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1 Introducere

1.1 Prezentarea domeniului tezei de doctorat

Domeniul abordat in cadrul acestei teze apartine electronicii de putere, si anume controlul
convertoarelor statice de putere ce opereaza cu semnale de referinta variabile precum
invertoarele, filtrele active de putere si redresoarele comandate. Subiectul este unul de
actualitate avand n vedere importanta cresterii eficientei energetice la nivel global. De
asemenea, dezvoltarea rapida a sistemelor de conversie a energiei provenita din surse
alternative (panouri solare, generatoare eoliene, etc.) suscita o atentie sporita din partea
comunitatii stiintifice pentru gasirea de metode noi de control pentru convertoarele de putere
implicate.

1.2 Scopul tezei de doctorat

Lucrarea de fata aduce contributii la metodele de control pentru convertoarele de putere ce
opereaza cu semnale de referinta variabile. Dintre metodele consacrate de control pentru acest
tip de convertoare de putere, autorul trateaza in detaliu controlul rezonant considerand ca
acesta asigura performante si flexibilitate maxime si este recunoscut de comunitatea
stiintifica ca fiind metoda moderna de control in acest caz. Sunt vizate atét aspectele teoretice
ce tin de modelarea comportamentului controlerelor rezonante precum si aspectele practice
legate de implementarea acestui tip de control in cele doua domenii fundamentale, s si z.
Aspectele ce tin de implementarea practica a controlului rezonant au o importanta ridicata
astfel ca o parte importanta a tezei trateaza pe larg aceste aspecte. Se propune implementarea
acestui tip de control folosind solutii de cost scazut pentru a facilita introducerea sa si in
cadrul aplicatiilor cu cost scazut precum cele rezidentiale. Metodele propuse sunt validate
prin masuratori efectuate asupra platformei hardware implementata practic folosind
componente electronice uzuale accesibile pe piata.

1.3 Continutul tezei de doctorat

Capitolul 1 prezinta domeniul si scopul tezei de doctorat precum si continutul capitolelor
tezei.

Capitolul 2 prezinta convertoarele ce opereaza cu semnale de referintd variabile
precum si metodele de control dezvoltate special pentru aceste convertoare. De asemenea
sunt prezentate si sistemele de referinta uzuale, sisteme utilizate pentru analiza convertorului
precum si a sistemului de control asociat. Pentru fiecare metoda de control sunt prezentate
avantajele si dezavantajele precum si sistemul de referinta in care opereaza controlerul
respectiv.

Capitolul 3 trateaza implementarea controlerului rezonant de tip PR in cele doua
domenii fundamentale: domeniul de timp continuu (s) si domeniul de timp discret (z).
Autorul propune cateva topologii de circuite ce pot fi folosite pentru implementarea
controlerului Proportional-Rezonant (PR) in domeniul s. Pentru fiecare tip de circuit sunt
prezentate schema electrica, ecuatiile ce descriu functionarea precum si diagramele Bode.
Sunt discutate de asemenea avantajele si dezavantajele fiecarui tip de circuit. Pentru cazul
implementarii in domeniul z sunt discutate topologiile specifice precum si efectele adverse
introduse de procesele asociate domeniului z precum cele de discretizare si cuantizare.
Efectul zgomotului si rezolutiei finite a convertorului ADC asupra performantelor
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controlerului PR sunt de asemenea discutate in detaliu. Autorul prezinta in detaliu efectele
castigului finit al termenului rezonant asupra performantelor controlerului PR precum timpul
de raspuns la semnalul de tip treapta unitate si eroarea stationara. Autorul propune o metoda
de implementare a termenului rezonant bazata pe amplificatorul sensibil la faza, metoda ce
evita efectele adverse introduse de procesul de cuantizare si face posibila implementarea
controlului rezonant folosind procesoare de 16 biti in virgula fixa al caror cost este
considerabil mai mic decéat al procesoarelor in virgula mobila folosite traditional pentru
implementarea acestui tip de control.

Capitolul 4 discuta n detaliu despre controlul celor trei mari categorii de convertoare
ce opereaza cu referinte variabile folosind controlul rezonant de tip PR. Pentru fiecare tip de
convertor s-a dezvoltat un model PSIM si s-au evaluat performantele folosind diverse metode
de control. Ca si contributii originale, autorul propune introducerea unui termen rezonant
pentru controlul redresorului cu distorsiuni reduse bazat pe convertorul Boost precum si
utilizarea controlului de tip hibrid. Tn acest capitol este abordata si problema evaluarii
stabilitatii sistemului de control. Sunt prezentate tehnicile uzuale de analiza pentru sistemele
lineare, invariante in timp precum diagramele Nyquist si Bode si functia senzitivitate.

Capitolul 5 prezinta rezultatele practice obtinute de autor precum si platformele
hardware folosite. Evaluarea performantelor metodelor de control se face utilizdnd un
invertor monofazat de putere mica si o placa de control care poate fi folosita pentru
implementarea atat a controlului digital cat si a controlului hibrid propus in capitolul anterior.
Performantele controlerului PR implementat in domeniul s sunt evaluate folosind analiza in
frecventa (diagramele Bode) precum si analiza in timp. Rezultatele practice obtinute sunt
comparate cu cele obtinute in urma simularilor.

Anexele prezinta modelele PSIM si MATLAB utilizate pe parcursul acestei teze de
doctorat. De asemenea sunt prezentate schemele electrice ale modulelor hardware precum si
imagini din timpul testelor efectuate folosind aceste module.



Metode moderne de control pentru convertoarele de putere cu semnale de referinta variabile

2 Controlul convertoarelor de putere cu referinte variabile

Controlul convertoarelor statice de putere care lucreaza cu semnale de referintd variabile in
timp precum invertoarele si filtrele active de putere se realizeaza in mod traditional folosind
controlere de tip ,,Proportional-Integral” ce opereaza in sisteme de referinta sincrone (PI1-dq).
O serie de transformari de coordonate precum transformarile Clarke si Park sunt necesare
pentru a se asigura operarea controlerului PI in sistemul de referinta sincron. Se elimina astfel
principalul dezavantaj asociat controlerului de tip Pl si anume imposibilitatea eliminarii erorii
stationare Tn cazul in care semnalele de referinta si cel de eroare variaza in timp. O diagrama
bloc a unei astfel de implementari este prezentata in Fig. 2.1.

Complexitatea ridicatd a unei astfel de solutii face dificila modelarea si
implementarea sistemului de control. Costul final al solutiei este de asemenea ridicat
deoarece necesita utilizarea unor procesoare de semnal cu putere de calcul ridicata.

O serie larga de metode de control dedicate acestui tip de convertoare de putere a fost
propusa de cercetatorii din domeniu de-a lungul timpului. Obiectivul principal avut n vedere
a fost obtinerea de rezultate similare celor pe care controlul de tip PI le aduce in cazul
convertoarelor DC-DC si anume eroare stationara nula, simplitatea implementarii precum si
analiza teoretica facila.

In cele ce urmeaza sunt prezentate metodele de control dezvoltate special pentru
convertoarele cu semnale referinta variabile. Se va face de asemenea o prezentare sumara a
celor trei tipuri majore de convertoare ce necesita semnale de referintd variabile: invertoarele,
filtrele active de putere si redresoarele comandate.
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Fig. 2.1 Invertor trifazat controlat folosind controlere de tip Pl-dq [1]
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2.1 Convertoare de putere cu referinte variabile in timp

Prima categorie de convertoare de putere ce opereaza cu semnale de referinta variabile n
timp o reprezinta invertoarele. In Fig. 2.2 (a) este prezentat un invertor monofazat intalnit in
mod curent in aplicatii de tip UPS. Se pot controla atat curentul (i) cat si tensiunea (u.) de
iesire iar semnalele de referinta asociate sunt sinusoidale sau includ componente armonice. Tn
Fig. 2.2 (b) se prezinta un invertor trifazat cu sarcind echilibratd. Se pot controla cei trei
curenti de linie ia, Ig si Ic in cazul masinilor electrice sau tensiunile Ua, Ug si Uc Tn cazul

invertoarelor de tip ,,sursa de tensiune”.

13T

iyl

(a) (b)

Fig. 2.2 Invertor monofazat si invertor trifazat cu sarcind echilibratd

Filtrele active de putere (FAP) sunt circuite capabile sa Tmbunatateasca factorul de
putere in cazul sarcinilor neliniare prin eliminarea armonicelor curentului de linie. FAP ofera
n general performante imbunatatite comparativ cu filtrele pasive, dar la un cost mai ridicat.
Diagrama electrica a unui FAP de tip paralel este prezentata in Fig. 2.3 (a). In acest caz
invertorul livreaza catre sarcind doar componentele armonice ale curentului absorbit astfel
incat generatorul furnizeaza doar componenta fundamentalda a curentului care este
sinusoidala.

Redresoarele comandate sunt a treia categorie majora de convertoare unde semnalele
de referinta sunt variabile. Gama de putere a acestui tip de convertor este de asemenea foarte
larga de la cativa wati in cazul aplicatiilor pentru iluminare cu LED pand la multi MW in
cazul actionarilor industriale (bai de electroliza, laminoare, etc.). In cazul acestui tip de
convertor strategia de control se concentreaza pe obtinerea a doud deziderate: controlul
magnitudinii parametrului de iesire (tensiunea in majoritatea cazurilor) precum si controlul
formei curentului de intrare. Forma curentului de intrare este foarte importantd pentru
mentinerea unui factor de putere ridicat. In Fig. 2.3 (b) se prezinta diagrama electrica a unui
redresor comandat de tip Vienna. Acest tip de redresor trifazat este intalnit in industrie, la
puteri mari, unde este necesar controlul magnitudinii tensiunii continue de iesire precum si
mentinerea unui factor de putere ridicat.

s (
\p\us |
[uc |

Lo

Generator Sarcina
Nelineara

Cs——

| |
o

Generator

(@) (b)
Fig. 2.3 Filtru activ de putere de tip ,,paralel” () si redresorul Vienna (b)
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2.2 Tipuride controlere
2.2.1 Controlul de tip histeretic

Acest tip de controler a fost primul propus pentru controlul invertoarelor si FAP in SRSc.
Pentru multi ani a fost singurul tip de control ce asigura performante ridicate in cazul
semnalelor de referinta variabile in timp [2, 3]. Controlul histeretic este folosit pentru
comanda invertoarelor [6] si filtrelor active precum si a circuitelor de corectie a FP. Tn Fig.
2.4 (a) se prezinta un astfel de controler pentru controlul curentului de sarcina in cazul unui
invertor monofazat. Prin extensie, aceeasi configuratie se utilizeaza si in cazul invertoarelor
trifazate pentru controlul curentului de linie n cele trei faze.

(@) (b)

Fig. 2.4 Controler de tip histeretic(a) si evolutia curentului in timp(b) [7]

Semnalul de comanda pentru comutatoarele de putere se obtine prin compararea
semnalului de eroare e cu cele doua praguri ewin si emax. Daca e este mai mic decat ewn,
atunci comutatorul superior ce asigurd cresterea curentului este actionat in starea ,,inchis”.
Similar, daca e este mai mare decét eyax, atunci comutatorul inferior este actionat in starea
,inchis” provocand descresterea curentului de iesire. Intr-o implementare real, un circuit
suplimentar de comandad a comutatoarelor asigura protectia acestora precum si insertia unui
,timp mort” intre starile de comutatie ale celor doud comutatoare.

Acest tip de controler, care apartine familiei de controlere neliniare, vine cu o serie de
avantaje notabile: este simplu de implementat si este stabil neconditionat [33], asigurad o buna
acuratete si un raspuns excelent la variatiile referintei sau ale semnalului de reactie [2, 4] si
prezinta o sensibilitate redusa la variatia parametrilor sarcinii [5].

Desi acest tip de controler a fost folosit pe scara larga pentru controlul curentilor in
invertoare si FAP, exista o serie de dezavantaje asociate:

e Frecventa de comutatie este variabild. Acest lucru face dificila proiectarea filtrelor
suplimentare pentru eliminarea perturbatiilor. De asemenea, frecventa variabila poate
afecta functionarea elementelor de putere. Din cauza frecventei variabile de comutatie
se pot excita rezonantele parazite ale filtrului de iesire sau ale masinii electrice ce
constituie sarcina [5].

e Eliminarea selectiva a armonicelor ih cazul FAP este practic imposibila cu acest tip de
controler.

e 1n cazul sistemelor trifazate acest controler este sensibil la interferentele ce apar intre
cele trei faze. Au fost propuse solutii analitice pentru aceasta problema dar acestea
sunt sensibile la estimarea parametrilor sistemului.

Un alt dezavantaj este legat de complexitatea analizei In cadrul evaluarii stabilitatii
sistemului de control. Fiind un controler neliniar, tehnicile de analiza sunt complicate si
uneori doar aproximative, fiind imposibil sa se gaseasca 0 solutie analitica pentru problema
[34].
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2.2.2 Controlul cu variabile glisante

Convertoarele de putere ce lucreaza in comutatie sunt sisteme neliniare cu structura variabila
in timp. Bazat pe aceasta observatie, se poate introduce controlul cu variabile glisante
cunoscut in literatura ca ,,Sliding Mode Control”’[7]. Acest tip de control este folosit cu
succes pentru controlul invertoarelor, filtrelor active de putere, circuitelor CFP precum si
pentru implementarea diverselor observatoare de stari, utilizate pentru controlul masinilor
electrice.

Tn mod intuitiv, se observa ca un sistem linear si invariabil in timp de ordinul unu
(descris de ecuatii diferentiale de ordinul unu) este mult mai usor de controlat decat un sistem
neliniar si variabil in timp. Pornind de la aceasta observatie, strategia de control in cazul
controlului cu variabile glisante se concentreaza pe gasirea unui sistem linear de ordinul unu
a carui dinamica este echivalenti cu dinamica sistemului original neliniar [29]. Tn acest
moment, problema originald a controlului sistemului neliniar de ordinul n se reduce la
controlul sistemului linear echivalent de ordinul unu. ,,Principalele avantaje ale controlului cu
alunecare sunt simplitatea implementarii, stabilitate, posibilitatea adaptarii la mari variatii ale
parametrilor sistemului, comanda directa a starii comutatoarelor” [7].

Comparator Comutatoare Filtru lesire

R(s) r \ Y(s)
sQ% = Ik > @) >

[xs]

ks

Retea reactie negativa

Fig. 2.5 Un sistem neliniar cu structura variabila[ 7]

Unmax

Ae
! € (xs)

Fig.2.6 Traiectoria de alunecare si evolutia marimii de control u in functie de eroare [7]

Daca se considera o regiune marginitd de £4¢ in apropiere de S, variabilele de stare
vor evolua n interiorul acestei regiuni, “alunecand” practic pe traiectoria S. Tn cazul concret
al unui sistem similar celui din Fig.2.5, variabilele de stare sunt controlate direct de starea
celor doua comutatoare. Valoarea histerezisului 4¢ depinde de frecventa cu care comuta cele
doua comutatoare; o valoare nula a histerezisului implica o frecventa de comutatie infinita.

Cea mai simpla forma de implementare a acestui tip de controler are la baza un
comparator cu histerezis similar celui din Fig. 2.4 (a). Frecventa de comutatie este variabila,
acesta fiind unul dintre dezavantajele acestei implementari. Eliminarea acestui dezavantaj a
fost pentru multi ani unul dintre obiectivele majore ale cercetatorilor. S-au propus céteva
modificari, dintre care se pot aminti introducerea unor semnale auxiliare pentru generarea
comenzilor comutatoarelor si 0 schema de generare a semnalului PWM cu frecventa fixa,
unde semnalul modulator este furnizat de controlerul cu variabile glisante [7].

8
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2.2.3 Controlerul de tip ,,Deadbeat”

Acest tip de controler face parte din familia controlerelor predictive si poate fi implementat
numai in domeniul de timp discret (digital) [28]. Popularitatea lui a crescut semnificativ odata
cu introducerea pe scara larga a controlului digital [8, 28]. Ideea principala din spatele acestui
tip de control vine din analiza functiei de transfer in bucla inchisa a unui sistem discret:

_ Hc(2)Hp(2)
Hs(2) = 1+Hc(2)Hp (2) (2.1)

unde Hs(z) este functia de transfer control-iesire, Hc(z) este functia de transfer a controlerului
iar Hp(z) este functia de transfer a sistemului controlat, respectiv functia de transfer a
convertorului de putere, in acest caz.

Dacd se impune o intarziere minima pentru toate frecventele de lucru, putem nota
Hs(z) = z? . Intarzierea de doi cicli este asociatd calculelor necesare implementarii
controlerului (primul ciclu) si modulatorului PWM, filtrului de iesire si eventual, timpului
mort asociat invertorului (al doilea ciclu) [8].

Le Re i
+
K
I
PWM Controler

Fig. 2.7 Filtrul de iegire al unui invertor

Daci se considera un invertor, la a carui iesire este conectat un filtru compus din inductanta
L si rezistorul Rg (Fig.2.7), se poate utiliza aproximarea de tip Zero-Order-Hold (ZOH)
pentru discretizarea functiei de transfer asociate:

Hp(s) = — (2.2)

SLr+Rgs
Se considera functia de transfer a convertorului in domeniul de timp discret obtinutd prin
discretizarea functiei originale cu ZOH:

—sTs

Hp(z) = 271z {L" [22

m)|} == (2:3)

Rp 1-z71le77

unde t=RrTs/Lg

Utilizand (2.1) si (2.3), functia de transfer a convertorului de tip ,,Deadbeat” devine:
RF 1-z7le 7
Hpp(2) = — =——>=— (2.4)
Acest tip de controler asigura performante foarte bune dar nu poate reduce eroarea stationara
la zero, din cauza celor doi cicli de intarziere. De asemenea, pentru asigurarea performantelor
maxime, este necesar sa se estimeze cu precizie ridicata parametrii sistemului controlat.

2.2.4 Controlerul de tip PI Tn sisteme de referinta sincrone

Controlerul de tip ,proportional-integral” (Pl) este cel mai popular tip de controler si unul
dintre cele mai intens studiate si utilizate [29]. Raspunsul in frecventa al controlerului de tip
Pl prezinta un pol in origine si un zero a cérui pozitie poate fi controlata. Controlerul Pl este
utilizat pe scara largd pentru controlul convertoarelor DC-DC de putere, in special cele care
utilizeaza ,,Programmed Current Mode Control” ca strategie de comanda[35]. Controlerul Pl
are castig infinit la frecventd nula, fiind capabil sda elimine eroarea stationara in cazul
semnalelor de curent continuu sau cu variatie foarte lenta Tn timp. Pentru semnale cu
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frecventa diferita de zero, acest controler nu poate asigura eliminarea erorii stationare
performantele sale Tn acest caz fiind modeste.

Rezolvarea problemei asociate castigului scazut pentru semnale alternative se face
apeland la transformirile de coordonate. Tn cazul sistemelor trifazate se utilizeaza
transformata Park (Fig. 2.8). Cele doua controlere PI se folosesc pentru controlul id si iq,
aceste doua semnale fiind de curent continuu acum [9]. Se elimina astfel erorile stationare,
dar complexitatea sistemului de control creste considerabil.

id*
oj/[ > Gei(s) (:Ln
q

lapc |abc d
>

dq —

ig*

Fig. 2.8 Controlerul PI in sistemul de referinta sincron (sistemul este trifazat si balansat)

In cazul FAP este necesara uneori eliminarea selectiva a armonicelor. Tn acest caz,
viteza unghiulara mo asociata transformarii Park trebuie sa fie setatd corespunzator armonicii
ce trebuie eliminatd; wo = hw; unde h este rangul armonicii ce trebuie eliminatd iar
frecventa unghiulara a fundamentalei. Pentru fiecare controler asociat unei componente
armonice trebuie ajustati individual parametrii Kp si K| [10].

Gpm(s) = Kpp + Kmi (2.5)

O aplicatie tipica de invertor conectat la reteaua nationald si controlat folosind
controlere PI in SRSc este prezentata in Fig. 2.9. Complexitatea este foarte ridicata si pentru
implementare este necesar un DSP cu putere ridicata de calcul. Pentru cazul sistemelor
nebalansate se utilizeaza cate doua controlere Pl pentru fiecare secventa. Tn acest caz,

complexitatea este foarte ridicatd, fiind necesar un numar dublu de controlere si un set dublu
de transformari de coordonate.

( i Current

i ap)
S )
ab
— K
K, +—
- i* Cutrrelrllt
controller
oy
Vg | ﬁ
abc
Vdc
V,. controller
Vi \% K,
— Kp +— s
p
P controller
L»P:vqaiaﬂ/gi + Ve P K +

1
\ Q=ﬁ("wa»' Vel Vgl ) Q K +7
. PQ controller Q Controller
Q J

NS

Fig. 2.9 Aplicatie tipica pentru controlul unui invertor conectat la reteaua natgionala
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2.2.5 Controlerul de tip repetitiv

Acest tip de controler a fost propus in incercarea de a minimiza erorile stationare in cazul
convertoarelor ce lucreaza cu semnale de referinta armonice precum FAP. La baza acestui tip
de controler sta principiul modelului intern: se pot obtine erori stationare nule pentru o
referintd data, daca in modelul controlerului este inclus modelul generatorului de referinta
[11].

Controlul repetitiv a fost propus initial pentru sistemele de tip SISO, lineare si
invariante in timp. Originalitatea acestui tip de control sta in dezvoltarea unui model intern

pentru orice generator de semnal periodic cu perioada cunoscuta T. Modelul este de forma:
1

Mic(s) = —— (2.6)

Daca bucla de control include Mc(s), atunci sistemul este capabil sa urmareasca o

referintd periodica cu perioada T, cu eroare stationara zero. O implementare tipica in
domeniul de timp continuu este reprezentata in Fig. 2.10.

Rg(?

Fig. 2.10 Controler repetitiv in domeniul s

Termenul Mc(s) nu are limitari Tn ceea ce priveste castigul la frecvente ridicate,
teoretic neexistand restrictii chiar si la valori infinite ale frecventei. Acest lucru este nedorit
in cazul unei implementari practice, in special in cazul convertoarelor de putere. Au fost
propuse modificari, cum ar fi introducerea unui filtru de tip ,,trece-jos” in bucla pentru
limitarea castigului la frecvente ridicate. Acest lucru creste imunitatea la zgomot si robustetea
solutiei dar reduce performantele la frecvente ridicate.

Raspunsul in frecventa prezinta o serie infinitd de poli pe axa w plasati la distanta
egala unul de celalalt. Plasat intr-un sistem de control in bucla inchisa, acest controler asigura
castig infinit la frecventa multiplu de 1/(ngTs) rezultdnd astfel erori stationare nule pentru
aceste frecvente. Tn cazul unui semnal de frecventa fundamentald f; si armonicile asociate
conditia ce trebuie satisfacuta este ngTs = 1/f.

In -nd+ns Out In -nd/2+ns Out
zZ > Fl(Z) KREP = z > Fl(Z) KREP =

Fa(2) z"™ F2(2) z"™

Fig. 2.11 Controler repetitiv ce opereaza cu armonici pare si impare, respectiv numai
armonice impare

Exista insa 0 serie de dezavantaje ce trebuie luate in calcul daca se doreste folosirea
acestui tip de controler:

e N este un numar intreg. Acest lucru limiteaza optiunile in ceea ce priveste valoarea
frecventelor unde apar varfurile de castig.

e N, trebuie sa fie acelasi pentru toate frecventele asociate armonicelor. Daca raspunsul
in frecventa al filtrului de iesire al convertorului nu este proportional cu frecventa,
cum este cazul filtrelor de tip LCL, atunci controlerul este incapabil sa compenseze
erorile de faza introduse de acest filtru. Aceasta este o limitare serioasa ce poate afecta
negativ stabilitatea sistemului controlat.
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2.2.6 Controlerul de tip Proportional-Rezonant

Controlerele de tip ,,Proporzsional-Rezonant” au fost introduse ca o alternativa de control
pentru invertoare [15], FAP [12], redresoare comandate [13], STATCOM, DVR [18] si
sisteme de comanda a motoarelor [19]. Acest tip de controler elimina eroarea Stationara in
cazul referintelor variabile in timp fiind capabil sa opereze direct in SRSt. Este unul dintre
cele mai studiate controlere datorita flexibilitatii, performantelor si simplitatii pe care le ofera
[12-19]. Fig. 2.12 prezinta o implementare specificd a unui invertor trifazat folosind
controlere de tip PR in SRSt [16].

u, |svm[7%

Fig. 2.12 Invertor trifazat controlat folosind controlere de tip PR in sistem de referinta
stagionar

Se observa ca implementarea bazata pe controlere de tip PR este semnificativ mai
putin complexa decdt implementarea clasica bazata pe controlere de tip PIl. Controlerul PR
actioneaza asupra ambelor secvente (pozitiva si negativa) in cazul sistemelor nebalansate;
astfel complexitatea sistemului de control este mult redusa ne mai fiind necesara extragerea
explicita a secventelor simetrice.

Forma generala in domeniul Laplace a unui controler de tip PR este:

S
GC(S) = KP + KRﬁ (211)
S + wr
unde Kp — céstigul termenului proportional, Kg — castigul termenului rezonant, wg — frecventa
de rezonanta

Se pot adauga termeni rezonanti suplimentari daca aplicatia o cere (cum este cazul
eliminarii selective a armonicilor in cazul filtrelor active de putere). Castigul la frecventa de
rezonanta este infinit, similar unui sistem de ordinul doi unde factorul de amortizare este
zero. Un astfel de controler nu poate fi implementat utilizand circuite analogice sau digitale
deoarece este imposibild obtinerea unui castig infinit in practica. Forma practica a unui
controler PR este:

Ge(s) = Kp+ Ke——> (2.12)

5"+ &S+ s
unde: & — factorul de amortizare.

Termenul al doilea al ecuatiei (2.11) este asociat unui integrator generalizat. Practic
un semnal de tip ,,Sinus” va fi integrat in timp fara introducerea unei erori suplimentare de
faza [17]. Existenta acestui termen conduce la existenta unei similaritdti intre controlerele de
tip PI si cele de tip PR cu specificatia cd, in cazul celor de tip PR termenul integral actioneaza
numai asupra semnalelor cu frecvente foarte apropiate de frecventa de rezonantd. Controlerul
PR asigura un castig ridicat in jurul frecventei proprii de rezonantd fiind astfel capabil s
elimine eroarea stationara in cazul referintelor variabile in timp.

12
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2.2.7 Concluzii

O serie larga de metode si Tmbunatatiri ale acestora a fost propusa pentru controlul
convertoarelor ce opereaza cu semnale de referinta variabile. Fiecare metoda are avantaje si
dezavantaje asociate putand fi folosita pentru controlul unui anume tip de convertor.

Controlul de tip histeretic asigura performante excelente in ceea ce priveste urmarirea
semnalului de referintd si raspunsul la variatia sarcinii. Dezavantajele majore al acestui
controler sunt frecventa de comutatie variabila si sensibilitatea la variatia parametrilor
convertorului. Un alt dezavantaj este legat de complexitatea metodelor de analiza a stabilitatii
acest tip de controler necesita analiza folosind metodele dedicate controlului neliniar, care
sunt in general dificil de aplicat.

Controlul cu variabile glisante asigura de asemenea performante excelente la variatiile
semnalului de referinta si ale sarcinii dar necesita frecventa de comutatie variabila. Metodele
propuse pentru asigurarea unei frecvente fixe de comutatie afecteaza negativ performantele
acestui tip de control. Metodele de analiza ale stabilitatii sunt complexe deoarece acest
controler este unul neliniar.

Controlerul de tip “Deadbeat” poate fi implementat doar Tn domeniul z si apartine
familiei de controlere predictive. Performantele obtinute cu acest tip de control sunt bune dar
depind intr-o proportie importanta de acuratetea cu care se estimeaza parametrii sistemului
controlat. Variatia acestor parametri afecteaza negativ controlerul “Deadbeat”.

Controlerul de tip PI ce ruleaza in SRSc este folosit pe scara larga pentru controlul
convertoarelor cu semnale de referinta variabila, fiind si cel mai popular si studiat tip de
control. Acesta asigura performante excelente in ceea ce priveste eliminarea erorii stationare,
dar sistemul de control are o complexitate foarte ridicata din cauza multiplelor schimbari ale
sistemului de referinta.

Controlerul de tip repetitiv a fost prima solutie introdusa pentru sistemele unde
referinta este variabila Tn timp si prezinta componente armonice. Aceasta solutie, desi ofera
performante bune, prezintad dificultati de implementare. Linia de intarziere necesara se
implementeaza usor in domeniul z dar dificil in domeniul s. De asemenea, exista constrangeri
n ceea ce priveste spectrul de frecventa pentru semnalul controlat.

Controlerul de tip PR, implementat folosind integratorul generalizat, a generat un
interes deosebit pentru comunitatea stiintifica datorita flexibilitatii pe care o ofera. Acest tip
de controler opereaza in SRSt asigurand aceleasi performante ca si controlerul PI in SRSc dar
cu o complexitate a sistemului de control net inferioara. Este metoda moderna de control
adoptata pe scara larga pentru controlul convertoarelor cu referinte variabile.

In capitolul urmator se analizeaza implementarea controlerului PR in cele doua
domenii fundamentale: domeniul de timp continuu s si domeniul de timp discret z.
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3 Implementarea controlerului PR in domeniile de timp s si z

3.1. Implementarea controlerului PR in domeniul s

Tn literatura de specialitate prezentarea si analiza controlerului PR se face intr-o proportie
ridicata Tn domeniul s. Totusi cand se ajunge la implementarea practica a acestui tip de
control ea se face in majoritatea cazurilor in domeniul z. Principalul motiv este flexibilitatea
pe care o ofera implementarea digitald precum si dezvoltarea rapida a solutiilor dedicate
acestui tip de control. Implementarea in domeniul s prezinta cateva avantaje care pot
simplifica procesul de proiectare a acestui tip de control. Dintre acestea se pot enumera:

e Maturitatea metodelor de analiza in domeniul s. Tntregul proces de proiectare poate fi
facut in domeniul s si apoi se poate trece in domeniul z cu ajutorul catorva metode
binecunoscute (transformarile de tip Euler direct si invers, transformarea Tustin, etc.)

e Implementarea folosind circuite active de tipul amplificatoarelor operationale. Acest lucru
poate duce la reducerea substantiala a pretului in cazul anumitor aplicatii.

e Lipsa constrangerilor asociate sistemelor discrete in ceea ce priveste spectrul frecventelor
de lucru. Tn cazul sistemelor discrete frecventa maximi trebuie si respecte criteriul
Nyquist; Tn cazul sistemelor analogice acest lucru nu este necesar.

e Rezolutia unui sistem analogic este in general mai mare decét a unui sistem digital;
parametrii nu sunt afectati de erorile de cuantizare sau cele introduse de procesul de
calcul.

e Un numar mare de simulatoare opereaza ih domeniul de timp continuu. Se pot aminti aici
cele bazate pe SPICE.

Principalul dezavantaj al implementarii in domeniul s ramane lipsa de flexibilitate. Un
exemplu in acest sens poate fi cel al controlerelor PR care opereazi cu frecvente variabile. Tn
acest caz ajustarea frecventei centrale de lucru in cazul sistemelor analogice este extrem de
dificila si nepractica. Tn cazul sistemelor digitale acest lucru se face usor doar modificind
coeficientii asociati filtrului.

In Fig. 3.1 se prezintd o posibila configuratie a unui controler PR in domeniul s.
Implementarea are la baza un amplificator operational si componente pasive de tip R, L si C.
Prezenta circuitului LC serie in bucla de reactie a amplificatorului modifica castigul acestuia
in functie de frecventa. Impedanta circuitului rezonant LC serie este minima la frecventa de
rezonanta, castigul fiind maxim la aceasta frecventa. Frecventa de rezonanta este data de:

— 1
fc ~ 2mVLC (31)

Functia de transfer a circuitului este:

Vour _ & & SR,;C

Ve LRy + Ry (1 + 1+52LC)] (3:2)
Presupunem R,<<R; si Ro<<Raj:

Vour ~ _ & SR,;C

Ve [R1 (1 + 1+52LC)] (33)

Castigul amplificatorului pentru frecvente diferite de frecventa de rezonanta fc este dat de Ry,
R2 §| R4.
Gp=—22 (3.4)
Ry
Acest castig este asociat termenului proportional si este independent de frecventa.
Schema din Fig.3.1 poate fi usor modificata sa suporte frecvente de rezonantd
multiple prin adaugarea de termeni rezonanti suplimentari. In Fig. 3.2 se prezinti schema
unui controler PR cu trei frecvente de rezonanta: 50 Hz (frecventa fundamentalei), 150 Hz

(armonica a treia) si 250 Hz (armonica a cincea).
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Fig. 3.2 Controler PR cu frecvente de rezonanta multiple si diagramele Bode asociate

Topologiile prezentate sunt simple si pot fi folosite cu succes in simularile
invertoarelor, FAP si circuitelor de corectie a factorului de putere in domeniul s. Exista totusi
un dezavantaj major asociat acestor circuite si anume valorile nepractice pentru
componentele circuitului LC. O bobina cu valoarea de 47mH, toleranta buna si factor de
calitate ridicat este foarte greu de produs in practica. Costul si dimensiunile unei astfel de
componente sunt foarte mari. De asemenea, condensatorul are valoare mare si este
nepolarizat. El trebuie sa aiba o tolerantd stransa pentru a evita erorile importante ce pot
afecta frecventa de rezonanta. O astfel de componenta are un pret foarte ridicat si se produce
in serii de valori, gasirea valorii necesare acordului frecventei de rezonanta (in general
diferita de valorile standard), fiind practic imposibila. Tn aceste conditii este necesar si se
caute solutii ce pot fi implementate usor folosind componente uzuale, produse in serii largi la
un cost scazut. Sunt de evitat de asemenea componentele de dimensiuni mari si tolerante largi
cum sunt bobinele.

Folosind acelasi principiu al introducerii in bucla de reactie a unor retele a caror
impedanta variaza cu frecventa, se pot obtine topologii care pot fi utilizate pentru controlere
PR. Reteaua de tip ,,dublu T, folosita frecvent la sinteza filtrelor de tip ,,opreste-banda”,
prezinta un raspuns specific unui sistem de ordinul doi cu o scadere accentuata a castigului la

frecventa de rezonanta. Frecventa de rezonanta pentru o astfel de retea este data de:
1

fe = 2mTR3C;

Functia de transfer a retelei este:
0)2‘—

Hy(s) = w(z,—?uz—sAw

unde wo =1/RC. Factorul de calitate Q este egal cu 0,25.
Tn Fig. 3.3 este prezentati o posibild configuratie de controler PR implementat
folosind o retea de tip ,,dublu T” introdusa in bucla de reactie a unui amplificator inversor.
Amplificatorul de tip repetor X3 asigura o impedanta de iesire ridicata pentru reteaua ,,dublu

(3.5)

w?

(3.6)
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T”. Castigul proportional este bine definit pentru frecventele diferite de frecventa de

rezonanta si este dat de:
Gp=—=2 (3.7)

Ry
Factorul de calitate este relativ redus asa cum se poate remarca din diagramele Bode asociate.

-100
-1207

Phase / ?

-160
-1807
-200

220
240+
-260

80
70

Gain / dB

= Frequency / Hertz

Fig. 3.3 Controler PR implementat cu retea de tip ,,dublu T”

3.1.1. Concluzii

Implementarea controlerelor PR Tn domeniul s se poate face folosind cateva topologii de
amplificatoare n a caror bucla de reactie s-au introdus elemente cu impedanta ce variaza n
functie de frecventa. Importanta practica a acestor circuite este relativ restransa din cauza
sensibilitatii ridicate la tolerantele componentelor precum si a flexibilitatii foarte reduse.
Practic, frecventa de rezonanta nu poate fi ajustata dinamic acesta constituind un dezavantaj
major pentru aplicatiile ce necesita controlul continuu asupra acestui parametru cum sunt
invertoarele conectate la reteaua nationala de distributie a energiei electrice sau FAP.

Implementarea in domeniul s prezinta totusi interes atunci cand sunt vizate aplicatiile
unde costul final trebuie tinut sub control precum invertoarele cu frecventa fixa ce fac parte
din sisteme de tip “surse de tensiune neintreruptibile” (UPS).

Topologiile prezentate pot fi utile de asemenea pentru simularea circuitelor de putere
folosind simulatoare in domeniul de timp continuu de tip SPICE. Tn acest caz, influenta
elementelor parazite si a zgomotului asupra performantelor controlerului se pot estima
folosind componente reale in locul celor ideale intalnite Tn mod uzual in simulari.
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3.2. Implementarea controlerului PR in domeniul z

Implementarea acestui controler in domeniul discret prezinta importanta deosebita in special
datorita dezvoltarii fulminante a solutiilor dedicate controlului digital. Implementarea digitala
a controlerelor elimina dezavantajele asociate implementarilor analogice cum ar fi lipsa
flexibilitatii, variatia parametrilor cu toleranta componentelor si efectele nedorite produse de
Tmbatranirea componentelor [28, 30]. Literatura de specialitate prezinta controlerul PR in
domeniul s, unul dintre motive fiind maturitatea analizei facuta in acest domeniu. Totusi,
marea majoritate a aplicatiilor ce includ controlere PR sunt implementate in domeniul z
folosind microprocesoare, controlere digitale sau FPGA-uri. Tn vederea implementarii Tn
domeniul z s-au propus cateva metode de discretizare fiecare avand propriile avantaje si
dezavantaje. Efectele introduse de procesul de discretizare nu pot fi neglijate iar concluziile
rezultate Tn urma analizei din domeniul s pot fi afectate intr-o masura semnificativa de aceste
efecte.

3.2.1. Efectele procesului de discretizare

Proiectarea controlerelor rezonante este facuta in general Tn domeniul s. Stabilitatea
sistemului de control este de asemenea evaluata in domeniul s, apoi intregul controler este
discretizat folosind una dintre metodele consacrate discutate mai sus si implementata ntr-un
DSP. Efectele introduse de procesul de cuantizare precum si efectele legate de implementarea
concreta a controlerului in DSP trebuie evaluate cu grija in vederea obtinerii performantelor
asteptate.

Unul dintre efectele adverse ale procesului de discretizare consta in deplasarea
frecventei polilor si zerourilor [20]. Pozitia lor originala din planul complex s este diferita de
pozitia acestora in planul z. Consecinta acestei deplasari in frecventd este degradarea
semnificativa a performantelor controlerului.

Pentru evaluarea corectitudinii conversiei din s in z se discretizeaza (2.12) cu
metodele Tustin, ZOH si FOH si se observa efectele asupra frecventei de rezonanta folosind
digramele Bode. Termenul proportional Kp a fost omis pentru simplitate. Factorul de
amortizare este £&=10E-4 iar frecventa de esantionare este 10 kHz. Tn Fig.3.4 se prezinti
diagramele Bode pentru termenul rezonant original in s si pentru termenul rezonant
discretizat cu metoda Tustin. Termenul rezonant are frecventa de rezonantd egala cu 350 Hz.
Se poate observa acelasi fenomen care apare si la discretizarea termenului rezonant
implementat cu doud integratoare simple. Frecventa de rezonantd dupa procesul de
discretizare este 348,6 Hz; o eroare de circa -1,4 Hz. Castigul este afectat semnificativ,
practic fiind foarte scazut pentru frecventa originala de 350 Hz.

Bode Diagram

60 T T T T T

| —Rs
40 H [~R z tustin| -

Magnitude (dB)

Phasc (deg)
B
T
L

a5k 4

90 L . L
348 3485 349 349.5

L L
3505 351 3515

350
Frequency (Hz)

Fig. 3.4 Diagramele Bode pentru discretizarea cu metoda Tustin
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3.2.2. Efectele procesului de cuantizare

Implementarea controlerului in DSP presupune reprezentarea coeficientilor si a semnalului de
la iesirea convertorului analog-digital intr-un format acceptat de catre DSP. Acest proces
introduce efecte adverse suplimentare ce trebuie luate in considerare pentru o buna evaluare a
performantelor controlerului. Majoritatea controlerelor digitale dedicate aplicatiilor de putere
folosesc reprezentarea in virgula fixa pe un numar fix de biti ce variaza intre 16 si 32 de biti.
Unul din efectele adverse introduse de procesul de cuantizare a coeficientilor este
deplasarea frecventei polilor unui filtru digital. Se poate determina variatia pozitiei polilor p;
la variatia coeficientilor ay introducand functia de senzitivitate:
2 - (38)

da; —(z71 H?’:j;:illu_pjz_l)) _
Z=Dpi

Se poate remarca ca daca polii au pozitii apropiate, senzitivitatea la perturbarea valorii
coeficientilor este mare. Tn cazul termenului rezonant din componenta controlerului PR polii
sunt complex conjugati avind aceeasi frecventia unghiulara. Tn acest caz senzitivitatea
asociata este extrem de ridicata. Tn [22] se propune urmatoarea expresie pentru deplasarea

frecventei polilor dubli in cazul unui sistem de ordinul M:
1/M
Zgzl —Aakzz’,‘n (3 9)

Az,, =
n N
14 Hl:l»zplizpn(zp"_zpl)

In cazul termenului rezonant efectele cuantizarii pot fi extrem de pronuntate. In cazul
cuantizarii pe 16 biti eroarea frecventei polilor dubli este de aproximativ 0,04 Hz. Castigul
este puternic afectat de aceasta eroare (Fig. 3.5). In cazul utilizirii cuantizarii pe 24 si 32 de
biti eroarea introdusa este mica, practic diagramele Bode pentru castig se suprapun.

Bode Diagram

=]

S
o
(4]
=

Magnitude (dB)

Phase (deg)

T340 349.92 349.94 349.96

3)50 02 350.04 350.06 350.08
Z,

349.9F8 350
requency (H.

Fig.3.5 Diagramele Bode pentru termenul rezonant original si termenii cuantizayi pe 16, 24
si 32 de biri.

3.2.3. Implementarea bazata pe amplificatorul sensibil la faza

Analiza efectelor introduse de procesul de cuantizare facuta in subcapitolul anterior releva
practic imposibilitatea implementarii termenului rezonant folosind un DSP de cost redus cu
rezolutie de 16 biti si reprezentare in virgula fixa. Acest fapt constituie un dezavantaj major
daca se doreste proiectarea unui convertor cu control digital si cost scazut. Avand in vedere
acest aspect, autorul propune o implementare ce are la baza principiul amplificatorului
sensibil la faza cunoscut in literatura sub denumirea “Lock-in Amplifier”. Diagrama bloc a
unui astfel de amplificator este reprezentata in Fig. 3.6.
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Fig. 3.6 Amplificatorul sensibil la faza

Cele doua semnale i(t) si q(t) de la iesirea Tnmultitoarelor sunt numite si “in faza” respectiv

“In cuadratura”. Expresiile asociate sunt:
i(t) = u(t)cos(wt) (3.10)

q(t) = u(t)sin(wt)
Daca se considera u(t) ca fiind:
u(t) = A,cos(wt)
Atunci rezulta:
i(t) = A, cos(wt) cos(wt) = A;“ [cos(0) + cosRwt)] = %"[1 — 2sin?(wt)] (3.11)

q(t) = A, cos(wt) sin(wt) = %“ [sin(2wt) — sin(0)] = %"sin(Zwt) (3.12)

Componentele alternative sunt filtrate cu un filtru de tip “trece-jos” iar componenta de curent
continuu rezultata este amplificata de amplificatorul G. Pentru frecvente diferite de w
componenta de curent continuu este nuld, practic iesirea amplificatoarelor G fiind nula.
Circuitul se comporta ca un filtru “trece-banda” extrem de ingust cu frecventa centrala egala
cu o/2n. Daca se inlocuiesc filtrele de tip “trece-jos” de la iesirea Tnmultitoarelor cu
integratoare ideale iar iesirea acestor integratoare se inmulteste cu semnalele de referinta
sin(wt) sau cos(wt) circuitul rezultat se comporta ca un integrator generalizat care are
frecventa centrala w/2m; castigul este infinit pentru semnalele cu frecventa w/2z si nul pentru
semnalele ce au alta frecventa.

Termenul rezonant implementat cu ajutorul principiului amplificatorului sensibil la
faza are diagrama bloc reprezentata in Fig. 3.7 (a). Tn general, semnalele de referinta sin(wt)
si cos(wt) sunt disponibile in interiorul sistemului de control fiind generate local folosind
oscilatoare controlate sau circuite PLL.

Pentru un controler PR frecventa centrala de rezonantd este cunoscuta fiind un
parametru initial de proiectare. Avand in vedere acest aspect, configuratia se poate simplifica
asa cum se aratd in Fig.3.7 (b). Tn acest caz semnalul de eroare e(t) este defazat suplimentar
cu 90° cu ajutorul unui filtru de tip “trece-tot” defazor [24]. Astfel este necesar sa se asigure
doar semnalul de referinta sin(w.t) si o. Filtrul de tip “trece-tot” se implementeaza usor in
domeniul z si este putin sensibil la efectele cuantizarii avand ordinul unu [119]. Ecuatia
caracteristica cu diferente finite este (3.13) [24]

y[n] = Ay[n — 1] + Bx[n] — x[n] (3.13)

Pentru cazul in care eroarea de faza introdusa de filtrul de iesire este mica, termenul
rezonant se poate implementa folosind topologia din Fig. 3.8 (a). Conform (3.11) si (3.12)
componenta continud de la iesirea circuitului de Tnmultire depinde de diferenta de faza intre
semnalul e(t) si sin(wt). Pentru maximizarea componentei continue este necesar ca diferenta
de faza intre cele doud semnale sa fie nuld. Compensarea eventualelor erori de fazd introduse
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de sistemul controlat se poate face folosind filtre defazoare de tip “trece-tot” asa cum se arata

in Fig.3.8 (b). Faza suplimentara introdusa de filtrul “trece-tot” se estimeaza cu:

¢H,p(s) =180 — 2tan™? (2)

Unde wyg este frecventa proprie a filtrului “trece-tot”.

wo

(3.14)

E(t) cos(wt) GP

Rout(t)

sin(wt)

e(t)

Stw

5(X)

&

sin(wt)

Roult)

(@)

(b)

Fig. 3.7 Termenul rezonant bazat pe principiul amplificatorului sensibil la faza (a) si forma
sa simplificata (b)

S_
oM, S L Rouelt)
e(t) Rout(t) S+we S
S~y
sin(wt) sin(wt) S+,
(b)

Fig. 3.8 Termenul rezonant simplificat suplimentar si compensarea erorilor de faza pentru
termenul rezonant simplificat

Avantajul major al implementarii ce are la baza amplificatorul sensibil la faza este
senzitivitatea scazuta fata de erorile de cuantizare asociate coeficientilor filtrelor ce intra in
componenta termenului rezonant. Practic, performantele depind de precizia semnalului de
referinta sin(wt). Tn cazul in care acest tip de control este implementat practic folosind un
DSP de cost scazut, 16 biti si virgula fixa, acesta poate constitui un avantaj major. Exista si
un dezavantaj al acestei implementari: calculul referintei sin(wt) n timp real necesita resurse
importante. Acest lucru poate deveni o problema majora daca exista mai multi termeni
rezonanti ce necesita semnale de referinta de frecvente diferite cum este cazul FAP. Pentru
cazul utilizarii procesoarelor in virgula fixa functiile trigonometrice sunt calculate folosind
tabele; astfel timpul necesar de calcul este mult redus.

Pentru aplicatiile de putere mare intélnite in industrie costurile asociate folosirii unui
DSP puternic n virgula mobila nu reprezinta o problema majora.

20



Metode moderne de control pentru convertoarele de putere cu semnale de referinta variabile

3.2.4. Efectele zgomotului

Conversia parametrilor de control din domeniul s in domeniul z se face cu ajutorul unui
convertor analog-digital, ADC. Acesta introduce la randul sau efecte adverse de care trebuie
sa se tina cont intr-o implementare reala. Primele efecte sunt introduse de procesele de
esantionare si cuantizare ce au loc in ADC.

Se considera distributia zgomotului ca fiind uniforma in intervalul -4n/2, An/2 unde
Ay este intervalul de cuantizare. Media statistica a semnalului eroare definit ca e,2=Q[x(n)]-
X(n) este nula. Varianta erorii este:

2
0 = Ele,?] = 2 (3.15)

Pentru un ADC de 10 biti, gama dinamica teoretica este de circa 60 dB. Tn practica
zgomotul introdus de procesele asociate convertorului de putere (comutatia elementelor de
putere, rezonantele parazite, etc.) pot reduce aceasta gama dinamica. DSP-urile dezvoltate
pentru aplicatiile de putere includ in general un ADC cu o rezolutie ce variaza intre 10 si 16
biti. Tipul de convertor preferat este cel cu aproximatii succesive datorita costului scazut si
vitezei ridicate. Prezenta ADC-ului in interiorul DSP este conditionata de constrangerile
legate de momentul in care se face achizitia; un semnal de sincronizare a momentului de
achizitie este generat de generatorul PWM integrat. In Fig.3.9 (a) se prezinta intervalele
optime in care procesul de esantionare poate sa aiba loc. Practic acest interval impune
restrictii in ceea ce priveste frecventa de esantionare; frecventa de esantionare trebuie sa fie
un submultiplu intreg al frecventei de comutatie. Tn cazul optim cele doua frecvente coincid.

In [27] se arata ¢4, n cazul semnalelor sinusoidale varianta estimati de (3.15) nu este
corecta. Tn acest caz este nevoie de o relatie corectati care sa estimeze corect acest parametru:

2
o5 = % + % 1 (n—lz)jo (2mnA) (3.18)
Unde JO este functia Bessel de ordinul O iar A este amplitudinea semnalului sinusoidal.

In Fig.3.9 (b) se arata varianta erorii in functie de amplitudinea A a semnalului
sinusoidal. Pentru valori mari ale amplitudinii semnalului varianta se poate aproxima precis
folosind (3.15). Cand amplitudinea semnalului scade varianta erorii de cuantizare difera
semnificativ fatd de valoarea estimatd cu (3.15). Pentru a minimiza erorile introduse de
procesul de cuantizare este necesar sa se maximizeze amplitudinea semnalului aplicat la
intrarea ADC astfel incat in toate cazurile aceasta sa se situeze catre limita superioara a gamei
acceptate.

0.125

Switching
Noise 01 \
| | | | 112 \
: : : : 0075
[ [ 0’
| | | | 0.05
[ -
| | | |
| | | 1 | | | 0.025
ko ke > S P > B 2R >
[ | | | | | | 0.0
Optimal Timeframes for sampling oot a0t a0
@ (b)

Fig.3.9 Momentele optime de esantionare () si Varianta erorii in functie de amplitudinea
semnalului A (b)
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3.2.5. Concluzii

Implementarea controlerului PR in domeniul z prezinta importanta practica deosebita datorita
avantajelor pe care le ofera aceasta. Dintre aceste avantaje se pot enumera: flexibilitatea
crescuta, tolerantele extrem de stranse ale parametrilor, lipsa efectelor produse de factorii de
mediu precum temperatura si a celor inerente procesului de Tmbatranire a componentelor.
Exista totusi 0 serie de efecte adverse asociate acestei implementari care trebuie luate in
considerare pentru a se asigura o estimare corecta a performantelor controlerului. Principalele
efecte sunt legate de procesul de cuantizare, inevitabil in cadrul implementarii digitale.
Termenul rezonant al controlerului PR prezinta doi poli complex conjugati a caror frecventa
este egala ceea ce 1l face extrem de sensibil la erorile produse de cuantizare asupra
coeficientilor filtrului digital echivalent. Simularile efectuate conduc la concluzia ca este
practic imposibil sa se implementeze un astfel de controler folosind un DSP de 16 biti Tn
virgula fixa (cost scazut). A fost propusa o solutie pentru rezolvarea acestei situatii si anume
implementarea termenului rezonant folosind un amplificator sensibil la faza. Solutia propusa
permite implementarea controlerului PR folosind DSP-uri de cost redus special dezvoltate
pentru aplicatii de putere.

Au fost discutate de asemenea efectele introduse de zgomot asupra controlerului,
demonstrandu-se practic imposibilitatea obtinerii performantelor estimate folosindu-se
modele n domeniul s si rezolutia extrem de ridicata a simulatoarelor ce opereaza in acest
domeniu.

3.3. Raspunsul in timp al controlerului PR

Topologiile prezentate anterior pot fi folosite pentru implementarea controlului rezonant in
special cand se doreste verificarea aplicatiei folosind un simulator in domeniul s. Evaluarea
stabilitatii controlerului si a raspunsului acestuia la treapta unitate sunt pasi esentiali in etapa
de proiectare. De asemenea este important sa se evalueze efectele castigului finit al
termenului rezonant; intr-o implementare reala castigul este finit si depinde de rezolutia
sistemului de control.

3.3.1. Efectele factorului de amortizare nenul

Se considera controlerul PR descris de (2.12). Aceasta este forma populara intalnita in
majoritatea articolelor de specialitate. Se va evalua prin simulare raspunsul la un semnal de
excitatie sinusoidal precum si raspunsul la treapta unitate. Pentru simplitate se considera
Kp=1. De asemenea Kgr este constant, 10. Pentru analiza se foloseste Simetrix/Simplis.
Frecventa de rezonanta este 50 Hz in toate cazurile.

Tn [12] se arata ci nu este avantajos si se introduca un factor de amortizare deoarece
castigul infinit nu afecteaza stabilitatea sistemului controlat; punctul de interes unde se
evalueaza stabilitatea este cel unde céstigul buclei este unitar iar pozitia acestui punct depinde
de caracteristicile sistemului controlat nu ale controlerului. Totusi, in articolul mentionat se
discutd numai despre raspunsul in frecventa nu si despre cel in timp. Tn Fig. 3.11 sunt
prezentate raspunsurile la treapta unitate pentru versiunea originald implementata cu doud
integratoare ideale si versiunea propusa de autor. Un semnal sinusoidal cu frecventa de 50 Hz
este aplicat pentru o duratd de o secunda. Se observa ca in cazul termenului rezonant ideal
iesirea rimane constanta dupa indepartarea stimulului. Tn cazul termenului rezonant modificat
iesirea converge exponential catre zero dupa indepartarea stimulului.
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Pentru evaluarea efectelor timpului de rdspuns al termenului rezonant asupra
performantelor sistemului controlat se foloseste un model de invertor monofazat unde
curentul de iesire este controlat folosind un controler PR. Pentru acest model parametrii sunt:
frecventa de comutatie 20 kHz, inductanta bobinei 1 mH, rezistorul de sarcind 1Q. Pentru
primul set de simulari parametrii controlerului sunt: Kp=1, Kg=1 si {=/0E-5. Sunt afisati
urmatorii parametri: tensiunea de referinta pentru controler Vref, curentul din inductor IL,
iesirea termenului proportional P_Out si iesirea termenului rezonant R_Out. Tn Fig. 3.12. sunt
afisati acesti parametri rezultati in urma simularii. Se observa raspunsul de tip exponential la
iesirea termenului rezonant dupa aplicarea semnalului de tip treapti. In prima parte a
intervalului termenul proportional domina iesirea controlerului si asigura urmarirea referintei
Vref. Timpul de crestere pentru semnalul termenului rezonant este ridicat, pentru
compensarea erorii stationare fiind necesare multe perioade ale semnalului de referinta. Cand
amplitudinea semnalului de referinta este redusa semnificativ, iesirea termenului rezonant are
o amplitudine ridicatd si din cauza factorului de amortizare foarte mic descreste cu o
constantd de timp foarte mare. Acest lucru introduce un fenomen suplimentar nedorit si
anume o eroare a semnalului controlat; Tn acest caz curentul din inductor prezintd o
componentd alternativa a carei amplitudine nu este controlatd de referinta. Aceasta eroare este
prezenta in formele de unda prezentate in Fig.3.12.
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Fig. 3.11 Raspunsul la treapta unitate pentru termenul rezonant original si pentru cel
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Fig.3.12 Raspunsul In timp al invertorului la treapta unitate (&=10E-5) si eroarea introdusd
de raspunsul termenului rezonant
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Pentru analiza cantitativa a erorii stationare introduse de castigul finit al termenului
rezonant se utilizeaza un model al sistemului controlat. Diagrama bloc a sistemului in bucla
inchisa este reprezentata in Fig.3.33 (a). Invertorul este modelat ca un sistem de ordinul intai

cu functia de transfer:
1
Hiny (s) = Gpwu SL+R, (3.44)
Unde L este inductanta filtrului de iesire, R_ este rezistenta sarcinii iar Gpwm este castigul
modulatorului PWM. Gs este castigul senzorului de curent cu care se masoara curentul din

inductor.

e(t) e(t)
S Gpwm Gpr Gpwm
Vrer(s) + Ge+ s?+&s+w’ sL+R, Yo || veer(s) + ‘WZWO sL+R. v
Gs Gs
(a) (b)

Fig.3.13 Modelul sistemului Tn bucla inchisa, complet (a) si simplificat (b)

Pentru evaluarea erorii stationare Tn cazul sistemelor de control cu reactie negativa se
apeleaza la teorema valorii finale [32]. Pentru un sistem dat eroarea stationara este:

er(s) = limg_, SE(s) (3.46)

Unde er este eroarea stationara (t—oo) iar E(S) este eroarea din sistemul de control calculata
ca si diferenta dintre semnalul de referinta si cel real de la iesirea sistemului.

Evaluarea erorii stationare se face aplicand la intrarea sistemului un stimul de tip
impuls, treapta unitate, rampa sau rampa accelerata si evaludnd (3.46). Pentru cazul
controlerului PR cu intrare sinusoidala aceasta teorema nu se poate aplica deoarece nu sunt
intrunite conditiile de existenta pentru (3.46). Ecuatia rezultata pentru care trebuie evaluata
limita prezinta o pereche de poli complecsi, caz in care teorema valorii finale nu se aplica. De
asemenea valoarea finala in cazul unui semnal sinusoidal nu se poate defini. Pentru a se putea
aplica aceasta teorema Tn cazul sistemului controlat cu PR sunt necesare cateva ipoteze
initiale:

e Castigul termenului rezonant este finit. Acest lucru este asigurat de factorul de

amortizare nenul.

e Sistemul este controlat acum de un controler de tip “proporzional” al carui castig este

dat de valoarea castigului controlerului PR evaluat pentru frecventa de rezonanta.

e Stimulul aplicat este de tip treapta unitate.

In Fig.3.13 (b) este prezentat noul sistem ce rezulta Tn urma aplicarii ipotezelor
simplificatoare de mai sus. Pentru acest sistem rezultat aplicarea teoremei valorii finale
conduce la:

e = : = R (3.53)

GeGpRG
1+w R +GsGprGpwMm
L

Eroarea stationara este nenula pentru orice castig Gpr finit. Un castig ridicat reduce
eroarea stationara; in cazul unui integrator ideal acest castig este infinit, eroarea stationara in
acest caz fiind nula. Castigul termenului rezonant amortizat la frecventa de rezonanta se poate
calcula astfel:

s
s2+{s+w?

Gpr(wo) = == (3.54)

s=jwo
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3.3.2. Concluzii

Intr-o implementare reala castigul termenului rezonant este intotdeauna finit. Acest fapt
implica existenta unei erori stationare nenule. Practic sistemul este controlat de un controler
proportional si eroarea stationara a acestuia se poate estima folosind teorema valorii finite.

Raspunsul in timp la treapta unitate este puternic dependent de factorul de amortizare.
Un factor de amortizare mic face ca raspunsul termenului rezonant sa fie foarte lung
introducénd erori suplimentare daca semnalul de referinta scade brusc de la valoarea de regim
stationar la o valoare considerabil mai mica. Cresterea factorului de amortizare conduce la
reducerea timpului de raspuns al termenului rezonant la treapta unitate dar scade castigul
acestuia crescand eroarea stationara.

4 Controlul convertoarelor de putere folosind controlere PR

Acest capitol investigheaza utilizarea controlului PR pentru convertoarele de putere ce
lucreaza cu semnale de referinta variabile in timp. Se va evalua acest tip de control pentru
cateva tipuri de convertoare de putere precum invertoarele, FAP si circuite CFP folosind
simularile in domeniul s. Modelele pentru simulari se vor dezvolta folosind mediile de
simulare PSIM si Simetrix/Simplis.

4.1. Controlul invertoarelor

Evaluarea performantelor se face folosind un model dezvoltat in PSIM. Tn acest caz
parametrul controlat este curentul mediu din inductorul de iesire care corespunde curentului
livrat Tn sarcina de invertor. Se va implementa controlul valorii medii a curentului folosind
trei tipuri de controlere in sistemul de referinta stationar. Cele trei tipuri de controler folosite
sunt: tip P, tip PI si tip PR. Tipul de modulatie folosit este cel de tip ,,bipolar” cu o frecventa
a purtatoarei de 20 kHz. Castigul senzorului de curent ce masoara curentul i, este unitar.

In Fig. 4.1 (a) se prezinta curentul de iesire (iL) a invertorului monofazat in cazul
utilizarii unui controler de tip P cu castigul proportional unitar. Se observa existenta unei
erori stationare consistente. Reducerea acestei erori stationare se face prin cresterea castigului
proportional. Fig. 4.1 (b) prezinta eroarea stationara in cazul in care castigul proportional este
de 20 dB. Cresterea castigului proportional la 46 dB reduce semnificativ valoarea erorii
stationare (Fig. 4.2) dar functionarea modulatorului PWM este afectatd de prezenta riplului in
tensiunea de comanda.

0.28 0284 ' 0288 ' 0.282 ‘ 0.296 ' 03 028 0.284 0.288 0.292 0.296 03
Time (s) Time (s)

@) (b)
Fig. 4.1 Forma ideala si cea obrinuta la iesirea invertorului pentru curentul de iesire n cazul
unui controler de tip P (GP=0 dB (a), GP=20 dB (b))

Urmatorul tip de controler aplicat este cel de tip PI. Functia de transfer asociata este:
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1+ts

Hp,(s) = (4.1)

TS
unde 1=0.001 secunde.

0.404 0.4045 0.405 0.4055 0.406 0.4065 0.28 0.284 0.288 0.202 0.296 0.3

Time (s} Time (s)

Fig. 4.2 Eroarea stagionara in cazul unui controler de tip P (GP=46 dB) si eroarea
stationara in cazul unui controler de tip Pl

Tn acest caz se observi prezenta erorii stationare precum si prezenta unei erori de faza,
controlerul nefiind capabil sa urmareasca referinta impusa. Aceasta eroare suplimentara de
faza poate afecta semnificativ performantele invertorului in cazul in care acesta este conectat
in paralel cu reteaua prin reducerea factorului de putere. Cresterea castigului proportional
reduce diferenta de faza dar afecteaza negativ functionarea modulatorului PWM.

Pentru urmatorul set de simulari se introduce controlul de tip PR. Controlerul PR
utilizat pentru controlul invertorului este descris de:

Hpr(s) =1+ > (4.2)

$240.015+(2m50)2

Tn acest caz castigul proportional este unitar iar castigul termenului rezonat este finit, egal cu
40 dB la frecventa de rezonantd. Forma de unda a curentului de iesire este prezentata in
Fig.4.3. Eroarea stationara este redusa substantial fara afectarea functionarii modulatorului
PWM. THD este excelent de circa 4.4%.

49 4.904 4908 4912 4916 492 4.904 4.905 4.908
Time (s) Time (s)

Fig. 4.3 Forma ideala a curentului si cea obsinuta la iesirea invertorului pentru tensiunea de
iesire n cazul unui controler de tip PR si eroarea stationara

Simularile anterioare demonstreaza superioritatea neta a controlului rezonant fata de
solutiile clasice bazate pe controlere P si PI. Tn cele ce urmeaza se vor evalua performantele
controlului rezonant in cazul in care sarcina de la iesirea invertorului este nelineara. Pentru
primul set de simulari sarcina conectata la iesirea consta dintr-un redresor dubla alternanta
urmat de un filtru cu un condensator de 4700 uF si un rezistor de 10Q. Controlerul folosit
este cel descris de (4.2). Curentul de iesire si spectrul acestuia sunt prezentate in Fig.4.4. Tn
acest caz THD este de 33% iar spectrul este dominat de fundamentala si armonicele impare
ale acesteia n special a treia si a cincea.

load Iref lload

HE 1 & :/:\:: sEnn e s
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Fig. 4.4 Curentul de iesire In cazul sarcinii neliniare si spectrul asociat

[ = Y

26



Metode moderne de control pentru convertoarele de putere cu semnale de referinta variabile

Introducerea unui termen rezonant suplimentar acordat pe frecventa armonicei a treia
conduce la obtinerea unui THD de 24%, o scadere de circa 9% fata de cazul precedent unde
un singur termen rezonant era prezent. Curentul de iesire si spectrul acestuia sunt prezentate
in Fig. 4.5. Tn acest caz castigul celor doi termeni rezonanti este egal, respectiv 40 dB la
frecventele de rezonanta asociate. Se remarca amplitudinea scazuta a armonicei a treia.

lload lload

1000

10 1001 10.02 10.03 10.04 ;
Time (s) Frequency (Hz)

Fig. 4.5 Curentul de iesire in cazul sarcinii neliniare si control PR cu doi termeni rezonagi si
spectrul asociat

4.1.1. Controlul hibrid

Controlul rezonant al invertoarelor permite obtinerea unor performante deosebite si poate sa
nlocuiasca cu succes controlul clasic bazat pe controlere P si Pl in SRSs sau Pl in SRSc.
Costul implementarii controlului rezonant este in general mai ridicat fata de solutiile clasice
ce folosesc circuite integrate dedicate deoarece reclama folosirea unui DSP. O solutie cu
costuri reduse ce poate fi folosita pentru controlul invertoarelor simple ce intra in
componenta UPS are la baza un sistem de control hibrid. Tn cadrul acestui sistem controlerul
rezonant este implementat in domeniul s iar iesirea acestuia comanda un modulator PWM
digital ce face parte dintr-un sistem digital. Semnalul de referinta este generat de catre
sistemul digital folosind un convertor de tip DAC. Implementarea acestei topologii se poate
face folosind microcontrolere de 8 biti al caror cost este foarte redus prin comparatie costurile
asociate unui DSP dedicat.

Diagrama bloc a controlerului hibrid propus este prezentata in Fig.4.6. Controlerul PR
este implementat in domeniul s folosind una dintre topologiile prezentate n capitolul
precedent. Semnalul de referinta este generat de catre microcontroler folosind convertorul
DAC intern si un generator de semnal sinusoidal controlat numeric, NCO. Amplitudinea
tensiunii de iesire a invertorului este controlata in bucla inchisa prin modificarea amplitudinii
semnalului sinusoidal de referinta. Semnalul de la iesirea controlerului PR este trecut in
domeniul z cu ajutorul convertorului ADC intern si comanda direct generatorul PWM digital
din interiorul microcontrolerului. Astfel se poate folosi un microcontroler cu cost redus
pentru implementarea unui sistem de control rezonant pentru aplicatii de tip UPS.

. ' ADC k| ¥ |
@ CF% Vout

Invertor

PWM

T[]
L

NCO

‘DAC‘ ‘ADC‘

Fig. 4.6 Diagrama bloc a controlerului hibrid
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4.1.2. Concluzii

Utilizarea controlului rezonant pentru invertoare aduce beneficii substantiale atat in cazul
sarcinilor lineare, prin reducerea erorii stationare, cat mai ales in cazul sarcinilor neliniare
unde asigura eliminarea selectiva a armonicelor in SRSt fara a se apela la schimbari de
coordonate. Costul relativ ridicat al implementarii in domeniul z este justificat de
performantele obtinute. Pentru aplicatiile cu cost scazut unde frecventa semnalului de
referintd este fixa se poate utiliza controlul de tip hibrid caz in care implementarea
controlerului PR este facuta in domeniul s folosind amplificatoare operationale si
componente pasive.

4.2. Controlul filtrelor active de putere

Filtrele active de putere reprezintda 0 categorie de convertoare de putere folosite pentru
imbunatatirea factorului de putere in cazul sarcinilor neliniare pentru care nu s-au luat masuri
locale de imbunatatire a acestui factor. Blocul functional major din componenta acestor
convertoare este invertorul monofazat sau trifazat. Descrierea detaliata a functionarii este
facuta in [7].

In vederea evaluarii performantelor FAP s-a elaborat modelul PSIM prezentat in
Anexa A. Se vor evalua performantele diferitelor metode de control bazate pe controlere
lineare de tip PI si PR.
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Fig. 4.7 Curentul de linie si cel de sarcina pentru un FAP trifazat controlat cu controler PI
respectiv PR
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Fig. 4.8 Spectrul curentului de linie respectiv de sarcina (controler de tip PI)
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Fig. 4.9 Spectrul curentului de linie respectiv de sarcina (controler de tip PR)
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4.3. Controlul circuitelor de corectie a factorului de putere

Tn Fig. 4.10 se prezinta o implementare clasica a unui CCFP ce are la baza un convertor de
tip Boost. Aceasta configuratie este raspandita pe scara larga fiind utilizata pentru corectia
factorului de putere atat in sistemele trifazate cat si in cele monofazate. Este de asemenea
configuratia de baza pentru implementarea redresoarelor cu distorsiuni reduse in cadrul
convertoarelor AC-DC de uz general intalnite in industrie precum si in bunurile de larg
consum. Pentru primul set de simuldri se utilizeaza controlerul de tip Pl. Aceasta este
configuratia uzuala intalnita in majoritatea aplicatiilor pentru corectia FP. Controlerul P este
descris de :

1+7s

Hp,(s) = 0.5 (4.15)

Ts

unde t= 0.0001 secunde.

RLOAD

Pl

— Vref
Fig. 4.10 Circuit de corectie a FP implementat cu convertor de tip Boost

Performantele redresorului cu distorsiuni reduse bazat pe convertorul Boost si
controlat cu controler PI sunt in general foarte bune. Totusi convertorul Boost este foarte
sensibil la zgomot iar in cazul aplicatiilor de putere mare in care frecventa de comutatie este
relativ scazuta este de dorit sa se reduca nivelul riplului de inalta frecventa introdus in
modulatorul PWM. Astfel banda controlerului trebuie limitata sever la doar cativa kHz.
Aceasta limitare a benzii are un impact negativ asupra capacitatii de urmarire a semnalului de
referinta. Tn acest caz se poate introduce un termen rezonant acordat pe frecventa
fundamentala a semnalului de referinta respectiv 100 Hz in acest caz. Controlerul contine doi
termeni, unul de tip P cu banda limitat si unul rezonant acordat pe frecventa de interes.
Termenul proportional poate fi inlocuit cu un termen de tip Pl caz in care limitarea de banda
este inerenta.

Functia de transfer a controlerului propus este:

wp 1

Hpg(s) = Kp ——+ K

wp 5‘2+0)R2

(4.16)

unde Kp =26 dB, Kr=0 dB, wp = 27700 §1 wr = 27100,

Fig.4.11 prezinta spectrul curentului de intrare in cazul celor doua strategii de control.
Se poate remarca o scadere importanta a amplitudinii armonicei a treia in cazul utilizarii
termenului rezonant.
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Fig. 4.11 Spectrul curentului de intrare pentru un CCFP controlat cu un controler de tip Pl

respectiv PR
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Circuitele CFP ce au la baza redresorul cu distorsiuni reduse implementat cu
convertor Boost beneficiaza la randul lor de imbunatatirea performantelor daca se utilizeaza
controlul rezonant. Introducerea unui singur termen rezonant in paralel cu controlerul clasic
de tip P sau PI poate reduce semnificativ amplitudinea armonicei dominante in special acolo
unde exista constrangeri legate de frecventa maxima de comutatie. Termenul rezonant asigura
si 0 protectie minima impotriva zgomotului introdus de semnalul de referinta care este preluat
din tensiunea de intrare. Aceasta strategie de control a fost propusa in [O.1].

4.4. Evaluarea stabilitatii sistemului de control

Evaluarea stabilitatii sistemului de control este un pas important in etapa de proiectare a
convertorului de putere. Controlerul PR apartine familiei de controlere lineare pentru care
analiza stabilitatii se face folosind tehnicile specifice cum ar fi criteriul Nyquist si diagramele
Bode.

Se considera invertorul din Fig.2.7 a carui functie de transfer este (2.2). Controlerul
aferent contine un termen proportional si trei termeni rezonanti acordati pe frecventa
fundamentala de 50 Hz respectiv pe armonica a treia si a cincea. Diagrama sistemului n
bucla Tnchisa este reprezentata in Fig.4.12.

e(t) Ge
s
s?+Es+w? G
it i (—B— vt 0
- s2+Es+(3W)
S
s%+Es+(5w)
Gs

Fig. 4.12 Diagrama bloc a sistemului in bucla Tnchisa

Functia de transfer a sistemului in bucla Tnchisa este:

Ger(s) = —28__ (4.17)

14+G5(s)GE(s)

Unde Gg(s) este functia de transfer a caii directe si este data de:

G S N s

GF(S) - s:-r:\: (GP + s2+(s+w? + s2+(s+(3w)? + 52+(s+(5w)2) (4'18)

Pentru polinomul caracteristic al acestei functii de transfer se pot trasa diagramele

Bode sau cele Nyquist si se poate evalua stabilitatea folosind criteriile cunoscute.

Complexitatea ridicata a expresiei functiei de transfer face dificila utilizarea tehnicilor

analitice de analiza. Tn general din cauza ordinului mare al polinomului caracteristic (in acest

caz polinomul este de ordinul sapte) metodele analitice ce necesita gasirea solutiilor sunt

dificil de aplicat. Metodele grafice precum diagramele Bode ofera informatii importante atat

despre stabilitate cét si despre parametrii aditionali importanti precum banda sistemului de
control.
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4.4.1. Concluzii

Evaluarea stabilitatii sistemului este o etapa fundamentald in proiectarea aplicatiilor ce
implica convertoare de putere controlate folosind controlere rezonante. Pentru a evalua
stabilitatea se apeleaza la tehnicile consacrate sistemelor lineare si invariante in timp precum
diagramele Bode si Nyquist. Acesta este un avantaj major al controlerelor PR prin comparatie
cu metodele neliniare folosite in trecut.

5 Rezultate practice

Pentru implementarea controlerului PR propus in Capitolul 3 s-a dezvoltat o platforma
hardware flexibila ce consta dintr-un invertor monofazat si o placa de comanda si control.
Placa de comanda si control permite implementarea controlului rezonant atat in domeniul s
cat si in domeniul z.

5.1. Platformele hardware

In Fig. 5.1 este prezentati imaginea invertorului si a filtrului de iesire. Cele doua
subansamble se interconecteaza folosind conectorul J2 plasat pe placa invertorului. Tensiunea
de intrare in invertor este furnizata din exterior folosind conectorul J1. Gama tensiunii de
intrare este intre 0 V si 400 V iar curentul maxim furnizat de invertor este 5 A, curent efectiv.
Sistemul de control digital este implementat folosind un DSC de tip dsPIC33FJ16GS502
produs de compania Microchip Technology. Acest DSC este special dezvoltat pentru
controlul convertoarelor de putere. Semnalele de comanda pentru comutatoarele de putere
sunt furnizate de catre generatorul PWM digital integrat. De asemenea, acelasi generator
PWM asigura introducerea “timpului mort” necesar comenzii optime a comutatoarclor de
putere.

Controlerul PR analogic este implementat folosind topologia descrisa in Fig. 3.6. O retea
de tip “dublu T” este introdusa in bucla de reactie negativa a unui amplificator operational.
Iesirea retelei “dublu T” este izolata fata de intrarea inversoare a amplificatorului operational
(nod de impedanta scizutd) cu ajutorul unui amplificator de tip repetor. In cadrul retelei
“dublu T” s-au folosit componente pasive obisnuite, rezistoare si condensatoare cu toleranta
de 5%. Condensatoarele folosite sunt de tip film PPS (Polyphenylene sulfide) cu factor de
calitate ridicat. Ansamblul format din cele doua placi este prezentat in Fig. 5.1 (c).

N e
(b) (c)

Fig. 5.1 Invertorul (a), filtrul de iesire (b) si ansamblul invertor-placa de comanda (C)
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5.2. Controlerul PR in domeniul s

Evaluarea performantelor controlerului PR implementat in domeniul s se face prin efectuarea
de masuratori in domeniul frecventa folosind analizorul Bode 100 si in domeniul timp
folosind generatorul de semnal si osciloscopul. Frecventa de rezonantd masurata folosind
analizorul de tip Bode 100 este aproximativ 51,6 Hz, o deviatie acceptabila avand in vedere
faptul ca nu s-au depus eforturi in ceea ce priveste alegerea unor componente cu tolerante
stranse. Valoarea condensatoarelor masurata cu ajutorul unei punti RLC este de 488 nF, o
deviatie de 3,8% fata de valoarea nominala de 470 nF. Castigul la frecventa de rezonanta este
de circa 50 dB iar factorul de calitate este relativ scazut asa cum au aratat si simularile
efectuate in Capitolul 3.

In Fig. 5.2 sunt prezentate semnalele de intrare si iesire ale controlerului PR.
Semnalul de intrare are amplitudinea de circa 2,5 mVvv iar cel de iesire circa 0,83 Vvv.
Castigul determinat in aceste conditii este de 50,4 dB, foarte aproape de valoarea masurata de
analizorul Bode 100.

Raspunsul in timp la semnalul de tip treaptd unitate este prezentat in Fig.5.3. Se
observa o similitudine ridicatd cu comportamentul din simularile efectuate in Capitolul 3.
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Fig. 5.3 Raspunsul in timp pentru controlerul PR analogic
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5.3. Controlul invertorului monofazat

Urmatorul set de teste se efectueaza asupra invertorului monofazat folosind controlul digital
si diferite tipuri de sarcini conectate la iesire. Se vor evalua atat spectrul curentului de iesire
cat si raspunsul la variatia unor parametrii externi cum ar fi tensiunea de intrare a
invertorului.

Un rezistor de 10Q si putere disipata maxima de S0W este folosit ca sarcind pentru
invertorul monofazat pentru evaluarea performantelor controlerului PR in cazul sarcinilor
liniare. Tensiunea de alimentare a invertorului este intre 20V si 60V furnizata de catre o sursa
de laborator reglabila. Frecventa de comutatie este fixa, de 20kHz, iar tipul de modulatie
PWM folosit este cel simetric cu purtdtoare triunghiulara. Se introduc pe rénd termeni
rezonanti si Se urmaresc efectele acestor termeni asupra spectrului curentului de iesire.
Rezultatele sunt prezentate n figurile 5.4 si 5.5.
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Fig. 5.4 Spectrul curentului din inductor; controlul este de tip PR cu un singur termen
rezonant (50 Hz)
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Fig. 5.5 Spectrul curentului din inductor; controlul este de tip PR cu doi termeni rezonanyi
(50 Hz 5i 150 Hz)
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Sarcina nelineara se compune dintr-un redresor monofazat dubla alternantd urmat de
un condensator de 4700uF. Sarcina redresorului este acelasi rezistor de 10€Q/50W. Pentru
primele teste se foloseste controlerul PR cu un singur termen rezonant acordat pe frecventa
fundamentald si castig proportional unitar. Spectrul curentului de iesire in acest caz este
prezentat in Fig.5.6.

Pentru urmatorul set de teste se introduc pe rand termeni rezonanti suplimentari
acordati pe frecventele corespunzatoare armonicelor a treia, a cincea respectiv a saptea.
Rezultatele obtinute sunt prezentate in Fig.5.7. Se remarca eliminarea selectiva a armonicelor
dominante asigurata de castigul ridicat al controlerului la frecventele corespunzatoare acestor
armonice.
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Fig. 5.6 Spectrul curentului din inductor Tn cazul sarcinii neliniare; controlul este de tip PR
cu un singur termen rezonant (50 Hz)
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Fig. 5.7 Spectrul curentului din inductor Tn cazul sarcinii neliniare; controlul este de tip PR
cu patru termeni rezonanti (50 Hz, 150 Hz, 250 Hz, 350 Hz)
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Evaluarea raspunsului la semnalul de tip treaptd unitate se face in primul caz prin
varierea tensiunii de alimentare a invertorului si urmarirea efectului asupra parametrului
controlat, respectiv curentul de iesire. Sarcina folosita in acest caz este liniara (10Q2/50W) iar
controlerul PR contine doar un singur termen rezonant acordat pe frecventa fundamentala.
Raspunsul controlerului PR la variatia brusca a tensiunii de alimentare de la 30V la 60V este
prezentat in Fig.5.8. Se remarca timpul lung de raspuns, similar celui obtinut din simulari.
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Fig. 5.8 Raspunsul controlerului la variatia tensiunii de intrare invertorului
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5.4. Concluzii

Controlerul PR asigurd performante excelente atunci cand este folosit pentru controlul
convertoarelor de putere ce necesita semnale de referinta variabile. Aceste performante sunt
confirmate de testele efectuate pe platforma hardware implementata in acest scop. Rezultatele
practice concorda intr-o masura foarte mare cu rezultatele obtinute in urma simularilor.

Dintre avantajele controlului de tip PR se pot aminti:

e Controlerul PR operecaza in SRSs. Acesta este un avantaj fundamental care duce la
reducerea semnificativa a complexitatii sistemului de control; nu mai sunt necesare
numeroase schimbari de coordonate mai ales in cazul sistemelor trifazate.

e (agtigul foarte ridicat la frecventele de rezonanta. Practic eroarea staionara in cazul
componentelor spectrale ce coincid cu frecventele de rezonanta este nula (foarte mica
n cazul unei implementari reale).

e Termenii rezonanti sunt selectivi asigurand o rejectie excelentd a zgomotului. Se obtin
performante ridicate folosind un castig proportional scazut, reducandu-se astfel
sensibilitatea controlerului la zgomotul introdus de convertorul de putere.

e Eliminarea selectiva a armonicelor, foarte importanta in cazul FAP, se realizeaza
foarte usor. Practic se introduc termeni rezonanti pe frecventele armonicelor ce
trebuie eliminate.

e Controlerul PR apartine familiei de controlere lineare. Astfel, pentru analiza
sistemelor de control PR se pot folosi metodele simple, consacrate de analiza precum
diagramele Bode si Nyquist.
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Metoda simplificatd de implementare propusa in 3.3 face posibila realizarea controlerului
PR folosind DSP-uri cu cost scazut, de 16 biti in virgula fixd. Se deschide astfel calea
dezvoltarii de aplicatii performante unde costul alocat implementarii si analizei sistemului de
control este tinut sub control. Performantele masurate pentru acest tip de implementare sunt
excelente; eroarea stationard pentru cazul in care este controlat curentul de iesire al unui
invertor monofazat cu sarcina lineara este de aproximativ 0,6%.

Pentru cazul in care costul final al aplicatiei trebuie sa fie foarte scazut aga cum este cazul
UPS de uz comercial se poate implementa controlul de tip hibrid. Utilitatea acestui tip de
control, relativ restransd din cauza tolerantelor componentelor pasive folosite Ia
implementare, a fost confirmata de testele practice.

6. Concluzii

6.1. Rezultate obtinute

In Capitolul 2 au fost prezentate metodele uzuale de control pentru convertoarele de putere cu
semnale de referinta variabile: controlul de tip histeretic si controlul cu variabile glisante,
ambele apartinand familiei de controlere neliniare, controlerul de tip PI in sistemul de
referintd sincron, controlerul de tip Vector PI, controlerul de tip repetitiv si controlerul
rezonant de tip PR. Pentru fiecare metoda s-au precizat avantajele si dezavantajele precum si
sistemul de referinta in care opereaza respectivul tip de controler. Capitolul se incheie cu o
serie de concluzii legate de metodele de control prezentate cea mai importanta fiind legata de
controlerul rezonant de tip PR. Aceasta metoda este considerata de autor ca fiind metoda
moderna de control pentru convertoarele de putere mentionate asigurand atat performante
foarte bune cét si o simplitate remarcabila in ceea ce priveste implementarea practica si
analiza teoretica.

Capitolul 3 discuta despre implementarea controlului rezonant de tip PR in cele doua
domenii fundamentale, s respectiv z. Sunt propuse cinci topologii de circuite analogice ce pot
fi folosite pentru implementarea controlerului PR Tn domeniul s. Aceste circuite pot fi folosite
atat pentru simularea convertorului folosind simulatoare ce opereaza exclusiv in domeniul de
timp continuu cat si pentru implementarea controlului rezonant hibrid in cazul aplicatiilor de
cost scizut. In ceea ce priveste implementarea in domeniul z au fost discutate efectele ce
limiteaza performantele acestui tip de control in special atunci cand se folosesc DSP-uri n
virgula fixa si cu putere de calcul relativ restransa. Pentru a face posibila implementarea
facila a controlului rezonant folosind procesoare de cost scazut, autorul a propus folosirea
amplificatorului sensibil la faza si filtre defazoare de tip ,,trece-tot”. Astfel, folosind aceasta
tehnica este posibila implementarea controlerului PR folosind DSC-uri de 16 biti in virgula
fixa special dezvoltate pentru controlul convertoarelor de putere. Tn acest capitol s-au evaluat
atat prin simulari cat si analitic efectele factorului de amortizare nenul asupra performantelor
controlului (aparitia unei erori stationare ce poate fi determinata analitic si modificarea
raspunsului sistemului la un stimul de tip ,treapta unitate”). De asemenea s-au evaluat
efectele procesului de cuantizare si ale zgomotului asupra performantelor controlerului PR
implementat Th domeniul z.

Tn Capitolul 4 autorul evalueaza performantele controlului rezonant in cazul celor trei
categorii majore de convertoare cu referinte variabile: invertoarele, FAP si circuitele de
corectic a FP. Pentru fiecare tip de convertor s-au evaluat parametrii precum eroarea
stationara si spectrul curentului folosind diverse metode de control. Tn acest capitol autorul
propune controlul hibrid pentru invertoarele monofazate. Metoda hibrida de control
presupune rularea controlului rezonant in domeniul s iar generarea semnalului de referinta
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precum si cel PWM se face de catre un microcontroler in domeniul z. Obiectivul principal al
acestei metode este reducerea costului controlerului astfel incat si sistemele simple precum
cele rezidentiale sa beneficieze de avantajele aduse de acest tip de control.

Rezultatele practice sunt prezentate in Capitolul 5. Metodele de implementare a
controlului rezonant propuse in Capitolele 3 si 4 sunt evaluate folosind o platforma hardware
ce contine un invertor monofazat si o placa de comanda si control. Autorul a implementat
controlul rezonant de tip PR folosind metoda ce are la baza amplificatorul sensibil la faza
folosind un DSC de 16 biti in virgula fixa de tip dsSPIC33FJ16GS502. Masuratorile efectuate
confirma fezabilitatea metodei propuse; controlerul PR implementat contine pana la patru
termeni rezonanti asigurand eliminarea selectiva a armonicelor a treia, a cincea si respectiv a
saptea in cazul unei sarcini neliniare ce consta dintr-un redresor monofazat urmat de un filtru
capacitiv si de un rezistor. Folosind aceeasi placa de comandd si control au fost evaluate
functionarea si performantele controlului de tip hibrid. Si aceastd metodda se dovedeste
fezabild si contribuie la reducerea semnificativd a costului acolo unde acest lucru este
important (cazul micro-invertoarelor intalnite in UPS-uri).

6.2. Contributii originale

La data realizarii acestei teze si dupa cunostinta autorului urmatoarele reprezinta contributii
originale:

e S-a propus implementarea termenului rezonant ce face parte din controlerul PR cu
doua integratoare neideale. Astfel se pot simula efectele introduse de castigul finit al
termenului rezonant, fapt ce se intalneste intr-o implementare reala.

e S-au propus si prezentat cateva topologii de circuite ce pot fi folosite pentru
implementarea controlerului PR in domeniul s. Aceste circuite pot fi folosite pentru
simularea convertoarelor controlate cu controlere PR folosind simulatoare ce opereaza
exclusiv in domeniul s sau pentru implementarea controlului de tip hibrid.

e S-au analizat efectele timpului de raspuns al termenului rezonant asupra
performantelor convertorului. De asemenea s-au analizat efectele castigului finit si s-a
determinat valoarea erorii stationare introdusa de acest castig finit.

e S-a propus implementarea termenului rezonant folosind amplificatorul sensibil la faza
[0.8, O.9]. Acest lucru face posibila implementarea controlului de tip PR folosind
DSP-uri in virgula fixa cu cost scazut.

e S-a propus folosirea controlului de tip hibrid pentru aplicatiile unde costul trebuie
tinut sub control asa acum sunt micro-invertoarele [0.9]. Tn acest caz controlerul PR
este implementat in domeniul s in timp ce generatorul semnalului de referinta precum
si modulatorul PWM sunt implementate in domeniul z folosind un microcontroler de 8
biti.

e S-a propus introducerea unui termen rezonant in bucla de control a unui circuit CFP
[O.1]. Astfel se pot imbunatati performantele in special in cazul aplicatiilor de putere
mare unde frecventa de comutatie este mica, apropiata de frecventa semnalului de
referinta.

6.3 Lista lucrarilor originale

[0.1] Oprea S., Radoi C., Florescu A, “Single-phase power factor correction circuit with
Proportional-Resonant control”, ECAI 2014, October 23 — October 25, 2014.
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[0.2] Oprea S., Hamzescu-Rosu M., Radoi C, “ Implementation of Simple MPPT
Algorithms Using Low-Cost 8-Bit Microcontrollers”, ECAIl 2014, October 23 — October 25,
2014.

[0.3] Florescu A., and Oprea S., "High Efficiency LLC resonant converter with digital
control”, Revue Roumaine des Sciences Techniques — Serie Electrotechnique et Energetique,
pp. 183-192, ISSN 0035-4066, 2013.

[0.4] Adriana Florescu , Sergiu Oprea, "PV charger system using a synchronus buck
converter", Proceedings of Simpozionul National de Electrotehnica Teoretica (SNET 2013),
14 Decembrie 2012, Facultatea de Inginerie Electrica, Universitatea "Politehnica" din
Bucuresti, pp. 238-243, ISSN 2067-4147

[0.5] Sergiu Oprea, Constantin Radoi, Adriana Florescu, Andrei-Stefan Savu and Adrian-
loan Lita, "Power Architectures and Power Conditioning Unit for Very Small Satellites”,
Lecture Notes in Energy vol. 37, Springer International Publishing AG 2017, ISBN 978-3-
319-49874-4

[0.6] Andrei Cocor, Adriana Florescu, Ana-Maria Popescu, Dan-Alexandru Stoichescu,
Sergiu Oprea ,,Power supply blocks with Cuk and self - lift Cuk converters for
telecommunication sites”, International Symposium on Fundamentals of Electrical
Engineering (ISFEE), 2014

[0.7] Mihnea Rosu-Hamzescu, Sergiu Oprea, Cristina Polonschii, Eugen Gheorghiu,
Mihaela Gheorghiu, ,,High Performance Low Cost Impedance Spectrometer for Biosensing”,
21st International Conference on Control Systems and Computer Science, 2017

[0.8] S. Oprea, C. Radoi, ,,On the implementation of rezonant controlers in continuous and
discrete time domains”, Buletinul stiintific al universitatii ,,Politehnica” din Bucuresti, 2018,
n publicare

6.4 Perspective de dezvoltare ulterioara

Tematica abordata va continua sa fie una de actualitate Th masura in care interesul pentru

dezvoltarea aplicatiilor dedicate conversiei energiei provenite din surse alternative (panouri

solare, generatoare eoliene, etc.) se mentine ridicat. In ceea ce priveste dezvoltarea ulterioara
se pot aminti urmatoarele directii:

e Dezvoltarea de metode noi pentru implementarea termenilor rezonanti ih domeniul z care
sa asigure simultan doud deziderate: precizie ridicata, simplitatea analizei teoretice si a
realizarii practice. Acest lucru face posibila reducerea semnificativa a timpului alocat
calculelor controlerului; astfel se pot implementa sarcini auxiliare de catre procesor cum
ar fi analiza spectrala a semnalului eroare in cazul FAP.

e Studiul implementarii termenilor rezonanti in domeniul s folosind tehnici precum cea
cunoscuta sub numele de filtre cu capacitasi comutate”. Astfel se poate asigura
acuratetea ridicatda a frecventei de rezonantd a termenului rezonant fard folosirea
componentelor scumpe si de dimensiuni mari precum condensatoarele de precizie.
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