 H{ m A

0.7+ 4 0.7 HH -+ ' 5 ‘ '
06r 108 (i !

05t 1 05

0.4+ 4 04 ll

0.3f 103

0.2} 4 02

0.1} 101

0 L Il L L I I Il I 0 L L

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09, 1 0O 10 20 30 40 50 60 70 8 9N 100

Figura 35. Representacion del modelo de Ecuacion 24 para r=3.9 y x(0)=0.2

Para caracterizar el comportamiento de un sistema dinamico en funcion de un parametro
se puede construir el denominado diagrama de bifurcaciones. Este diagrama grafica los valores
estacionarios de la variable en funcién de un parametro caracteristico del proceso. Para el ejemplo
del fenémeno descripto por Ecuacion 24 se obtiene el diagrama de Figura 36 en el cual se puede
observar que el término bifurcacion de orden n esta asociado a la ocurrencia de 6rbitas del mismo

orden. Para este caso, la primer bifurcacién ocurre cuandor = 3.

El diagrama de bifurcaciones de la Figura 36 muestra los valores estacionarios Xss de la
variable del proceso dindmico en funcion del parametro de interés, r en este caso. Analizando el
caso de Ecuacion 24 se observa que para 0 <r <1 el sistema converge mondtonamente a
Xss = 0, entanto que para 1 <r < 3, X5¢ tiende a un estado estacionario cuyo valor depende del
parametro r, de manera mondtona, o en forma oscilatoria amortiguada. En el intervalo 3 <r <
3.449 se observa un oscilacién sostenida entre dos valores definidos Xss1 vy Xsso, (rbita de
periodo 2), ambos valores funciones de r. Para r = 3.449 se observan nuevas bifurcaciones, cada
vez mas proximas entre si asociadas a Orbitas de orden creciente, hasta que para 1, = 3.569946..

se produce la primer transicion hacia caos.

Desde el punto de vista de control de sistemas, determinar la existencia de bifurcaciones
permite establecer el o los intervalos de valores del pardmetro para el cual el sistema presenta
convergencia a un estado definido y unico, independiente de la condicién inicial. El interés en esta
herramienta radica entonces en la posibilidad de hallar precisamente el espacio de operacion con
tales condiciones de convergencia, sobre el cual se puede asociar el concepto de establidad por
extension de los métodos lineales de analisis. De este modo, para el sistema representado por
Ecuacidn 24 se dird que es estable para 0 <r < 3, es decir, con la primer bifurcacion como

frontera.
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Xss
0.9

BIFURCACIONES

0.8

0.7 -

0.4 -

0.3

0.2

Figura 36. Diagrama de bifurcaciones para el modelo de Ecuacion 24

Modelado de LCC'’s sin correccion de alinealidad y con control

integral mediante series temporales
Como referencia para el anélisis, la Figura 37 presenta un sistema realimentado de control
de tension tipico, cuya planta es un LCC sin correccidn de alinealidad de ganancia y que emplea un

compensador integral.

SINC RED

VR K VC

— |—]-1[rad/V]

Figura 37. Sistema de control de tension basado en un LCC con compensador integral y sin correccion de
alinealidad

Para el caso de la Figura 37, las sefiales relevantes se grafican en la Figura 38, donde se
indican la tension instantdnea de salida Ui (w;t), las tensiones de fase de red y las magnitudes
empleadas en la determinacion de los instantes de disparo. Si la impedancia hacia la red es

despreciable, en el intervalo t,, <t < t, 4, dicha tensién vale Ug(w.t) = V.sin(w;t). Analizando
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el diagrama temporal de la Figura 38 y considerando en particular la tensién de red V; (k) con el

origen temporal indicado, se pueden definir las siguientes relaciones angulares:

w.ty,=¢p+a, Ecuacién 25
¢ - — — E Ecuacion 26
2. p

2n Ecuacién 27
wp.thyr =@+ ? + A1

En la Figura 37 y en comparacion con la Figura 24, fue necesario agregar explicitamente
detalles del TGC para poner de manifiesto las expresiones que definen los eventos de disparo. Las
sefales 13, (t) rampas lineales representan la base temporal para la determinacién de la demora del
evento de disparo respecto del punto de conmutacién natural, por comparacién con la sefial a(t)
que se obtiene a partir de la salida del controlador integral v.(t) (ver adicionalmente Figura 16).
Como se menciond anteriormente, para un TGC digital 7, (t) representa la variable de salida de un
contador sincronizado con la red mediante un PLL. Por claridad en la explicacion, se asume que
existe una rampa asociada a cada fase de red. Las sefiales periddicas 1, (t) se inician en
coincidencia con los correspondientes puntos de conmutacién natural (a; = 0) y se extienden por

zradianes.

En la Figura 38, K [%] es la ganancia integral , a,, es el angulo de disparo en el instante t,,
en tanto que a,,,4 es el correspondiente al instante de disparo t, 1. Si se tiene en cuenta que las
sefiales rampa 73 (t) son periddicas y que se encuentran decaladas en 27T/p radianes, se pueden
describir las sefiales que definen por comparacion el evento de disparo, analizando el intervalo de
tiempo (t,,, tpe1) :

t Ecuacion 28
a(t) =K. f[—VR + H.Ug(t)] dt + a(t,)
tn

Ecuacion 29

21
r(t) = (.t —wp.t,) + a(t,) — ?

Para t = t,,; se debe satisfacer: a(t,,+1) = ®n4+1 = (tn+1), de manera que tomando
para ese intervalo:

Ur(t) = Vg (wt) = V.sin(w,. t) Ecuacidn 30

Reemplazando Ecuacidn 30 y resolviendo en Ecuacion 28 y Ecuacidn 29 para este intervalo

temporal, resulta:
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¢ On
27/, <
Vv
N R Ur(wLt)
Xy A ey
oLt
a)L.tn

L.t

27
(04 On+1 / / (Xt)

On /
/7</ /
O+ \ /
[/
G / Q
@\ 27
S
N N / Q
L\ < 0
I\ t
tn tn+1

Figura 38. Determinacion de los instantes de disparos mediante la técnica de rampa-pedestal

V Ecuacion 31
Ane1 = —K. Vg (tpe1 — tn) — K'H'w_ [cos(wy.tnyq1) —cos(wy.ty)] + ay
L

2 Ecuacién 32
Tp1 = (Op typr — 0. ty) + @y — ? =0ns1

Vinculando el argumento de la funcion tensién (senoidal) con cada punto de conmutacion

natural para el origen temporal definido en la Figura 38:

T T Ecuacion 33
Wp-lpyr = Anyq + 2 + ;
s Ecuacion 34

T
Wyt =ty + 5=

Reescribiendo algunas expresiones con referencia al lazo de control de la Figura 37,
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a
asumiendo que la relacidn (S)/VC( ) = —1[%] es unitaria y que el angulo de disparo objetivo
S

(setpoint) ag se alcanza en estado estacionario para una referencia Vy:

1% i
URMAX = V.E.Sen (E)

Ecuacion 35

Ecuacion 36

T
Vg = H.V.%.sen (5).cos(aR) = Uppax-H.cos(ag)

Wc = URMAX'K'H Ecuacion 37

Notando que la Ecuacidon 37 redefine la frecuencia de corte de la Ecuacién 20 para un

sistema con caracteristica G.H puramente integradora.

Sustituyendo Ecuacion 33, Ecuacidn 34, Ecuacién 35, Ecuacién 36 y Ecuacidén 37 en las

Ecuacion 31y Ecuacidn 32, se obtiene:

( 21 ) Ecuacién 38

W¢
Upt1 = An — w_-COS(aR)- Up1 — A + >

L

wc/wL T om T T
_%.[cos(an+l+_+5)_cos(an+___)]

p T 2 2 p
-sen (p
Empleando una identidad trigonométrica para el intervalo ae[0, ]:

We 2
Un+1 = An — w_-COS(aR)- (py1 — ap + ?
L

(““/w,) m s
+ —n) [sen (an+1 + 5) — sen (an - E)]

Ecuacion 39

E.sen (—

T p

Y reagrupando términos en la expresidn anterior:

Ecuacion 40

( 3 (1+25 cos(ag) | + 2. 2C cos(az)
U1 — ). o, 05 >, 05

_Ye (L))_[sen(anﬂ+g)—sen(an—%)] =0

: i3
WL sen (5

La Ecuacién 40 es una ecuacién de recurrencia para la variable de estado a que describe la

evolucion del angulo de disparo del sistema en lazo cerrado, como funcién de los pardametros ag,

. . ;. w . . w
asociado a Vy y de la figura de mérito del lazo de control w—c . El factor adimensional w—c pondera el
L

L

ancho de banda de la ganancia del lazo G.H para un sistema con caracteristica integradora en
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relacion con la frecuencia de red, en tanto que ay es el dngulo de disparo necesario para obtener

., LV
la tensién de salida FR )
Dado que Ecuacion 40 describe una recurrencia no lineal, no es posible obtener una
.z . w ,
solucién algebraica cerrada de la forma ;.4 = f(a'n, aR,w—C) y por lo tanto deberia resolverse
L
numéricamente.

Con el propésito de extraer condiciones que definan el limite de estabilidad para el sistema
con dindmica no lineal, se propone evaluar aquellas que inducen la existencia de la primer
bifurcacion dando origen a 6rbitas de periodo-2 en el Mapa de Poincare, como en el caso de

ejemplo de la Figura 33. Esto requiere que:
Apiz = Ay Ny F Apyq Ecuacién 41
Reescribiendo la Ecuacion 40 para la muestra siguiente se obtiene:

Wc 2T w¢ Ecuacién 42
(@psz — tpe) | 1 +—.cos(ag) | + —.—.cos(ag)
W, b wg

—ﬂﬁ [sen(a +E)—sen(a —E)]:O
w, . cen (%) ' n+2 p n+1 p

Y empleando la condicién de la Ecuacion 41 resulta:

w 2T W Ecuacién 43
(an — Apyp)- (1 +—<. cos(aR)> + = =€ cos(ag)
wy, p wp

) z

o, .@. [sen (an + 5) — sen (an+1 - 5)] =0

Sumando la Ecuacién 40 con la Ecuacién 43 y empleando identidades trigonométricas se

obtiene que:
2.cos(ag) = cos(ay) + cos(ani) N Ap #F Apt1 Ecuacion 44

Reordenando la Ecuacién 40 se obtiene:

T
- %ﬂ cos(ag) + #Pn
w¢ sen (5)

a)_L- We
<1 + w_L'COS(aR)>

T T Ecuacion 45
[Sen (an+1 + 5) — sen (an - 5)]

(aps1 —an) =

Reemplazando por una identidad trigonométrica para la suma de dos senos de dos angulos

diferentes en la anterior resulta la Ecuacion 46:

50



Capitulo 3: Modelado dindmico de LCC’s en lazo cerrado mediante mapas unidimensionales

(@41 —an) Ecuacién 46
A
—z—nCOS(a )+¢ 2sen M+E .Cos an+an+1
p R n 2 p 2
sen (—)
_ Y p
wy,

<1 +Z))—i.cos(aR)>

En la expresién anterior haciendo una nueva sustitucion por una identidad algebraica y

utilizando la Ecuacién 44 para el caso de érbitas de periodo-2:

(an + a'n+1) cos(n+1) + cos(ay) cos(ag) Ecuacién 47
cos = =

E introduciendo la Ecuacion 47 en la Ecuacion 46 se obtiene:

(ay, 1= an) Ecuacién 48
1 _
—cos(ag) + .| sen (a"“ I E) .%
sen (E) 2 P/ cos (—a,n+1 an)
_2m oc P 2
p w

<1 + Z—E.cos(aﬂ)

Introduciendo la notacion:

(Apse1 — @) = Ay, Ecuacion 49

Se obtiene una expresion mas compacta:

Aa, w ] Ecuacion 50
sen (—2 + 5)
cos(ag).|—1+

2 o, T e (). con ()

<1 + Z—E.cos(aﬂ)

Operando con la Ecuacién 50 y utilizando la expresion para el seno de la suma de dos

angulos resulta:

T Ecuacion 51
tg (5) 21 wc cos(ag)

tg (Aa"/z) P (1 + Z))—E cos(aR)>

Aa,,.

Dado que el objetivo del andlisis consiste en definir las condiciones necesarias en el limite,
para la existencia incipiente de una oscilacién subarménica, para el entorno |Aa,| = 0 tal que

Aa,, # 0, resulta conveniente tomar la aproximacidn de primer orden del desarrollo de McLaurin

para la funcién trascendente tg (Aa"/z) ~ Aan/z con lo cual se obtiene:
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tg (E) Ecuacion 52
p) _wc cos(ag)

E - wy, wc
D (1 +w—L.cos(aR))

Operando con la Ecuacién 52 resulta:

w¢ 1 Ecuacién 53
—.cos(ag) & —F—
T
ta("/p)

En la expresion Ecuacién 53, vdlida para p > 2 Ap € N, dado que el denominador es
negativo se desprende que para que exista oscilaciéon subarménica el angulo de disparo debe ser
superior a 77/2. Esto implica que independientemente del ancho de banda definido para el lazo de
control en términos de wc/wL, la respuesta transitoria de todo LCC rectificador ( ¢ < 7T/z) con

compensacion integral serd asintéticamente convergente y por tanto, estable.

Cuando el LCC opera como inversor, esto es para & > ”/2, las condiciones de estabilidad

dependeran del factor de ancho de banda ‘Uc/wL y también del niumero de pulsos p del

convertidor.

180
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| |
i | —
170 H '\ p=24
| | |
| | |
| 1 |
160 - ] ] \
| | |
| | |
| | |
150 1 | |
| | |
| \\ |
— | | |
O 140 ! ; p'12 !
g I | \ I
| |
| | |
130 \\ I I
| | |
| | |
120 | ‘
i T =6 }
| | —
| | p |
| | |
110 H | |
| | |
| | ™ L
| |
100 - | \ !
\
| | |
| | T t
90 e i - | t .
o | 2 40 60 80 100 120 140 160 T 180 200
2.53 107 435 175 MC/ ML

Figura 39. Limite de oscilacién subarménica de un LCC con control integral en funcién del dngulo de disparo y del
numero de pulsos

La Figura 39 grafica las curvas limite para la ocurrencia de oscilacion subarmdnica para
LCC’'s con p =3,6,12,24 segln la Ecuacidon 53, estableciendo de este modo la frontera de
estabilidad asintética del sistema en lazo cerrado. La conclusién mas relevante es que el maximo
ancho de banda obtenible con la estabilidad asintética como Unico criterio de performance, es una

funcién del punto de operacién y del nimero de pulsos del convertidor.

52



Capitulo 3: Modelado dindmico de LCC’s en lazo cerrado mediante mapas unidimensionales

De la Ecuacién 53, especializando para ayp = 7 se puede derivar el limite maximo de ancho

. w . .1: . . . . ..
de banda relativo ( C/wL)MAX que garantiza estabilidad bajo cualquier condicién de operacién del

lazo de control, es decir, para todo dngulo de disparo y que es funcion solamente del nimero de

pulsos p del LCC, también indicado en la Figura 39:

1 Ecuacion 54
Wc —
( /wL)MAX -

Las zonas estables en funcion de p para ag > ”/2 es decir para LCC's en modo inversor, se

muestran en la Figura 40.
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200 0
3.5 oc/oL 175 mCImL

Figura 40. Limite de estabilidad para oy > 7/2 segtin el nimero de pulsos del LCC

MODELO PARRISH-McVEY MODELADO POR SERIES
TEMPORALES
P=3 (wc/wL)MAx =15 (wc/a)L MAX 2.53
P=6 (wC/a)L)MAX - (CUC/O)L)MAX =10.7
P=12 (““Swr,),,, =6 (S, =435
P=24 (wC/wL)MAX 12 (wC/wL)MAX =175

Tabla 1. Relacion entre la frecuencia de corte mdxima y la de linea para la ganancia de lazo G.H segtin el
numero de pulsos y el modelo considerado
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En la Tabla 1 se muestra la maxima relacién entre la frecuencia angular de corte y la
frecuencia angular de red para valores tipicos del nimero de pulsos p del LCC, dependiendo el
modelo empleado en la caracterizacién del problema, asumiendo la utilizacion de un compensador
integral. A partir del andlisis presentado en este parrafo se puede notar el incremento posible en el

ancho de banda.

En el caso del modelo Parrish-McVey la ganancia de lazo G. H tiene una rotacidn de fase

compuesta por _n/z [rad] a causa del polo al origen del compensador integral y otro tanto

(— ”/2 [rad]) aportado por el retardo del modelo.

Debe mencionarse que el aumento de la frecuencia de corte de la transferencia de lazo
G.H de una planta que incluye un LCC con control integral conlleva esencialmente un incremento
en la ganancia en baja frecuencia, un mayor rechazo a perturbaciones y una mejora limitada en la
respuesta transitoria al escalon de la tension de salida, ya que por la naturaleza del funcionamiento
del convertidor, aunque el angulo de disparo pueda reaccionar a la variable de control en forma

instantanea, la misma es obtenida por sumatoria de magnitudes senoidales.

Diagramas de Bifurcaciones para la operacion de LCC’s sin

correccion de alinealidad en modo inversor

En términos generales los mapas o diagramas de bifurcaciones del estilo del mostrado en
Figura 36, son representaciones graficas asociadas a la dindmica de sistemas no lineales que
permiten identificar multiples puntos de equilibrio. Un sistema no lineal con dos puntos de
equilibrio se dice que describe una “6rbita de periodo 2”, o bien se lo refiere como en situacion de
oscilaciéon subarmodnica, porque en estado estacionario los valores sucesivos de alguna variable
representativa alternan entre exactamente dos y en secuencia. Sucesivas bifurcaciones ocurren a
medida que algun pardmetro particular se modifica, dando lugar a érbitas multiplos de 2,
evolucionando eventualmente hacia un comportamiento cadtico. En el caso particular de este
andlisis dado que el interés subyacente desde el punto de vista del control es mantener estable la
respuesta asintética del sistema, es relevante la identificacion del limite establecido por la primer

bifurcacion a partir de la Ecuacién 53.

Para el caso del LCC con controlador integral es posible definir dos clases de mapas de
bifurcaciones: a).con el parametro CUC/wL fijo en un valor, variando el punto de operacion ag
como en la Figura 41, o bien b).con el punto de trabajo ai constante, incrementando el pardmetro
wC/wL seg. Cada clase a su vez da origen a infinitos mapas dependiendo del punto de operacidn

que se quiera evaluar.
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Respecto del diagrama de Figura 41, nétese que la primer bifurcacién para las condiciones
de ancho de banda wc'/wL = 160 y p=6 ocurre para un angulo de referencia de aproximadamente

939, punto que puede identificarse también en la Figura 39.

Mapa de bifurcaciones - Wy ! w = 160
50 T T T

40

30

'3 43 ]

20—

o hlenls C4F Ty

Desvio respecio de thy 1

B0 a0 100 110 120 130 140 1850 160 170 180
Angulo de referencia o ]

Figura 41. Diagrama de bifurcaciones para o,/ ®,=160, p=6 en funcion de la referencia de dngulo o

Tanto en la Figura 41 —donde es mas evidente- como en la Figura 42, se graficaron los

diagramas de bifurcaciones tomando un angulo maximo de saturacion en el controlador igual a

170¢°.
Mapa de bifurcaciones - g = 130
1?‘] T T T T e— -
e,
160 / b
v
P
y

150
£ 140+
g
o
£
=2
o el il
=4
<

120

g
i M\Q
100 " ! .
a 20 40 L] 80 100 120 140 160 180

w fw

7L

Figura 42. Diagrama de bifurcaciones en funcion de o,/ @, p=6 para un dngulo de referencia fijo ag=130°
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La construccidon de los diagramas de bifurcaciones anteriores se realiza por métodos
numéricos; dados la referencia del dngulo de disparo ay y la relacion de ancho de banda C/a)y
un comportamiento estable se evidencia por la tendencia asintética de a,, en la Ecuacion 40 a un

- . . - we
valor unico. Un cambio en los parametros de operacion ay y /CUL resulta eventualmente en la
convergencia secuencial en el tiempo a dos valores a, y a1 distintos, lo que constituye la
denominada bifurcacion.

En un sistema de p-pulsos, si se elige y mantiene constante un angulo de referencia ay

superior al umbral definido por la Ecuacidén 53 y se incrementa progresivamente la ganancia del

. P . w . .
sistema con el consiguiente aumento del parametro C/wy se observa en la Figura 42 como el

fendmeno de bifurcacién produce orbitas de periodo 2, aproximadamente para 18 < wc/wL <
70. Si se incrementa algo mas esta variable la dindamica se modifica y se establecen orbitas de
periodo 4, es decir, que en estado estacionario el dangulo de disparo toma cuatro valores distintos
en secuencia. Incrementos mayores en la frecuencia de corte finalmente desencadenan un

comportamiento caético.

ag Comportamiento Valores de convergencia a,,
80 [°] Estable 80[°]
100 [°] Orbitas de periodo-2 751[°], 125 [°]
1257 Orbitas de periodo-4 100 [°], 105 [°], 153 [°], 165 [°]
150 [] Caos Rango pseudocontinuo 125 [°]... 170 [°]

Tabla 2. Comportamiento del sistema para diferentes valores de dngulo de referencia con p=6 y @c / w1 60

Modelado de LCC’s con alinealidad estatica corregida y control

integral mediante series temporales

Como se menciond en el capitulo anterior la relacion funcional entre la tensién de salida
rectificada Uy y la variable de control V. de un LCC sigue una ley cosenoidal (Ecuacién 2). La
linealizacidn de esta caracteristica tipicamente puede implementarse de dos maneras con

resultados equivalentes, a saber:

e Mediante la insercién de una tabla de correspondencia (LUT) que aplique sobre la
variable de control V¢ la transformacion expresada en la Ecuacion 8.
e Sustituyendo las rampas de comparacion en el TGC por funciones periddicas de tipo

(1 —k.cos(wt))

En lo que sigue y por resultar conveniente para la interpretacion grafica, se plantea la

sustitucién de las rampas en el TGC segun la Figura 43.
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¢ Oh
27 <
Vv
. s Ur(ont)
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oLt
L. tn
[()L.tn+1
Ve(ort) Gt N\
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/ Ve(wLt)
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Figura 43. Determinacion de los instantes de disparos para correccion de alinealidad modificando la funcion
de comparacion en el TGC

En la figura anterior la variable de control V; que ingresa al TGC es efectivamente la salida

del controlador integral. Del grafico se desprende que:

21T Ecuacion 55
Wplpyg — Oty = Apgqg — Ap +—

Asimismo, para producir la correccién de la alinealidad en la asociacién en cascada del LCC
con el TGC y que exista proporcionalidad entre la variable de control y la tension rectificada

promedio, segun la Ecuacién 6:

r nom Ecuacion 56
Ve(wp.ty) = 5| 1 —cos (wL.tn -5+ 5)
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v ( ¢ ) I 1 ( " T 1-[) Ecuacion 57
Wi . == — COS | W;. - =
c L-*n+1 2 L-*n+1 2 p
De la Figura 43 se infiere:
T Ecuacién 58
a, =w,.t, —=—+—
n L-'n 2 p
T T Ecuacién 59

Ant1 = Wp.lpgq — 2 5
Reemplazando Ecuacion 58 y Ecuacion 59 en Ecuacion 56 y Ecuacion 57 y utilizando la
Ecuacion 28 que pondera la tension de salida del controlador integral de la Figura 37, resulta:

T Ei ion 60
Ve(wp.tye) = Ve(wg.t,) = > (COS(an) — cos(an+1)) cuacidn

®r-tniq V, H.Up(w;.t
_ K.j [__R+%] dooy.t
L

wp.ty a)L
K.Vg K.V.H [@Linn
=— (wp -ty —wp-ty) + f sen(wy.t).dwy.t
Wy, Wy,

wp.ty
Resolviendo la anterior:

T Ecuacion 61
> (cos(ay) — cos(an+1))

K. Vg 2
o, (an+1 —ant+ ?)

+

(cos(wy.ty) — cos(wy.tny1))
La ganancia de lazo del LCC incluyendo la correccidn de alinealidad respecto de la variable

de control V- y teniendo presente la Figura 17, resulta:

G.H=——_H.V.—.sen
TS T

2K p (7T ) Ecuacidn 62

E igualando la Ecuacion 62 a la unidad se obtiene la frecuencia de corte del lazo:

we=—.K.H.V.sen

2p (T[ ) Ecuacidn 63
=

Utilizando la Ecuacién 63 y tal como se desarrollé para el caso de TGC sin correccién de

alinealidad se puede sustituir:

KVy 7w we Ecuacion 64
=—.—.cos(ag)
w
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KHV m o "/p
w, 2w, sen(T/p)

Ecuacion 65

Reemplazando las anteriores en la Ecuacidn 61 y considerando las igualdades de las

Ecuacion 58 y la Ecuacidn 59 resulta
[cos(an) — cos(an41)]

We (
= ——.C0S\R).
- cos(ar)

Wwce

Ecuacion 66

21
Apt1 — Uy + ?)

m T

+_l[ws(a 2 ) o (agen + 242
wy sen(T/p) "2 0p T2 T

Manipulando la Ecuacién 66 y utilizando identidades trigonométricas se obtiene:

2 [cos(anyiq)

—cos(ay)] Ecuacion 67

(@n1 — @) = ——

("/p)

(wc/a)L)- cos(ag)

sen(™/p). cos(ag)

[sen(ans1). cos(™/p)

+ 05 (@n41).sen(/p) — sen(ay). cos(™/p)
+ cos(ay).sen(" /)]

Simplificando aiin mas la Ecuacion 67 se llega a:

2m [cos(an+1)

—cos(ay)] Ecuacidn 68

(an+1 - an) = -

("/p)

(““/w,).

cos(ag)

tan(™/p). cos(ag)

"/p)

+ .
cos(ag)

[cos(a,

Incrementando el indice en |

[sen(an4+1) — sen(ay)]

+1) + cos(ay)]

a expresion previa se obtiene:

2 [cos(ayiz) — cos(@y41)] Ecuacion 69

(an4z = Anyr) = ——

("/p)

P (“¢/w,)-cos(ag)

tan(/p). cos(ag

"/p)

+ .
cos(ag)

[Sen(an+2) - S€n(0(n+1)]

5

[cos(an42) + cos(@n1)]
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Como el propésito del analisis es definir las condiciones necesarias para la existencia de
orbitas de periodo-2, éstas ocurren en tanto que a,,, = ,, de manera que reemplazando los

indices en la recurrencia de la Ecuacion 69, resulta:

( ) 2 [cos(a,) — cos(ayp1)] Ecuacién 70
Ay — Apyy) = ——
noo P (“¢/w,)-cos(ag)

/p)
tan(/p).cos(ag)’

. %)

cos(ag)’

[sen(a,) — sen(a,,1)]

[cos(ay) + cos(apn41)]

Sumando las Ecuacion 68 y la Ecuacién 70 y simplificando se llega a la condicion necesaria
para la existencia de oscilacién subarmdnica, que resulta la misma que para el control del LCC sin

linealizacidn hallado anteriormente:
2.cos(ag) = cos(ap4q) + cos(ay) Ecuacion 71
Introduciendo la Ecuacidn 71 en la Ecuacidn 68:

[cos(any41) — cos(ay)] Ecuacion 72
(wc/wL)- cos(ag)
(™/p)

tg(™/p)-cos(ag)’

(an+1 - an) =

[sen(an1) — sen(ay,)]

Utilizando nuevamente identidades trigonométricas para la resta de funciones seno y
coseno y transponiendo términos:

w¢ T (apy1 —ay)/2 Ecuacién 73
et () -costan [t =

(Tf) [(an+1 + an)] T Wc [(an+1 + an)]
=—tg|—).sen | —————+—.—.cos |——
p 2 p w 2

Puesto que las condiciones para la existencia de una bifurcacidon que dé origen a érbitas de
periodo-2 ocurren para a, 41 = a, = Qg, aplicando este limite a la expresion de la Ecuacién 73 se
obtiene la relacién funcional, entre el ancho de banda relativo del lazo de control y el punto de

operacion en términos del dngulo de disparo ag:

T Ecuacion 74
agp = arctg {ﬁ [—tg({g; ) - 1”
p

Wy, '
En la Ecuacién 74, valida como en el caso anterior para p > 2Ap € N , dado que el
argumento de la funcién es negativo, se desprende que para que exista oscilacion subarmaénica el

angulo de disparo debe ser superior a ”/2. Esto implica que independientemente del ancho de
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banda definido para el lazo de control en términos de wc/w o la respuesta transitoria de todo LCC
rectificador (% < ”/2 ) con correccion de alinealidad en su lazo de control y con compensacion

integral serd asintéticamente convergente y por tanto, estable.

180
\
\
K~ —
170 e — p=24
\ S p
160
Euo \
o \ —
3 130 ——
120 \
110 |- p=3 \
.\\\
100
e
90 !
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
®c /0L

Figura 44. Limite de oscilacion subarmdnica de un LCC con correccion de linealidad y control integral en
funcion del angulo de disparo y del nimero de pulsos

La Figura 44 muestra el limite para la ocurrencia de oscilacion subarmaénica para LCC’s con
correccion de alinealidad y p = 3,6,12,24 segun la Ecuacién 74, estableciendo de este modo la
frontera de estabilidad asintdtica. Como en el caso previo -sin correccion de alinealidad- el maximo
ancho de banda obtenible con convergencia asintética como unico criterio de performance, es
funcién del punto de operacion y del nimero de pulsos del convertidor. A diferencia del caso de
LCC’s que utilizan TGC sin correccion de alinealidad y como se desprende de la figura anterior, no es
posible definir un valor de ancho de banda que estabilice al sistema para todo punto de operacion
ya que en el limite ap = m todos los sistemas serdn inestables. Paraddjicamente, el hecho de
linealizar la caracteristica estdtica del convertidor resulta en inconvenientes en la estabilizacion del

lazo de control.

. ) - . -
La Figura 45 establece las zonas ag max = f( C/a)L); maximo angulo de operacién en

funcién de la frecuencia de corte del lazo mormalizada, segin el nimero de pulsos del LCC

utilizando TGC's con correccion de alinealidad.

Una alternativa para asegurar la estabilidad bajo estas condiciones consiste en acotar el
maximo angulo de disparo y de ese modo, hallar en el grafico de la Figura 44 el maximo ancho de
banda C/wL a partir del cual se producen oscilaciones subarmdnicas. Esta estrategia implica la

pérdida de rango de tension en el modo inversor.
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ASINTOTICA

0 \ o ZONA DE ESTABILIDAD

ZONA DE ESTABILIDAD
ASINTOTICA

ZONA DE ESTABILIDAD
ASINTOTICA

Figura 45. Limite de estabilidad para o > 7/2 segiin el nimero de pulsos del LCC, con alinealidad estdtica
corregida

A manera de ejemplo en la Figura 46 se indica para el caso de un LCC con p=6, cuanto es
necesario limitar el maximo angulo de disparo a efectos de obtener el mismo ancho de banda de

lazo que con un TGC sin correccién. La pérdida asociada en el rango de operacién resulta de un

36% aproximadamente.
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\ \T
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150 | p=12
Euo :
= . _\ N N —
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\ | p=
120 :
I \
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|
\l\ \\\
100 | —~—
I \
90 ¢ |
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c /oL
Figura 46. Limitacion del dngulo de operacion en un LCC con p=6 para obtener mismo ancho de banda que sin
correccion de alinealidad.

Otras estrategia posible podria incluir una correccion parcial de la alinealidad, solo para

angulos ag < ™/, utilizando una LUT.
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En cualquier caso, como el objetivo principal de la linealizacion de la caracteristica es
mantener la ganancia independiente del punto de operacién a fin de no perder ancho de banda, y
dado que se ha demostrado que es posible aumentarlo muy significativamente manteniendo la

estabilidad sin recurrir a la linealizacidn, el valor asociado a este recurso resulta secundario.
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Capitulo 4: Simulacion circuital de LCC’s

Esta seccion esta orientada a verificar mediante simulacién circuital el comportamiento de
LCC’s en lazo cerrado con un controlador integral, seguin las formulaciones del capitulo precedente.
Para este fin, se desarrollan modelos para el entorno NL5 —un emulador circuital de tipo PWL- que
comprenden la etapa de potencia, el TGC y el sistema de control en lazo cerrado. En particular, se
pretende comprobar mediante simulacién en el dominio temporal para un tipo representativo de

LCC con p=6, lo siguiente:

e la conservacion de la estabilidad para valores de C/wL mayores que el limite definido
por el modelo Parrish-McVey con ap <7/,
e La posibilidad de incrementar la velocidad de respuesta en lazo cerrado, considerando el

aporte de la metodologia de analisis propuesta, basada en el andlisis del problema no

lineal mediante series temporales.

e La existencia de condiciones de oscilacion subarménica para valores de ay > ”/2 que

. . . W . .
dependen de la frecuencia de corte relativa del sistema C/u)L: segun la Ecuacion 53

El diagrama esquemadtico del modelo circuital construido es el que se muestra en la Figura

47 siguiente:

MODELO LCC P=6 [ 50Hz
Fle:LCC_6p_\6.nl5
GCU NOV 2023

TERNA GENERATRI?

i- R i

| Lo 2|
LA s e - Y
=
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’_&'@u_ ~elTves

a5 1 }:)
4 (:,
b=l ¥

v ()

] '
Elé Thea
Realimentacion

@F

GENERADOR
DE CORRIENTE

H*Vo
o e
R H A
Vo g r B3
Y 1

. Sumador

= $
| FRE
P70
G—a

@
Figura 47. Modelo circuital NL5 de un LCC con p=6 y control integral
El disefio del circuito pretende tener la menor complejidad posible y comprende:
e Una terna generatriz CA simétrica con tension de fase 300Vpk/50Hz

e Un LCC con seis SCR pseudo-ideales, con V=0y con |,=50mA y carga LR

e Lazo de control con un atenuador diferencial, sumador e integrador.
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e TGC (thyristor gate control) de ganancia -1[rad/V] empleando el método de rampa y
pedestal y un contador de anillo para evitar multiplicidad de impulsos de disparo. Para la
topologi de LCC elegida, dos pulsos por estado son necesarios. El sincronismo de las
rampas con los puntos de conmutacién natural estd provisto usando el reloj del
simulador.

e Un generador de corriente CC ideal como carga, de valor superior a la corriente de

mantenimiento de los SCR, para garantizar la operaciéon en CCM.

Las sefiales rampa para el TGC tienen duracidn de medio periodo de red y una amplitud ©
[V] para asegurar el valor de la ganancia. La variable angulo ap que se obtiene a la salida del
integrador, se limita en amplitud al rango {— ”/2 s+ 7T/Z} y se le suma asimismo 7T/z en la entrada

del TGC.

Es importante mencionar que en el analisis del capitulo precedente se asume que el
integrador de la Figura 24 no satura. Por lo tanto, debe asegurarse especialmente que para las
condiciones de elevado mC/Q)L, es decir, constante integral reducida, la Unica saturacién en el
sistema lo produce excusivamente el TGC debido a la amplitud de las rampas. Desde el punto de
vista prdactico en relacién al disefio, esto implica necesariamente evaluar las tensiones de
alimentacion a emplear en el amplificador operacional del integrador de acuerdo con la frecuencia

W¢ .
de corte /U)L propuesta para el sistema.

Para comprobar la funcionalidad del modelo en lazo abierto, se ingresé un doble escaldn
de tensidon equivalente como angulo de referencia de disparo, verificando la consistencia en la

variacion de los instantes de disparo y de la tension rectificada Uz como se muestra en la Figura 48.

TENSION DE SALIDA DEL LCC

TENSION DE SALIDA DEL COMPENSADOR INTEGRAL

-E: e

GATEZ

REFERENCIA DE TENSION

| GATE 3

GATE 4

GATES

GATE &

Figura 48. Formas de onda de prueba en lazo abierto para el modelo NL5 del LCC con p=6
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El modelo cicuital NL5 empleado en las simulaciones anteriores y en las subsiguientes tiene
las siguientes caracteristicas:

e Tension compuesta (valor pico)= V=519.6[V]

e Pulsacion de red= wy, =2.7.50 [rad/s]

e Numero de pulsos=p=6

e Ganancia de realimentacién=H = 1/120 = 8.33 x 10°
e Ganancia del TGC= Kygc = -1 [rad/V]

e Constante de integracion= K = 1/(C1*R2)

Respuesta de LCC’s operando en el limite de estabilidad segin

el modelo de Parrish_McVey

Utilizando la Ecuacidn 20 y compensando al sistema siguiendo el modelo de Parrish-McVey
e imponiendo las condiciones equivalentes al limite de inestabilidad es decir, con margen de fase
nulo m, = 0, se tiene que:

p-wy, Ecuacién 75
;. e

K.Gomaxy-H-1Krgcl = K. vl sen( ) H.|Krgcl =

Reemplazando en la expresion anterior y despejando la constante integral de modo tal que

la frecuencia de corte relativa resulte en el limite predicho por el modelo de pequefia sefial
W¢ —_P_q.
/(L)L - E =3:

p -1 rad Ecuacién 76
K = We . [V —.Sen (p) H. |KTGC|] = 228[7]
s

Con este valor para el compensador y dado que R2=1k, resulta C1= 4.4[uF]. Introduciendo
este valor en el circuito y simulando el comportamiento transitorio en el entorno de la mayor

ganancia, es decir, para referencia nula o bien ap = ”/2 , se observa un comportamiento estable:

TENSION DE SALIDA DEL LCC 1 ‘ ‘ ‘ ‘

nfﬁglmlum MRS i*= I\f '|“"|I'|\ n,wmn \[\f hl'\fj'“”=||i'| mh
"w?sta‘m-muf AR AR AR AR

}'J TENSION DE SALIDA DEL COMPENSADOR INTEGRAL

.';'."|' \AANS 'PJU"H.' ijﬁlif .l\f' ‘I{\I‘_”lnl"li]llrlf
1.4 Al

..'v'n'a AAARANERARARANA

REFERENCIA DE TENSION

Figura 49. Modelo de simulacién para las condiciones del limite de estabilidad segtin el modelo Parrish-
McVey, p=6, CCM y entorno de az=7/2
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La Figura 49 muestra las condiciones de operacién en estado estacionario con una tensién
de referencia que varia entre 3V y OV a efectos de que el final del transitorio encuentre operando
al sistema con la mayor ganancia posible. Se observa una respuesta ligeramente subamortiguada,
pero en cualquier caso, estable y ausente de oscilaciones subarmonicas. Las tensiones promedio
coinciden con el producto de la referencia por la inversa de la ganancia de realientacion. Esto pone
de manifiesto la divergencia entre el modelo Parrish-McVey y el comportamiento real del sistema,

y las limitaciones del mismo para determinar las condiciones limite de inestabiliad.

Incremento de la velocidad de respuesta de LCC’s considerando

el limite de oscilacion subarmonica propuesto

De acuerdo con la Tabla 1 y segun lo determinado mediante los mapas unidimensionales,
para p = 6 una relacién tan elevada como mC/wL = 10.7 deberia preservar la estabilidad del
sistema para cualquier angulo de disparo, es decir, para cualquier condiciéon de operacion del LCC.

En lo que sigue, se compara la velocidad de respuesta a un escaldn de referencia para dos tipos de

compensaciones:

e (Caso 1: ganancia de lazo G.H con 6[dB] de margen respecto del limite establecido por el

modelo clasico de Parrish-McVey, esto es, para wc/wL = § = 1.5 segun la Ecuacion 75.
Esto se logra circuitalmente con C1= 8.8[uF].

e (Caso 2: ganancia de lazo G.H con 6[dB] de margen respecto del limite de oscilacion
subarmodnica de la Tabla 1, esto es, para ‘Uc/wL = 5.35. Esto se logra circuitalmente

reemplazando C1= 2.46[uF].

T | . NN
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b REFERENCIA DE TENSION

Figura 50. Comparacion de la velocidad de respuesta en lazo cerrado al avance del dngulo de disparo. (Gris=
compensacion segiin modelo Parrish-McVey)
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En la Figura 50 se muestra una referencia en escaldn forzando una transicién en el sentido
de avance del angulo de disparo, Uz =0 — Ui = 360[V] para ambas situaciones de
compensacién. La convergencia al valor final es significativamente superior utilizando el modelo

propuesto respecto del cldsico, con los siguientes resultados:

e Para el caso de la compensacion wc/wL = g = 1.5 (Parrish-McVey) en 7.4[mS]

e Para la compensacidn propuesta ‘Uc/wL = 5.35 (analisis de bifurcaciones) en 0.95[mS]

TENSION DE SALIDA DEL LCC
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Figura 51. Comparacion de la velocidad de respuesta en lazo cerrado al retraso en el dngulo de disparo.
(Gris= compensacion segun modelo Parrish-McVey)

En contraste, la Figura 51 muestra una referencia en escaldn forzando una transicién en el
sentido de producir un retraso en el dngulo de disparo, Uz = 360 — Ui = 0[V], también para las
dos frecuencia de corte. La convergencia al valor final es algo mejor en el caso del modelo

propuesto respecto del cldsico, con los siguientes resultados:

e Frecuencia de corte wC/wL = % = 1.5 (modelo Parrish-McVey) en ~6.8[mS]

e Frecuencia de corte wc/wL 5.35 (modelo basado en bifurcaciones) en ~3.3[mS]

Existencia de oscilaciones subarmoénicas
Para simular diferentes condiciones de operacion, resulta conveniente expresar el valor del
capacitor C1 en el modelo NL5 como funcién de wC/wL. Con este objetivo, a partir de la Ecuacion

76, se tiene que:

L . . Ecuacion 77
.V.—.sen (—).H- |Krgel = w¢
R;.C4 T p

Y reemplazando:
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Ecuacion 78

p /A
= (wc)—l V.E.Sen (E)H. |KTGC| 3 132[#1_7]
1=\ .

k@
L

De la Figura 39 se desprende que para wC/wL = 30, la operacion entorno de ap = 105°
tiene que ser estable, en tanto que para agp = 115° deberian observarse drbitas de periodo-2. Esto
significa reemplazar C1=0.44[uF] en el lazo de control e introducir un cambio en la referencia

externa de -1.07[V] a -1.75[V].
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Figura 52. Ejemplo de oscilacion subarménica en un LCC con p=6, oo/ &,=30, para oz=105° y a=115°
La Figura 52 pone de manifiesto como un cambio del punto de operacién en un LCC con
ancho de banda de lazo por sobre el limite hallado y expresado en la Ecuacion 53 fuerza la
transicion en la respuesta temporal, de un comportamiento estable a una oscilacién subarmonica.
En dicha figura el trazo azul representa la tension de salida Ui (t) y se observa que su evolucién
con un periodo igual a la mitad del de ripple es producto de una oscilacion del angulo de disparo
entre dos valores definidos. La variacion de la naturaleza de la respuesta dinamica en funcién del

punto de trabajo es propia de sistemas alineales.

Verificacion del limite de oscilacion subarmoénica para p=6
Tomando el caso de p=6 y con referencia a la Figura 53 que establece el limite para la
existencia de bifurcaciones, se realiza el muestreo de ocho puntos en la vecindad de la curva

indicada, a efectos de comprobar la estabilidad para el area inferior subtendida y oscilaciones

- . w . .
subarmonicas para combinaciones C/wL,aR por encima de la misma. Para cada caso modelado,

. . W . . .
a medida que se incrementa C/wL es necesario comprobar que la salida del integrador no

presente saturacion adicional.

69



Capitulo 4: Simulacién circuital de LCC’s

Los resultados de la simulacion verifican los pares de puntos de prueba y a modo de
ejemplo, se muestra el resultado del caso G)C/wL = 70 en la Figura 54.
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Figura 53. Puntos de verificacion de bifurcaciones mediante simulacién para p=6
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Figura 54. Ejemplo de oscilacion subarménica en un LCC con p=6, o/ ,=70, para la transicion oz=95°y
0x=100°

Orbitas de mayor orden para el caso p=6

Las condiciones limite encontradas para la existencia de la primer bifurcacion constituyen
una herramienta util para establecer las condiciones de compensacién de un LCC de modo que
tenga un comportamiento estable asintéticamente. La ocurrencia de 6rbitas de periodo-2 o bien
de mayor orden, no es una situacién deseable en la dinamica de un sistema no lineal industrial,
pero encontrar el rango de parametros que producen estos cambios en la respuesta puede resultar

funcional para validar el modelo planteado. En este sentido, con referencia a la Figura 42 y para
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respaldar las expresiones encontradas se pueden fijar condiciones para la existencia de orbitas de

. W
periodo-4, con C/wL =80 y ar = 130° con el resultado esperado, tal como se muestra en la

Figura 55.

TENSION DE SALIDA DEL COMPENSADOR INTEGRAL

REFERENCIA DE TENSICN

Figura 55. Ejemplo de drbitas de periodo-4 en un LCC con p=6, o/ @,=80, y az=130°

Simulacion de LCC’s con compensacion integral y p=12
A efectos de comprobar los limites de bifurcaciones en un LCC con compensacioén integral

de 12 pulsos (p=12) se construyé el modelo circuital NL5 de la Figura 56.
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Figura 56. Modelo circuital NL5 de un LCC con p=12 y control integral

A diferencia del caso p=6 simulado anteriormente, el sistema de generacion de tension AC
esta compuesto por doce fuentes senoidales conectadas en estrella, de tal modo que el TGC debe
producir un solo impulso para el disparo de cada evento / tiristor. La Figura 57 muestra el resultado
del ensayo de lazo cerrado para referencia en escaldén, orientado a comprobar la correcta

secuencia en el TGC.
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Figura 57. Formas de onda de prueba en lazo cerrado para el modelo NL5 del LCC con p=12

Tomando ahora el caso p=12 y con referencia a la Error! Reference source not found. que
establece el limite para la existencia de bifurcaciones, se realiza el muestreo de seis puntos en la

vecindad de la curva referida, a efectos de comprobar la estabilidad para el area inferior

subtendida y oscilaciones subarmodnicas para combinaciones C/wL,aR por encima de la misma.
. . W .

Para cada caso modelado, a medida que se incrementa C/a)L es necesario comprobar que la

salida del integrador no presente saturaciéon adicional. Estos seis puntos de prueba se indican en la

Figura 58.
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Figura 58. Puntos de verificacion de bifurcaciones mediante simulacion circuital para el caso p=12
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Los casos explorados corresponden a wC/wL = 60,80, 100. Los seis puntos verifican el

limite de la Figura 58 y a modo de ejemplo, se ilustra a continuacion (Figura 59) el caso wC/wL =

60 A ap = 135°,143°.

I\
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Figura 59. Ejemplo de oscilacion subarménica en un LCC con p=12, o/ ®,=60, para la transicién oz=135°y
az=143°

Caso particular de LCC’s de dos pulsos

La Ecuacién 53 para el caso especial en que p=2 resulta en:

wce Ecuacion 79
—.cos(ag) = —1
wy,

Es decir que la uUnica condicién bajo la cual es posible la ocurrencia de una oscilacién

subarmonica requeriria que simultdneamente se cumpliera lo siguiente:

w¢ Ecuacion 80
— =1 A ai = 180° v
wy,

A diferencia de los LCC's para sistemas CA con p>3, y tipicamente p=6, o bien p=12 y
eventualmente p=24, la conclusion expresada en la Ecuacion 80 no tiene valor alguno cuando p=2
porque por un lado, no permite hallar condiciones de operaciéon que permitan incrementar la
velocidad de respuesta del lazo de control. De otra parte, si ademds se tiene presente que por
razones de disparo de los SCR y por potenciales asimetrias en la red normalmente los TGC's operan
con limites en el angulo de disparo tales que: 0 < apy < ar < ayax < 7, se infiere que la

condicién requerida por la Ecuacién 80 queda excluida del rango de operacién.

A fin de verificar que la situacion de inestabilidad, que se produce al incrementar C/wL

por encima de algun valor préximo al resultante del modelo de Parrish-McVey, ocurre sin que
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existan transiciones a érbitas de periodo-2, se construyd

muestra a continuacion:

MODELO LCC P=2 / 50Hz

File:LCC_2p_V1.nl5
GCU NOV 2023
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Figura 60. Modelo circuital de simulacion NL5 de un LCC con p=2 y control integral.

Para este caso con p=2 el capacitor del integrador debe cumplir:

_ 5.07[uF]

 (%w,)

1

Ecuacion 81

Se simuld la condicién que el modelo de pequeiia sefial de Parrish-McVey define como

limite de estabilidad con maxima ganancia, es decir, wc/wL =1,ar =0 y el LCC se mantuvo

estable segun se observa en la Figura 61. Modificando Cl)C/wL =25

y para angulos de referencia

elevados la respuesta se vuelve aperiddica, pero sin describir érbitas de periodo-2 como se

muestra en la Figura 62.
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Figura 61. Resultado de simulacidn del caso p=2 en el limite de estabilidad segtin el modelo lineal de Parrish-
McVey
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Figura 62. Comportamiento aperiddico del caso p=2 ante un cambio en la referencia de cx=0° a cz=160°.

Simulacion de LCC’s con correccion de alinealidad estatica

Con el propésito de validar las conclusiones para LCC’'s con correccién de alinealidad y
fundamentalmente para demostrar la exactitud de la Ecuacién 74 se construyé el modelo de
simulacién NL5 de la Figura 63. En el circuito se observa en particular un sistema de generaciéon AC
en conexion estrella con el mismo lazo de control integral que el descripto anteriormente. Para la
correccion de la alinealidad estatica en el TGC se emplearon seis generadores de funciones
cosenoidales en cada entrada de comparacion. La habilitacion de la salida de pulsos de disparo se
sincroniza con la red en cada punto de conmutacion natural (¢ = 0) por medio de la entrada de

reset de los FF

La Figura 64 muestra las sefiales relevantes del modelo. Los impulsos de clock (Res #) se

aplican en los instantes correspondientes a los puntos de conmutacion natural forzando el
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“reset”de los FF y habilitando la comparacion de la salida del integrador con las funciones
(1 — cos(w,t)) adecuadamente desplazadas en sincronismo con la red. Cuando el comparador
cambia de estado se genera el impulso “set” para los FF y un monostable asociado produce

impulsos de disparo (G #).
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: L
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Figura 63. Modelo circuital de un LCC con p=6, control integral y correccion de alinealidad estdtica en el TGC.
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Figura 64. Seiiales relevantes del modelo LCC con correccion de alinealidad

Para explorar la validez de la Ecuacidn 74 se eligieron algunos puntos del caso p=6, segln
se indican en la Figura 65, con el objeto de imponer un dngulo de disparo definido, y modificando
ligeramente el ancho de banda relativo, comprobar la transicién de estabilidad a oscilacion
subarmonica. Con los pardmetros circuitales del modelo, calculando el capacitor de integracion

necesario de manera andloga a lo expresado en la Ecuacidn 77 y Ecuacidn 78, se llega a que:
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_ 8.379[uF] Ecuacion 82
(wc/(l)L)
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Figura 65. Puntos de verificacion de bifurcaciones para un LCC con p=6 y correccion de alinealidad

Tomando el caso ap = 170° a ambos lados de la curva el resultado es el que se muestra en

la Figura 66 y la Figura 67:
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Figura 66. Caso de un LCC con p=6 y correccion de alinealidad, o/ ®,=1y az=170°
Entre los puntos elegidos para la verificacién se tomo uno cercano al limite de operacién
en modo inversor (170°), notando que la reduccion del ancho de banda necesaria para estabilizar
al sistema respecto del caso sin correccién de alinealidad es aproximadamente de diez veces. El

resto de los puntos simulados verifican lo calculado y se omitieron para evitar la redundancia
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Figura 67. Caso de un LCC con p=6 y correccién de alinealidad, oc/®,=2.5 y az=170°

De lo anterior y reforzando los conceptos desarrollados anteriormente, se puede concluir
en primer lugar que el modelo propuesto por Parrish-McVey es conservador y conduce a
compensaciones con bajo ancho de banda en relacidn a las posibilidades dinamicas reales del
sistema. En segundo lugar, se verifica que la inestabilidad depende del punto de operacidn y esta
situacion no puede ser descripta por un modelo lineal como el citado, particularmente cuando las

oscilaciones se establecen al reducir la ganancia diferencial de la planta.
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Capitulo 5: Resultados Experimentales

Los ensayos se llevaron a cabo en el Laboratorio de Instrumentacién y Control de la
Facultad de Ingenieria de la UNMDP. Para la comprobacidn experimental de la existencia de
oscilaciones subarménicas y la determinacién de las condiciones particulares en que éstas ocurren
se construyd un sistema de conversién doble con p=6 y control integral como el que se muestra a

continuacion:
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w \"
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Figura 68. Diagrama circuital del sistema experimental con p=6 sin correccion de alinealidad

Del transformador de entrada a columnas conectado a la red 3x380V rms 50Hz en
triangulo y con una potencia nominal de 1kW se extrajo la tensidon secundaria de 65V rms. El
puente utilizado fue parte de un stack construido con tiristores duales TT18N120 de AEG. Dicho

arreglo tenia incorporados los transformadores de impulso de gate y los snubbers.

En la salida del LCC se conectd un inductor construido con laminacion #111 abierta (sin las

llIII

de cierre) de aproximadamente 300mH en baja corriente y un resistor de potencia (50Q2 -

79



Capitulo 5: Resultados Experimentales

200W). A fin de poder operar el sistema en todo el rango de dngulos de disparo, se conectd en

serie con la carga una fuente de alimentacidn externa variable y un diodo de bypass.

Se construyé un PCB elemental con el circuito mostrado que incluye la realimentaciéon de
tensidn, el sumador de entrada y el integrador variable empleando un TL084 como amplificador
operacional cuadruple. El sistema requirié ademas alimentacion +/-15V para el circuito analégico y
+5V para la FPGA del TGC. La variacién del ancho de banda del lazo de control se llevé a cabo con el
resistor variable Ryr en tanto que la referencia externa Vi se inyectd con un generador de

funciones programable.

Wy 4

PR TR

Figura 69. Vista superior del TGC digital con entrada analégica sin correccion de alinealidad

La Figura 69 es una foto del sistema de disparo digital integral utilizado en el prototipo
experimental y desarrollado por el autor para CERN (Centre Europeéne por la Recherche Nucleaire,
Ginebra, Suiza) entorno de una FPGA de la empresa Xilinx (Benedetti & Uicich, 1999). EL PCBA en

formato eurocard incluye:

. Entrada de sincronismo con filtro pasabajo de tercer orden.

. Comparador de umbral ajustable en el rango 0°....1509.

. Entrada analégica de angulo de disparo sin correccidn de alinealidad.

. Conversion A/D free running con un ADC76KG de 16 bits de resolucién.
. Ajuste de angulo de disparo minimo / maximo.

. Doce drivers bipolares darlington con salida de 1A colector abierto.

. Entrada de bloqueo de pulsos y de override hacia inversion.

. Circuito de PLL basado en un 74HC4046

. Capacidad de comando de sistemas con p=6 6 12, en serie o paralelo.
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El sistema digital de secuenciamiento y distribucion de pulsos de disparo de gate, la
definicion del ancho de los mismos, las sefiales digitales de control del ADC, el divisor del PLL, las
rampas digitales de alta resolucion y los comparadores del método rampa-pedestal se embebieron

en una FPGA XC2018 de 2000 bloques.

Para una resolucién angular de m/12.2'! y una frecuencia de red de 50Hz, el divisor

interno del PLL resulté en 2.4576MHz.

Figura 70. Vista lateral del stack de SCR.

La Figura 70 muestra una vista lateral del stack de tiristores construido en base a SCR

duales AEG TT18N1200.

Calibracion inicial
Se calibré inicialmente al sistema ajustando el ancho de banda mediante Ry para la

condicién wc/wL = g = 1.5 aplicando un escalén de referencia de tensién, Vp = =2V - +2V

equivalente a una transicién ag = 120° = 60° de modo de verificar que la respuesta temporal
obtenida tuviese amortiguamiento equivalente ligeramente mayor al critico. La respuesta obtenida
se observa en la Figura 71, en la cual el trazo celeste corresponde a la entrada analdgica Vi de la

Figura 68 y el trazo amarillo muestra la tension rectificada de salida del puente de SCR, Uy (w t).
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Deten. T - - .0kHz Filtro de ruido

Figura 71. Calibracion inicial del sistema de control.

Mediciones efectuadas

Se ajustd el ancho de banda del sistema mediante Ry a la condicidn wC/wL = 65 y segun

la Figura 53 al modificar el punto de operacién a agr = 100° deberia obtenerse una oscilacién

subarmonica.
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Figura 72. Transicion de referencia cz=80° a caz=100° con o/ @,=65.
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La Figura 72 muestra el comportamiento transitorio al modificar el punto de operacion del
LCC, desde ap = 80° a ap = 100°con la misma frecuencia de corte relativa wc/wL = 65. El trazo
V¢ corresponde a la tension de salida del integrador y se observa que inmediatamente luego de la
transicion se producen dos eventos de saturacion a -13V debido a la limitacién en la alimentacién
del operacional como respuesta al transitorio de error. Sin embargo, la oscilacion de periodo-2
establece un estado estacionario independientemente de esa alteracién como se muestra en la

Figura 73.
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Figura 73. Respuesta estacionaria del LCC com p=6 para una referencia cz=100° y oo/ ,=65.

Considerando que la red presenta alguna distorsion y perturbaciones transitorias es de
esperar que la tensidn de salida del integrador muestre cierta reaccién de correccidn
particularmente por la elevada frecuencia de corte elegida para el experimento. Como ademas el
valor minimo de tensidn pico V. en este caso ya se encuentra proximo a la saturacién, se modificé
el punto de operacion desde ap = 65° a azr = 115° se redujo la frecuencia de corte relativa a
wc/wL = 30 (ver Figura 53) a efectos de limitar la excursidon de tensidn del integrador y reducir
unos 6dB la respuesta a transitorios de alta velocidad, con el resultado que se muestra en la Figura
74. La Figura 75 corresponde al mismo caso que la figura anterior, luego de algunos ciclos de
superado el transitorio, verificando la persistencia de la oscilacidn subarmonica en ausencia de

recorte por saturacion y la coincidencia con la gréfica de la Figura 53.
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Figura 74. Transicion de referencia 0=65° a az=115° con wy/ ®,=30.
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Figura 75. Respuesta estacionaria del LCC con p=6 y control integral para una referencia c=115°
con oy w,=30
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Capitulo 6: Conclusiones

En este trabajo se estudié el comportamiento dindmico de convertidores controlados por
linea (LCC’s) en modo de conduccion continua y bajo la accidn de control integral a fin de poner de
manifiesto los mecanismos y las condiciones que conducen a su inestabilidad. La compensacidn
elegida no es restrictiva en modo alguno ya que en la practica, esta clase de sistemas reguladores
de potencia recurre a un actuador integral para anular el error en estado estacionario. Por otra
parte, compensaciones mas elaboradas, potencialmente orientadas a incrementar la velocidad de

respuesta, pueden en lo sucesivo no ser necesarias como resultado del presente.

Considerando la alinealidad intrinseca del sistema se desarrollé el analisis utilizando series
temporales por su utilidad en la visualizacién de ciertas propiedades de la dindmica de un sistema.
De entre estas propiedades se puso el foco en las denominadas “bifurcaciones”, las que permiten
identificar el conjunto de parametros que producen oscilaciones subarmoénicas. La variable
representativa elegida fue el angulo de disparo a y se pudo demostrar en el espacio a(wc/wL) con
la frecuencia de corte normalizada como variable independiente, que la transicion hacia la
inestabilidad del lazo de control ocurre en todos los casos de LCC's con p>2, por medio de
oscilaciones subarmaénicas. Esta es una conclusién mas fuerte que la de estabilidad asintética, ya
que de hecho y como se demostré anteriormente, un LCC puede describir una érbita de periodo-2

siendo asintoticamente estable, con su salida siguiendo la referencia.

Las principales conclusiones de este trabajo, aplicables a LCC's con p>2, operando en CCM

y con control integral, son las siguientes:

e El modelo de planta Parrish-McVey tipicamente usado subestima el limite de estabilidad
para el espacio ag <™/, siendo posible incrementar la frecuencia de corte relativa
wc/a,LdeI sistema sin limite y sin que esto ocasione inestabilidad u oscilaciones
subarmodnicas, asumiendo que el compensador integral no agrega otra alinealidad por
saturacion. En la practica, incorporando la saturacién en el compensador el sistema
resulta también estable pero con una convergencia algo subamortiguada. Esto es valido
tanto para sistemas con TGC con o sin correccién de alinealidad estatica.

e Teniendo presente que todo LCC opera con una entrada variante en el tiempo
proveniente de la red eléctrica, el punto anterior no significa colateralmente que la
respuesta temporal de todo LCC pueda mejorarse indefinidamente por el incremento en

la frecuencia de corte del lazo, pero si implica que si se mantiene ag < 1'[/2 la respuesta
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temporal no se ve acotada dindmicamente por el compensador integral en tanto su
salida no presente saturaciones.

Si el TGC no incorpora correcciéon de alinealidad estatica y el LCC opera en modo
inversor, es decir, con el angulo de operacion aip > ”/2, pueden existir condiciones de
oscilacién subarmoénica que dependen del nimero de pulsos p, del punto de trabajo ap
y del ancho de banda C"C/(UL del lazo de control.

Si el TGC no incorpora correcciéon de alinealidad estatica existe un limite superior en el
ancho de banda wc/wL que garantiza la estabilidad y ausencia de oscilaciones
subarmoénicas completamente independiente del dngulo de disparo de operacién pero
que es funcion de p.

Si el TGC incorpora correccién completa de la alinealidad estética y opera en modo

inversor con ap > ”/2 el sistema de control siempre describird oscilaciones
subarmadnicas a partir de un angulo de operacion limite que es funcidn del ancho de
banda wc/wL. En el limite, todos los LCC con correccion de alinealidad oscilan para
g — T con wc/a,L — 0 . Una estrategia para resolver este inconveniente consiste en

limitar el maximo angulo de disparo con la consiguiente leve pérdida del rango de

trabajo. Otra alternativa posible consiste en linealizar el segmento 0 < ap < ”/2
Unicamente y mantener el rango 7T/z < ag <7 sin linealizar, método que por la
complejidad funcional es adecuado para TGC’s asociados a una LUT.

La motivacidn para la incorporacion de linealizacién de la caracteristica estética del LCC
orientada a mantener el ancho de banda del lazo independiente del punto de operacidn
tiene que balancearse ahora con la necesidad de preservar la estabilidad en el modo
inversor, teniendo en cuenta las posibilidades de aumento de wc/ereveladas en este

analisis.
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New High-Performance Thyristor Gate Control
Set for Line-Commutated Converters

Mario Benedetti and Gustavo Uicich

Abstracr— In this paper, a novel implementation to obtain
the triggering pulses for thyristorized ac/dc power converters is
presented. The system developed is a variant of the digital ramp-
and-threshold strategy employing parallel hardware calculation.
In order to reduce the number of components otherwise involved,
innovative ideas that make feasible the use of only one low-
cost field-programmable gate array as the digital core, have
been introduced. Based on the proposed topology, a compact
high-resolution optimum-speed thyristor gate control circuit is
achieved. The resulting system is very flexible and can be easily
configured to drive series- or parallel-connected multiple-pulse
controlled rectifiers. Practical results are provided.

Index Terms—AC/DC power conversion, digital civcuits, field-
programinable gate arvays, thyristor.

I. INTRODUCTION

INE-COMMUTATED converters are the natural choice
in high-power ac/de conversion. such as high-voltage dc
transmission, large dec motors drives, and high-current supplies
for bending magnets in particle accelerators. The dynamic
response and precision of such converters are influenced by
the performance of the thyristor gate control (TGC) system.
Generally, the implementation of a TGC involves the selection
of a particular strategy for triggering thyristors. associated to
a method to obtain a precise phase relationship between the
mains and the gating events. This selection imposes a com-
promise on the expected time response, precision. complexity.
cost, reliability, ete.. for the resulting TGC.
In order to set a basis for a brief discussion. it is convenient
to define the desired features of a TGC. referring to the
elementary block diagram shown in Fig. 1. where

TH phase-controlled rectifier:

Vo) average output voltage:

Vy,  line voltage with frequency f7:
o firing angle corresponding to V,,.
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In the figure, the TGC block produces a sequence of firing
vectors synchronized with the mains. Ideally. it should mainly
meet the following eight requirements:

1) have a firing resolution compatible with the precision
required for the converfer;
have a precise tracking with the mains compatible with
1)
produce minimmm variations on « for constant V, and
ideal mains. so as o reduce undesirable disturbances on
Va:
compensate for the nonlinearity of the small-signal trans-
fer function Gyy,(s) of the power converter. In the case
of rwo-gquadrant continuous-conduction mode (CCM)
operation. this function may be approximated by [1].

[10]
i) 5(() )

Glh(";_) P B .

3

—

4

—

where TE“' = (p.fr) is the frequency of the output
ripple for a p-pulse converter:

5) have fast dynamics in order to avoid any restriction on
the frequency response of the controlled rectifier defined

0278-0046/99510.00 © 1999 IEEE
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by (1). the envelope of which has a theoretical roll-off
frequency of p.fr/m:
6) manage multiple-pulse systems, series or parallel con-
nected:
7) operate without the power stage in order to ease cali-
bration:
8) have reduced size, low cost. low component count. and
high reliability.
Conventional techniques to mmplement a TGC may be
classified into two groups: 1) closed-loop techniques and 2)
open-loop techniques.

A. Closed-Loop Techniques

Phase-locked-loop (PLL)-based methods are included in this
group. as illustrated in Fig. 2 [3].

The voltage-controlled oscillator (VCO) of the PLL shown
m this figure is diiven by the phase displacement between
the mains phase reference and the output of the divider. It
generates a pulse train with a frequency p,fi,. Each pulse
produces one state shift. As a result, the converter cycles
through a set of p different states. In this context. a “state™
means a parficular conducting thyristor set.

The PLL technique renders a TGC able to produce equally
spaced firing pulses for a constant input v, with low complex-
ity. However. it results in a system with slow time response.
Indeed, the loop cutoff frequency must be substantially lower
than f;, to ensure stability and to reject disturbances in the
mains reference. Therefore. a tradeoff is established between
the achievable bandwidth for the TGC. limited by f;,. and the
need for mains disturbance rejection.

A different closed-loop technique includes an integral con-
troller. as shown in Fig. 3 [2]. [9]. Here. the information
contained in V¢, is used to generate the firing pulses.

In steady state. the voltage K.V, has an average value equal
0 Vier. Thus, the output voltage of the subtracter contains
only the ripple of Vi; weighted by K. Each time the integral
value of this ripple crosses zero. a gating pulse occurs. This
is equivalent to forcing the individual areas below V) to be
equal between every pair of consecutive gating pulses, thus
compensating for phase unbalances. As the feedback system
includes the thyristor power stage. reasonable correction for
the nonlinear transfer given by (1) can be expected. However,
this kind of TGC presents two drawbacks: 1) 1t does not work
properly when the power stage fails and 2) the pulse train
obtained for constant mput is not equally spaced.

_

Fig. 4. Basic scheme for the open-loop techmques.

Regarding the circuit complexity. closed-loop methods
present the advantage of the lack of additional synchronism:
however. the pulse routing issue increases the number of
components.

Additional disadvantages have been reported for integral
controllers, including local stability problems [4].

B. Open-Loop Techniques

Open-loop techniques feature individual generation of the
time delay corresponding to the firing angle « for each
thyristor. The reference value (},,) should be compared to
auxiliary signals synchronized with the mams (Vi) [2]. Thus.
when Vi, equals V¢ a gating pulse is sent (Figs. 4 and 3).

There are two main types of open-loop techniques which
differ from each other in the waveform of the auxiliary signal
V- If Vi is a sawrooth-like signal (as shown in Fig. 4). linear
control of the firing angle is obtained. If Vi is a cosine-like
signal. cosine control of the firing angle results [2]. [3]. [5].

In the second case, it is possible to establish a linear
relationship between V.. the control variable. and V};. the
output voltage of the power converter. Furthermore. if the
modulus of Vi is proportional to Vi, the system becomes
insensitive to changes in the mains voltage.

Digital implementations of open-loop TGC systems are
preferred over analog ones, because they are more precise and
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Fig. 5. Lmear control of the firing angle.

easier to adjust. However. the resulting quantization on the
firing angle adds a staircase-like nonlinearity to the loop. This,
in turn, forces a subtle limit cycle behavior with decreasing
amplitude as the resolution increases.

Microcontrollers offer an interesting possibility for digital
implementations [6}-[8]. However, the sequential operation
of the software approach limits the dynamic performance of
high-resolution applications due to the introducrion of a rime
lag.

In confrast. parallel processing execured by programmable
logic introduces almost no time lag. because logic operations
are carried our by hardware. Consequently, it offers the best
solution for the development of an open-loop TGC at the
expense of a great number of internal resources.

Generally. open-loop methods feature the fastest time re-
sponse without local stability problems. Indeed. they are easier
to adjust because the power stage is not involved in the TGC.
Each signal V77 is associated to a “state.” As a result, pulse
routing is straightforward. However. additional synchronism
circnits are mandatory.

This paper presents the development of a top-performing
TGC. gathering all the advantages of closed-loop and open-
loop techniques, but avoiding thewr drawbacks. The key issues
related to the design of a digital TGC are discussed in
Section II. Section IIT describes different strategies that lead to
a remarkable reduction of digital resources required. Finally.
Section IV shows a practical implementation and experimental
results.

Vi
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Fiz. 6 Digital TGC with multiple ramps.

II. IMPLEMENTATION OF A NOVEL DIGITAL TGC

From the previous analysis and in order to get the best
performance. the structure of the TGC should be derived
from an open-loop technique. which leads to the best dynamic
response and operation independent from the power stage. The
hardware approach instead of the software approach should
be used. because it leads to a system with high precision and
high resolution simultaneously. without constraining the time
response.

A precise synchronism with the mains could be performed
by a separate PLL circuit. This circuit would provide equidis-
tant firing pulses at constant V,, and proper filtering action
without affecting the overall firing dynamic performance.
Eventually. the drawback of higher hardware complexity is
balanced out by the nonexisting compromise between a design
aiming at better mains tracking performance and another one
that looks for faster firing time response,

In order to manage the logic resources related to the selected
structure, it would be convenient to study the basic digital
TGC.

In a digital TGC. the control mput V,, is a digital word and
the sawtooth generators Vi;; of Fig, 4 are digital counters €.
with modulus M synchronized to the mains as shown in Fig. 6.

The firing delay for a thyristor j is determined by the time
necessary for the counter €; to reach the state Vi,.

Let the firing time resolution be f{: then.

M _

aH
3 2

(2

bearing in mind that the maximum value for V,, is M/2.
Indeed. each counter allocates AJ transitions in a period of
the mains (360%). but the firing angle spans over half thar
value (0° < g < 180°).

The parallel load command L of Fig. 6 forces periodically
the loading of each counter (/; with a precise value. The
purpose is to obtain a fixed delay between each “ramp™ and
the following one given by

A= (pfo) 3
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Fig 7. States diagram of the system.

In order to roughly estimate the amount of logic involved
in the TGC, Fig. 6 may be considered for a 12-pulse system
(p = 12) with 15-bits resolution (/£ = 15). In addition
to the logic needed for presetting the p counters with the
proper phase relationship and the synchromization circuit. the
following components would also be required:

* (ph(E+1) = 180 flip-flops:

+ p comparators of I bits each. This represents about

p(4.2+ 1) = T32 gates.

It 1s clear that too many components are being used with
this approach. Therefore. this is not the right direction toward
a reliable and compact implementation for the TGC.

III. REDUCTION OF THE CIRCUIT COMPLEXITY

From the digital point of view, a p-pulse converter (1I'H)
may be regarded as a sequential p-state machine. There is
always only one conduction state. from the set of p possible
conduction states. the occurrence of which is sequentially
selected.

In this sense, each “state™ I'H; is uniquely identified by
a particular set of conducting thyristors. For instance. let
us consider a 12-pulse converter formed by two six-pulse
converters series connected. In it. there are 12 thyristors and
12 possible conduction states, involving four simultaneously
conducting thyristors each.

Fig. 7 shows the state diagram for a p-pulse converter.
where C; denotes the digital value of the counter associated
to the state T'H;. and V), is the control variable. The transition
from a given state ro the following is derermined by the
comparison of both values: when a true result is obtained.
a gafing event occurs.,

In considering a system with multiple ramps. it is important
to note that only one comparator delivers a firing pulse at any
given time. Hence. only one digital comparator is necessary.
provided that one of its inputs is fixed (the reference V,,) and
the remaining input is sequentially selected from the output
of each counter. This selection is performed by a p-state
counter Cj,. as shown in Fig. 8. Cp shifts to the following state
each time the comparator delivers a firing pulse. Immediately
after. the input to the comparator is changed from C; to

2
l ™ P
A
| MULTIPLEXER 1 x P
V. i
= | COMPARATOR R bits
[ MULTIPLEXER P x 1
COUNT. G COUNT. G
MOD. M MOD. M
o ¥ 2 ¥ X )
= = g = Fe L
Ca
M .............................
mel...0s G A G2 G 4. Cs G /. G .G,
e
K |-
£ P
EmL i
THY TH2 THA TH4 THS THE TH1 TH2 TH3 TH&4 THS
Fig. 8. Digial multiple ramp with only one comparator (case p = 6i).

1. leaving it ready for the next comparison. An additional
multiplexer routes the gating pulses to the corresponding
thyristor set. This forces the state TH; at the output of the
converter.

This strategy reduces the amount of digital comparators to
only one. but the complexity is increased in an fi-bits p-inputs
multiplexer.

At this point. it is important to note that there is redundancy
in generating p equally spaced digital ramps. the aim of which
is to obtain p delays. the reason being that the difference
between the state of the counter C; and the state of the
following counter (/4 is a constant value f{

M 2R+
PP

K= ; (4)
So. given K and knowing the index of the current state 7'H ;.
it is possible to calculate the time delay necessary to trigger
the next state T'H j+1- Only one main counter Cy will be
necessary throughout the entire mains period. In practice. this
may be regarded as a change in the comparator’s input from

Authorized licensed use limited to: CERN. Downloaded on November 29,2023 at 20:44:56 UTC from IEEE Xplore. Restrictions apply.

90



Apéndices

976 IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, VOL. 46, NO. 5, OCTOBER 1999

ViUAC)HE.

PULSE
GEN

COMP

o NESA NS

COUNTER|
. /L—L'UNCTIM
a [ ot | MOD.P
eat N2 F 4 "

= 1

CONP. [COUNTER
et BT fy————————— MeTBIT

e

B e R R A R AR B S S S e s

Fizg. 9 Block diagram for the TGC developed.

the counter C'; to the following one ;4. This should be
done right after sending the gating pulse for the state TH;. by
means of subtracting &' from the value C;. It is worth noting
that any value Cj is also derived from the main counter 'y
by the same recurrent procedure.

This strategy to reduce the logic is more profitable when K
is an exact binary power. In other words, if K is subtracted
from any binary integer (7. being ¢ > K. the result should
be another binary integer. Using (4), if can be seen thar this
is not the case in most line-commutated converters for which
p= 3.6 12, or 24.

By slightly modifying the firing resolution and redefining
the modulus M for the counter. we obtain

M=p.2NH (5)

giving
Rg (6)

which is a binary integer, If
29 < ps 26+ N
then the equivalent firing resolution f2* results in
@+N)SR' <(@+N+1)b, (8)

This technique. based on the use of only one global counter
to calculate every time lag for the triggering of each state
1'Hj. significantly reduces the logic involved. In the previous
example, where p = 12. we get

« (Q+ N +2) = 17 flip-flops instead of 180 and

* 1 comparator of (} + N-bits wide, which gives 61 gzates

instead of 732.

without considering the routing multiplexer and the combina-
tional function [ of Fig. 9.

Open-loop techniques require an independent method to
obtain synchronization with the mains. This can be achieved
through the implementation of a precise PLL. The latter serves
as a filter for the signal used as phase reference. which is
often severely distorted. It minimizes the jitter in the firing
pulses and preserves ifs equidistant spacing feature for V,
constant. The bandwidth of the PLL can be selected according
1o its own filtering requirements below f. without interacting
with the dynamics of the triggening pulses. The PLL also
provides the high-frequency system clock employed by the
logic synchronized with the mains.

Fiz. 9 shows a block diagram of the TGC developed for
a J'-thyristor p-pulse converter. The dotted rectangle defines
the boundary of logic integration in a field-programmable
gate array (FPGA). Both the counter with modulus # (1).
as well as the N + 1-bits counter. act as (4. They also
act as the frequency divider of the PLL. thus resulting in
further reduction in the logic. The integration of both counters
yields a save of (€ + /N + 1) flip-flops. The counter (2).
with modulus P. stores the curent conduction state T'H;
and defines the I'-component gating vector sent through the
multiplexer. Function /' is a particular subtracter, with both
modulus [ counters (1) and (2) as inputs. The outpur of '
is the most significant part of the currently selected ramp ;.
When the reference V), is lower than the current ramp. the
comparator sets a flag. This forces a shift to the next state
THjy and to the next ramp Cjy.

The block diagram of Fig. 9 and the example for p = 12
clearly indicate that the introduction of powerful simplifying
concepts leads to a dramatic reduction in the logic involved of
almost one order of magnitde. This reduction leaves scope for
the implementation of a high-performance TGC with low-cost
programmable components,

IV. PRACTICAL IMPLEMENTATION
AND EXPERIMENTAL RESULTS

The simplification resources described in Section III made
possible the implementation of the TGC with only one low-
cost FPGA. For a 6/12-pulse (p = 6/12) system with a
resolution around 15 bits, an inexpensive XC2018 FPGA from
Xilinx was used and an XC4005E for up to 24 phases (p =
6. 12, or 24).

The TGC developed can drive up to 12 thyristors. Series or
parallel topologies of six-pulse converters can be selected by
means of a single jumper. This jumper changes the number
of simnltaneous triggering pulses to be sent from 4 to 2.
respectively.

The PLL for synchronism was devised using a T4HCT4046.
operating with zero phase error at a central frequency of

fo=p-2¥t. fr =12.2'2.50 Hz = 2.4576 MHz. (9)

The resulting phase jitter was below 80 ppm peak to peak.
The firing angle resolution was Ay = (0.015°. equivalent to
407-ns time resolution.

The nonlinearity correction is achieved over V,, by means
of two lookup tables written in a 27C1024 electrically pro-
grammable read-only memory (EPROM). The first table cor-
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(b)

Fig. 11. Current nowse for (a) the proposed TGC and (b) for a closed-loop
mtegral TGC. (Scale: 100 mA/div.)

rects the cosine law. described by (1). of two-quadrant con-
verters operating in CCM. The second one compensates for
one-quadrant 12-pulse nonlinearity. The selection is done by
a jumper. Minimum and maximum absolute values for ¢v can
also be programmed by forcing fixed firing angles as outputs
at both ends of the table.

Fig. 10 shows the rectified voltage (p = 12) obtained for a
selected reference V;,(f) in CCM operation. In the figure. the
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reference analog signal V|, was displayed through a fast D/A
converter. It can be observed that there is no time lag between
the rectified voltage V; and the step events in rv. Consistently.
it may be stated that the bandwidth of the power converter is
not constrained by the TGC.

Fig. 11 compares the cwrent ripple obtained using the
proposed TGC (p = 12) to the cwrrent ripple obtained with
a closed-loop integral TGC with 50-Hz bandwidth. supplying
200 A to a 0.20-s rime-constant load. For the proposed TGC. a
lower peak-to-peak 50-Hz ripple can be noted and a negligible
lower order harmonic content.

The printed cirenit board (PCB) used for the whole TGC
(including the drivers for the pulse transformers) fits into a
Eurocard 100 mm X 160 mm. The width of the gating pulse
can be modified with a jumper from 100 to 200 uS. An
emergency run-down pin is provided. which forces ¢ = 180°
for 1 s. It inhibits the triggering pulses immediately thereafter.
overriding the control input Vi

V. CONCLUSIONS

In this paper. the development of a novel high-resolution
open-loop digital TGC system for line-commutated converters
has been described. along with innovative strategies that
allowed 1its implementation in low-cost programmable logic,

The proposed TGC has a PLL-based synchronism circuit.
It operates without constraining the small-signal bandwidth of
the controlled rectifier and features nonlinearity correction of
its inherent cosing input-output relationship. This triggering
set gathers all desirable features of closed- and open-loop
techniques with no compromise.

The resulting system is highly reliable and presents a low
component count. Furthermore. it can be easily extended to
higher resolution and a larger number of pulses. using the
same design philosophy.
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A Novel Synchronism Method for Thyristor Power
Converters Using the Space Vector Approach

Gustavo Uicich, Senior Member, IEEE. Mario Benedetti, and Joaquin Ferndndez Rovira

Abstraci—Phase-controlled operation of thyristor power recti-
fiers requires instantaneous phase information of the fundamental
component of the grid voltage in order to generate the proper
gating sequence. In many high-power, high-precision applications,
such us driving the bending magnets of large particle accelerators,
the power converters are fed from a local grid. which produces
significant frequency variations and large voltage notches super-
imposed to the sinusoidal AC voltage due to the commutation
interval. These strong disturbances impose some difficulties in
measuring the phase of the mains, affecting the precision of the
converter. In this paper, we present a new method to generate
a fast and precise synchronism signal based on the concept of
space vectors. The proposed method allows to track line frequency
changes within one cycle of the mains in spite of the large voltage
notches produced by the commutiation overlap angle. Simulation
and experimental results are provided.

Index  Terms—Controlled-rectifier,  mains
thyristor converter.

synchronism,

I. INTRODUCTION

m omr ARV arslioais includine

ANY applications cluding
l\/lp]wse-cnnlmlled rectifiers, are inherently synchronic
with the mains and require a proper phase reference to operate.
The precision of such converters in terms of output voltage
to control input transfer is closely related to the precision of
the synchronism signal. However, synchronization becomes
particularly difficult when the current demand of the converter
is close to the current rating of the grid, situation that will
be referred to as “weak mains” condition. This is the typical
case of thyristorized converters driving a reactive load. such
us the bending magnets of particle accelerators, [rom a local
motor-generator set. Fig. 1 depicts the general scenario. The
on-site motor has an active power rating intended to handle the
losses on the load. whereas the inertia of the rotating wheel
associated to the shalt reduces the frequency fuctuations due
to the reactive energy flowing from and into the generator.
As a result, the AC voltage waveform on the point of con-
nection shows frequency shifting and large voltage notches
due to the commutation interval whose position (related to the
fundamental of the mains voltage) dynamically changes with
the firing angle .. On the other hand, as the load current is
well balanced between phases, the voltage asymmetry can be
neglected.

in omemtar  mAeaoscoinog
in O ProCossinng.
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Fig. 1. Scheme of the general situation for synch assessment.

For high-precision applications. the most desirable features
of a precision synchronism system are the following:

1) Minimum phase error.

2) Fast response to frequency changes.
3) Reduced phase sensitivity to amplitude disturbances.

Among the methods developed to obtain a phase reference
from the mains, the analog phase-locked-loop (PLL) is possibly
the best known. However, although the precision achieved in
steady-state with this technique is high, the loop bandwidth of
such a system is lower than the frequency of the mains, leading
to a relatively slow tracking performance. Moreover, being the
PLL quite sensitive to amplitude distortion in the reference
signal, it is a common practice to add a high-order low-pass
filter in cascade. which contributes to worsen the phase tracking
speed. This is an important drawback in situations where a weak
generator is loaded with a strongly varying power demand.

In order to obtain faster and more precise measurements of
the mains phase. several other strategies have been proposed.
In [1]. the sinusoidal voltage at the AC source is on-line recon-
structed by measuring the distorted waveform at the load end.
assuming the line impedance is purely inductive. One of the
drawbacks of this strategy is the need of acquiring two line cur-
rents with a bandwidth larger than the mains frequency. which
results in increased cost of the hardware. References [2] and [ 3]
use a neural network approach and predictive filtering respec-
tively, for synchronization and precise assessment of the voltage
zero-crossing events. Unfortunately. these approaches are not
suitable for large mains frequency variations. In [4], an adaptive
filter is used to reconstruct the distorted sinusoidal waveform at
the input of a controlled rectifier but it shows a slow time re-
sponse Lo line frequency variations.

0018-0499/$20.00 © 2006 IEEE
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Fig. 2. Space Vector. (a) Real and imaginary components. (b) Decomposition following three directions ¢ =19, ¢ =723 (87 g =304/ 7 | (¢) Space vector corme-

sponding to a symmetric three-phase system.

As any phase-measuring technique aimed o obtaining a
single phase reference event or “mark”™ per line cycle, the
schemes proposed in [1]-[3] include a zero-order-hold (ZOH)
in their overall small-signal transfer function because no phase
information can be obtained between marks. Since the resulting
bandwidth for such a system is inherently lower than the mains
frequency, the precision obtained in phase tracking is poor.
This is particularly important in “weak mains™ applications,
where changes in the load produce frequency shifting in the
generator. For those systems including a ZOH, the error at the
end of one ac-line period TL is proportional to the time integral
of the instantancous frequency over TL (i.e.. between “marks™).

In [5] the signal resulting of a reference frame transforma-
tion algorithm is used to drive a PLL to measure the line phase
under severe distortion conditions The filtering feature of the
PLL is required to reject the high frequency harmonics and in
consequence, the overall time response is rather slow. Another
important drawback is the requirement of 90° all-pass phase
shifters. which prevents the use of this method if the line fre-
quency changes. The problem of the all-pass filters and the vari-
ability in the line frequency is solved in [6]. but the performance
for a 5 Hz frequency step change evidences a rather high peak
phase error of 25" and an equivalent settling time of approxi-
mately five line periods.

Yet another approach involves an interesting application
of a recursive DFT algorithm followed by phase correction
[7]. There. the results of the simulations show a phase error
approaching zero within two line periods (40 mS). However,
the test conditions only included a moderately slow change in
the line frequency &f /Ot = 40 Hz/sec and amplitude distur-
bances synchronized with the fundamental frequency, which
contributes to obtaining a faster convergence on the phase
assessment.

In this paper. a new synchronism method based on the space
veclor approach is presented. In the following paragraph. the
concept and some of the properties of the space vector are briefly
presented. Then, it is explained how this mathematical resource
was applied to assess the equivalent mains phase reference and
to eliminate the typical notch disturbances introduced by con-

|deal space vector angle
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Fig. 3. Ideal time waveforms of the SV. (a) Angle. (b) Modulus.

trolled rectifiers. Finally. simulation results and experimental
measurements showing the phase tracking performance of this
technigue are provided.

I1. SPACE VECTOR

Space vector transformation is a tool that can be used to sim-
plify the analysis of polyphase AC-systems. It is widely em-
ployed in modelling AC induction motors to conveniently rep-
resent the spatial distribution of magnitudes such as magnetic
fields [8].
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Fig. 4. Acquired voltage waveforms on a weak AC system loaded with a controlled rectifier under different current conditions.

A. Definition

Given a set of real variables. i, oy, v, which satisfy:

Iﬂ

X=|a (1)
e

Ta+Tp+2.=0 (2)

it is always possible to find a compact representation for
vector X in the complex plane using the following transforma-
tion (see also Fig. 2):

x=K [:nu + zyeltm —i—m,.e-"%"_'] : (3)
Note that (2) is always true for three-phase AC-systems.
The original set of real scalars can be casily recovered by

using the inverse transformation:

1'2
v = L% 4
L f]x. %RL{J(] (4)
7 = = 2Ra w37
Ty= ffiim [xc ] (5)
3 “n, e
P = I,3Rl, [xc ] ; (6)

B. Space Vector Transformation for a Three-Phase AC-System

The phase voltages in a symmetric three-phase AC source of
frequency w can be described as a function of time by means of
(7). (8). (9). veritying also (10):

Vpn = V cO8(WE + 19) (7)
ey = V COB (wt +p— %w) (8)
Py = V co8 (wt +p+ %ﬁ) (9

0= Vyn + Ven + Vens (10)

If the space vector transformation is applied to the set of
scalars Yy, . Vg » Uy We oblain:

V = K [t + vsne? T + vpped é"]

= Koveltto), (1

2

The space vector transformation returns in this case a vector
V., rotating in the plane with angular frequency . whose mod-
ulus is proportional to the peak value of the phase voltages as de-
picted in Fig. 3(c). Plotting the angle of the space vector (wi+)
and its modulus (3 KV/2) as a function of time for a symmetric
AC-system we obtain the functions shown in Fig. 3,

In general, the scalar constant & in the definition of space
vector could assume any value. However. the transformation
with K = 2/3 is known as amplitude invariant. since when
applied to a three-phase AC-system gives a vector whose mod-
ulus is equal to the peak value of each phase voliage. Notice that
w could also be w(t), a function of time.

M1, SYNCHRONISM METHOD USING THE SPACE VECTOR

The objective of using the space vector (SV) transformation
is to obtain a compact and convenient mathematical entity
containing both. phase as well as amplitude information of
the AC source. The synchronism method proposed herein is
based on recurrently sampling and then transforming the three
phase voltages using (11). This methodology allows to handle
the information of amplitude x independently from the argu-
ment arg{x}. Notice that the phase information is exclusively
contained in arg{x}. In fact. since in an ideal three-phase
AC-system the modulus x of the SV is constant and equal
1o the mains amplitude Vi, this quantity becomes irrelevant
for all synchronism purposes. However, considering the severe
amplitude disturbances found in a non-linearly loaded weak
mains, it is possible to employ X as a confidence qualifier for
each sample, allowing to establish a criterion to reject corrupted
data.

This section describes in detail how to apply the SV synchro-
nism method to typical AC voltage signals, including the crite-
rion for sample rejection and value extrapolation. During this
analysis, it will be assumed that the resistive component of the
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Fig. 5. Angle and modulus of the SV for a typical alternator, calculated under different load conditions.

series impedance between the AC-source and the power con-
verter is negligible. For a controlled rectifier. this means that the
voltage measured right after the commutation interval is close
to the unloaded generator voltage.

As a case example for the analysis, Fig. 4 shows voltage
waveforms for two different loading conditions on a weak
AC-system loaded with a controlled rectifier. Note the typical,
fast current-dependent disturbances due to the commutation
intervals.

Fig. 5 shows the result of applying the SV transformation to
the waveforms of Fig. 4(a) and (b). Although the strong ampli-
tude disturbances on the voltage waveforms of Fig. 4 mainly
affect x|. their effect on arg{ '} can not be neglected, particu-
larly in high precision applications.

Therefore. it is clear that an accurate estimation of the phase
of the mains calculated via the SV transformation will also re-
quire to:

1) determine in real time the presence of a voltage notch.

2) discard the samples acquired during a notch.

3) replace the discarded samples by data extrapolated from

previous information.

A. Selection of Samples

Prior to determining the presence of a notch, it is necessary
to eliminate the high-frequency ringing normally found on its
edges (see Fig. 5) by low-pass filtering the signal [X(#) toyielda
smoother signal x*(#)|. Note that it is possible to process |x(t)|
to obtain |x*(f) without affecting arg{x(#)} because of their
independence.

Angle unwrap

0
= -2
4 ..................... . P S Py
: Unwrapped phase
%" Buffer deep
-6
Time(s]

Fig. 6. Angle wrapping for the SV.

The nominal mains voltage Vi must also be measured
from the AC-system in order to take account for possible slow
changes in its value. This can be performed by taking the
maximum value of |x*(£)| over a conveniently selected time in-
terval. This operation is similar to a peak detection with leakage
in an analog implementation. In the following paragraphs, a
sample will be defined as “invalid™ if it was acquired during the
occurrence of a voltage notch and as “valid” otherwise.

In reference to points 1) and 2) and considering Fig. 5. the
presence of a notch can be identified whenever |[x*(#) results
lower than a certain threshold below the nominal mains voltage
V. This will be used as the criterion for real-time rejection
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Fig. 7. Procedure for assessing the SV,
of invalid samples from the data set used in the assessment of ™% phase sample for event &
arg{x(t)}. In order to obtain a continuous function arg{x(f)}. 7 mean value of the N time lapses.

the resulting missing values will be estimated by using a first-
order least-squares approximation.

B. Least-Squares Approximation

To address point 3) a first-order least-squares approximation
for = arg{x(t)} is introduced. which provides a mean to
replace the invalid data previously rejected with the form:

a=ft)=wt+yp (12)
where
v Estimated value for arg{xi(t)}
w Estimated value for mains frequency
] Estimated initial phase displacement.

The objective is to find w and  starting from the set of dis-
crete measured data fy, and oy, = c¥(#;,) in order to minimize the
mean-squared error:

| 12
[TE fty) — 3] — min (13)
which implies to solve for:
1 N
w=g Em- — T)(ey — &)
p=a—wk
N
8= Z(:.k =52 (14)
k=1
being:
N number of samples
ti k" event time

Al this point, it is convenient to briefly mention some issues
regarding the implementation of the algorithmic procedure
to obtain arg{x}. First. it should be noted that the first-order
approximation is recurrently assessed with valid data. providing
the desired information arg{x}(t) for all . Consequently, the
coeflicients of (12) are updated with each valid data input
according to (14). Second. the algorithm is based on data
acquired in a time length longer than the maximum data gap
expected, which defines the size of the data buffer, Third, the
least squares approximation constitutes a FIR low-pass filtering
function. Finally, given that the mains phase is expected to be
within the interval [—7: 7). the representation for arg{x}(#)
must be reduced accordingly by post-processing lo congruent
angles (wrapping). as ideally shown in Fig. 6. In this figure the
time tag £ = 0 denotes the start point for the sampling events,

Fig. 7 shows a block diagram summarizing the procedure
used in assessing the mains phase with the SV methodology. Ac-
cording to the diagram, the set of three line voltages are stored
on a data buffer and used for the assessment of the SV by means
of an algorithm that allows the fast calculation of trigonometric
functions. The result of the SV calculation in polar coordinates
is sent to a subroutine that selects valid samples based on the
relative difference between the instantaneous value |x| and the
time-averaged value [X of the mains voltage. Valid samples are
used to calculate the mains phase by means of the least-squares
approximating algorithm. The resulting phase values arg{:i}
arc used to generate a reference clock with a frequency much
higher than the line frequency.

It is important to remark that N, the number of samples of
the sliding window employed to calculate the coefficients of
(12) is much smaller than the number of time steps (per period)
where arg{ I} is assessed by extrapolation using (12). In Fig. 7,
arg{d} is compared to M equally-spaced digital values so as
to obtain M pulses per line cycle at the output of the phase-to-
frequency conversion block. In this case. we have used M = 64
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and PLLref = 3.2 kHz for a 50 Hz line frequency. The output
PLLref is sent to a high-precision thyristor gate controller, con-
stituting the high-speed mains synchronism signal.

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

Considering that the system is intended to operate in a vari-
able mains frequency environment, and in order to compare the
performance of the proposed method with existing strategies.
it is useful to simulate the time response for a frequency step
change on the ideal system (i.e., without notches on the acquired
voltage). For this simulation, the sampling frequency was set to
fs = 3200 Hz. meaning that the number of samples per nom-
inal line cycle was N = G4. In Fig. 8, the input frequency was
suddenly changed from its nominal 50 Hz value to 55 Hz. The
resulting phase error converges to zero in less 20 mS with no
oscillations. Besides, the peak phase error is lower than 5 pre-
senting noticeable advantages compared to existing methods.
For instance, in [6] the peak phase error for the same frequency
jump test condition is 257, decaying to zero only after 6 line
periods.

In real applications the samples during the occurrence of
voltage notches are discarded. so the phase error has a longer
convergence to zero and a larger peak value because the algo-
rithm processes a reduced amount of input phase information

Space vecior modulus peak value and its medium value

0.52 0.53 0.54 0.55

Space vector modulus

0.51

0.52 0.53 0.54

Time([s]

05 0.51

0.55

Fig. 9. Reconstruction and filtering of the modulus of the SY (above) stanting
from the raw SV data (below),

per time unit. The difference in settling time between the ideal
case and the real application was lower than 25%. However. this
depends on both, the number of notches per line period as well
as the length of the commutation intervals related to the line
period.
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Fig. 10. (a) Sample validation process. (h) Alternator space vector modulus
tracking.

In order to verify the feasibility of the proposed method in as-
sessing the mains phase, the SV transformation was applied to
three-phase voltage samples obtained from a Siemens 42 MVA
alternator loaded with a double twelve-pulse 6.8 kV/5kA con-
trolled rectifier. This system supplies the pulsed current for the
bending magnets of the PS (proton-synchrotron) particle ac-
celerator at CERN (European Laboratory for Particle Physics,
Geneva, Switzerland). The typical mains voltage waveforms are
those shown in Fig. 4(a). These waveforms vary according to
the magnitude of the current load. Fig. 9(b) shows the modulus
[x(%) . directly calculated with MatLab from the raw samples.
whereas Fig. 9(a) shows the result of the process of filtering and
peak detection.

The sampling selection process is shown in Fig. 10(a), where
the crosses indicate valid samples. Fig. 10(b) shows the as-
sessment of x*(#)| and how it follows slow variations on the
output voltage V. due to changes in the output current of the
alternator.
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the approximation.

Finally. Fig. 11 shows axg{x}({) calculated with the pro-
posed method.

For its practical implementation, the whole system was im-
plemented based on one acquisition board and one processing
board. The acquisition board featured eight 16-bit A/D con-
verters and four 16-bit D/A converters, and the synchronization
algorithm was programmed on a DSP56303 in the processing
board. Besides phase assessment. the DSP was also intended
to provide the digital control of the 6.8 kV/5 kA thyristorized
converter. Fig. 12 shows an oscillogram corresponding to one
of the acquired line voltages, the 3.2 kHz clock in synchronism
with the line frequency. a pulse generated by the program at the
zero-crossing events calculated with the SV and for comparison
purposes, and a voltage signal proportional to the phase signal,
obtained with the proposed algorithm according to the block di-
agram of Fig. 7.

Also of interest is the jitter associated to the phase as-
sessment due to the inherent discrete nature of the proposed
method Fig. 13 shows the measured steady state peak-to-peak
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Fig. 12 Measurements in the system for the proposed SV algorthm: (a) Mains
input voltage, (b) 3.2 kHz system clock reference. (¢) Zero-crossing event cal-
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Fig. 13. Measurements in the system for the proposed SV algorithm. (a) Mains
input volhiage. (b) 3.2 kHz system clock refl e. (¢) Zero-crossing event cal-
culated with the SV. (d} Mains phase information output obtained with the
algorithm.

jitter using a precision waveform generator as a reference
signal. whereas Fig. 14 shows the jitter measurement during the
phase tracking procedure for a frequency sweep input from 48
to 52 Hz. Notice that the peak-to-peak jitter amplitude is lower
than 100 nS in the constant frequency input case and lower
than 200 nS (evidencing discrete phase steps) for the frequency
sweep inpul.

V. CONCLUSION

The concept of space vector was applied to the assessment
of phase information in a weak three-phase AC-system. The
method is inherently able to provide faster and more precise
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Fig. 14. Phase jitter
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for a frequency sweep input from 48 to 52 He

synchronism in presence of mains frequency variations than
zero crossing detection strategies. Selectively using samples
from a data set. the method has been proven suitable to manage
large transient amplitude disturbances like those observed in
controlled rectifiers converters. Introduction of a first-order
approximation based on a sliding least-squares fitting strategy
made possible to precisely extrapolate the equivalent mains
phase with high time resolution.

Both. simulation results as well as experimental measure-
ments were provided.
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Method for Discontinuous Current Mode Compensation
of Line-Commutated Converters

Sebastian Maestri. Gustavo Uicich, Mario Benedetti. and Roberto Petrocelli

Abstract—The implementation of a new method to control line-
commutated converters in discontinuous conduction mode is pre-
sented. The method is based on the modification of the thyristor’s
firing angle v using a linear approximation, yielding nearly the
same dynamic performance as in continvous conduction mode.,
The firing angle is corrected by adding a supplementary angle Acx,
calculated by estimating the average output current. The proposed
technique significantly reduces computational burden, thus being
suitable for online calculation. Both simulations and experimental
results are presented on o 1-kW laboratory prototype.

Index Terms—Estimation, nonlinear control. power supplies.
thyristors.

I. INTRODUCTION

INE-COMMUTATED rectifiers for large power conver-
L sion are preferably used in continuous conduction mode
(CCM) due to their better dynamic response. Under such con-
dition, the converter has a well-known small-signal behavior,
which, along with its intrinsic robustness, makes it a natural
choice for a specific range of applications. including large de
motor drives, HVdc power transmission, and high-power high-
precision current sources. among others [1}-[5].

In controlled rectifiers under CCM. the current conduction
angle interval + is constant and equal to 27 /p. p being the num-
ber of topological states of the converter per line period. In this
mode. the converter behaves as a voltage source whose mean
output voltage depends only on the firing angle o [6].

The discontinuous conduction mode (DCM) is achieved when
the output current decays to zero within firing events, such that
the conduction angle 7 is no longer constant (0 < v < 27 /p),
and the output voltage becomes nonlinearly dependent on the
load current. Also, in this mode. the small-signal gain, and
hence, its stability, bandwidth, and time response in closed-
loop operation, result in a function of the load currem [7]-[9].
Furthermore, the output impedance increases as the conduction
angle + decreases [10].

Several methods have been proposed to overcome the prob-
lem of online dealing by solving the nonlincar equations that
model the converter in DCM. The first attempts relied on fre-
quency response analysis, proposing achange in the controllers’
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gain between CCM and DCM [8]. Later on [11], differem PI
controllers for both operating modes were used. An additional
loop was introduced in [12] 1o provide extra gain to the controller
while in DCM. However, the dependency of the loop gain on
the conduction interval turned the adjustment into a complex
task,

To compensate the system. other methods, like the one pro-
posed in [13], make use of a time-response approach and
the information obtained from the instantaneous value of the
output current and voltage. This method involves commis-
sioning the converter for different output voltage and cur-
rent values in steady state. Afterward, such data are stored
in a 2-D lookup table (LUT), which is used to obtain the
proper firing angle a during normal operation. The draw-
backs this method has are, on the one hand. that the LUT
is just valid for steady-state conditions and, on the other.
its large size is hardly practical for high-precision control
systems.

Intensive processing methods proposed in [3]. [14], and [15]
use iterative algorithms to solve the transcendent equations re-
quired to assess the proper firing angle for a given reference
voltage and output current in DCM mode. This implies a com-
putational burden that could turn out excessive for fast, high-
precision applications.

This letter brings forward a simple technique to modify
the gating angle based on a lincar estimation of the output
voltage as a function of the output current, suitable for on-
line calculations. thereby enabling working in DCM mode
with nearly the same dynamics as would be obtained in CCM
operation.

The next section introduces a first-order model for the loaded
converter. Since the output voltage in DCM is higher than in
CCM for a given angle o, the gating event must undoubt-
edly be delayed by a comecting angle Ao when DCM oc-
curs, so that the output voltage remains unaltered regardless
of the operating mode. The following analysis aims to derive
simple equations to obtain Ac, which is a function of the out-
put current defining the conduction angle . In the following
sections, simulations and experimental results compare the dy-
namic performance achieved in closed-loop and DCM mode
with and without the proposed method. Finally, conclusions are
drawn.

II. PROPOSED METHOD

Fig. 1 models the most common application for this kind
of converter. The inductance L s and voltage source v, could,
respectively, represent the armature inductance and back elee-
tromotive force (EMF) in a dc motor control. or the inductance

: : £ 0885-8003/525.00 © 2000 IEEE )
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Fig. 2. Output voltage and current in DCM,

and capacitor voltage of the filtering stage in a high-precision
current source. In the de motor application, the dynamics of the
back EMF is very slow when compared to the ripple period of
the power converter due to the mechanical time constant of the
plant. With respect Lo the case of the precision current source, the
cutoff frequency of the filter stage is more than ten times smaller
than the ripple frequency. Therefore, both the back EMF of the
motor and the capacitor voltage in the flter can be considered
constant between liring cvents.

Fig. 2 shows the rectifier output voltage vy, (wt) and current
iz (wt) in a line-commutated converter. An average output volt-
age (Vih, . Uths . Uth, ) and a decreasing output current (L, . L,
r,) are also illustrated by solid lines. Let us assume that the
small-signal gain of the converter could ideally be linearized.
achieving [16]

=KV, (1)
where V, isacontrol signal and 77, is the average output voltage.
Assuming that both V,, and voltage v, remain constant, the
average output current can be approximated as follows:

a(KV, —u.)
pwl

where p is the number of pulses per line cycle and w is the mains
angular frequency. In this context, averaged magnitudes are the
time integral over the ripple period 27 /p.

As shown in Fig. 2, during the first and second intervals,
the converter operates in CCM. whereas in the third interval,
the output current reaches zero at #,.. such that the converter
falls in DCM. As the effective average output voltage is no
longerequal to 'V, , the decrement in the average output current
will be different from that in previous intervals. In closed-loop
operation, this usually results in a disturbance that can lead to
transient instability.

L =1(0)+ATL =7, (0) + 2)

IEEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS, VOL. 24, NO. 3, MARCH 2009

ﬁr\

wt

= _—— 1 EL_’
Air N Big, o Aii=—-
bo=a+d b\;| =atd An ¥ é'
& =
p P P
Fig. 3. Output voltage and current in DCM with the proposed compensation.
vun(wt)
e
Ve
ir(wi) wt
\\ i
. /\ T

An ﬂ-.n 4, wt

Fig. 4. Output voliage and current during a DCM interval.

Fig. 3 depicts the effect of the proposed compensation. Once
in DCM. by delaying the firing event in A, il is possible to
obtain the same output current decrement in the third interval as
in previous CCM intervals. so that the transient behavior could
remain unaltered.

Fig. 4 shows the voltage and current during a single time
interval in DCM. As can be seen. the compensation angle Aa is
4 [unction of the programmed average output current. In order to
assess Aa, a first step is to calculate the average output current
resulting from vy, (wt). The expression for the rectifier output
voltage when the current is nonzero is

vy (wt) = Eypax sin (wt + o + ) (3)
where Ey 4 x is the peak output voltage and ¢ = (7/2) — (7/p)
is the natural commutation angle.

The output current is given by

1 wit
— [ v dwt, Aa < wt < b,
wl Jaa 4)

0. otherwise

i (wt) =

where vy (wi) = Eyax sin (wt + o + @) — ...
By averaging (4), we get

= P 2x/p .
== ir, (wt)dwt. (5)
27 Jo
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If (3) were included in (5). trigonometric equations requir-
ing numerical solution would result. Nevertheless, the voltage
Uy (wt) throughout a ripple period could be considered linear
for a relatively wide range of firing angles a. Therefore, the
expression v (wit) could be replaced by the Taylor’s expansion
in (3) without a significant lack of precision

a{'f-'rh (Wr )]
Awt]

T'r.i:(wﬂ = 1“!&[9:” )+ (wt — sm ). (6)

we=0p
Using (6). the expression for the average output current can
be solved easily

- 2 3
—  p Buax v T
gt AR g s .7
i S wl [ (Ei-\h\x) ] [p Au} N

Defining [}y as the boundary between CCM and DCM
modes, it can be calculated by setting Aa to zero in (7). In
steady state, DCM condition is usually reached for values of
v, considerably lower than £ ax. Therefore, assuming that
v./Eyax < 1. a further approximation can be made as stated
in (8), Otherwise, Iy 13 will be a function of v,

Loy = 2 Evax [ P
LB = o ek P

By combining (7) and (8), it is possible to obtain a simpler ex-
pression for the compensation angle Aev that could be calculated

online
1/ :\}

Equation (9) relates Ac to the average output current iy, in
a given slot. So, for an online compengation. 7, needs to be
estimated by using (2), thus obtaining 7. Therefore, the final
expression for the compensation angle is
KV, —v.)
pwL

= 43
A= E 1-— L
b4 T

In operation, the output current F is calculated by means of
(2) and is compared to Iy in order to check if the converter
will operate in CCM or in DCM before the firing event. 1t
iz, = Ir.ia. the compensation angle is set o zero; otherwise,
Aar is calculated with (10) and added to the firing angle a.

(8)

9

Age Tl [;
P Iim

i =100 +

(10)

1. SIMULATIONS AND EXPERIMENTAL RESULTS

The proposed method was implemented in a six-pulse thyris-
torized precision current source. As depicted in Fig. 5, the sys-
tem comprises an inner voltage and an outer current loop, a
filter to reduce the ripple, and the inductive load. The filter is
composed of L; = 15 mH and 'y = 1.7 mF, whereas the load
is a series combination of R = 2.25¢ and L = 0.81 H. Other
magnitudes are: fiyg = 50Hz and Ey,x = 92 V. The limit
between CCM and DCM is mainly determined by L; and is

871

Ven
; T
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Fig. 5. Implemented current source. (7,;: current loop compensator; G, ¢
voltage loop compensator; H;: current transducer; H, : voltage measurement;
PCTC: phase-controlled thyristorized convernter.
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Fig. 6.  Simulat T e, and load cumrent for uncompensated
syslem.
obtained using (8)
6 92V T3
1 = [—} =1.TB5 A.
LM = 3 97 x 50Hz x 15mH L6 :

The voltage and current loop cutoff frequencies were set to
20 and 5 Hz, respectively. The cubic root required to obtain the
compensation angle was replaced by a linear piecewise approx-
imation.

The system was simulated in MATLAB/SIMULINK environ-
ment. The maximum output current for the tests was selected
close to the boundary between CCM and DCM to evidence the
benefits of the method. Fig. 6 shows the output current with
a trapezoidal current reference, where the degradation in the
transient response can be observed. becoming worse for lower
current values.

Fig. 7 illustrates the output current using the proposed on-
line compensation. The improvement in the transient response
obtained is noticeable. even for the minimum current zone.

The simulated system was also experimentally tested on a
1-kW laboratory prototype using a Motorola’s DSP56303 plat-
form. Both control algorithms. voltage and current, cubic root
linear piecewise approximation. and firing angle calculation ac-
cording to (10) were programmed in the same DSP. The angle
compensation algorithm only required 3 pis, which was remark-
ably less than the time involved in intensive processing methods
on the same DSP. As a reference. the time involved in running
the Newton-Raphson routine described in [14] and [15] was
assessed. The equation to be solved is derived from the model
in Fig. 1 and is given by

ir(wt=86,)=0

Ly + 1 [cos(a +¢) —cos(a+0+7)] =0 (11)
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Fig. 9. Expernimental results: f1 1y . reference, and load current with proposed
compensation methed.

where
U,
LT
Enax
I, = oMAX
: wlL

#, : extinction angle
7 + conduction angle.

Each iteration has approximately the same computational bur-
den as the complete proposed algorithm. The number of itera-

TEEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS. VOL. 24, NO. 3, MARCH 2009

tions required was assessed, yielding between 5 and 10, depend-
ing on the algorithm initial guess and operating point. There-
fore, the improvement obtained with the proposed method is
noticeable.

Fig. 8 shows the measured output current without the pro-
posed compensation. The system behaves unstably when it op-
erates below [jjy. as predicted by the simulations, showing
poor performance for low currents.,

Fig. 9 shows the output current using the proposed method,
recovering the proper transient response.

IV. CONCLUSION

The implementation of a simple compensation method for
line-commutated converters in DCM condition was presented.
The experimental results for a precision current source are in
agreement with the simulations, evidencing a remarkable im-
provement in transient behavior for DCM operation.
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A Nonlinear Approach for Assessing Stability
in Line-Commutated Converters With
an Integrating Controller

Gustavo Uicich, Member, IEEE. Sebastian Maestri, Mario Benedetti, and Daniel Carrica, Member, IEEE

Abstract—Closed-loop  stability analysis of line-commutated
converters (LCCs) has been mainly based on linear, small-signal
plant transfer modeling for the power stage. The innccuracies de-
rived from the use of these simple models in the frequency domain
have led to conservative compensation strategies with reduced
loop bandwidths. This paper presents a linear time-d
approach for modeling LCCs under integrating control. The pro-
posed technique was found useful to assess the onset of loop insta-
bility under different operating conditions. Bifurcations and pos-
sible routes to chaos in the parameter domain are also explored.
The method is validated by simulation and stability boundary con-
ditions leading to period-doubling behavior are demonstrated by
means of experimental results,

Index Terms—DBifurcations, chaotic mapping, controlled-
rectifiers, line-commutated converters (LCC), stability.

I. INTRODUCTION

INE-COMMUTATED converters (LCCs) are energy con-

version structures currently found in very large power ap-
plications in which reliability and overload margins are of ut-
most importance. Relevant examples of LCC's can be found in
particle accelerators for high-energy physics research, particle-
beam generators for medical treatment facilities. electrolytic
metal refining processes, HVdc transmission, and de grids for
renewable energy farms [1]-[8].

Some high-power applications, where thyristors seem to be
the best alternative in terms of reliability, have very stringent
requirements to the output current, such as very low ripple, high
-dc precision and fast rising and falling rates during the current
transition stages [9]. [10]. The performance of such converters
under closed-loop control regarding time response, disturbance
rejection, and bandwidth is strongly related (o the accuracy of
the plant model. LCC modeling has to deal with two sources
of nonlinearities: 1) the static gain v, /0o, a sine-like function
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ol the gating angle operating point; and 2) the variable state-
transition delay. i.e.. the time required to switch from a given
conducting state to the following state in the sequence, inherent
to the topology itself. The nonlinear static gain can effectively
be compensated for by means of look-up tables. achieving a
constant gain regardless the operating point for either contin-
uous or discontinuous current operating modes. However, the
variable state-transition delay is intrinsically related to the topol-
ogy of LCC’s, as conducting thyristors can only be turned OFF
by turning ON the following devices in the sequence. As a re-
sult, the magnitude of the switching delay depends on both, the
polarity of the change in the gating signal (i.c., if the updated
triggering command is leading or lagging the previous one), as
well as on its amplitude. yielding an overall nonlinear dynam-
ics. Apart from these two major sources of nonlinearities, there
exist second-order effects like the device turn-on delay and the
conduction overlap time, which could initially be neglected for
this analysis.

Control of LCC’s has typically been based on small-signal,
linear models defined in the frequency domain, resulting from
a tradeoff between simplicity and accuracy. Probably the most
widely used model, featuring a constant gain and a transport
delay of half the ripple period. is the zero-order hold (ZOH)
approach presented by Parrish and McVey [11]. As the loop
stability for any possible operating condition has to be pre-
served, one of the drawbacks associated to this model is the
conservative loop compensation with the reduced bandwidth
and limited disturbance rejection. Being a lincar model, it fails
to explain nonlinear phenomena found in closed-loop LCC's
such as subharmonic oscillations. which were early reported by
Fallside and Palmer [12]. Further improvements to this model
were introduced by Hazell and Flower, first by treating LCC’s as
discrete-time systems [13] and second by adding a component
of nonlinear analysis. still in the frequency-domain, with the use
of the describing function [14]. Although the last three papers
introduced noticeable insight to the original model of Parrish
and McVey. particularly in defining the region close to the sta-
bility boundary imposed by [11] in the frequency domain, the
behavior for loop gains beyond that limit remains unexplored.
In fact, the increase of the loop gain. with the potential benefits
for the system in terms of dynamic performance, can also pro-
duce an erratic operation of the LCC, which has been reported
as “random instability™ in [14]. This behavior could not have
been explained with the models developed so far.

Nonlinear control behaviors like bifurcations, and chaos,
have extensively been analyzed and reported in other classes
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Fig. 1. LCC-based voltage control system.

of power conversion systems, particularly in de-to-de convert-
ers [15]-{18]. However, LCC converters have not yet been mod-
eled using time-domain nonlinear tools, which could provide
benefits in assessing stability boundaries more accurately. lead-
ing to a system compensation with higher bandwidth and faster
dynamics. In this paper. by considering LCC's as a state machine
with a transition delay between states, closed-loop LCC’s oper-
ation with an integrating controller is analyzed using nonlinear
system techniques. Unstable behavior conditions are found and
bifurcations to chaos are predicted with the approach presented.
This paper is organized as follows: Section IT provides basic
definitions as a reference frame. Section 111 derives a recurrence
maodel for an ideal LCC under integrating control, suitable to de-
termining the inception point of subharmonic oscillations. Based
on this model, the bifurcation diagram is plotted as a function of
the gating operating point and the loop cut-off index. Section IV
provides MATLAB simulations and finally, Section V analyzes
the experimental results in a laboratory prototype.

II. CONTROL SYSTEM UNDER ANALYSIS: LINEAR APPROACH

Fig. | shows a conventional voltage control closed-loop sys-
tem, whose power slage is based on an LCC. The average output
voltage and associated ripple of frequency fp as a function of
the grid frequency f;. are given by

i TI'
o = E‘\[,\x:?-slll (};) cosa = Epp cos o

fn=p-Ji (1)

where o € (Guin, Mmax) is the firing angle, 0 < o, <
Oy < 7, pis the pulse number, i.e., the number of firing states
in a line period and Eyy 4 x is the maximum instantaneous out-
put voltage. The firing time is obtained from the comparison
between a control signal a(t) and a grid-synchronized ramp
r(t) [19]. In order to obtain a null steady-state error for an input
slep, an integrating controller is commonly applied to the volt-
age error. The control signal a(t) is obtained by integrating the
voltage error between the reference Vi and the output voltage
v, (1) weighted by a gain H . Stability, time response, and distur-
bance rejection are adjusted by properly setting the controller
gain K |20]. Since in the steady state Vy = H 7, the reference
can be defined as a function of the firing angle, as shown in

"R :H'{Z’:HEDQCOSGR

[EEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS, VOL. 20, NO. 1, JANUARY 2014
Vi

HEIm) '

The values of /' leading to a stable condition are defined
by performing a small-signal analysis in a linearized operation
point cr,p. In such a case, a complete LCC representation in the
Laplace domain, including the static gain of the LCC, Kru,
as well as its dynamic behavior modeled by a ZOH transfer
function [11], is given by

Qaf = Arccos ( (2)

Ky = % = —Eposinag,
s
—es/2r
Grils) = W!\T”. (3)

By assuming the maximum gain case. which corresponds to
a,, = 90°, the bandwidth can be adjusted by using (4). Note
that the controller gain K can be expressed in terms of the
desired loop cut-off frequency w,. and the line frequency wy .
Hence, the ratio w.. /wy, will be hercon used as a figure of merit
T H-Epo H-Epow’

Given the phase lag added by the ZOH stage, the max-
imum achievable bandwidth assuming 45° phase margin is
W, = wg /4. Le.. w./wy = p/4 [21]. Hence, for a p = 6 pulse
converter and a 50 Hz line frequency. the ripple frequency and
maximum bandwidth are 300 and 75 Hz, respectively (w. /w;
=1.5).

The linear model predicts a phase margin approaching to
zero (i.e., unstable behavior) when w, /wi = p/2. However, in
practice, for a moderated increase of the open-loop gain getting
w, /wr, beyond p/2 the system remains stable. In addition, sub-
harmonic oscillations are observed, which are not predicted by
simple linear models.

Wy, e

K “4)

III. TIME-SERIES ANALYSIS

LCCs may be considered as nonlinear, time-varying dynamic
systems. switching from a given conducting state or topologi-
cal structure to the following one in a programmed sequence,
according to a firing strategy. Notice that thyristor-based LCC’s
inherently affects the dynamics of the system, similar to a time
sampling. This is because once a given set of thyristors has been
fired, they can not be turned OFF by the controller and any cor-
recting action takes place after the input voltage enables firing
the next set in the sequence. Considering that the most effective
analysis tools involving nonlincar power systems have made use
of their discrete-time nature rather than doing it on a continuous
time basis [22], this paper proposes the use of o, . the thyristor
firing angle, as a representative magnitude to study the dynamic
behavior of the system. In this case, the analysis has focused on
the nonlinear recurrence equation relating the (n + 1)th firing
angle o, +1 to the nth firing angle o, .

The converter operation is considered in steady state when
a constant firing angle oy is obtained. leading to o, ..y =
o, = arp. Fig. 2(a) illustrates the instantaneous output volt-
age. Assuming that during t,, <t <, the output voltage
is v,(t) = Eyjax sin(wyt), the following expressions can be

Authonized licensed use limited to: CERN. Downloaded on November 28 2023 at 20:45:11 UTC from IEEE Xplore. Restnctions apply.

106



Apéndices

UICICH ef @l : NONLINEAR APPROACH FOR ASSESSING STABILITY IN LINE-COMMUTATED CONVERTERS 41

(L

iy

1

L“L..- wi

Fig. 2.
rit).

Firing time, (a) Output voltage. (b) Comparison between (1) and

defined:

Wit = 0 +ay

— B 1%

=3 7

2
wf.tn-}-i=¢+?+0rl-l (5)

where ¢ is the natural commutation angle, oy, is the firing angle
at time ¢, and o, is the firing angle at time £, ;.

The firing time event is defined by comparing the control
signal cx(f) and the ramp r(f). whose expressions in the time
range (t,,, 1, ) are given by (6); see Fig. 2(b)

alt) =K f! Ve = Hu,(t)] dt +alt,)

?'(f) = [WLI —wity } + ﬁ(tu } = 2?‘”‘ (6)

Att =1t ,alt,s) = r(f,+ ) must be satisfied, as shown
as follows:
oy =K Vot —ta)+
H Emax
Wi,

-+ K [COU[WJ’ IJ'l-l- 1 } = c‘:»s{""f'.',trl }] + (7

S

&7

Pugt = (Wrtaq —wity ) + oy — Y = Qi1

(8)
By combining (7) and (8), the firing angle at n 4 1 as a func-

tion of n can be obtained together with the system parameters,
as shown as follows:

Xy — 0y + 0y [ms (fm., +2P—ﬁ) -COS{EH)] +ay=0

9
_ _ wowp . 1
where 6 = ﬂ'+¢f)1 @ = I—(we fwy Jeosag p 2 ,'m(g_}‘ 3.nd
i iy, 2z &
G2 =—=% (wr fwr Jcokag P COSCR. B -
The expression obtained features one state (given by the firing

angle a) and two parameters (the reference firing angle ap and
the loop gain represented by the figure of merit w, /wy ). The
dynamic behavior of the time series depends on these param-
eters. As it is not possible to obtain a closed-form expression
like oy, = fle,. ag, w./wy ). the recurrence equation must
be numerically solved.

Below the parameter conditions for a second-order subhar-
monics are derived. Then. the bifurcation diagrams in « as a
function of a i and w, /wy. are presented.

A. First Bifurcation: Second-Order Subharmonics

The necessary condition for second-order subharmonics is
provided as

Oy o = Oy A Oy ‘-)é Qpig. (10)

The expression for a,, can be obtained from (9), while the
expression for o, ;2 is shown as

Otz — Onpy+

+ay Ii'?ﬂs (En-{—? +21_T) _ms{fu-l)] + =0l ll“

By combining (9)-(11). the expression relating the reference
angle ay to the firing angles of the second-order subharmonics
yields

cosap =%(cnsa,,+e0ﬁa,”1}. (12)

By replacing (12) in (9), an expression relating the necessary
condition on w, /w; and ag for second-order subharmonics is
obtained: see (13), as shown at the bottom of the page.

Fig. 3 depicts the boundary relationship between w, /wy,
and ap for p=6. The area above the curve corresponds

we sm';‘

e

o
=F/P

w ¥ [Qsin (;1,) cos(ap) [1 4+ M] + cos (ﬂn-1 AT ¢) — cos (ay, +¢z'.-)]

(13)

I3
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10 ap.w./w; combinations leading to subharmonic dynam-
ics. The minimum open-loop gain producing this subharmonic
oscillation is w./w; = 10, being o ~ 169.5° (o, o, :
1707, 1697). Therefore. this approach allows to determine that
the stability boundary of this kind of converter is approximately
seven times higher than that predicted by the linear models.
It is worth noticing that the higher the open loop gain. the
lower the minimum v that produces second-order subharmon-
ics. Moreover, an asymptotic convergence o ap = 90° can be
seen, being ap = 93°(a,, 0y, 4 1 957, 92°) forw, fwy = 200.
It should be mentioned at this point that, for firing angle ref-
erences lower than ag < 90°, subharmonic oscillations are not
possible regardless the loop gain.

B. Bifurcation Diagrams

The bifurcation diagram is a useful tool to analyze nonlinear
dynamics intended to show the existence of multiple equilibrium
points as some paramelters in the system are changed. Equation
(9) describes the control system dynamics for o, the result-
ing nth firing angle of the LCC. as a function of the operating
point ap and the loop bandwidth parameter w,. /w; . Given o
and w. /wy.. a stable behavior is identified by a convergence of
@, , 0, O a single steady-state value. Combinations of ap
and w, /w;, can also lead to well defined values for v, o, . .
being v, # o, . which can be plotted in the so-called bifur-
cation diagram. By defining a* = a, — ay. i.e., the absolute
error between the programmed ap and the resulting firing an-
ele. it is possible to show the conditions required to get second-
order subharmonic oscillations, also called period-two orbits,
Bifurcations of order higher than two are complex to analyze
and must be numerically solved. To set an example, this paper
presents two bifurcation diagrams. Fig. 4 depicts the bifurca-
tion diagram for ag when w, /wy, = 160, Different bifurcations
(period 2, 4. and 8) occur for ay = 93°, 1217, and 128°, while
a chaotic behavior is observed for ay > 129°. Based on the bi-
furcation diagram. windows of periodic behavior are presented
for vy = 130° and ap = 140°.

IEEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS, VOL. 29, NO. |, JANUARY 2014

a’ 9

=10 e

=20+

: : ! : : :
110 120 130 140 150 160 170
Qg 9]

=30

i i
80 90 100

Fig. 4. Bifurcation diagram showing o” = a, —og as a function of ag
(we fury, = 160),

S |

.

80 100 120 140 160 180
we/wy

0 20 40 60

Fig. 5. Bifurcation diagram showing a* = a, — ap asafunction of w, /wy
(o = 130°)

Fig. 5 displays the bifurcation diagram for w./w; when
ap = 130°. In this case, bifurcations occur for w,/wp =
{18, 70, 112}, while the chaotic behavior is presented for
W, /wg > 117. Moreover, there are windows of periodic be-
havior in the vicinity of w, /wy, = {119, 139, 160},

IV. SIMULATIONS

In order to validate the analysis proposed. simulations were
conducted using MATLAB /Simulink. The simulated voltage
control system is illustrated in Fig. 1. The power converter is a 6-
pulse thyristorized LCC and the line frequency is 50 Hz. During
the simulation, the loop gain was set atw,. /w; = 160, while the
reference angle ap was changed in steps. In order to show
simulation results in agreement with the analysis performed in
Section 1. the control signal is held constant for consecutive
firing events. Therefore, the obtained variable is equal to a_.
right at the firing instant. Table I shows the selected rvp , together
with the different equilibrium a,, values of the system predicted
with the proposed approach. on the basis of the bifurcation
diagram in Fig. 4.
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TABLEI
EQUILIBRIUM ar,, POINTS FOR w, fwr, =160

e Characteristic Equilibrium o, points
80° stable 80°

100°  2™order subharmonics 75°, 125°

125°  4'"-order subharmonics 100°, 105°, 153°, 165°
150° chaos range: (125°, 1707)

0.5

output voltage [p.u.|

a(t)[%]

a, (1)

I i i
1.9 2.15 24

Fig. 6. Normalized output voltage, a (f) resulting at the firing time and 0, ()
(we [ =160},

Fig. 6 depicts the normalized output voltage, the control signal
a(t) resulting at the firing event and the reference angle aeg ().
It can be seen that for oy = 807, the steady-state value of the
firing angle converges to the reference angle.

Figs. 7 and 8 (corresponding tocrp = 100° andtonp = 1257,
respectively) detail the output voltage and a(f), evidencing an
oscillation of second and fourth order, respectively. The values
obtained are in agreement with those predicted in Table I.

Finally. Fig. 9 provides details for ap = 150°. Note that. for
this reference angle, the system has a chaotic behavior, yielding
a values in the 1257, 170° range, verifying the results of the
bifurcation diagram obtained. (see Fig. 4)

V. EXPERIMENTAL RESULTS

In order to validate the analysis proposed. experimental
tests were conducted on a 1 kW laboratory prototype as
shown in Fig. 10. The experimental setup comprises a 50 Hz

output voltage [p.au.]

1 | T T ' T ' 1 T
125 [~ 1 IO el L R " .
& i :
T 100 || 1
[ i ;
i 4
i i i i I
0.8 .51 (.82 .83 .54 0.86
tls]
Fig. 7. Normalized output voltage and a(t) resulting at the firing time

(we Jwy, =160, ap = 100°).

output voltage [p.u.|

a(t)[’]

127 128 129 1%

Fig. 8. Normalized output voltage and o(f) resulting at the firing time

(we fwr=160. ap = 125%)

output voltage h).ll,]

alt)?

Fig. 0.
behaviour (w, fwy =160. ap =

Normalized output voltage and e (¢) resulting at the firing time. Chaotic
1507).

Authonized licensed use limited to: CERN. Downloaded on November 29,2023 at 20:45:11 UTC from IEEE Xplore. Restrictions apply.

109



Apéndices

THREE PHASE
TRANSFORMER

GRID
SYNC

¥; 5
ol L ——

Fig. 10. Experimental sctup.

e

TR [ @~ wmv]

Fig. 11. Step from ag = 85 o ap = 1007 (Loop gain: w,; /wy ). Tran-
sient response. CH1: Output voltage v, (). CH2: reference angle a g (¢), CH3:
control signal a(t).

6-pulse thyristorized LCC connected to the grid by means of a
380 V /65 V three-phase transformer and the associated regu-
lation system. Under these conditions, the maximum instanta-
neous output voltage is Ey 4 x = 92 V and the ripple frequency
is f. = 300 Hz. The LCC output voltage is controlled by means
of an analog system, which includes the feedback gain (voltage
divider Ry;. Rys). the summing point (R's) and the integral
controller (R;, C;). The components values are: Ry, = 180 k()
and Ry = 10k, ie., H =1/18: R = 10kf); C; = 470 nF.
Since K = . preset R, = 250 k€2 adjusts the loop gain. A
fast, high precision thyristor digital gate controller (TGC) is
used to generate and to distribute the firing pulses [19]. The
oscillograms obtained for different operating points represent
the reference vollage ap(#). the output voltage v,(f). and the
control signal a(t), which is shown inverted respect to Fig. 2(b).

Fig. 11 shows the results obtained for a step change in the
reference equivalent to changing ap from 85" to 100°. Be-
sides the reference angle ap, the controller output & and the
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output voltage v,. the figure shows the value of a,, resulting
right at the firing instant for some consecutive firing events
(@, O 414 G p2). With the loop gain set, w, /wy , the system is
stable for ay = 85", while the transient response foracp = 1007
presents an oscillating behavior. Fig. 12 shows the steady-state
response for this situation, where the sustained second-order
harmonics can be observed in the output voltage. Note there is
no border collision in the integral controller as evidenced by the
lack of saturation in a(f).

A similar situation can be observed in Fig. 13, where the
reference changes from 65° to 1157 and the loop gain remains
constant (w,. /wr). As in the aforementioned case, a second-
order subharmonics is observed. The steady-state response in
this condition is revealed in Fig. 14, where sustained second-
order subharmonics can be seen.

Fig. 15 shows a change in the reference equivalent to chang-
ing the firing angle from ap = 85° to ay = 100°, using a
loop gain w,., /wy, lower than that in the previous tests, then
wea Jwy, < wey fwr,. In this case, the system exhibits an under-
damped transient response. which vanishes afler a few cycles.
Hence. the system presents a stable equilibrium point.

Figs. 16 and 17 show the transient as well as the steady-state
system response to a change in the angle reference between
g = 65 and ag = 115° under this gain condition. It can be
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seen that, despite the decrease in the loop gain, the system main-
tains the second-order subharmonic behavior for ay = 1157,

VI. CONCLUSION

An analysis of a p-pulse thyristorized LCC using nonlinear
techniques is presented. The proposed approach allows us to
obtain an expression to assess the beginning of second-order
subharmonic behavior, which is the boundary of a stable op-

Fig. 17. Step from ag = 65% to 1157 (Loop gain; we2/wr < wet fwi ).
Steady state CH1: Output voltage. CH2: reference angle ay (). CH3: a(t).

eration. The analysis performed has allowed us to determine
that, for p = 6. the system remains stable for a < 90°, regard-
less the loop gain. Moreover, the analysis presented extends the
stability boundary approximately seven times. as compared o
the conventional analysis using lincar techniques. The bifurca-
tion diagrams obtained predict the appearance of subharmonic
components of order higher than two and even chaotic behav-
ior. The approach proposed was validated with simulations and
experimental results.
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