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l. - INTRODUCCIÓN

La búsqueda de nuevas estructuras de conversión continua-

continua (ce-ce), está condicionada por el compromiso

existente entre simplicidad y prestaciones de las

topologías resultantes.

En este sentido, existe un límite práctico localizado en

las estructuras de orden cuatro, también conocidas como de

orden elevado, cuyos elementos más significativos son los

convertidores de Cuk y Sepie. A causa de sus significativas

propiedades, el convertidor de Cuk o de topología óptima,

ha sido utilizado profusamente en los últimos años

habiéndose dedicado un considerable número de trabajos de

investigación a la modelación, análisis y aplicaciones de

dicha estructura [3]-[23].

Desarrollado originalmente para convertidores de alta

tensión de salida, el convertidor Sepie [24] presenta

varias propiedades de interés. En particular, su

modificación como convertidor de múltiples salidas es

inherente a su propia topología con transformador y por

tanto es más simple que la del convertidor de Cuk, ya que

requiere solamente un devanado, un diodo y un condensador

por cada salida adicional. El seguimiento de las salidas
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es similar al de una célula reductora-elevadora ("buck-

boost"), siendo ésta una de las principales razones de su

amplia utilización hoy en día [25]. Sin embargo, el nivel

de interferencia electromagnética (EMI) producido por el

convertidor Sepie es mayor que la producida por el

convertidor de Cuk, debido a la naturaleza discontinua de

la corriente de salida.

En un convertidor cc-cc el nivel de EMI está estrechamente

ligado a la naturaleza y al nivel de rizado de las

corrientes de entrada y de salida. En este sentido,las

ventajas del convertidor de Cuk frente a los convertidores

elementales y al propio convertidor Sepie son evidentes ya

que la presencia en serie de dos inductores en el camino

de las corrientes de entrada y salida respectivamente

obliga a que dichas corrientes no presenten

discontinuidades. El rizado triangular de salida (o de

entrada) puede hacerse nulo si se acoplan magnéticamente

tales inductores con la condición n=k (ó n=l/k) donde n

representa la relación entre espiras del primario y del

secundario y k es el coeficiente de acoplamiento magnético

[15]. Si se cumple la condición n=k, no solamente disminuye

el nivel de EMI por ausencia del rizado de salida, sino que

también puede mejorarse notablemente la respuesta dinámica

del convertidor. Ello se debe a que el condensador de

salida es, en estas condiciones, un elemento redundante que
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puede eliminarse, mejorando así notablemente el ancho de

banda del sistema en lazo abierto [16] [17].

Desde el punto de vista de diseño interesa reducir el orden

del sistema de modo que su nivel de rizado siga siendo el

propio de un convertidor de orden elevado, pero que a

efectos dinámicos se comporte como un convertidor

elemental. Esto solo se puede conseguir en el convertidor

de Cuk con acoplamiento magnético si a la condición n=k se

la exige además k=l, es decir acoplamiento magnético

perfecto [18] [19]. De esta forma la restricción de diseño

n=k=l permite conjugar un bajo nivel de EMI, propio de un

convertidor de orden elevado, con un comportamiento

dinámico característico de una estructura de 2° orden.

La obtención de la condición n=k=l es el resultado de un

proceso de aproximación tedioso y complejo en el que el

ajuste del entrehierro requiere en muchas ocasiones una

notable pericia por parte del diseñador. La investigación

sobre estructuras de rizado nulo de salida no se ha

detenido en el convertidor de Cuk con acoplamiento

magnético y n=k, sino que ha suscitado propuestas

alternativas en los últimos años como la de Capel-Spruyt-

Weinberg-O'Sullivan-Marpinard [33], al mismo tiempo que ha

reabierto el interés por la síntesis de estructuras a

partir del análisis del grafo del convertidor [34] [35],
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Asi, en el capitulo de generación sistemática de topologías

cabe destacar el trabajo de M. Valentin que propone un

algoritmo de síntesis a partir de la clasificación de las

variables de estado del convertidor en variables de

almacenamiento o variables de filtrado [1] [2]. Dicho

algoritmo explica la existencia de las diferentes

estructuras convertidoras conocidas, que hablan sido

derivadas previamente por procedimientos heurísticos y abre

la vía a la génesis de nuevas estructuras en los dominios

de conversión tension-tension, corriente-corriente,

corriente- tensión y tensión-corriente.

La aplicación de este método de síntesis a los

convertidores tension-tension o corriente-corriente de

orden cuatro sin aislamiento ilustra la afirmación anterior

ya que se obtienen tres estructuras, una de las cuales es

el convertidor de Cuk, otra un convertidor reductor

("buck") con filtro de entrada y otra un convertidor

elevador ("boost") con filtro de salida.

Conocidas las propiedades del convertidor de Cuk y de sus

modificaciones, analizados los problemas de estabilidad a

los que da origen la inserción de un filtro de entrada en

un convertidor [36], queda abierto a la investigación el

análisis del convertidor "boost" con filtro de salida.

El interés que suscita el análisis de dicha estructura
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radica en la posibilidad de obtener una tensión superior

a la de entrada, de rizado nulo y con el menor número de

componentes.

El presente trabajo de investigación se inscribe dentro de

los campos de la modelación y del control de convertidores.

La tesis doctoral generada en torno al mismo pretende

analizar las posibilidades de utilización del convertidor

"boost" con filtro de salida. Se hará necesario en primer

lugar, estudiar el comportamiento de dicha estructura en

régimen estacionario, para determinar en caso de

comportamiento unidirecional las condiciones que determinan

la existencia de los modos de conducción continua y

discontinua [37]. Este análisis deberá conducir al diseño

paramétrico del convertidor con objeto de sistematizar el

proceso de elección de componentes.

Una vez efectuado el análisis en régimen estacionario

deberá abordarse el estudio dinámico del convertidor. La

principal dificultad en el análisis dinámico de los

reguladores conmutados tiene su origen en la naturaleza no

lineal del convertidor. Para resolver este problema se han

propuesto a lo largo de las dos últimas décadas diferentes

técnicas de linealización que han conducido al

establecimiento de modelos discretos o continuos del
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convertidor. Así, linealizada la planta queda abierto el

camino a la utilización de diferentes estrategias de

control lineal, que tienen en la técnica de modulación PWM

con un solo lazo de realimentación su representante más

significativo. La utilización generalizada de esta

alternativa radica en el conocimiento ampliamente extendido

de los principios básicos de los sistemas lineales

continuos realimentados (criterios de estabilidad de Bode,

de Nyquist, redes correctoras, etc.), así como la fácil

determinación experimental de su margen de validez mediante

medida de su correspondiente función descriptiva. Sin

embargo, los límites de validez de las técnicas no lineales

vienen determinadas por el margen de validez del modelo

linealizado del convertidor, situado dentro de un pequeño

entorno del punto de trabajo en régimen estacionario. De

esta forma, el análisis se hace difícil más allá de dicho

entorno, cuando se requiere un comportamiento de gran

señal. Este caso es particularmente importante tanto en el

diseño de un servosistema que utilize un convertidor

conmutado con entrada de referencia variable [38] [39],

como en el análisis de un convertidor convencional sometido

a perturbaciones de carga [40]. El análisis es asimismo

complejo en el caso de conducción discontinua, en el que

el instante en que la corriente del conmutador se hace cero

depende del estado del convertidor y no de su ciclo de

trabajo. Además, la existencia de alinealidades
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adicionales, no relacionadas con las variables de control

sino con las variables de estado del convertidor, dificulta

notablemente el diseño de un lazo de realimentación para

funcionamiento en gran señal.

El análisis dinámico deberá establecer en nuestro caso las

posibilidades de los modelos lineales que puedan obtenerse

a partir de la utilización de técnicas de promediación de

base matricial [41] o de base circuital [42]. Puede

esperarse que, al tratarse de un convertidor de orden

cuatro, el análisis dinámico lineal sea bastante complejo

a pesar de la simplicidad topològica del convertidor.

Deberá estudiarse por tanto, si para vencer esta dificultad

es necesaria la separabilidad de los polos, y si ésta

implica la utilización de un elemento de transferencia

energética de valor elevado.

Con objeto de evitar el modo de conducción discontinua y

al mismo tiempo permitir la existencia de bajos niveles de

carga, deberán introducirse conmutadores bidireccionales

y construirse posteriormente con el menor número posible

de componentes. La transformación de las células

convertidoras canónicas y del convertidor de Cuk con

acoplamiento. magnético y n=k=l en estructuras

bidireccionales extiende las posibilidades dinámicas de
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estos convertidores ya que la constante de tiempo del

filtro de salida se ve fuertemente afectada por la red de

entrada de baja impedancia [1] [60] [61] [62]. Una vez

transformado el convertidor en célula bidireccional, se

obtendrá experimentaImente la función de transferencia

salida-control y se contrastará con la prevista

teóricamente mediante el modelo lineal. En este punto

conviene establecer la dependencia del ancho de banda del

convertidor respecto los parámetros del mismo y determinar

si la función de transferencia presenta un comportamiento

de fase no mínimo. Este último aspecto ofrece un interés

especial ya que condiciona la estrategia de control a

utilizar. Si, como cabe esperar, la función de

transferencia salida-control presenta ceros en el semiplano

derecho, por tratarse de un convertidor derivado de la

célula "boost", el control del mismo mediante un lazo de

realimentación de tensión puede ofrecer problemas de

estabilidad. En este caso deberá investigarse si el

compromiso estabilidad-ancho de banda permite alcanzar un

ancho de banda en lazo cerrado mayor o igual a 400Hz, lo

que permitiría su utilización en el diseño de moduladores

para aplicaciones terrestres (50 o 60 Hz) o aeronáuticas

(400 Hz).

El análisis dinámico anterior puede servir de prólogo para

introducir un control lineal multilazo que amplié las
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prestaciones dinámicas del control de un solo lazo de

tensión. En el desarrollo de estrategias de control lineal

multilazo para reguladores conmutados, la técnica de

control en modo corriente constituye hoy en día la mejor

alternativa a los métodos de control utilizados hasta el

momento [43] [44] [45]. El control en modo de corriente

es uno de los métodos de control de dos lazos en los que

un lazo interno proporciona un control período a período

de la corriente del inductor o de la corriente del

conmutador y un lazo externo se encarga de la regulación

de tensión. La señal de error que se origina en el

amplificador de error del lazo externo constituye la señal

de referencia para el lazo interno de alta velocidad. Así,

el inductor del convertidor de potencia es extraido de

forma efectiva del lazo de regulación, puesto que la

corriente del inductor responde a las variaciones de la

señal de referencia en un ciclo de funcionamiento. El

inductor puede reemplazarse mediante una fuente de

corriente controlada, lo que a su vez reduce el número de

elementos almacenadores de energía del sistema. Las

ventajas de esta solución son las siguientes: Función de

transferencia de un solo polo para el lazo abierto de

regulación de tensión; limitación instantánea de corriente;

facilidad de conexión en paralelo de reguladores

(controlando los moduladores de corriente de las etapas de

potencia conectadas en paralelo mediante una señal común
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de control ) y posibilidad de prealimentación

("feedforward") de la corriente de salida y de la tensión

de entrada [46],

Aunque existen diferentes estrategias de control en modo

de corriente, es la técnica denominada MC2 ("Charge-

controlled modulator")[47] [48] [49] [50], basada en el

seguimiento del valor máximo de la corriente del

conmutador, la más utilizada en la actualidad al existir

diferentes realizaciones integradas de la misma. Por

consiguiente, se tratará de diseñar un regulador "boost-

MC2"con filtro de salida y observar la mejora dinámica que

se consigue respecto a la técnica PWM con lazo de tensión.

Asimismo, deberán contrastarse las prestaciones de un

control MC2 con un nuevo tipo de control de corriente [51]

[52] basado en el seguimiento del valor medio de la

corriente del conmutador.

Llegados a este punto será necesario establecer un modelo

en gran señal que sirva para diseñar la estrategia de

control no lineal más adecuada. Los modelos de gran señal

desarrollados hasta el momento corresponden a convertidores

elementales [53] [54] [55] [56] con la excepción reciente

de la modelación en lazo abierto del convertidor Sepie

[57]. Con el desarrollo de un modelo de gran señal para el
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convertidor "boost" con filtro de salida, podría extenderse

al lazo cerrado la técnica de modelado utilizada en el

convertidor Sepie. Se desarrollará por tanto un modelo

continuo no lineal que puede simularse mediante programas

de propósito general como el ACSL [55] [56] [57], La

formulación continua correspondiente a este modelo se

extiende al camino de realimentación permitiendo la

inserción de estrategias de control no lineales [59].

En este sentido, cabe destacar la técnica de control de

gran señal desarrollada por M. Valentin [1] [60], que ha

proporcionado excelentes prestaciones tanto en los

convertidores de 2 orden [1] [19] [60] como en el

convertidor de Cuk [64], y que constituye el primer intento

de aproximación sistemática al control no lineal de

convertidores. Este tipo de control compensa la no

linealidad del convertidor con una ley de control a su vez

no lineal, que ocasiona que algunas de las ecuaciones

diferenciales en lazo cerrado sean lineales. Como

resultado, la señal de salida sigue proporcionalmente a la

tensión variable de referencia obteniéndose señales de

potencia de tipo sinusoidal, triangular, cuadrangular,

etc., lo que desemboca de forma natural en la realización

de amplificadores de potencia de alto rendimiento o de

onduladores sinusoidales de altas prestaciones. Esta última

aplicación tiene un interés inmediato en la variación de

velocidad de máquinas eléctricas, en las que la complejidad
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y el coste del sistema global pueden estar concentrados en

el circuito de control, es decir, en un microcircuito. La

realización práctica de esta ley de control se lleva a cabo

con un divisor analógico, amplificadores operacionales de

tipo standard y un modulador de anchura de pulsos, lo que

a efectos de laboratorio, implica un proceso de ajuste

tedioso y complejo. Simplificar parte de los circuitos de

control por un sistema digital equivalente en forma de

memorias programadas, con objeto de evitar los problemas

de saturación inherentes al ajuste del divisor, constituye

la continuación natural de la tesis doctoral.

1-12



2. - SÍNTESIS DEL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA. ANÁLISIS EN REGIMEN

ESTACIONARIO

2.1 - INTRODUCCIÓN

2.2 - SÍNTESIS DEL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA

El convertidor boost con filtro de salida, es un

convertidor de cuarto orden, sin acoplamiento magnético,

derivado de la célula boost básica, cuyo esquema se muestra

a continuación en Fig. [2.1].

L 1

V l

i a
L2

C1 Co Ro> Vo

Convertidor Boost con filtro de salida. Esquema básico

Pig.[2.1]

En este apartado se justifica el interés de una célula
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boost de orden elevado, indicando un procedimiento

sistemático de síntesis de una célula de orden n a partir

de una de orden (n-1).

Supongamos la célula básica boost de orden cero, ilustrada

en Fig. [2.2]

i i IL

IT
Vo

Célula Boost de orden cero

Pig. [2.2]

En Fig. [2.3] se representan las corrientes iT , iD = iL en

función de t, poniéndose en evidencia su carácter abrupto

y discontinuo, que implica un nivel de EMI muy elevado
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l D— l \-

Corrientes en el conmutador de la célula Boost de orden
cero

Pig. [2.3]

Al introducir elementos reactivos en la célula básica y

células derivadas, se pueden suavizar las corrientes, antes

mencionadas especialmente iL, se utiliza un método de

síntesis (Ref. ) que consiste en la substitución de

generadores mediante la siguiente regla:

a) Generador de tensión > Generador de

corriente en paralelo a un condensador

b) Generador de corriente > Generador de

tensión en serie a un inductor.

Se puede ilustrar este procedimiento de la siguiente forma;
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b]

Método de síntesis,
convertidora.

Aumento del orden de una célula

Pig. [2.4]

Aplicando el método a la célula boost de orden cero,

substituyendo el generador de corriente de entrada, se

introduce en dicha célula un elemento almacenador de

energía, que permite la interconexión de dos generadores

de tensión.

Se puede observar esta nueva célula de orden l en la

siguiente Fig. [2.5].
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I D= l L

V I Vo

Célula Boost de orden I

Fig. [2.5]

Esta célula es el convertidor boost elemental. De la misma

forma se substituye el generador de tensión v0,

obteniéndose la célula de orden 2 de la fig. [2.6].

VL

1 ! l D I L

l L

Célula Boost de orden 2

Fig. [2.6]
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Iterativamente se substituye el generador iL con lo que

llegaremos a la célula de orden 3 dibujada a continuación

VL

ID
- - >

Vo

Célula Boost de orden 3

Fig. [2.7]

Finalmente se substituye el generador de tensión de salida

por la carga real, que desde ahora supondremos es una

resistencia, y un condensador en paralelo. Con ello se ha

generado el convertidor boost con filtro de salida,

dibujado ya en Fig. [2.1], y que aqui se repite.
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VL
Vo

Célula Boost de orden 4

Pig. [2.8]

kJ y C0 forman un filtro LC pasa-bajos, con lo que el valor

de iL se mantendrá aproximademente constante, (en

consecuencia las tensiones en C, y C0 son iguales)

Está claro que el objetivo de suavizar iL se ha conseguido.

2.3 - DESCRIPCIÓN CUALITATIVA DEL FUNCIONAMIENTO DE LA

CÉLULA BOOST CON FILTRO DE SALIDA.

Antes de proceder a dicha descripción, se substituirá el

conmutador por circuitería real.

La substitución será la siguiente:
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I D I D
- >• - - :

• T

Fig. [2.9]

Se observa que puesto que T y D son unidireccionales iD e

iT son positivas o cero en cualquier instante. Además T es

un interruptor controlado, mientras D es un interruptor

libre (free wheel running diode), de forma que cuando la

señal de control vc está a nivel alto (1) , T conduce y D

está cortado. De la misma manera cuando vc está a nivel

bajo (O), T está cortado y D conduce.

Para que esta descripción sea cierta, es necesario que iL

sea positiva en cualquier instante.

El funcionamiento en que sólo existen dos posibles

combinaciones de estados de T y D, es decir, TON - DOFF y

TOFF - DON,
 se denomina funcionamiento en modo continuo.
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Al primero le llamaremos a partir de ahora TON, y al

segundo TOFF.

En conmutadores con interruptores unidireccionales, existe

un tercer posible estado de dichos interruptores, el estado

~ DOFF- Se dará si iL llega a anularse.

Un convertidor que presente este tercer estado, se dice que

funciona en modo de conducción discontinuo. En principio

el modo de conducción discontinuo es indeseable, con lo que

se calcularán los valores de los componentes para evitarlo.

De hecho se determinarán más adelante condiciones de diseño

para evitar dicho modo.

El convertidor boost con filtro de salida, con el

conmutador descrito se muestra en la siguiente figura.

ID iO

L2

IT C1 Co Ro Vo

Convertidor Boost con filtro de salida

Fig. [2.10]

II



La señal de control vc(t) tiene una evolución temporal que

se muestra a continuación.

VC C t )

C 1

ÇO)

:- Ton -:*<-- Toff

T

Evolución temporal de Vc(t)

Fig. [2.11]

Se supone T constante y TON - TOFF variables, modo de

operación a frecuencia constante de forma que:

TON = D . T
(2.1)

•OFF = (1-D) . T

donde D se denomina Ciclo de Trabajo (Duty Cycle), y es

fijado por la circuitería de control.

Se supone también que T es suficientemente pequeño (o lo

que es lo mismo la frecuencia del reloj suficientemente

grande), como para que todas las tensiones en los

condensadores sean constantes y las corrientes en los
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inductores sean lineales en el tiempo. (Esta suposición

implica que todas las constantes de tiempo en el

convertidor deben ser mucho mayores que T).

En el estado TON, Lj se carga de energía procedente del

generador, mientras C, entrega energía a la carga a través

de Lj - C0.

En el estado TOFF, Cj se carga de energía procedente de L, y

la carga la obtiene también de L, a través del filtro

Lj - C0.

Por tanto C, actúa como elemento intermedio de

transferencia de energía, 1̂  - C0 como filtro para lograr

un bajo rizado de tensión de salida a la frecuencia de

conmutación y L, como elemento de interconexión de un

generador de tensión y un interruptor paralelo (el

transistor T).

Esta última afirmación se puede ilustrar en la siguiente

figura:
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Vg

V
Vg

Interconexión i m p o s i b l e Interconexión posible

Incompatibilidades topológicas

Fig. [2.12]

2.4 - ANALISIS TEMPORAL DEL CONVERTIDOR

BOOST CON FILTRO DE SALIDA, EN RÉGIMEN

ESTACIONARIO.

El análisis temporal de esta estructura convertidora en

régimen estacionario se basa en una serie de premisas que

a continuación se exponen:

1.- En régimen estacionario D es constante.

2.- Todas las tensiones y corrientes son periódicas,

es decir los valores a principio y final de

ciclo son iguales.

3.- Las tensiones en los condensadores se mantienen

constantes en todo el ciclo.

4.- Los valores medios de tensión en los inductores
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y de corriente en los condensadores son cero.

5.- La potencia media consumida por la carga es

igual a la potencia media entregada por el

generador.

6.- Las variables de estado (tensiones en

condensadores y corrientes en inductores, son

continuas para todo t.

La premisa 4 debe ser demostrada.

Relativo a un condensador, se puede escribir

ic(t) = C —~^- (2-2)

Que en forma integral es:

t
Vc (t) =VC (O) + ̂  J le (t) dt (2.3)

En un ciclo de conmutación

T

= VC (O)
 + Ì f ¿c(t) dt (2.4)

Puesto que todas las tensiones y corrientes son cíclicas

(en régimen estacionario).

Vc (T) = Vc (O) (2.5)
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De donde:

r
1 f ic (t) dt = O (2.6)

Puesto que por definición el valor medio de ic(T) es

T

J-c= 1 fi, (t) dt (2.7)

De (2.6) se deduce:

Tc(t) = O (2.8)

Como se quería demostrar.

De forma paralela, se deduce que en un inductor

V, = O (2.9)

Se pasa ahora al análisis propiamente dicho.

Suponiendo operación en modo continuo, el convertidor boost

con filtro de salida presenta dos topologías distintas, la

topología TON y la topología TOFF que se muestran en las

figuras siguientes.
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L2

C1 co RO
VO

Topologia TON

Fig. [2.13]

L 1

VO

Topologia TON

Pig. [2.14]

Se verifican las ecuaciones generales:

T: Periodo de reloj (T=l/f)

TON= D-T

TOFF= (1 - D) T

Condiciones iniciales (a principio de ciclo de trabajo)

ILI (O)/ IL2(OJ., VC1(0), Va(0)
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La evolución temporal de las variables de estado del

convertidor (tensiones en condensadores y corrientes en

inductores) viene determinada por las ecuaciones que

siguen. Se presentan también las soluciones a dichas

ecuaciones.

Intervalo TON. A partir de Fig. [2.13]:

L, " ; = vg => I,, (t) - j„ (o) + ±ï t (2.10)u u

= Va (o) (2.11)

VC2 (t) = Va(o) (2.12)

di,, (t)
L2 = Vc¡ (c) - Va (t)*

Intervalo TOFF.' A partir de fig. [2.14]

Se fija el nuevo origen de t, en t = D.T

II - 16
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= vt - vcl (t) =»
(2.14)

V -
=* I,, (t) = Iu (D.T) + -1

(O) (2.15)

(t) = Va (0) (2.16)

(t)

= ̂ c/ (t) - ̂ OT (t)

(2.17)

Aplicando la premisa 2 a las ecuaciones (2.13) y (2.17),

se deduce que necesariamente:

Vct(t)=V0(t) (2.18)

Por tanto

Ĵ  (t) = IL2 (0) para todo t (2.19)

Se puede ahora aplicar la premisa 4 al inductor L,
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De las figuras [2.13] y [2.14] :

Vu (t) |,6 r « Vg (2.20)

(0) (2.21)

Con lo que

[vg-vcl (0) ] ( i - p ) r

De donde:

^ D + (Vg - Va (0) (1 - D) =0 (2.23)

Con lo que:

Va (0) - (2-24)

Según (2.18) se puede escribir

Va(t) = = (2-25)

Puesto que 0 < D < 1 se deduce que :

(t) > Vg (2.26)

Lo que indica que es un convertidor elevador de tensión.
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Falta determinar los valores de iLi(0) e 1̂ (0) para tener

completamente descritas las cuatro variables de estado.

Para ello se utilizará la premisa 5, relativa al balance

de potencia media.

' • - • ••

Pm (Generador) = Vg . T¿¡ (2.28)

Con lo que aplicando la premisa 5

Tr2

(2.29)

Por otro lado, teniendo en cuenta (2.10) y (2.14) se puede

dibujar la fig. [2.15].
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iLUt)

r L 1

I L 1 CO)

C V o I L 1 D.DT

:- Ton ->•<: Toff >,

DT

Evolución temporal del Iu

Pig. [2.15]

Cuyo valor medio es :

= Iu (0) + [ T . Zi . DT ]
L·i

. J U ( 0 )

(2.30)

Igualando (2.30) y (2 .29)

J„ (O)
"

D .Vg = Vg
2 L (1-^)

_
R

(2.31)

De donde:
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De Fig. [2.15]

Finalmente se calcula i

Según (2.19) y (2.25) los valores de Iu(t) y de V0(t)=Vco(t)

son constantes. Puesto que según la premisa 4 I0(t) es

nula, se deduce que:

Se dibuja ahora el esquema del convertidor Fig. [2.16] con

todas las corrientes y tensiones cuya evolución temporal

va a representarse en Fig. [2.17].
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VL1 -
. Vd -

*

IO
4VL2 - -->

- ->
¡L2 ¡CC

vT VC1 vo

Pig. [2.16]
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i i-a c t j

ë ï - ô S S o

_ va
c i -o

lUKO

I L 1 C D T J - I L 2 C O )

in to>. i> .aca>

VTC< 3

vQ

»0<t )

va
na

v« DT
L 1

Evolución temporal de las corrientes y tensiones en el
convertidor Boost con filtro de salida.

Fig. [2.17]
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En este momento se puede obtener la condición de diseño

para que el convertidor opere en modo continuo, a la que

se había hecho referencia anteriormente.

Para que el convertidor opere en modo continuo, se debe

verificar

IL1 (t) > O para todo t (2.35)

Tomando el caso peor, debe ser

ILI (O) > O (2.36)

Con lo que de (2.32) se obtiene

T n /1 — n\ 2 D. LJ . \ J. U) KQ t n l'I \Lj > u \¿.¿l)

Una vez descrito el funcionamiento básico del convertidor,

se comenta un hecho de interés. Al principio del apartado

2.2, se resaltó que el convertidor boost con filtro de

salida carece de acoplamiento magnético.

El interés que puede tener el acoplamiento es que puede

reducir en uno el orden de la dinámica del convertidor.

Sin embargo en el boost con filtro de salida existen

incompatibilidades topológicas que impiden su realización.

El objetivo de este comentario es mostrar dichas
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incompatibilidades.

Supongamos para ello el convertidor con los' inductores L,

y "Li acoplados magnéticamente, tal como se muestra en la

siguiente figura.

L1

Vg

-¿

L2

C1 co RO

Convertidor Boost con
acoplamiento magnético.

filtro de salida. Posible

Fig. [2.18]

M es el coeficiente de inducción mutua.

Se describe a continuación el modelo para transformador que

se va a utilizar.

Supongamos un transformador con coeficiente de

acoplamiento:

K = - M (2.38)

• L

Relación de transformación:

n - (2.39)
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Se define el transformador ideal en (2.40) y (2.41), y se

dibuja en Fig. [2.19],

la Ib
- - > n : 1 — •>

Va vb

Transformador ideal

Fig. [2.19]

i .v. (2.4o;

, l (2.41)

El transformador real descrito en (2.38) y (2.39) se puede

modelar según se indica en la siguiente figura.
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n : 1 C 1-IOL2

KL 1

Tranformador real sin pérdidas. Modelo equivalente.

Fig. [2.20]

Para que exista reducción de orden, es necesario

habitualmente que k=l (acoplamiento perfecto). Bajo esta

restricción el modelo de transformador queda reducido al

mostrado en Fig. [2.21].

L 1

Modelo del transformador con acoplamiento perfecto (K=l)

Pig. [2.21]
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Se substituye este modelo en el convertidor y se obtiene

el esquema de la Fig. [2.22].

-X- CO > RO

Convertidor Boost con filtro de salida. Con acoplamiento
magnético perfecto.

Fig. [2.22]

Las topologías TON y TOFF correspondientes aparecen a

continuación

co > RO

Topología TON

Fig. [2.23]

II - 28



Topología TOFF

Pig. [2.24]

CO > PD

De la figura [2.23] se obtiene

V. - (2.42)

De la figura [2.24] se obtiene:

(2.43)

La solución para Vco y Vcl del sistema de ecuaciones formado

por (2.42) y (2.43) es

V.
Vcl = O (2.44)
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Esto supone:

a) Valores medios de tensión en los inductores no

nulos, lo que implica la saturación de sus

núcleos.

b) Imposibilidad de control de la tensión de salida

a través del ciclo de trabajo. Por tanto, tal

como se había indicado, el acoplamiento

magnético de L| y 1̂  no puede efectuarse.

2.5 - ANÁLISIS DEL CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE

SALIDA EN RÉGIMEN ESTACIONARIO MEDIANTE ESPACIO

DE ESTADO.

Se aborda en este apartado el estudio del convertidor boost

con filtro de salida mediante su descripción en el Espacio

de Estado.

El objetivo en este momento es la obtención de los valores

medios de las variables de estado y de sus rizados,

mediante aproximación lineal del comportamiento temporal

de dichas variables.

Se describe en primer lugar la solución general de un
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sistema lineal descrito mediante sus ecuaciones de Estado,

y posteriormente se linealiza dicha solución.

Sea el sistema:

X = Ax + Bu

U = CONSTANTE (2.45)

Donde X es el Vector de Estado, u la excitación del

sistema, X(0) las condiciones iniciales y A y B matrices con

coeficientes constantes. La solución para X(t) es:

x(l) = e
Ál x(0) + (e* - I) Bu (2.46)

Donde:

e* = J + At + .dì t2 + *L t3 + (2.47)
2! 3!

Para t muy pequeño se puede aproximar eAt por

eM = I + Ât (2.48)

Con lo que substituyendo (2.48) en (2.46) se obtiene:

X(t) ~X(0) + (AX-(O) + Bu . t (2.49)
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En esta expresión queda patente el comportamiento temporal

lineal para t pequeño.

Se puede abordar ahora el estudio del convertidor.

Supondremos como siempre modo continuo de funcionamiento.

Para mejor referencia se repiten los esquemas del

convertidor y de sus topologías en TON y TOFF.

L 1 L2

C1 co no

Convertidor Boost con filtro de salida

Fig. [2.26]
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L2

L 1
C1 co RO Ton

L 1

Topología TON

Fig. [2.26]

Topología Topp

Fig. [2.27]

Se toma como Vector de Estado el siguiente

x -

LLI

LL2

C1

T o f f

(2.50)

donde el sentido de tensiones y corrientes esta reflejado

en las figuras anteriores.
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La descripción completa del convertidor viene dada por el

conjunto de las 6 ecuaciones siguientes:

1) Ecuación de Estado en TON

X = A, X + Bj u (2.51)

2) Ecuación de Estado en TOFF

X = Aj X + B2 U (2.52)

3) Valor de la excitación

u = Vg (2.53)

4) Condiciones iniciales

X(0) (2.54)

5) Continuidad del Vector de Estado en el instante

de cambio de topologia X(t) continuo en t = D. T

6) Periocidad del vector de estado en régimen

estacionario (D constante)

X(0) = X(T) (2.55)

De las figuras (2.26) y (2.27) se puede obtener las

matrices A,, B,, A2, B2
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AI =

A, =

" 0 0 0 0

0 0 -i Zi
L2 L2

0 -li 0 0

n 1 o 'I

0 0 — 0

B, =

-1

0 ° r ^

è-? °2 °C-, C.,

o JL o J±

B2 =

1

0
0
0

. ^ .

L\
0
0
0

(2.56)

(2.57)

Apliquemos estas matrices a la solución de (2.51) y (2.52)

según (2.49) en t=D.T y t=T.

X(DT) = X(0) -H (A, X(0) + B, Vg) DT

X(T) = X(DT) + (A2X(DT) + B2Vg) (l-D)T

(2.58)

(2.59)

En (2.59) se asume la continuidad del vector de estado en

el instante t = D.T.

Si además se utiliza la ecuación (2.55), continuidad del

vector de estado en t = T, se obtiene; por suma de (2.58)

y (2.59).
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O = (A, X(0) + B, Vg) DT + (Ai X (DT} +B2Vg) (!-£>) T (2.60)

En principio nuestro interés por el cálculo del vector de

estado medio, definido:

T
X = - f X dt

T J w
(2.61)

Puesto' que todas las variables de estado tienen

comportamiento lineal en el tiempo, como se puede observar

en cualquiera de las gráficas en Fig. [2.17], se deduce:

X = i X(0)) (2.62)

Si llamamos al rizado del vector de estado

Rizado = AX = X (DT) - X(0)

AX =
AJ12

Cl

(2.63)

Se puede escribir:
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— Ay
X(0) = X - ±±i (2.64)

X(DT) = X + (2.65)
£a

Substituyendo (2.64) y (2.65) en (2.60) se obtiene

AX -t- BVg + (A, (1-D) - A, D) = 0 (2.66)

Donde:

A = A, D * A^l-D) (2.67)

B = B, D H- B2(l-£>) (2.68)

De (2.58) y (2.63) se puede deducir

AX = X (DT) - X (O) = (A,X(0) + B, V,) D? (2.69)

Con lo que (2.66) queda:

(2.70)

ÀX + B Vg + (A2 (1-D) -A, D) . (A! X (0) + B, Vg) ®j- = O
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En (2.70), se puede considerar que todo el término

multiplicado por T es despreciable respecto del resto, con

lo que:

AX + BVg = O (2.71)

y por tanto, podemos calcular X

X = -A'1 B Vg (2.72)

Calculando X, se obtiene

X =

Vg/ (1-D)2 R0'

Vg/ (Ì.-D) RQ

Vg/ (1-P)

'lu'

ÏL2

v

(2.73)

Hace falta para una representación completa del vector de

estado, el cálculo del rizado AX

De (2.69) y (2.64) se puede deducir

+ B, VA DT
(2.74)
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De donde

A. DT
(J + -^-) Ax = B, VgDT (2.75)

Por tanto

Ax = (J
A DT

. B, Vf DT (2.76)

Calculando en nuestro caso se obtiene

Ax = o
o
o

(2.77)

Se observa que estos resultados son idénticos a los

obtenidos mediante el análisis presentado en el apartado

2.4.

Los gráficos de la figura 2.17 son igualmente válidos y por

tanto no se vuelven a reproducir.
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2.6 - CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE SALIDA

BIDIRECCIONAL.

La estructura boost que se ha analizado en los apartados

anteriores, es unidireccional ya que se verifica:

iu(t)>0
(2.78)

i0(t)>0

Estas restricciones son fijadas por el diodo D que solo

puede conducir en el sentido izquierda-derecha y por el

transistor T que solo puede conducir en el sentido

descendente (*)2

Las consecuencias de (2.78) son las siguientes:

a) La transferencia energética solo puede

efectuarse en la dirección fuente-carga

(funcionamiento en un solo cuadrante)

b) En el caso de pequeña carga (R0 grande) ,

situación que puede presentarse especialmente

cuando el convertidor está alimentando un bus de

potencia, puede entrar en modo de conducción

Si el transistor T es del tipo Mosfet, habitualmente incluye un diodo de protección que permitiría la
conducción en sentido ascendente.
Sin embargo debido al diodo D, (2.78) no se ve alterada por este hecho.
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discontinua, alterando las características

dinámicas y apareciendo dificultades en su

control.

La solución a estas deficiencias está en la

conversión de la estructura unidireccional en un

estructura bidireccional.

Para poder definir dicha estructura

bidireccional hace falta en primer lugar poder

disponer de un interruptor bidireccional.

El esquema de dicho interruptor se muestra a

continuación, donde T significa interruptor

totalmente controlado. (Transistor bipolar,

Mosfet etc.)

T 1 T

yFI ->
D 1 D

Interruptor bidireccional

Fig. [2.28]

T debe conducir solamente en el sentido indicado. A partir

de este interruptor, se pueden dibujar dos posibles
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estructuras bidireccionales Fig.[2.29] y Fig. [2.30].

Vo

L 1

1

T1J

\ '

T1*-T-

1 1

Í ID1

D1

.
D2 ^

1O2

L2

'*"^*x

CI CO

1
no

Estructura bidireccional del convertidor Boost con filtro
de salida con masa común.

Pig. [2.29]

02
*
T2

Estructura bidireccional del convertidor Boost con filtro
de salida. Masa no común.

Fig. [2.30]

Las ventajas e inconvenientes de estas dos posibilidades

se comentaran posteriormente, en el momento en que se

substituya T por un transistor o Mosfet .
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Se dibujan a continuación las gráficas de la corriente

ÏLift) Y 1a de cada uno de los diodos e interruptores

controlados.

CONTROL

TI

CONTPOL

T2

« T1 OFF •>

DT

<T2OFF>I
<-- --Tg ON y

I
I I
I I
I I

Evolución temporal de las corrientes en los interruptores,
Modo de conducción discontínua.

Fig. [2.31]

El intervalo TON/ (aquel en que Tj-Dj conduce, es decir

entre t=0 y t=DT) se divide en dos subintervalos. En el

primero de ellos, Iu(t) es negativa y en el segundo Iu(t)

es positiva. En la gráfica de IL1(t) quedan perfectamente

reflejadas. Del mismo modo TOFF es el intervalo en que D2-T2

conduce t entre DT y T. Al igual que antes, este intervalo

se puede dividir en dos subintervalos que también se pueden

observar en la figura [2.31]
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Se puede ahora substituir T por un transistor bipolar PNP

o NPN (o bien por un Mosfet canal P o canal N)

Con ello se obtienen dos posibles realizaciones que se

dibujan a continuación (se representará T como transistor

bipolar, pero se puede pensar en un Mosfet)

Realizaciones del interruptor bidireccional.

Fig. [2.32]

La substitución de estas realizaciones en las figuras

[2.29] y [2.30] genera ocho posibles esquemas del

convertidor bidireccional

Pig. [2.33]
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Fig. [2.34]

Pig. [2.35]

Fig. [2.36]
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Pig. [2.37]

Fig. [2.38]

Fig. [2.39]
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-M-

Fig. [2.40]

Las cuatro primeras realizaciones Fig. [2.33], [2.34],

[2.35] y [2.36], tienen masa común de generador y carga.

Sin embargo la circuitería del driver de los transistores

es complicada, puesto que se necesita aislamiento eléctrico

puesto que la tensión de control de dichos transistores se

debe aplicar entre base (o gate) y emisor (o source).

Las realizaciones en fig. [2.37], [2.38], [2.39], y [2.40]

no tienen masa común entre generador y carga. Sin embargo

se puede realizar una circuitería del driver de T, y T2

relativamente simple.

Los montajes prototipo se realizarán mediante las

estructuras de las figuras [2.33] i [2.38]

El esquema (2.33) se elige por disponer de masa común y por

utilizar Mosfet de canal N de las que se dispone modelos
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con resistencia en conducción (RDS) muy baja.

La circuitería del driver será relativamente compleja como

ya se ha comentado.

El esquema (2.38) se ha elegido para realizar el primer

prototipo, ya que topològicamente y dinámicamente es

idéntico al (2.33) (o a cualquiera de los otros), y la

circuitería driver es simple.

Nos ha servido dicha realización para poder comprobar

experimentalmente el comportamiento del convertidor

bidireccional.
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3. - ANALISIS Y MODELACIÓN DEL CONVERTIDOR

BOOST CON FILTRO DE SALIDA, EN PEQUEÑA

SEÑAL.

3.1 - INTRODUCCIÓN

Mediante la utilización del método de linealización en

pequeña señal denominado Promediación en el Espacio de

Estado, se calcularán distintas funciones de red del

convertidor, y se obtendrá además un modelo circuital.

Dicho modelo (y las funciones de red) se utilizarán para

el diseño de los lazos de realimentación y de control.

3.2 - PROMEDIACION EN EL ESPACIO DE ESTADO. RESUMEN.

Se resume en este apartado el método que se cita, a partir

de Ref. [70].

Sea un sistema, un convertidor que trabaje en modo continuo

por ejemplo, que presenta por tanto en un período T dos

modos lineales de funcionamiento.

Sea X el vector de estado del sitema (que en el instante
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de cambio de modo debe se continuo) , y x su derivada. La

descripción del sistema es entonces:

x « A,JT + B, Vg en TON
 (3·1)

x - AjX + B2 Vg en TOFF * *

= d T ( 3-3 )
ON - a . i

(3 '4)

El modelo promediado se obtiene ponderando (3.1) y (3.2),

de forma que (3.5) es el modelo básico promediado del

sistema

x = [A,d f Aj(l-d) ] x + [B,d + B2(l-d) ] V, ( 3 .5 )

Para d= D constante (régimen estacionario), (3.5) se puede

escribir:

X = AX + B Vg (3.6)

A = A, I» + A2 (1-D) (3.7)

B = B, D -•- B2 (1-D) (3.8)
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Para que el modelo promediado (3.5) o (3.6) sea válido es

necesario que las exponenciales matriciales eAU y eA2t que

aparecen en las soluciones de (3.1) y (3.2), se pueden

aproximar por sus desarrollos en serie de Taylor de primer

orden.

Debe quedar claro que (3.5) y (3.6) describen exactamente

el vector de estado a principio y final de ciclo y no en

instantes intermedios.

Es por ello que se utiliza la palabra "promediado".

Para obtener modelos en pequeña señal del sistema, debemos

alterar su régimen estacionario, de forma que cada una de

las variables aparezca como suma de un valor estacionario

(mayúscula) y una perturbación (1).

X = X + ít (3-9)

d=D+d (3.10)

Vg = Vg + Vg (3.11)

Substituyendo estas ecuaciones en (3.5) y eliminando los

términos no .lineales (es decir aquellos en que aparezcan
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productos de perturbaciones) se obtiene la descripción

lineal en pequeña señal del sistema (3.12).

— = AX + BVg + Ait + BVg + [ (ÄJ-AZ) * + (B,-B2) Vg ] d (3.12)
C* t

En (3.12) debe verificarse

(3.13)
ÂX + BVg = O

ditYa que en otro caso — tendría una componente de valor
dt

constante que saturaría el sistema.

De (3.13) se puede obtener régimen DC del vector de estado

X = -A'1 BVg (3.14)

El comportamiento dinámico del sistema se puede obtener a

partir del resto de la ecuación (3.12)

- = AX + BVg + [ (AÍ-A2) X + (B,-B2) Vg ] d (3.15)
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3.3- MODELO PROMEDIADO DEL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA.

Se desarrollará un modelo basado en (3.5), sin utilizar

directamente las ecuaciones (3.6) hasta (3.15) excepto la

ecuación (3.14) (Valores DC del vector de estado). Es decir

se efectuará un desarrollo más circuital y menos algebraico

(aunque en el fondo los procedimientos son idénticos).

Se dibujan a continuación el esquema del convertidor y de

sus topologías TON y TOFF

-w-

Convertidor Boost con filtro de salida.

Fig. [3.1]
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vg

Topología TON

Fig. [3.2]

Topología TOFF

Fig. [3.3]

y las correspondientes descripciones en el espacio de

estado, siendo x el vector de estado expresado en (3.16),

x =

LL1

-L2

C1

CO

(3.16)

Vector de Estado

III - 6



X =

0 0

0 0

0 II
C1

0 Jl

0

1
L2

0

o

0

-1
L2

0

-1
R0C0

X +

1
L,

0

0

0

Vg
(3.17)

Descripción en Ton

X =

0 0 — ^ 0

0 0 —

.i Zi o
0 ̂  «

0

-1
L2

0

-1
R0C0

X +

1

1

0

0

0

vg
(3.18)

Descripción en TOFF

Se promedia la descripción, tal como se indica en (3.15)

y se obtiene
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"V «

o

0

1-d
Ci

0

0

0

-1
Ci

1
C0

-(1-d)
4

1
L2

0

0

0

-1
L2

o

-1
ROCO

X +

• 1 •
LI
0

0

0

(3.19)

Vg Descripción
Promediada

La matriz (4x4) en (3.19), si se toma d=D es precisamente

la matriz A en (3.6).

Se puede obtener el valor del régimen DC del vector de

estado a partir de (3.14)

Operando :

V" = —

-L,

(l-D)2Ro

-L,

(l-D)Ro

~L1
(1-D)

L,

(1-D)

-L!
(1-D)R0

-L2

RO

0

-L2

Ci
(1-D)

0

0

0

C0

(1-D)

Co

0

0

1
Li

0

0

0

Vg (3.20)
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x =

LL1

VCI

Vn

(1-D)R0

vg
(l-D)

vg
l-D

(3.21)

Este es evidentemente el mismo resultado obtenido en el

capítulo anterior.

Es a partir de aquí en que se opta por la vía circuital.

Se reescribe (3.19) pasando los denominadores comunes

(valores L,, C,, Î / C0) al lado izquierdo de la ecuación,

con lo que:

r. dJ"x,, dt

L/ dt

r- cl

• ' dt

C ^
1 dt

=

O (d-1) O

O

(l-cí) -1 O

1 O

-1

0

-1

ILI

I*

Va

Veo

1

0

0

0

Vg

(3.22)
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De (3.22) se puede dibujar directamente un circuito

equivalente mediante la utilización de generadores

controlados, figura (3.4)

L 1 L2

Vg
1

>*• A4- /

F C 1 - d J v C l J

t 1 -d , , L1

) _,
/

1L2

VC1 VCD RQ

Modelo circuital del convertidor.

Fig. [3.4]

Utilizando la definición de transformador ideal dada en

Fig. [2.19] (ecuaciones (2.40) y (2.41)) se puede redibujar

el circuito en figura [3.5]
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L 1 L2

I L2

VC1 VCO PO

Modelo circuital con transformador ideal.

Fig. [3.5]

Si suponemos el sistema peturbado, es decir

Vg = Vg + Vg

Iu =

(3.23)

c¡

Veo

d = D + d

y calculamos la tensión de primario y la corriente de

secundario del transformador, se puede escribir:
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( 1-d ) Vc¡ = ( 1-D-d ) ( Va+Vc¡ ) (3 .24)

( 1-d ) ILl = ( 1-D-a ) ( IL1+1LI ) (3 .25)

Desarrollando (3.23) y (3.24) y despreciando los términos

bilineales (aquellos en que aparece un producto de dos

perturbaciones), se puede escribir

( 1-d ) >c/ = ( ! - £ > ) Vcl - d Va + ( 1-D ) Oc/ (3 .26)

( 1-d ) Iu = ( 1-D ) Iu - d ÍL1 + ( 1-D ) lu (3 .27)

Se puede ahora dibujar un circuito lineal correspondiente

a la descripción promediada

a vg

L1

VCO

Modelo lineal del convertidor.

Fig. [3.6]

III - 12



En este modelo, los valores Iu, 1^, Vcl, V^ vienen dados

en la ecuación (3.21)

A partir de él se pueden calcular todas las funciones de

red deseadas.

Hay que remarcar que este modelo solo es válido para un

determinado régimen estacionario no permitiendo analizar

qué ocurre al cambiar de régimen (cambio de D o variación

de carga por ejemplo).

3.4 - FUNCIONES DE TRANSFERENCIA SALIDA-

ALIMENTACIÓN Y SALIDA -CONTROL.

Se empieza por el cálculo de la función de transferencia

v0(s) I vg(s)

En este caso se supone d(s) = O

El circuito equivalente del convertidor bajo esta condición

es el presentado en figura (3.7)
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L 1 C i-D] : 1 LE

co RO

Modelo lineal del convertidor con d = 0.

Fig. [3.7]

Los generadores DC se anulan ya que el interés es el

calculo para las perturbaciones.

Traspasando los elementos en el primario del transformador

al secundario, se obtiene el circuito de la figura (3.8)

RO

Modelo lineal del convertidor con d = O,

Pig. [3.8]
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El cálculo de v0 / vg se puede realizar mediante métodos

elementales, llegando a la siguiente expresión (3.28)

C0C,

Ll L2 C0 C, R0 L, L2 C0 C,. L¡L2C0Cl

(3 .28)

con:

AS =
^cA) -^1 1*2 ^*0 ^*1 0̂ -̂ 1 -̂ 2 0̂ ^*1 LiltjCcCi

(3 .29)

Se continua por la función de transferencia más importante

para el diseño del lazo de control, la función de

transferencia V0(s) / d(s) .

Hay que recordar que el circuito de control se dedica a

determinar el valor de D en cada ciclo de trabajo, es decir

está perturbando dicho ciclo de trabajo.

El circuito equivalente para Vg = O es el dibujado a
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continuación figura [3.9]

VC1 d

I O 1 Í1 '°3:1

^~s+

•

L2

I L 1 d

CI CO

Modelo lineal de convertidor Vg = O.

Fig. [3.9]

Al igual que antes pasamos a secundario los elementos del

primario obteniento el circuito de la figura [3.10]

L1

C1-DD L2

1 L 1 d

C1 CO RD

Modelo lineal del convertidor con vg = O

Fig. [3.10]

TambiÉn mediante análisis elemental, se puede determinar
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la función de transferencia V0(s) / d (s) , que se muestra

a continuación en (3.30)

(5 - (1-*)2*° )

d (s) (l-D)2 RQ L2 C0 Ct AS

(3.30)

donde AS está desarrollado en (3.29).

Se observa que (3.30) tiene un cero en el semiplano derecho

(sistema de fase no mínima), por otro lado característica

de los convertidores boost.

Este cero supone un cierto grado de dificultad a la hora

de cerrar el lazo de control, ya que implica una gran

tendencia a la inestabilidad.

3.5- SEPARABILIDAD DE POLOS

Se describe en este apartado un método aproximado para

obtener las funciones de transferencia calculadas en el

apartado anterior, de forma que el denominador AS de cuarto

grado, se pueda descomponer en producto de dos polinomios

de segundo grado, con las ventajas de síntesis que ésto

comporta (especialmente el poder diseñar el filtro Lj C0 de
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salida uniforme independiente) . Se obtendrán también las

condiciones necesarias para que dicha aproximación sea

válida.

El método se fundamenta en la descomposición del covertidor

en dos partes una lineal y otra no lineal.

Partiendo del convertidor original, en figura [3-1] se

supone-una posible descomposición como la que se dibuja en

la figura siguiente Fig. [3.11]

LI

vg

-W-
C1 RQ

Convertidor Boost descompuesto en parte lineal y no lineal,

Fig. [3.11]

Obviamente la parte no lineal es el bloque izquierdo en

Fig. [3.11].

La esencia de la descomposición esta en la suposición de
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que la parte no lineal (un boost de segundo orden) es

cargada por una resistencia igual a la de la carga. Esta

suposición se fundamenta en el hecho de que la tensión en

C, es igual a la de C0 y que la corriente média

IL es igual a IL2.

Bajo esta descomposición, podemos calcular

(S) y en la parte no lineal y en la

parte lineal, obteniendo _—— y -J_—— como productos
vg(s)

de las anteriores.

Empecemos por el modelo de la parte no lineal. Para hacerlo

se utiliza el mismo procedimiento del apartado (3.3).

El circuito a modelar mediante promediación es el siguiente

en Fig. [3.12]
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C1 RO

Parte no lineal del convertidor.

Fig. [3.12]

Cuyas topologías TON y TOFF se muestran en Fig. [3.13] y

Fig. [3.14]
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L 1 C1 PO

Topología en TON.

Fig. [3.13]

L 1

C1 RO

Topología en TOFF.

Fig. [3.14]

El vector de estado se indica a continuación.

x =
Cl

(3.31)
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La descripción de estado se presenta en las ecuaciones

(3.32) para TON y (3.33) para TOFF.

x =
o o

o
R0CQ

x +
0

Vg

(3.32)

X =

-1
L,

-1
JR0C0

X + vg

(3.33)

Promediando ambas descripciones se obtiene (3.34)

x =

0

(1-c?)

-(i-d) 1

-i
c\ RoPi

r i

0

Vg

( 3 . 3 4 )

Se reescribe (3 .34)
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dl,, ~
L1 dt

d V c,
r Cl

L dt

=

-d-d) Vg

O

(3.35)

El circuito equivalente correspondiente es: Fig [3.15])

L 1 C 1 -d) : 1

Vg

O C1

Modelo circuital de la parte no lineai del convertidor.

Fig. [3.15]

Si utilizamos ahora
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Vg

d

Vg + vg

D + d

,= v.ci

= Iu
(3.36)

y aproximamos

( 1-d ) ,Va a ( 1-D ) Va - d Va f ( 1-D ) Vc

( 1-d ) Iu « ( 1-D ) Ju - d JL/ + ( ! - £ ) ) iu

(3.37)

(3.28)

substituyendo en la figura [3.15] se obtiene la figura

[3.16], que es el modelo circuital linealizado

d VC1
L 1

C 1-D) : 1

d l L 1
C1

Modelo circuital linealizado de la parte no lineal del
convertidor.

Pig. [3.16]
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De este modelo, mediante análisis elemental se obtienen las

funciones de transferencia mencionadas anteriormente, y que

se escriben en (3.39) y (3.40)

Vg(s) (i-D) _ i _

Vs)
J?0C,

(3.39)

d(s)

- c_(i-^Ro
¿i Vg

(3.40)

Se calcula función — en la parte lineal.
vcl(s)

Se puede observar que este bloque es un filtro paso-bajo

LC, destinado a eliminar los componentes de alta frecuencia

(frecuencia de conmutación y armónicos) y dejar pasar solo

las componentes DC, y las de baja frecuencia-

Se dibuja en Fig [3.16]
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VC1
co RO VO

Parte lineal de convertidor

Fig. [3.17]

Por análisis elemental se obtiene (3.41)

- _
L2C0

(3.41)

De (3.39) y (3.41) se obtiene la función de transferencia

siguiente:

III - 26



P(s) = (1-D)
g (s) Lfac

(1-1
-ì_S + _i-

(3.42)

Y de (3.40) y (3.41)

- Vg
L2C0

s-
R

R<£-0 ^CQ

(3.43)

(3.42) Y (3.43) son las funciones de transferencia

deseadas.

Comparándolas con (3.28) y (3.30) respectivamente, las

funciones exactas, hay que deteminar bajo que condiciones

unas aproximan a las otras. Para determinarlas, se

desarrolla el denominador de (3.42) ( o (3.43) ) y se

compara con AS en (3.29)
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(s2 + _L_ s + Iii£l!i (s2
 + -J

[ *(A Ll Cl J [ R0C
-
1*2 Cû

- s« + U.

L2C0R0CÍ Ii,C,Ii2C0

(3 .44 )

Se trataría pues, que para buena aproximación de ambas

expresiones, se verificara:

- 1

(3.45)

L2C0 LlCl

(3.46)

L2C0R0C\
(3.47)
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Para que se verifique (3.45) hace falta que

(3.48)

»

O lo que es lo mismo

C, > > C0

Para que se verifique (3.46)

L,C, + (1-P)2L2C0 + -1 LjL, = L,C0 + (1-£>)
2I,2C0 + L,C,

R2•«o

O lo que es lo mismo

(3.49)

(3.50)

(3.51)

C. + = L, (C0 + C,)

(3.52)
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Puesto que C, » C0 según (3.50), basta con que

L2

(3.53)

Por tanto las condiciones para que se puedan expresar

(3.28), y (3.30) en la forma de (3.42) y (3.43) estan

expresadas en (3.50) y (3.53) (a partir de aqui, estas dos

últimas ecuaciones serán denominadas condiciones de

separabilidad de polos).

3.6.- CONVERTIDOR EXPERIMENTAL REALIZADO

Como verificación de los apartados anteriores, se ha

construido un convertidor.

El esquema correspondiente se muestra a continuación con

los valores de los distintos componentes.
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0 , 6 9 mH

- >
1 L 1

x1-
J -^-S V a '

yFI
D

T

1 , 2 1 7 mH

- >
I L2

+
VC1

6 ,8

-f .

vco

100 F

Convertidor experimental.

Fig.[3.18]

T: MOSFET BUZ 10

D: DIODO BYW80

La señal de control Vg, se obtiene a partir de un circuito

integrado generador de PWM (modulador de anchura de

pulsos), el LM 3524, cuyas especificaciones se adjuntan en

el anexo.

La frecuencia de la señal PWM obtenida es f= 60.600 Hz.

El interruptor T, se realiza mediante un Mosfet del tipo

BUZ 10.

Se elige este tipo por tener una RDS muy baja, de forma que

el rendimiento del convertidor puede ser alto.
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El diodo D es del tipo BYW 80 , elegido por ser

suficientemente rápido.

Los condensadores C, y C0 se han elegido de poliester, ya

que tienen una baja resistencia serie.

Los inductores se han realizado mediante bobinados en un

núcleo de ferrita C3 del tipo E 3 de dimensiones

40/20/10.

Las medidas de L, y Lj se han realizado mediante circuito

resonante LC.

Se muestra a continuación el diagrama de bloques Fig.[3.19]

y el de conexionado para las mediciones en lazo abierto del

C.I. LM3524, Fig. [3.19 a], que se ha utilizado en este

prototipo.
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Block and Connection Diagrams

Dud-llvUne Pwkagt

mtvfl —

m ¡un —

otcwmit —

.».«-1

-Cl«« —

•f —
j — *

,«- 1

W 1.«

a«.
!lu.nni

— CMIUI»

— coûtent
— IMITI •*

— iWtlM»

— CMrnun

Onicr Numbw UM1E24J. LM2S24J
<wLM3624J

&•• MS Package JlfA

Order Number LM2524N
OTUU3524N

S** NS P*ck»g« N16A

Diagrama de bloques del C.I. LM3524

Fig. [3.19]
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'0 K > f 11

P

3K

Í±T
B B|

3
A_

-

/

1

f 21

cao.
CdX

V_f 61

s f?r
v r9i

C - )
VREF

C » )
V IN

LM3321
OSC EB

CL* CB

CL - CA

PT EA

CT 5D

CKID COMP

f

_x
-1!

f

_£.

n

C 1 8 J

151

"1

1 3 ) J

X

111 1
10D

"

» 1k >
> 1k
> . V
> b

I/ ^\
P* MC140 _|

TS, MC13D
IÓ I

Circuito generación PWM (lazo abierto)

Fig. [3.19a]
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Este circuito permite la introducción de un valor constante

de d (d=D), a través del potenciómetro de 10 K, y de una

perturbación d a partir de Vs.

El par MC140-MC150 se utiliza para lograr rapidez en la

conmutación del MOSFET BUZ 10.

La resistencia de 27 fi es de protección y de amortiguación.

Los transistores finales del LM 3524 no atacan directamente

al driver del MOSFET (por MC 140-MC 150), sino a través de

un inversor intermedio (MC 140), a fin de que Vc esté en

fase con la salida del modulador.

Se describe a continuación el procedimiento de diseño que

ha permitido la elección de los componentes.

Se toman como parámetros iniciales de diseño los

siguientes:

Vg = 10 V

RO » 55 n

D =0,5 (Régimen estacionario)

fc = 60.600 Hz. (frecuencia de la señal de control)

Esta frecuencia se ha elegido por ser un compromiso entre
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un valor suficientemente alto (lo que permite valores de

capacidades y autoinducciones pequeños) y uno

suficientemente bajo para no tener que considerar efectos

parásitos de los componentes.

De estos parámetros se deducen, utilizando las ecuaciones

(3.21), los valores medios del vector de estado.

Iu = 727 m A

Vcl = 20 V

Vœ = 20 V

L, = 0'69 m H

(3.54)

= 363 m A

(3.55)

(3.56)

(3.57)

Según (2.77), si limitamos el rizado de iu a

Aiu = 120 m A
(3.58)

Se obtiene:

(3.59)
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El condensador C,, se elige de forma arbitraria de forma

que

C, = 6'8 ß F
(3.60)

El cálculo de I^ C0/ elementos del filtro de salida supone

tener en cuenta dos consideraciones.

a) Deben verificarse las condiciones de

separabilidad para poder diseñar este filtro en

forma independiente. Luego (3.50) y (3.53)

tienen que cumplirse.

b) El filtro pasa-bajos de salida, cuya función de

transferencia esta expresada en (3.29) no debe

presentar pico de resonancia (| > 1) , y el polo

más alejado del origen (al ser f > 1 ambos polos

son reales) debe estar asimismo muy alejado de

la pulsación correspondiente a la frecuencia de

conmutación m,, = 2-n fe = 3'808.105.

El valor de Ç y de los polos se expresa a continuación

L*

(3.61)
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Lì ~ Ll C0 R0
Ll CQ RQ

(3.62)

Las condiciones expresadas en a) y b) implican:

C0 < 6'8 jU F

L2 «I 20'57 m H

(3 .63)

( 3 . 6 4 )

9'091.1CT3 £,-J > l

(3 .65)

3'808 . IO5 > + 9/091-10'3 + 6'74 .1(T2

La elección de 1̂  y C0 se hace por tanteo.

L2 « 3/217 m

(3 .66)

(3 .67)
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C« < 100 nF

(3.68)

La función de transferencia del filtro de salida queda por

tanto

8;217.109Vp(s) =
vci(s) s2 + O/SIS. IO5 s +

(3.69)

La respuesta en frecuencia se dibuja a continuación

M 20
a
g
n

í -u
A
e

-20

-60

-80

IO'1 10° IO1 IO2 IO3 10** IO5 IO6

Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia del filtro de salida

Pig. [3.19]
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A la frecuencia de conmutación, el nivel es de -25 db

aproximadamente, es decir —ÍL « 3.10"3 , lo que supone una
VC1

atenuación suficientemente alta.

Se pueden calcular ahora las funciones de transferencia del

convertidor completo.

Se utilizan las expresiones (3.42) y (3.43) puesto que el

criterio de separabilidad se verifica.

Substituyendo valores de los componentes, se obtiene:

VQ(S) = B^SS.IO17

vg(s) (s2 + 2 /674.103 s + 5/328.107) (s2 + l'siS.lO5 s + 8X217.109)

(3 .70)

vo(s) _ - 8X788.1014 ( s-l'993.104 )
d(s) (s2 + 2 /674.103 s + 5/328.107) (s2 + l'siS.lO5 s + 8/217.109)

(3.71)

La respuesta en frecuencia de ambas funciones se muestra

a continuación, en Fig. [3.20] y [3.21].
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Las medidas efectuadas en el prototipo se muestran a

continuación, en régimen estacionario

vg = 10V AVg = 60 m V
(3.72)

D = 0«5 (3.73)

IL1 = 729 m A AiL1 = 133 m A

( 3 . 7 4 )

IL2 = 367 m A AiL2 = Inmedible
(3 .75)

VC1 = 20 /07 V AVC1 = 480 m V
( 3 . 7 6 )

V0 = 20 V AV0 = 30 m V

(3 .77)

Las discrepancias respecto a los valores teóricos (3.54)

a (3.58) son pequeñas (error máximo 10 %).

En cuanto a respuesta en frecuencia en Fig. [3.22]

(ampliación de 3.21), se muestran las medidas
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experimentales efectuadas.

n
*
0
n
i
t
u
d
e

10 10 10 J 10
Frequency CHz)

Respuesta en frecuencia. Ampliación medidas experimentales,
[ x: Módulo; t: Fase ]

Fig. [3.22]

Las discrepancias, especialmente en cuanto a la suavidad

de los picos de la respuesta real respecto de la teórica,

es debida al hecho de no tener en cuenta las perdidas en

los distintos elementos del circuito.

El pico de resonancia sin embargo, aparece a una frecuencia

de 1319 Hz, muy próxima a la teórica.
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4. - CONTROL DEL CONVERTIDOR BOOST CON PILTRO DE

SALIDA MEDIANTE REALIMENTACION DE TENSION

4.1 - INTRODUCCIÓN

Mediante la utilización de un generador PWM (modulación de

anchura de pulsos), se sintetizará un lazo cerrado de

tensión, es decir se intentará fijar una tensión de salida

a una referencia deseada.

Se determinarán las funciones de transferencia, tensión de

salida-tensión de referencia e impedancia de salida. Se

indicarán asimismo las ventajas y desventajas que ofrece

este tipo de control.

4.2 - MODELO DE UN GENERADOR PWM '

El generador PWM que se utilizará, del que existen

versiones integradas (LM 3524 de National, por ejemplo),

responde a un diagrama de bloques básico como el que se

dibuja a continuación. (El diagrama de bloques completo se

1 A partir, de aquí se utilizarán las variables en
minúscula para indicar perturbación, y en mayúscula
para indicar régimen estacionario.
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presenta en la Fig. [3.19]).

de

PWM

Diagrama básico del generador PWM

Pig. [4.1]

Las gráficas temporales correspondientes son:

v-

—C max >

1

Ton

Toff

Ton Ton

m

Gráficas temporales del generador PWM

Fig. [4.2]
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Se observa que el valor de la tensión V+= vp, puesto que la

frecuencia y niveles de tensión de la rampa son

absolutamente fijos, determina el instante en que el

comparador conmuta de nivel alto a nivel bajo, es decir

determina el valor de D.

Si se supone que los retardos del comparador son

despreciables, se puede obtener el valor de D en función

de v'min, v'n̂  y VT, de la siguiente forma:

D - TON = V* " Vmin i4-1)
T V~ -' max

Puesto que nuestro interés a efectos del lazo de control,

es el modelo en pequeña señal, de (4.1) se deduce:

= 1 (4.2)
v-v max

O lo que es lo mismo, para AV+ muy pequeño

f i i (4-3)AD = ± AV = KAV*
I V - V •" max ' min
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Por tanto, como modelo del generador PWM, se utilizará el

siguiente (en lugar de A, se utilizará el símbolo de

perturbación).

VP. GENERADOR PWM

Bloque generador PWM

Fig. [4.3]

4.3 - DIAGRAMA DE BLOQUES DEL CONVERTIDOR BOOST CON

LAZO DE TENSION

El diagrama de bloques en pequeña señal, que se cita se

dibuja en la siguiente figura

IV - 4



CONVERTIDOR

BOOST

Diagrama de bloques del convertidor en lazo cerrado.

Fig. [4.4]

Tal como queda patente en la figura anterior, la variable

a controlar es la tensión de salida del convertidor, de la

que se obtiene una muestra mediante el bloque de

realimentación (un divisor de tensión).

Esta muestra se compara a la consigna Vc, y mediante la

cadena de control (amplificador de error, compensador y

generador PWM) se fuerza a la planta (el convertidor

propiamente dicho) a seguirla.

La nomenclatura que se utilizará en las funciones de

transferencia de los distintos bloques será la siguiente:

CONVERTIDOR: SCONTR(s) =V0(s)/d(s)

BLOQUE DE CONTROL: CONTR(s) = d(s)/Vc(s)
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COMPENSADOR: Zc(s)

REALIMENTACION: REAL (s) = Vm(s)/V0(s)

GANANCIA DE LAZO: T(s)

GANANCIA EN LAZO CERRADO: G(s) = V0(s)/Vc(s)

Se comentan ahora dos aspectos importantes del lazo de

control que se propone.

En primer lugar, debido a que la variable de estado que se

realimenta es una variable lenta (la tensión del

condensador de salida C0, tiene una constante de tiempo

mucho mayor que el periodo que corresponde a la frecuencia

de conmutación), debemos esperar que dicho lazo sea de

respuesta lenta.

Esta característica se apreciará especialmente al estudiar

la respuesta ante variaciones de carga (convertidor

alimentando a cargas pulsantes).

En segundo lugar, debido a que el convertidor tiene una

ganancia DC muy elevada y además tiene un cero en el

semiplano derecho, la tendencia del sistema en lazo cerrado

es a ser inestable, lo que limitará el diseño del

compensador y de la realimentación.

Finalmente, como condición de diseño, la ganancia de lazo
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a baja frecuencia deber ser lo más elevada posible, a fin

de que el sistema sea lo más insensible posible a

variaciones de la planta (por ejemplo a variaciones de la

tensión del generador Vg) .

Del diagrama de bloques de la Fig. [4.4] se pueden deducir

la siguiente expresión general para la función de

transferencia tensión de salida-tensión de referencia.

G(S) = Vo(S) = S CONTR (S) . CONTR (s) (4.4)
VC(S) I + REAL (s) . S CONTR (s) . CONT (s)

Las expresiones de las distintas funciones de transferencia

que aparecen en esta expresión se escriben en el próximo

apartado.

4.4 - CONVERTIDOR CON LAZO DE TENSION REALIZADO

Para los valores del convertidor boost sobre el que se

efectuarán las distintas mediciones, la función SCONTR(s)

es:

T7 fc\
SCONTR(s) =

-8'788.1014 (S - 1/9 93. IO4)

d(s)

(4.5)

2/674.103S + 5/328.107) (S2 + l'818.105S + S'217.109)
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Esta expresión se ha obtenido en el capítulo anterior

(ecuación 3.71).

El bloque de control (amplificador de error, compensador

y generador PWM) está constituido por el circuito integrado

LM3524 y la red de compensación.

A fin de poder calcular la función de transferencia

asociada, es necesario modelar dicho C.I.

De las especificaciones del fabricante, el amplificador de

error verifica:

Ganancia DC = 80 db

Resistencia de salida = 5MÍÍ

Frecuencia de corte (polo de primer orden)= 650 Hz

De la ecuación (4.3), se tiene al verificarse que

v"™« = 3'5V para D=0'9

Vafc = 1 V para D=0

K = 0 '36

Un circuito equivalente puede ser:
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SBioF
BMoH dCs?

Circuito equivalente en pequeña señal del CI. LM3524

Fig. [4.5]

El compensador estará constituido por una impedancia

conectada, gracias a la configuración del LM3524, en

paralelo a la resistencia de 5Míí.

El bloque de control completo se dibuja a continuación

0. 3GVpLjm C s 3

EBioF ZCsD
\\
v ^ 1f1

C comi=» . 3

1

<N >/
•HO

dCs>

Circuito equivalente del bloque de control

Pig. [4.6]

Del análisis del bloque de control:
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Z (50pF//5Wn) = 2.10 io

S -t- 4.10J

(4 .6)

suponiendo:

2. IO10\Z(8)
s+4.103

(4 .6 bis)

Se puede deducir:

Z(s) = 2 io10
¿'1U

s+4.103

(4.7)

Con ello:

CONTR(s) == ö(s) = 7/2.io-«.zc(s) (4.8)

El bloque de realimentación, REAL(S) es una red resistiva

divisora, para adaptar a los niveles de tensión a los

necesarios para el LM3524.

Por tanto REAL(S) = K (4.9)
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Con todo esto, la ganancia de lazo del sistema es:

(4.10)
T(S) = SCONTR(S). CONTE(s). REAL(s)

que en nuestro caso particular:

T(s)=. -7'030.10U (S-19930)
(s2+2674S+5/328 . IO7) (S2+l'818 .105S+8'217 . IO9)

Zc(s)K

(4.11)

A fin de poder sintetizar Z(s) se presenta el diagrama de

Nyquist para SCONTR(s)

I 3d
n
B

g
&

-30

-6O

-9O -

-120
-90 -63 -30 30 60

Real

Diagrama de Nyquist de SCONTR(s)

Fig.[4.7]
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Se observa que rodea una vez al punto (-1+jo) lo que

significa que para estabilizar es necesaria una Z(s) que

disminuya su valor con la frecuencia.

Además para tener una buena regulación DC, es conveniente

que la ganancia de lazo (I(s)) en contínua sea lo mayor

posible.

Por otro lado es conveniente que Z(s) aporte fase negativa,

que junto con la disminución de su módulo antes comentada

favorece la estabilidad.

La red que se propone es la siguiente:

ZCs>

Red compensadora

Pig. [4.8]

cuya impedancia es:
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Para C = 4,7/icF y R = 105n se obtiene:

212766 (4.13)Zc(s) =
S + 2'12766

El valor de K depende del punto de trabajo elegido.

Para una tensión de salida de 20V y una tensión de entrada

de lOV, el ciclo de trabajo es D=0'5.

Hay que ajustar el divisor de tensión que constituye la red

de realimentación de forma que para los 20V de entrada a

dicha red su tensión de salida sea de vm=2,5V, valor igual

al de la tensión Vc que se aplica al terminal + del

amplificador de error mediante un divisor de tensión de

constante 0'5 de la tensión de referencia (Vref = 5V) del

propio LM3524, por tanto el valor de REAL(s) es

(4.14)
REAL(S) = K = 0'125
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Una vez substituidos estos valores en (4.11), se obtiene:

l'346.1016 (S - 1'993.104)
(S2+2'674 .103S+5'3287 . IO7) (S2+l'818 .105S+8'217 . IO9)

1

(S+2'12766)
(4.15)

El diagrama de Nyquist correspondiente a T(s) es el que

sigue:

n
a
B

Diagrama de Nyquist de T(s)

Pig. [4.9]

Se observa que el sistema es ahora claramente estable,
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Además en DC, la ganancia de lazo es 10'67 lo que asegura

una regulación adecuada.

Se calcula la función de transferencia

G(s) V0(s)/Vc(s)

G(s) =

-l/346 .10I7(S-l/993 . IO4)
(S5+1'845 . lO^+S'TS? . 109S3+3'168 .1013S2+4'244 .1017S+2'6923 . IO20)

(4.16)

El diagrama de Bode para G(s) se muestra en las figuras

[4.10] y [4.11].

En la última de ellas se dibujan los valores medidos en el

prototipo realizado (valores indicados en la tabla (4.1)).
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n zs

Diagrama de Bode de G(s). Ampliación. Mediciones en el
prototipo. [ x: Módulo; •: Fase ]

Fig.[4.11]
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4000 0.003 -18 -280

El diagrama de bloques completo del prototipo de

laboratorio, se muestra a continuación:

àmen t atei on 5

Diagrama de bloques del convertidor en lazo cerrado de
tensión

Fig.[4.12]

El diagrama de conexionado es el que se indica a
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continuación:

10V

MCHO

MC 140

27 Ve
-•

DCt)_ K DC
K MC150

O I

Diagrama de conexiones correspondiente al diagrama de
bloques anterior

Pig.[4.13]

4.5 - IMPEDANCIA DE SALIDA DEL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA, EN LAZO CERRADO DE TENSION.

El problema que se aborda en este apartado es el análisis

del comportamiento del convertidor en lazo cerrado de
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tensión ante variaciones de la carga (Ro).

Este problema es de difícil resolución puesto que si las

variaciones de Ro son grandes ( aunque lentas para así

poder suponer que el convertidor pasa en su evolución por

sucesivos estados estacionarios), las funciones de

transferencia lineales calculadas no son válidas, ya que

dependen de Ro precisamente.

Por ello lo que se pretenderá es un análisis en pequeña

señal, entendiendo esto como el comportamiento del sistema

ante pequeñas alteraciones de Ro. Esto nos dará una

referencia para poder independizar en el mayor grado

posible la tensión de salida de la carga en cada momento,

es decir para que el convertidor se comporte lo más

aproximadamente posible como una fuente ideal de tensión.

En esencia se trata de que el lazo de realimentación haga

que el sistema responda rápidamente a una variación de

carga.

Para poder trabajar con el modelo del convertidor en

pequeña señal hay que evitar conceptualmente que Ro sea

variable.

Para ello se efectúa la siguiente equivalencia:
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Io Io

Ro

Equivalencia para resistencias de carga variable

Fig.[4.14]

De esta figura se deduce:

(4.17)

J = — - i(t)
'

(4.18)

(4.19)
= R

con ARo(s) pequeño.

Entonces por desarrollo de — en serie de Taylor (con
R(t)
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solo el primer término) se obtiene:

<4'20>

De la comparación de (4.18) y (4.20) se deduce que para

cada variación AR0(t) existe un valor de i(t) que desde los

terminales externos la simula correctamente. Concretamente

esta i(t) es:

J(-) - - • (4.21)
Rl

Por tanto el análisis que se efectuará es el de a

impedancia de salida del convertidor de lazo cerrado

atacado en su salida por una fuente de corriente i(t).

Evidentemente Vc(s) (señal de referencia) es nula.

Circuitalmente el problema se presenta a continuación:
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Modelo para calculo de ZOUT(s)

Pig. [4.15]

donde el sistema de control más realimentación más

compensación presenta una función de transferencia del tipo

= -SCONTR (s ) .REAL(S) =
(4.22)

supuesta una compensación del tipo paso-bajo como la

utilizada en el prototipo.

Este hecho constituye una limitación para el comportamiento

ante carga variable, que es imprescindible según se ha

visto, por cuestión de estabilidad.

Queremos, por tanto, calcular la función de transferencia
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(4.23)

donde i(s) es la transformada de Laplace de i(t).

Substituyendo valores en el circuito se tiene:

Ä . .C A «Ve i/«•**= »»vo

Cl Co

Ro>Vo

Modelo para ca.^ular ZOUT(s). Generadores controlados ya
substituidos

Fig. [4.16]

Pasando al secundario L, y el generador dependiente, una

vez realizada una transformación Thevenin-Norton se obtiene

el siguiente circuito:
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3l_2

1/sCo I Ro

Modelo equivalente al anterior

Pig.[4.17]

donde F(s) vale:

(s * P) u
(4.24)

que operada es:

F(S) = M V
(S -H P) «

(4.25)

R0(1-D)
2

Desde el generador de corriente, el convertidor se ve como

una impedancia puesto que sólo está formada de elementos

pasivos y generadores dependientes.
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El valor de dicha impedancia se calculará a continuación.

Para hacerlo, se aplica KCL a cada uno de los dos nudos del

circuito, lo que genera el siguiente sistema de ecuaciones

Ls)+ i _ i _d-ß) 2 _^ r c l
L2S L2S L,S

-es- 1 - x i
0 R0 L2S L2S

>o"

^i

=

0

-i«

(4.26)

De este sistema se calcula V0 en función de i(s) y se

obtiene:

ZOUT(S) ~ T- AS

(4.27)

con AS:
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A S = S4 + - _S 3 + l 0 2 - g2

Co-Re. ^i^2cico ( 4 . 2 8 )

L1L2C1C0R0

Con F(s) definida en la ecuación (4.25).

Substituyendo en esta ecuación los valores del prototipo

se obtiene:

IO7 (S2+1'741.108)S
+ 181800S3 + S^Ql.lO'S^CS'iee.lO'^l^OS.lO^.FÍs) ]S+4/378.1017

( 4 . 2 9 )

con:

_ ll/1412(s-19927) (4.30)

s(s •*- 2;12766)

Esta última expresión se obtiene a partir de las ecuaciones

(4.25) y (4.22), mediante substitución de los valores

definidos por las ecuaciones (4.8), (4.13) y (4.14).

La expresión completa de Z^fs) es:
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W («J = V(
-L(S)

IO7 s (S2 + l'741.108) (s + 2'12766)

s5 -»- 181800S4 + 8'391.109S3 + 3'l6778.1013s2 + 4'244.1017S + 2'6912.102'

(4.31)

Si se comparan los denominadores de G (s) (4.16) y Ẑ s)

(4.31) que tendrían que ser idénticos, se observan pequeñas

diferencias entre ellos. El motivo es que en G (s) se ha

utilizado el criterio de separabilidad y en 2̂ (3) se ha

analizado el circuito sin ningún tipo de aproximación.

Se observa que existe un cero en el origen, lo que implica

que para un escalón de i (t) (es decir para una carga

pulsante) la respuesta V0(t) tiende a cero, es decir el

sistema recupera la tensión de salida de régimen que se

haya prefijado.

El interés fundamental de las expresiones (4.27) y (4.28)

es que permiten mediante la utilización de un programa

simulador de respuesta temporal, la obtención de los

transitorios que se producen, debido a cargas pulsantes (es

decir cargas cuya evolución temporal sea como la que sigue)
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RC

Ro

Carga pulsante

Pig.[4.18]

Es obvio que en su bus de alimentación ésta es una

situación real.

Hay que hacer hincapié en que la simulación que se

realizará es válida sólo para pequeños saltos de la carga

respecto del valor nominal Rg, pero aún así los resultados

obtenidos permitirán minimizar por diseño dichos

transitorios activando sobre F(s).

Para la simulación se ha utilizado el régimen de carga que

sigue:
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RC

SSoHm

Carga pulsante en el prototipo

Pig.[4.19]

La velocidad de conmutación es suficientemente lenta como

para permitir al sistema alcanzar de nuevo el régimen

estacionario antes de proceder a la nueva conmutación.

Se observa que AR<,(t) es del orden del 10% de la carga de

diseño (55n), con lo que se puede considerar estamos en

régimen de pequeña señal.

El generador equivalente que simula dicha conmutación de

carga es un escalón de amplitud dada por la ecuación (4.21)

¿(t) = ̂  2 (44-55) ü (t) = -0'07273 U (t)
(55)

(4.32)

Se presentan a continuación los resultados obtenidos, con

dos escalas distintas de tiempo para poder efectuar
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lecturas con precisión

Q 1
u
t
P
u
t

e

-i

-2

-3
-OO2 .008 .61

T ine

Respuesta del convertidor a carga pulsante (un ciclo)

Fig.[4.20]
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t

.2 .8 1
TIne í«lE-3)

Ampliación de la curva anterior

Pig.[4.21]

Las mediciones efectuadas en el prototipo concuerdan de

forma muy aproximada con la figura anterior, observándose

claramente el ico de tensión en el instante de la

conmutación, de un valor de -3V aproximadamente, el régimen

transitorio subamortiguado, y el restablecimiento de la

tensión de régimen en 12 mseg. La frecuencia medida del

transitorio es del orden de 1500 Hz, también concordante

con el cálculo teórico (1200 Hz).

En la figura que sigue se presenta la respuesta en

frecuencia de ZOUT(s) .
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26

-2ô

-Ho

-60

-BO

180 P
h
A
S

120 e

-60

-120

10 10' 10' 10 10J 10
Frequency (Hz)

-189
6

Respuesta en frecuencia de ZOUT(s)

Fig. [4.22]

Se observa que para frecuencia baja, la impedancia de

salida es extremadamente baja, lo que significa que el

sistema es suficientemente rápido como para compensar

variaciones sinosoidales de R(t) .

Hay que hacer notar la existencia de ceros en el eje jw a

la frecuencia de resonancia del conjunto {L, , Cïr C0l

Sin embargo, en una zona amplia de frecuencia la respuesta

frecuencial supone una impedancia del sistema alta, debido

a que el convertidor no puede seguir con suficiente rapidez
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las variaciones de carga.

Es evidente que el transitoria está relacionado con el

importante nivel de ZOUT(s) en esta zona.

Hay que hacer notar sin embargo que las conmutaciones de

carga de un bus real de alimentación será a muy baja

frecuencia.

4.6 - FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA V0(s)/Vg(s) EN LAZO

CERRADO

El cálculo de esta función de transferencia es de gran

interés ya que permite conocer cual es el efecto sobre la

tensión de salida de cualquier perturbación en la tensir i

de alimentación, por ejemplo ruidos de alterna procedentes

bien de la red D.C. de alimentación 50,60 o 400 Hz, o bien

introducidos por otras cargas alimentadas por el mismo

generador.

Para su cálculo, se parte del siguiente diagrama de bloques

Fig. [4.23].
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CONTRCs^

CONVERTIDOR

CSCONTRCsZO

REALCs}

Diagrama de bloques en lazo cerrado

Fig. [4.23]

De este diagrama se deduce, si a la función de

transferencia en lazo abierto v0(s)/vg(s) le llamamos SG(s) :

SG(s).Vg(s)
l + REAL(s).CONTR(s).SCONTR(s)

CONTR( s ) .SCONTR(S )
1 + REAL(s).CONTR(s).SCONTR(s)

(4.33)

Si Ve(s) = O se obtiene

SG(s)_ _
VA(s) I + REAL (s) .CONTR (s) .SCONTR (s)

(4.34)
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que es la función de transferencia que se necesita

calcular.

De (3.42) se obtiene SG(s), que se transcribe

Vg(s) L2 C, C0 (4.35)

RQ C, L, C,
.S

_
L2 C0 1

Substituyendo valores de componentes y ciclo de trabajo se

obtiene la ecuación (3.70), que se reescribe:

8'756.10"

(s2 + 2'674.103S + 5'328.107) (s2 + l'S18.1Qss + 8'217.109)

( 4 . 3 6 )

Substituyendo todos los términos en (4.34) se obtiene:
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8'217.1017 (s + 2'12766)
s5 + a/845. 105S4 + 8;757.109S3 .lO^s2 + 4'244.107s + 2'692.1020

(4 .37 )

cuya respuesta en frecuencia se dibuja a continuación:

H
a
0
n
I
t
u

-100

-zoo
10 '

90 P
h
a
s
e

-60

-210

-36O
10 10' 10 10'

Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia de v0/vg en lazo cerrado

Fig. [4.24]
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Para comparar con SG(s), se muestra a continuación su

respuesta en frecuencia

n loe
a
B
n
i
t
u
d
e

-100

-200 J 1 I I I U l l 1 "I ' '' i 1 1 I

90 P
h
a
s
c

-60

-360

10 10' 10' 10 10 10
Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia v0/vg en lazo abierto

Pig. [4.25]

La comparación de ambas gráficas permite deducir:

a) En la lazo cerrado, a bajas frecuencias (inferiores

a 400 Hz) , el rechazo de AC del generador de

alimentación mejora en el convertidor en lazo cerrado

respecto del convertidor en lazo abierto.

b) A 50 Hz, el nivel de ruido AC se atenúa (-Idb
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aproximadamente).

Como resumen al método de elección de F(s) (es decir del

cálculo de la compensación Zc(s)) habrá que tener en cuenta

tres cuestiones:

a) Estabilidad del sistema.

b) Regulación del sistema.

c) Respuesta a cargas pulsantes.

d) Rechazo de los componentes AC del generador de

entrada.
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5. - CONVERTIDOR BOOST CON PILTRO DE SALIDA CON LAZO

DE CONTROL EN MODO CORRIENTE. CONTROL DE

CORRIENTE MAXIMA. ANALISIS EN LAZO ABIERTO.

5.1 - INTRODUCCIÓN

El lazo de control en modo corriente es un modo de control

de convertidores DC-DC que consta de dos lazos de

realimentación.

El primero de ellos, rápido, ya que se realimenta la

corriente en uno de los inductores del convertidor, y dicha

corriente varía de forma significativa en un ciclo de

trabajo.

El segundo de ellos, lento, ya que lo que se realimenta es

la tensión de salida del convertidor, y ésta no cambia de

forma importante en un ciclo de trabajo.

El control de corriente ofrece ventajas respecto del

control PWM.

La primera de ellas es que cualquier alteración en la

tensión Vg de entrada al convertidor, es inmediatamente

reflejada en la modificación del ciclo de trabajo, antes
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de que su efecto pase a la tensión de salida y sea

realimentada por el lazo de tensión, ya que la pendiente

de la corriente del inductor es directamente proporcional

a dicha tensión de entrada.

La segunda ventaja consiste en la posibilidad de conexión

paralelo de distintos convertidores (por tanto una posible

solución por módulos de su bus de alimentación) que

trabajarán de forma equilibrada (es decir suministrando al

bus de potencia la misma corriente).

La tercera ventaja, que depende del tipo de control de

corriente elegido, es la disminución de orden del modelo

linealizado (control corriente media predictivo), o bien

la posibilidad de controlar la ubicación de polos en lazo

abierto (control de corriente máxima, o control de

corriente media no predictivo).

Finalmente una cuarta ventaja es la protección intrínseca

contra sobrecargas, ya que estamos controlando directamente

la corriente absorbida al generador de alimentación del

convertidor.

En este capítulo se aborda el análisis de distintas

funciones de transferencia del modelo linealizado de un

convertidor boost con filtro de salida y lazo de control
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de corriente en su versión de control de corriente máxima.

5.2 - MODELO DEL CONTROLADOR EN MODO CORRIENTE

El objetivo del controlador es determinar en qué momento

debe producirse la conmutación ON - OFF del interruptor del

convertidor.

La estrategia que sigue un controlador en modo corriente,

es que la rampa que determina dicho instante, mediante la

comparación con su nivel de referencia (que según se verá

se obtendrá a partir de realimentación de una variable

lenta, tensión de salida por ejemplo), cuando viene

determinada por la corriente en uno de los inductores del

convertidor.

Un diagrama de tiempo correspondiente a esta descripción

se puede ver en Fig. [5.1].
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: lock

RC

iot.

o-P-fn n n n
on

Diagrama de tiempos para un control de corriente.
Int: Interruptor del convertidor.

FIG [5.1]

Se observa que R (t) es creciente en TON y decreciente en

El instante de conmutación ON-OFF queda determinado por la

comparación entre R(t) y Vref (nivel de referencia).

Se puede observar también que en cada ciclo la pendiente

de las R(t) puede ser distinta.

Un diagrama de bloques básico de un controlador de este

tipo se muestra en Fig. [5.2].
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clock

Vne-F

PC t:>

Q

LATCH

i n t e-nr̂ up t on

Diagrama básico de un control de corriente.

Fig. [5.2]

Si Vref viene determinada por un lazo externo lento, y R(t)

por la corriente en uno de los inductores del convertido

(inductor en que la corriente tenga un comportamiento

triangular), el diagrama de bloques puede ser el siguiente:
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Diagrama de bloques del convertidor con control de
corriente, en lazo cerrado.

Fig. [5.2 bis]

En este diagrama se observan claramente los dos lazos de

realimentación.

5.3 - LAZO DE CONTROL EN MODO CORRIENTE MÁXIMA, EN EL

CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE SALIDA.

En el convertidor boost con filtro de salida, la corriente

que se utilizará en el controlador, será IL1(t), cuya
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evolución se muestra a continuación, Fig. [5.3]

me t :»

111 max

DT

Evolución temporal de IL, (t)

Fig.[5.3]

La expresión de Iu(t) para los dos intervalos de un ciclo

es:

t ) = J¿/( 0 ) + If t (5.1)

(5.2)

En la figura se observa que ILl(t) y IL1(0) no tienen porqué
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ser iguales, es decir no se supone que el convertidor está

operando en régimen estacionario.

De la observación de la ecuación (5.1), se deduce que la

pendiente de IL1(t) depende del valor de Vg en el ciclo (Vg

se supone que evoluciona de forma muy lenta respecto de la

frecuencia del reloj del sistema). Por tanto en este caso

existe prealimentación de la tensión de alimentación del

convertidor, es decir un cambio en Vg puede ser controlado

antes de que el efecto de dicho cambio haya pasado a la

tensión de salida. Evidentemente en este aspecto la rapidez

de respuesta del sistema ha aumentado, respecto del control

PWM de lazo único de tensión.

Otra de las importantes ventajas de este tipo de control,

es la posibilidad que ofrece de la interconexión en

paralelo de distintos convertidores de forma que haya una

equipartición de la corriente suministrada por cada uno de

ellos, ya que el control de la corriente de entrada del

convertidor implica el control de su corriente de salida.

Se abordará a partir de este momento el análisis del

convertidor en lazo abierto, entendiendo esto, como el

convertidor operando solamente con el lazo interno rápido.

V - 8



El nivel de referencia que pretendemos alcance IL1(t) ó R(t)

será denominado Ic. Por ello:

V
Ic = IL1(0) + —ï DT (Ecuación de Control) (5.3)

L\

Se procede al análisis del régimen estacionario antes del

análisis en pequeña señal.

5.3.1- ANÁLISIS DEL CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE

SALIDA CON CONTROL EN MODO CORRIENTE MÁXIMO.

RÉGIMEN ESTACIONARIO.

En régimen estacionario se verifica la siguiente evolución

temporal para IL, (t), cuando se cumple la ecuación de

control (5.3)
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met:»

IllCcO

DT T t

Evolución temporal de ILi(t) en régimen estacionario.

Fig.(5.4)

Se transcribe la ecuación (2.29)

V. (5.4)
u

De la figura (5.4) se puede obtener:

(5.5)
u

Ic =
V,
—5 . DT
Li

(5.6)
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De (5.5) y (5.6) se deduce:

i f Vs ~\ (5'7)

Igualando (5.7) y (5.4) se obtiene:

i n (5.8)
Jc - V
C f

Esta ecuación presenta la relación entre Ic y D en régimen

estacionario, una vez conocido el valor de D función de Ic,

se obtiene V0 a partir de (2.25), que se reescribe:

-1 - D

5.3.2- ANALISIS DEL CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE

SALIDA CON CONTROL EN MODO CORRIENTE MAXIMA.

REGIMEN DE PEQUEÑA SEÑAL.

Para iniciar el análisis en pequeña señal, se reescribe la

ecuación de control (5.3) obteniéndose:

n = C - (5.10)
vt T
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Se diferencia esta ecuación obteniéndose1:

^ _ 3D , . dD , ,rt% , 3D „ (5.11)

De donde:

vg T C

Existe en esta ecuación un inconveniente de cara a ser

introducida en el modelo linealizado del convertidor, que

es la aparición de la perturbación iL1(0).

Para obviar este problema se hace la siguiente

consideración

(5.13)

es decir que una perturbación en iLi(0)
 se traslada

íntegramente a la variable de estado iLI del modelo

promediado.

De aquí se puede reescribir la ley de control como:

1 Hay que recordar que las variables en minúscula significan perturbaciones pequeñas
respecto del régimen estacionario.
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Ll • Lld ~ Tir a< " rir a' - P. v
(5.14)

Además puesto que en pequeña señal supondremos variaciones

lentas respecto de la frecuencia de reloj, se puede

escribir:

~

(5.15)

ecuación que ya puede incorporarse al modelo antes

mencionado.

Se redibuja el convertidor en pequeña señal, en el caso

Vg=0, según la figura [3.9], en Fig. [5.5].

C1-D3:1

• Cl Co

Ro

Modelo del convertidor Boost en pequeña señal.

Fig. [5.5]

Por separabilidad de polos (condición expresadas en las
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ecuaciones (3.50) y (3.53) y que se vuelven a presentar

aquí

(5.16)
C, >CQ

R,
(5.17)

Se analizará el convertidor reparándolo en sus partes no

lineal y lineal.

Se obtendrá en primer lugar la función de transferencia

vc¡( s) /d( s) en el circuito de la figura que sigue:

Cl Ro

Parte no lineal del convertidor Boost en pequeña señal.

Fig. [5.6]

Se efectúa aquí una simplificación en las expresiones, a

fin de operar de una forma más cómoda.
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(5.18)

que coincide con a ecuación (5.15) si K - — —
T V

= O.

Substituyendo en el modelo de la figura [5.6] se obtiene:

K*Vel«ici
i/CC

ìli

C1-D3:1 - THEVENIN

Cl Ro

C 1-05̂ 2»!Ro>

Modelo de la parte no lineal del convertidor Boost en
pequeña señal, con la ecuación de control incluida.

Pig. [5.7]

De este circuito se calcula un modelo Thevenin visto desde

los terminales indicados, y se redibuja el circuito

completo
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VocC
Cl Ro.

Modelo Thevenin visto desde los terminales indicados en
Fig.[5.7]

Fig. [5.8]

K Vcl L, ic(s)

(1-D)3 R0 + KVC, (1 - D)
S -

(5.19)

(1 -D) R0Lt is +
KV

(5.20)

Se pasa ahora a calcular vcl(s)/d(S) mediante el divisor de

tensión Z^ ** R0CÍ

C, s
C, s

C, + R0

(5.21)
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Substituyendo Voc(s) y ZTH(s) se puede obtener:

s -

(5.22)

K
s +

K

Finalmente al añadir el filtro de salida se obtiene, al

verificarse las condiciones de separabilidad de polos:

v0(s) _ -k Vg
Lc(s) (l-D)

s2 +

(l-o)2«o

¿i

Í * •*• 1 s •*• * °
(1-0) L,) *0C,J (1-P) J^I,, C,

S +
L2C0

(5.23)

De la observación de (5.23) se deduce que el cero en el

semiplano derecho del convertidor no puede ser anulado con

ningún valor de K.

Sin embargo dos de los polos de (5.23) pueden ser
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controlados por el valor de K.

Este hecho será aprovechado en un control posterior, el

control de corriente inedia.

Se calcula a continuación la función de transferencia

v0(s)/vg(s).

El modelo que se utilizará para el cálculo es el de la

figura [3.6].

La ecuación de control es la (5.15).

CÍ-D>:Í L2

Cl Co I Ro

Modelo del convertidor Boost en pequeña señal.

Fig. [5.8a]

(5.23 a)

Si ic(s) = O
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(5.23b)

A efectos de normalización para poder aplicar la expresión

que resultarà, en controles posteriores se reescribe

(5.23C)

d(s) = K(-iu(s) - vg,(s)) (5.23C)

donde:

K =
T V

(5.23d)

La parte no lineal del modelo de Fig. [5.8a] queda:
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Cl I RQ

Parte no lineal del convertidor con control de corriente
y perturbación del generador.

Fig. [5.ab]

Se calcula a partir de aquí la función de transferencia

v0(s)/vg(s).

Para ello se utilizan las siguientes ecuaciones:

XVI, (MALLA PRIMARIO TRANSFORMADOR)

,.s

(5.23 e)
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KCL (NUDO SECUNDARIO TRANSFORMADOR)

V0(S) =[((1-D) + KILI] iu(s) + KIuvg¡(s)]

c, s +1

(5 .23 f )

De donde, por separabilidad:

VP(S) K IL1

+ Lt ( 1 -D+KIU) - KVC¡ ( 1 -D) DT

DTKIUL\

C1L2C0
C2 í 1 ^aj^Koíl-^+W^íl-^-^C/

[Äoci Li J ^(ACi
i

í ,02 * l e , M

Por tanto

(5 .23 g)
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v0(s)
K I, ,DT\ S +

- KVcl(l-D)DT]

DTKIuL·i

L,C,Ii2C0
a S+.

-Z?) +XVC/

(5.23 h)

5.4 - REALIZACIÓN EXPERIMENTAL DEL CONTROL EN MODO

CORRIENTE MAXIMA, PARA EL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA.

Se dibuja el esquema del convertidor boost con filtro de

salida

LI L2

CI Co > Ro

Convertidor Boost con filtro de salida

Fig. [5.9]
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Puesto que para el control en modo corriente máxima se

necesita solamente el tramo creciente de Iu(t) (es decir

ïuCt) en TON) i una resistencia de valor unitario en serie

al drenador, del MOSFET T permitirá obtenerla.

La forma de onda que se obtendrá será la siguiente

IllCt :>

I1Imax

DT

Evolución temporal de IL1(t) en T(ON)

Fig. [5.10]

Sin embargo esta solución tan simple no ofrece buenos

resultados al presentarse impulsos de ruido en los

instantes de cambio de topología que evitan que el

controlador se comporte en la forma prevista teóricamente.

Para obviar este problema hay que suavizar la forma de la

rampa IL1(t) . .

Para ello se opta por la siguiente solución
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Il 1C RC t )

Filtro para suavizar la forma de onda IL1(t)

Fig. [S.ll]

donde R(t) es la señal que atacará al controlador

propiamente dicho.

Es decir la ecuación de control será:

(5.24)

En esencia lo que se ha realizado es un filtro RC paso

bajo, aunque el análisis del problema no se efectuará a

través de la respuesta en frecuencia de dicho filtro, sino

de su respuesta temporal.

Visto desde la entrada del filtro, el circuito de muestreo

de corriente, se comporta como el equivalente de Thevenin

que se muestra a continuación:
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1 ohm

111« O

met?

11 Ima«

IllCoJ

DT

Equivalente de Thevenin del muestreador de corriente

Pig. [5.libis]

Para efectuar el análisis temporal del filtro RC a la

excitación mostrada, se divide en dos casos, TON, y TOFF.

LON/ se tiene:

aI l J L C t : >

Muestreador más filtro en TON

Pig. [5.12]

En TOFF/ se tiene:
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C RC-t?

Muestreador más filtro en T,OFF

Pig. [5.13]

Se dimensionaran R y C de forma que durante TOFF se

descargue completamente el condensador, para que R(t)

inicie en R(t) = O el subintervalo TON.

Bajo esta suposición en TON las ecuaciones que siguen la

carga de C son (notar que se supone R + 1 = R) .

<«?.*) + ± Rt = J
(5.25)

dt R,

(5.26)

R(0) = O
(5.27)
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De estas ecuaciones se deduce:

V Ri I -4\ V t í5-28)" M A vy I I - K í » **

= U '

El instante en que se producirá la conmutación será aquel

en que

K -T (5.29)
•"(DT) -*" c

De esta ecuación se puede obtener D para el régimen

estacionario.

En pequeña señal, la ecuación de control se obtendrá por

diferenciación de (5.29), con lo que:

= i (O) + d R (DT) + ÒR (DT) - (5.30)
Ll( ' 'a V. ' d D

Operando (5.30) se obtiene, considerando como antes

Iu(0) = ÍL,, y variaciones lentas respecto del ciclo de

trabajo:
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-DT

. iu(S)

DT

T
RC

. d(s)

(5.31)

De esta expresión se deduce:

d(s) =
RC L

DT

T(L,J¿/(0) -

or
1 -

- e ~ DT

(5.32)

A fin de poder utilizar la ecuación (5.23) es

imprescindible que d(s) = K (ic(s) - ÍLI(S))/ cuando

Vg(s)=0.

Este no es el caso en el que nos encontramos, pero con un
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pequeño cambio de la variable ic(s) podemos solucionar este

inconveniente.

Para esto se define:

= F̂ -Ms) (5.33)

,DT

J?CL \l-e
_DT

T (L,J¿/(0) - V 1?C) e
 TC + RCV

(5.34)

(5.35)

Se pueden substituir estas expresiones en (5.23),

obteniéndose la siguiente expresión, una vez se ha deshecho

el cambio de variable de la ecuación (5.33).
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-K V.

S- °

<72 + g + - L | g r 4 . * °
(1 -£>)!•, fl0C, (1-D)RQLÍC1

(5.36)

L2C0

con K de la ecuación (5.34) y IL((0) de la ecuación (2.32)

que se transcribe aquí:

(5.37)

No se escribe la ecuación(5.36) realizando las

substituciones de las ecuaciones (5.34) y (5.37) por ser

una expresión excesivamente larga y tener interés sólo al

ser substituida por valores numéricos.

Se ha montado un convertidor con los siguiente valores
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vt = lov

T = l'es.icr5 sg (f = 6'oe.io4 HZ)

LI = 0'69 mH

C, = 6'8 juF

L2 = 1,217 mH

CQ = lOOnF

J?0 = 22n

D = 0'286

V0 = 14V

Iu = Q'8917A

R = 0'15K C = lOnF (FILTRO PASO BAJO)

De estos valores, se obtiene según (5.34) y (5.37)

IL;(0) = 0'8574A

K = 17508

Por substituciór. en (5.36)

V0(s) - 1,6978 IO15 (S - 29200) (5.38)
¿c(

s) (S2 + 29522S + 5,005 IO8)

1
(S2 + 4 ,544 IO4 + 8,217 IO9)

Esta expresión factorizada aparece en la siguiente
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ecuación:

P (g) _ -1,6978 IO15 (S - 29200) (5.39)

[(S -t- 1476l)2 + 16811,092]

(S + 19350,05) (S + 424649,9)

y el diagrama de respuesta en frecuencia en la figura

(5.14).

En Fig. [5.14 bis] se indican puntos que corresponden a

mediciones experimentales, cuyos valores se muestran en la

tabla que sigue:

V - 32



FREC

50

100

200

400

800

1000

2000

3000

4000

5000

6000

|Vo

2,4

2,4

2,4

2,4

2,4

2,4

2,4

1,8

1

0,8

0,6

|V0 db

21,5

21,5

21,5

21,5

21,5

21,5

21,5

20,25

17,7

16,7

15,5

FASE

0

0

- 15

- 22

- 46,5

- 60

- 108

- 169

-215

- 250

- 270

TABLA [5.1]
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Fig. [5.14]

Que con más detalle se muestra en la Fig. siguiente:
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-360
«f

Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia V0(s)/ic(s). Ampliación. Mediciones
en el prototipo. [ x: Módulo; •: Fase ]

Fig.[5.14a]

Se calcula finalmente la función de transferencia
, _ v0(s)

para el prototipo realizado.

Según la ecuación (5.23h) , para los valores del prototipo

(S + 3/082.105)

VA(s) S2 + 3X728.104S -t- S'ITS.IO8)

1

(S2 + 4'545.105S + S

(5 .40)

V - 35



cuya respuesta en frecuencia se presenta en la figura que

sigue:
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-72 C

144

216

10 10 10' 10 10 10
Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia de v0/vg del convertidor Boost con
control de corriente máxima.

Fig. [5.l4b]

Se compara con la función de transferencia equivalente (es

decir en lazo abierto) del boost con control PWM, ecuación

(3.42), (calculada para los valores de componentes del

prototipo de control de corriente).

1/2054.108

Vg(s) (S2 + 6/6845.103S+l/0865.108) (S2+4;5445 .105S+8'217 . IO5)

(5.41)
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cuya respuesta en frecuencia se muestra a continuación.
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Respuesta en frecuencia de v0/vg del convertidor boost con
control PWM, en lazo abierto.

Pig. [5.14e]

Se puede concluir:

1.- El boost con control de corriente presenta un mejor

rechazo a los componentes AC del generador, que el boost

PWM, ambos en lazo abierto.

2.-El boost con control de corriente, atenúa 2db

aproximadamente, como mínimo los componentes AC del

generador.
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La realización física del control se ha llevado a cabo

utilizando el circuito integrado UC 3846 diseñado

específicamente para controles de corriente.

Su diagrama de bloques se muestra en la Fig. [5.15] y su

diagrama de conexionado en la Fig. [5.16].

BLOCK DIAGRAM

•\
.____tZZr_! I

-171 CURRENT LIMIT
L-J ADJUST

SHUTDOWN

350IBV

Diagrama de bloques de circuito integrado especializado en
control de corriente UC 3846.

Pig. [5.15]
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UCI846 UCIS47
UC2846 UC2847
UC3846 UC3847

CONNECTION DIAGRAM

OIL-IS (TOP VIEW)
J or N PACKAGE

tlMiT/ rr
SOf r$T«T LL

»-5.

HCUXNS£G

'""BSSK

(-> ERHO« AVP [6

COMPENSATION [T

c-t»

^r-
UJSHUIDOWN

ts)v.

fa] OUTPUT R

i «1 f* Art* iî -i

TQ OUTPUT A

Ui>|ST«C

— >-

Diagrama de
conexionado del UC
3846

Fig. [5.16]

El circuito que se ha montado se muestra a continuación en

Fig. (5.17) y Fig. (5.18)

IBOn-F >B5 ohm

10V

DC t D I l lCtJ

Convertidor prototipo

Pig. [5.17]
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"TiBk.
I llCt) _ 150olnm

•T* .1
10 nfl '

M̂V

i! If'1 11

i
2Vref

3

4

5

6

7

set

16

Vin 15

^ 14

UC3846 Vc 13

GIsD 12

OUTPUT 11

10

Rt 3

• 15V

15V

DCt)

Inf 10,5k

Control de corriente máxima. Circuito prototipo

Fig. [5.18]

RT y CT se han ajustado para que el oscilador interno

oscile a 121.210 Hz (doble de la frecuencia nominal del

convertidor).

Es conocido que el control en modo corriente presenta un

problema intrínseco (es decir, que no depende del

convertidor sino del propio control) de inestabilidad al

trabajar a ciclos superiores al 50% (D>0'5).

Este problema se resuelve fácilmente con la generación de

una rampa compensadora, que transforma Ic constante en la

señal que se muestra a continuación
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clock,

le. sin rramioa compensadoras

le con rampa

Control de corriente con y sin rampa compensadora

Fig. [5.19]

La adición de esta rampa mejora problemas de ruido que se

presentan en la conmutación del MOSFET.

Sin embargo en nuestro montaje no ha sido necesaria, al

trabajar con ciclo de trabajo inferior a O'5.
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6. - CONVERTIDOR BOOST CON PILTRO DE SALIDA CON LAZO

DE CONTROL EN MODO CORRIENTE MEDIA.

ANALISIS EN LAZO ABIERTO

6.1 - INTRODUCCIÓN

Trata este capítulo del análisis en lazo abierto (es decir,

sólo trabajando el lazo interno rápido) del convertidor

boost con control de corriente media.

Se presentan dos posibilidades, una predictiva y otra no

predictiva.

Finalmente se comprueban experimentalmente las funciones

de transferencia obtenidas en el análisis del control no

predictivo.

6.2 - CONTROL DE CORRIENTE MEDIA, MEDIANTE LA

PREDICCIÓN DEL VALOR MEDIO. (FUNCIÓN FICTICIA)

El objetivo de este procedimiento es generar una función

F(t) que en cada instante del subintérvalo TON tome como

valor, el valor medio que tendría IL)(t) si la conmutación

se produjera en el instante t.
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A esta función se le denominará función ficticia.

Se obtendrá para el convertidor boost al final de este

apartado.

El control que la utilización de la función ficticia

permite obtener es:

(6.1)

El valor de T̂ J se puede obtener de la siguiente gráfica

IlJLC-t>

Ili max

DT

Evolución temporal de I,, (Régimen no estacionario)

Pig. [6.1]

V V - V
con m, = _1 y m2 = —* — suponiendo Vg y Vc, constantes
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en el ciclo de trabajo.

De esta gráfica

= T u. * m _ Vtl fi_n\2m (6.2)

Diferenciando (6.2) se obtiene (utilizando el hecho de que

ÌLI-ÌLI (O)):

T

2L. c - E;

De donde, suponiendo variaciones lentas

(6.4)

Diferenciando (6.1) se obtiene

ic(8) -1U

Puesto que el control es de tipo prédictive, es decir la

conmutación ON-OFF se produce en el instante adecuado para

que el valor medio de I,, en este ciclo sea precisamente Ic,

gracias a que la conmutación viene controlada por la

función ficticia, que como se ha dicho previamente, en cada

instante su valor es lo que valdría I,, si la conmutación se
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produjera en este instante, el inductor L, en el modelo de

pequeña señal (Fig.[3.9]), se ha transformado en un

generador de corriente de valor ic(s). Asimismo d(s) viene

definido por la ecuación (6.4).

Estos valores se pueden substituir en el modelo de la Fig.

[3.9], que redibujada y efectuadas las substituciones

indicadas, aparece en Fig. [6.2].

Cl-D5:l L2

ice«:»
V J

>

/
\\

1
\

Cl Ço

fy

ZLlMd

Vo

Modelo en pequeña señal del convertidor Boost con control
predictivo de corriente media

Fig. [6.2]

Se observa que se ha eliminado el generador de tensión en

serie a L,, ya que es supèrfluo respecto del generador

controlado ic(s).

Por separabilidad de polos, se analiza sólo la parte no

lineal del convertidor, de forma que tenemos el circuito,
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que se dibuja en Fig. [6.3], una vez pasado ic(s) al

secundario.

Ci Ro

Modelo del convertidor Boost. Simplificación respecto
figura (6.2)

Pig. [6.3]

Se calcula el término T¡J d(S), bajo la condición Vg=0 a fin

de calcular la función de transferencia vc,(s)/ic(s) . Con

ello, si el valor de T¡J es:

(6.6)

(l -

(6.7)

se obtiene:
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T-
J-

Vci ( 6 . 8 )
LI -20

o

Con ello la tensión vcl es

1cns) - —5-5— • 7T • —f —^ (6 .9)

RO€Í

De la expresión (6.9) se deduce:

Si añadimos el filtro de salida, por separabilidad, se

puede escribir la función de transferencia que sigue:

ic(s) C.L2C0 í 3 I f, i i
S + \S2 + g +

2J?0C1

VI - 6



Se observa que ésta es una función de transferencia sin

cero en el semiplano derecho.

Se calcula ahora la función de transferencia v0(s)/vg(s).

El modelo que se utiliza es el de la figura [3.6] con L,

substituido por un generador de corriente:

CI-D>:I L2

CI Co Ro

Convertidor boost con control predictivo de corriente
media, ic(s) =0

Fig. [6.3a]

Al calcular v0(s)/v (s) se impone ic(s) =0.

El valor de d(s) es según la ecuación (5.4)

d(s) =v '
vr,(s)a

c¡
(6.11a)

Aplicando el criterio de separabilidad, el modelo de la

parte no lineal del convertidor adecuado para el cálculo
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que pretendemos es:

rii*d ci I RO

Modelo del convertidor boost, con control de corriente
media prédictive. Parte no lineal. ic(s) =0

Fig. [6.3ÍJ]

Analizando este modelo teniendo en cuenta que:

(6.lib)

se obtiene:

2(1-P)2 TC,
2 C, R0

(6.11e)

Por separabilidad:
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2 (1-D)2 C, R0L2 C0
2 C, R0

J_ +_JL

(e.iid)

Para la obtención de este control es imprescindible generar

la función ficticia.

Para su obtención nos basaremos en la Fig. [6.4]

111 max

IIlCo>

DT

Evolución de I,,. Regimen no estacionario

Fig. [6.4]

Se observa que se supone régimen no estacionario

r „.x* v, v* - vaCLI(^) ) ' y Que mi = — y m2 ~ — —Li Li
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Puesto que:

- ï f.1
(6.12)

ri

Se deduce de Fig. [6.4] que:

v - v v - v (6.13)
cl t2 + _£i _ _ir + _2 _ _£r -t-

L, 2L, /;U

Se supone como siempre que Vg y Vc, son constantes en un

ciclo de trabajo.

La obtención de esta función se efectuará mediante

integración al ser los coeficientes de t2 y de t

constantes.

Por tanto, si se dispone de la muestra de Iu(t) (nos basta

con la muestra en TON, por tanto con la resistencia de Ifl

en serie al drenador del MOSFET), se puede dibujar el

siguiente diagrama de bloques.
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Diagrama de bloques del control predictivo de corriente
inedia para el convertidor Boost con filtro de salida

Fig. [6.5]
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Donde los integradores deben ponerse a cero al conmutar T

de ON a OFF (hecho que se representa con el interruptor a

la salida de los integradores).

En el convertidor experimental, la función de transferencia

sería, tomando los mismos valores de componentes que en el

realizado para el control de corriente máxima:

VQ(S) _ 8,6278. IO14

~ (s + 10027)
. 1

(S2 + 4'5455. 105S + 8'217.109)
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La respuesta en frecuencia se representa a continuación de

la forma:

Il IV
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-360
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Frequency CHz)

Respuesta en frecuencia del convertidor Boost con control
predictivo de corriente media

Fig. [6.6]

Se calcula v0(s)/vg(s) para los valores del prototipo, a

partir de (6.lid).

5'387.W13
_ _

vg(s) (S + 10027) (S2 + 4/545.105S + S'217.109)
(6.14 a)
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cuya respuesta en frecuencia se dibuja a continuación:
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Respuesta en frecuencia de v0(s)/vg(s), para el convertidor
boost con control de corriente inedia predictivo.

Fig. [6.7a]

Se puede concluir que este tipo de control atenúa el ruido

AC en el generador en 4db aproximadamente en la banda de

interés.

Al efectuar el mismo análisis en los distintos controles,

se observa que éste es el que presentaba mejor

comportamiento en cuanto al mencionado rechazo de AC.
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6.3 - CONTROL NO PREDICTIVO DE CORRIENTE MEDIA

En este tipo de control la función F(t) que por comparación

con Ic determina el instante de conmutación ON OFF, será

una rampa dependiente del valor medio de la corriente

Por tanto estaremos controlando 1 de forma indirecta.

La ecuación de control que se propone es:

ffl.

donde m es una constante de proporcionalidad.

En pequeña señal es:

(6.16)
ic(s) = m T¿ T d(S) + m DT iu(s)

En este caso al ecuación (6.4) no puede ser utilizada, ya

que es una ecuación predictiva, y la decisión de

conmutación se tomará por el valor T¿¡ obtenido por

filtrado paso-bajo de Iu(t) .

Evidentemente habrá que utilizar el modelo completo del

VI - 15



convertidor (sin substituir el inductor L, por un generador

controlado de corriente) ya que no estamos controlando

directamente T^J, sinó de forma indirecta a través de D.

Por tanto de (6.16) se deduce:

d(s) = +— L- ic(s) - ¿u(s) (6.17)

Para poder utilizar los resultados del capítulo anterior,

se define ilc(s) como:

ic(s) = DTm ilc(s) (6.18)

Con esto:

Por tanto se puede utilizar la expresión (5.23) para

calcular V0(s)/ic(s), sin más que substituir:

K = JL (6.19)
•*•£/

y i,c por ic según la ecuación (6.18).
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(XI) _ _

T TU (1-D)2 RQ C, L2 C0

S2 +

í? - °

DVg j.

TU (1-D)2L, *<A
2DV, * 177(l-i>)3-Ro<? + * " "

TUÎl-D)^^,

(6.20)

J_s + _l

Se calcula ahora la función de transferencia V0(s)/vg(s)

para el control de corriente media no predictivo.

Para hacerlo se utiliza el modelo de la Fig. [3.6]

representado en la figura [6.6a], utilizando la ecuación

de control (6.18a) con i-K= O, es decir:

d(s) = i
Au

(6.20a)
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Co Ro

Modelo del convertidor Boost en pequeña señal, con control
de corriente inedia no predictivo

Fig. [6.6a]

Se separa el modelo en partes lineal y no lineal

obteniéndose :

1.1, >.i. Î.I.Ç.» ?. . 1.4-.Ç.» ?

Ll

CI Ro

Modelo del convertidor boost en pequeña señal. Parte no
lineal.

Fig. [6.6b]

Por análisis de este circuito, se obtiene teniendo en

cuenta que:

D V,cl = D (1 - D)R0
(6.20b)
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y0(g) = i i
Vg(s) LjC,' C,D (l-D)J?o -H«, i-!)* (6.20C)

S "̂  ¿> T —

C, I», i?0 Cj i,

que al aplicar el filtro de salida, por separabilidad

permite escribir:

C, L2 C,• y + Ciad-*» *o + ¿. + i-ü2]
° [ C, L,*o C, L,J

(6.20d)

+ _J_S+ l
R0C0 C'2 C'Q

En el convertidor experimental, tomando como parámetros los

mismos que en los casos anteriores, se obtiene:

_ -a'eeiT.io14 (s - 10254)
15803 s + 2'695.108)

(6.21)
1

(S2 + 4'545.105 s + 8'217.109)

cuya respuesta en frecuencia se muestra en las siguientes

figuras, Fig. [6.7] y Fig.[6.7a], la segunda de ellas como

ampliación de la primera.
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En esta gráfica Fig. [6.7] se reflejan los valores medidos

experimentalmente, que se indican en la tabla (6.1)

FRECUENCIA (H3)

50

300

' 1.000

2.000

2.250

3.000

4.000

6.000

Voldb

8

8,8

9,6

13,1

13,1

11

2

- 2

FASE V0

0

0

-45

-90

-120

-180

-225

-275

TABLA [6.1]

Los valores medidos aproximan bien a los valores teóricos

calculados.

Se observa que el cero en el semiplano derecho no ha sido

eliminado y que el orden continúa siendo cuatro como en el

control PWM.
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Se calcula v0(s)/v (s) según ecuación (6.20d)

I '7513. IO18

(S2 + 131955 + l'9570.108) (S2 + 4'545.105S + S'27.109)

(6 .22 )

cuya respuesta en frecuencia se representa:

a
ffn e
t
" 30

e

-GO

CIA

-IZÓ

-150

-180

-

-

-

-

-

-

-

~~ -N ••v
N

\\
V N

k

\

\
\

\

\\
\

N

N*
v

V

:

-

i
-

\ i
\ :
*\. N. -

h
a

-51.4s

e

-103

154

-206

-ZS7

-309

-360

10 10 J 10' 10* 10" 10'
Frequency (Hz)

Respuesta en frecuencia v0(s)/vg(s) oara el convertidor
boost con control de corriente inedia no predictivo.

Fig. [6.7b]

Se observa que el rechazo a las componentes AC del

generador es menor que en el control de corriente máxima.
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Se presenta en esta figura el diagrama de bloques del

montaje realizado

0 .

L +

)
-X

— id

FI

BUZ IO

B. Bmier-o-F iei0n-F
4

1

i l -
met

DC t j

11 iCt J x GeriBr'·a<doir~
i-vampa

ampli-f ica<dor^ Fi 11 no Paso

IJlCt?

Diagrama de bloques del convertidor Boost con filtro de
salida, con control no prédictive de corriente media

Fig.[6.8]
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A continuación se desarrollan cada uno de los bloques;

Amplificador diferencial y filtro,
valor medio de I„

Permiten obtener el

Fig. [6.9]

Ik

RCt>

-15V

INVERSOR INTEGRADOR

Fig. [6.10]
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El interruptor esta sincronizado con el MOSFET del

convertidor, de forma que en TON, INT está abierto, y en

TOFF, INT está cerrado (a fin de descargar rápidamente el

condensador) .

El interruptor INT se ha construido mediante un MOSFET.

Del esquema de la figura [6.10], se puede obtener el valor

de m de la ecuación (6.15).

En este caso puesto que el integrador verifica:

D r - 1 - (6>23)p = 1 F
*« "EC Jo

el valor de m es:

(6.24)
m = _ = 2.10s

RC

que ha sido el valor utilizado para el cálculo de la

expresión (6.21).

En la figura [6.11] se muestra el diagrama de conexiones

para el prototipo propuesto.

VI - 26



IcCt)
•—

—

.1'1

r
L

.iiUI—'n .,
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4
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5

6

7

8

15 _

IB _,

13 .
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li _2

-_u„-, m

9

"imicrof,

IllCt)

TL084

15V

DC t)

HFE4096

Diagrama de conexiones del control no predictivo de
corriente media para el convertidor Boost con filtro de
salida

Fig. [6.11]
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7. - MODELADO EN GRAN SEÑAL DEL CONVERTIDOR BOOST CON

FILTRO DE SALIDA.

7.1 - INTRODUCCIÓN

Se trata en este capítulo de aplicar al convertidor Boost

con filtro de salida la técnica denominada formulación

continua no lineai [71], que permite la obtención de un

modelo válido en gran señal, que puede ser utilizado para

simular el comportamiento del convertidor, tanto en lazo

abierto como en lazo cerrado, mediante la utilización de

un programa de simulación continua de propósito general,

como por ejemplo ACSL. Es importante hacer notar que dicha

formulación será valida tanto para modo de conducción

continuo como para discontinuo.

7.2 - FORMULACIÓN CONTINUA NO LINEAL PARA

CONVERTIDORES DC-DC. RESUMEN.

Esta técnica permite descubrir el comportamiento de un

convertidor DC-DC tanto en modo de conducción continuó como

discontinuo, sin aproximación de pequeña señal, aunque con

la restricción de baja frecuencia.

!»t .'
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Un ciclo del convertidor (ciclo K) , queda subdividido en

varios subintervalos en los que éste presenta descripciones

distintas en el espacio de estado.

En el convertidor BOOST estos tres subintervalos serían

TOFF Y DOFF TOFF.

La duración de cada uno de estos i subintevalos será Ty.

El primer paso del método consiste en la separación de las

variables de estado X en dos grupos, los de variación lenta

X, y los de variación rápida Xf '.

Suponiendo tal como se ha dicho antes evolución temporal

lineal de las variables de estado y continuidad de dichas

variables en las instantes de cambio de topología se pueden

escribir para el instante final del ciclo K las siguientes

escuaciones, para Xf y Xs.

'La notación X significa vector de estado
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:*tf-l)) ] Tki (7.3)

La detección del modo de conducción se lleva a cabo

mediante la comprobación de que la corriente en el

interruptor se anula durante uno de los i subintervalos.

Hace falta definir para ello la corriente en el

interruptor.

Esta corriente es una combinación lineal de las variables

rápidas (notar que dichas variables rápidas habitualmente

son corrientes en los inductores.

Por tanto la variable que se utilizará será

XD(t) =o!

donde aT es una "matriz fila de coeficientes constantes,

VII - 3



Las formas de onda de la variable XD(t) en ambos modos de

conducción se muestran a continuación en Fig. [7.1].

xa. (f)

TofíCX3

Variable auxiliar x̂,,. a) Modo de conducción discontinuo

y b) Modo de coi.iucción continuo.

Fig.[7.1]

A fin de escribir Tk̂ .̂  y Tk,,, en una sola expresión en

cualquiera de los dos modos de conducción se puede

formular:

Toffw - TMffl_1)D]
(7.5)
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T - /p _ T C7'6)
-1* (m-1) ~ •'•off (k) J·tm

donde Tofr(k) está fijado por el circuito de control

independientemente »del modo de conducción.

Tk(m.0 se calcula mediante las ecuaciones (2) , (3) y la

condición X̂ t̂ ,,̂ ) = 0.

Por otro lado la función Rect(£) se define del siguiente

modo .

Rect ( e ) = e for e > O (7.7)

Rect ( e ) = O for e < O

El modo de conducción discontinuo se detecta mediante la

siguiente comprobación

Tkm = O supone modo de conducción continuo.

Tkm > O supone modo de conducción discontinuo.

Se puede pasar ahora al segundo paso de la formulación.
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Consiste éste en la definición de un conjunto de variables

continuas, necesarias para poder utilizar un programa de

simulación continua.

Estas variables son: Tc¡(t) , XcFi(t) , X
e,(t) , Ve,(t) , V̂ t.

Se definen a continuación sus valores a final de ciclo a

partir de las variables discretas anteriores.

rw(t40) rxp(ttt) xytto) ~xs(ttí)
(7.8)

V (**o) - V r«(t40) -rtl

Entre dos sucesivos instantes de definición varían de forma

lineal.

Suponiendo ty « Tft+I)i (aproximación de baja frecuencia) se

puede escribir

dt
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-X,(tM)
d t Tk

1 ya -/«*0 + %0 M'"-!)) m (7.10)
2T SA* 2 T"

Pueden ponerse las ecuaciones (7.2), (7.3), (7.5) y (7.6)

en la forma continua équivalente, y de esta forma el modelo

continuo dels convertidor puede ser descrito por el

siguiente conjunto de ecuaciones:

(7.11)

dt FTtT T^ 2 / (7.12)

(7*13)
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(7.15)

7.3 - FORMULACIÓN CONTINUA NO LINEAL PARA EL

CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE SALIDA. LAZO

ABIERTO.

Se repiten aquí el circuito y las tres topologías asociadas

del convetidor en modo de conducción discontinuo.

Se supone que todos los elementos son ideales.

ci

L2

CO RO

Convertidor Boost con filtro de salida,

Fig. [7.2]

VII - 8



co

12

ci RO

CO

L2

ci

12

CI co RO

Topologías T«, Tofr, Loff

Pig. [7.3]
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Estas tres configuraciones corresponden a

subintervalos en cada ciclo de conmutación (i=3).

tres

La descripción en el espacio de estado viene dada por tres

ecuaciones diferenciales lineales a troncos

X = during D2T
(7.IB)

donde T es el período de reloj y

XT -

V.Cl

'CO

(7.19)
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es el vector de estado.

Las matrices Aj, B,, A2, B2, A3/ B3 se escriben a continuación

A, =

0 0 0 0

0 0 1 li

0 li 0 0
c,

o 1 o -iL
C, R,C,_

0 0 l i 0

0 0 1 li
^» ^J

± li 0 0

0 J. 0 -±
C JP /"*j AjCj

0 0 0 0

0 0 1 li

0 li 0 0
e,

o -L o _±
f ìt f^o •S'-o

1

0

0

0

B2 =

1

0

0

0

0

0

0

0

(7.20)

(7.21)

(7.22)

tomando ahora las ecuaciones (7.11) a (7.15),

escribiéndolas para cada componente del vector de estado
¿\,..

y para cada subintervalo, llegamos al siguiente conjunto
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de ecuaciones2

i - i + V* T ( 7 - 2 3 )
L» L>° m

2Por comodidad se omite la variable tiempo.

VII - 12

(7 .24)

(7 .25)

di, T (7.26)LI.- JL, / * * v

dt "T v L" *"» '

, - ,. , f "a -vo> 1„ (7-28)^ - ̂  * —̂ r- *>

va - vco } m (7 .29)



dî

~dT T ( IL»

(7.30)

dt 2C,T

2c,T

(7 .31 )

ço _ _
dt 2Cn

2C0T

vco

(7.32)

T3 = RECT. T +•'•OFF
"i -X
\ - Va

(7.33)

2*2 =
(7 .34 )

Todas estas ecuaciones, pueden ser representadas por el

diagrama de bloques que sigue
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Diagrama de bloques

Fig. [7.6]
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Se ha simulado, utilizando el anterior diagrama de bloques

un convertidor Boost con filtro de salida en lazo abierto

con los siguientes parámetros:

Vg= 10 v

L!= 0,5mH

Lf= ImH

C,= 6,8MF

C2= lOOnF

RO= 55n

D= 0,5

f= 55KHz

El objetivo de la simulación en este caso, es comprobar que

se consiguen las condiciones de régimen permanente DC.

El listado de instrucciones para la simulación es ACSL

viene dado a continuación.
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BOOST OPEN LOOP ACSL SIMULATION

PROGRAM

INITIAL

' VARIABLE TIME,TIMEIC=0.0

END

DYNAMIC

DERIVATIVE

ALGORITHM IALG=3

MAXTERVAL MAXT=36.36 E-04

STEPS = 1

CONSTANT VG = 10.0, RO = 0.055, CO

CONSTANT Cl = 6.8, LI = 0.5 , L2

CONSTANT FC = 55.0E-03, D = 0.5

CONSTANT I10IC = 0.0, I20IC =0.0

CONSTANT VC1IC = 0.0, VCOIC =0.0

T = 1/FC

Tl = T*D

TOFF = T - TI

T2 = TOFF - T3

T3 = 0.0

111 = 110 + VG * Tl / LI
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112 = 111 + ( VG - VC1 ) * T2 / LI

113 = 112

110 = INTEG (( 113 - 110 ) / T, I10IC )

121 = 120 + ( VC1 - VCO ) * Tl / L2

122 = 121 + ( VC1 - VCO ) * T2 / L2

123 = 122 + ( VC1 - VCO ) * T3 / L2

120 = INTEG (( 123 - 120 ) / T, I20IC )

A = l / ( 2 * T * C 1 )

B = 121 + 120

C = 112 + 111

E = 121 + 122

F = 121 + 123

G = VCO / ( RO * CO )

H = l / ( 2 * T * C O )

VC1 = INTEG (A* ( - T 1 * B + T 2 * ( C - E ) - T 3 * F ) ,

VC1IC )

VCO = INTEG ( - G + H * ( Tl * B + T2 * E + T3 * F ), VCOIC

)

END

CINTERVAL CINT = 1.818

CONSTANT TS = 499.9

TERMT ( TIME.GE.TS )

END

END
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Se observa en esta listado que se han normalizado los

valores de componentes. Además se ha fijado el valor D=

0,5, con lo que queda patente que la simulación es a lazo

abierto.

Para estos valores de componentes, el convertidor trabaja

en modo continuo, por lo que el tercer subintervalo (TOFP-

DOFF) / de duración T3, verifica T3= O.

Las gráficas que se obtienen en esta simulación concuerdan

perfectamente con las previstas teóricamente, y que se han

medido con un valor prototipo en el laboratorio.

Se presentan dos juegos de gráficas. Unas que corresponden

a condiciones iniciales nulas (iL1(0)= O, vcl(0)= O, ÍL2(0),

vco(0)= 0) y otras a condiciones iniciales no nulas (iu(0) =

750mA, iu(0)= 400mA, vc,(0)= 25V, Vco(0)= 25V) .

En ambos casos los valores DC conseguidos coinciden con los

del análisis del capítulo 2.

Para no representar un excesivo número de gráficas, se

representan las evoluciones temporales de las variables

lentas (vccl(t) y v
cco(t) y la evolución temporal de las

variables rápidas a principio de ciclo, es decir icuo(t) e
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{(i=0)}3

S

S
0.00 1.75 2.50 3.75 5. CD

TIME no*

Simulación icuo(t) . Condiciones iniciales nulas

Fig. [7.7]

3Corrientes en mA y tiempo en /¿sg
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0.00 i.25 2.50
TIME «io?

3.75 5.00

Simulación iCL2o(t) * Condiciones iniciales nulas

Fig. [7.8]

cj-

CXJ"

0

o
o
~

s

CD
CD

"a

^J

loo i

^~—

.25 2
TI HE

.50 3
»IO2

75 5 .00

Simulación vccl(t). Condiciones iniciales nulas

Fig. [7.9]
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0.00 1.25 2.50 3.75 5.00
T I M E no*

Simulación vcco(t) . Condiciones iniciales nulas

Fig. [7.10]
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8
o*-

p
o-

0.00 1.25 2.50 3.75 5.00
TIME «102

Simulación i t ) • Condiciones iniciales no nulas

Fig. [7.11]

ri-

O.DO 1.25 2.50 3.75 5.00
T I M E »102

Simulación icL20(t) . Condiciones iniciales no nulas

Fig. [7.12]
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1.25 2.50 3.75 5.0O0.00

Simulación vcc¡(t) . Condiciones iniciales no nulas

Fig. [7.13]

P3-

0.00 l. 25 2. 50
T I M E »ioï

3.75 5.CD

Simulación ycco(t) . Condiciones iniciales no nulas

Fig. [7.14]
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7.4 - FORMULACIÓN CONTINUA NO LINEAL PARA EL

CONVERTIDOR BOOST CON FILTRO DE SALIDA EN LAZO

CERRADO DE TENSION PWM.

A fin de simular en lazo cerrado de tensión el

comportamiento del convertidor, hay que modelar el

controlador PWM, para introducirlo en el programa de

simulación.

Este modelo no pertenece propiamente a la formulación

continua no lineal, sino que es accesorio.

Se dibuja a continuación un diagrama de bloques del

circuito de control (LM 3524), junto con el compensador.
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2 .5V

1.5e-6 silk

COMPOSAT ICH NtnCRK

D[t)
D( t )

IV J . Z J v VÉ

k*Vco Ton Gan«rtt«r
EBROd AMPLIFIS)

Modelo del Generador PWM + Compensador

Fig. [7.15]

Los detalles de la obtención de este modelo se han visto

en el capítulo IV.

Es interesante observar que en el generador de TON (TON

GENERATOR), existe límite para D (D < 0,9), debido a la

configuración interna del controlador LM 3524.

La realimentación (K*V0) se obtiene mediante un divisor de

tensión de la tensión de salida.

Para los valores en el modelo se pueden obtener (nivel de

referencia 2,5V.)
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VD(t) = 2'5 - K^csít) (7.35)

Jc(t) = 0'002 VD(t) (7.36)

(7.37)
l AC

De donde:

que es la expresión que define la evolución de vc(t) y que

se introduce en el programa de simulación.

El generador de TON se define mediante
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D(t) = 0X4 (Ve(t) - 1) (7.39)

Substituyendo los valores del prototipo en estas

expresiones, para K= 0.1328, se escribe el programa de

simulación que se presenta a continuación. Se suponen

condiciones iniciales nulas.
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BOOST CLOSED LOOP ACSL SIMULATION

PROGRAM

INITIAL

VARIABLE TIME,TIMEIC=0.0

END

DYNAMIC

DERIVATIVE

ALGORITHM IALG=3

MAXTERVAL MAXT = 36.36 E -04

NSTEPS = 1

CONSTANT VG = 10.0, RO = 0.055, CO = 0.1

CONSTANT Cl= 6.8, LI =0.5 , L2 = 1.0

CONSTANT FC = 55.0E-03

CONSTANT I10IC = 0.0, I20IC =0.0

CONSTANT VC1IC = 0.0, VCOIC = 0.0, VEIC =0.0

VD = ( 2.5 - VCO * 0.1328 )

ICO = 0.002 * VD

1C = BOUND ( 0.0, 200.0, ICO )

VEO = INTEG (( 666.0 * 1C - 0.0133 * VE ), VEIC )

VE = BOUND ( 0.0, 10.0, VEO )

DO =(0.4* VE -0.4)
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D = BOUND ( 0.0, 0.9, DO )

T = 1/FC

TI = T * D

TOFF = T - TI

T2 = TOFF - T3

T3 = 0.0

111 = 110 + VG * TI / LI

112 = 111 + ( VG - VCl ) * T2 / LI

113 = 112

110 = INTEG (( 113 - 110 ) / T, I10IC )

121 = 120 + ( VCl - VCO ) * TI / L2

122 = 121 + ( VCl - VCO ) * T2 / L2

123 = 122 + ( VCl - VCO ) * T3 / L2

120 = INTEG (( 123 - 120 ) / T, I20IC )

A = l / ( 2 * T * C 1 )

B = 121 + 120

C = 112 + 111

E = 121 + 122

F = 121 4- 123

G = VCO / ( RO * CO )

H = 1 / ( 2 * T * C O )

VCl = INTEG (A* ( - TI * B + T2 * ( C - E ) - T3 * F ),

VC1IC)

VCO = INTEG (-.G+H* ( TI * B + T2 * E + T3 * F ), VCOIC

)

END
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CINTERVAL CINT = 1.818

CONSTANT TS = 300.9

TERMT ( TIME.GE.TS )

END

END

Los resultados en forma de gráficas se presentan a

continuación, para ve(t)/ v̂ , ÍL10W, î ,̂ v^ y D(t).
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8

.00 l.00 2. 00
T I M E no2

3.00 4.00

Simulación Iuo(t)

Pig. [7.16]

8

8

o
CM

S

8

J. 00 í. 00 2.00
TIME «to2

3.00 4.00

Simulación luo

Fig. [7.17]
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8-

o
f"

.00 1.00 2.00 3.00
TIME «IO*

K DO

Simulación Vc, (t)

Pig. [7.18]

S
vi'

.00 1.00 2.00 3.00 4.00
T I H E «io2

Simulación V

Fig. [7.19]
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T I M E no2
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s

S

8
b: oo

Simulación D(t)

Pig. [7.20]

1.00 2.00
T I M E no2

Simulación V c(t)

Fig. [7.21]

3.00 4.00
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8) . - CONTROL NO LINEAL DEL CONVERTIDOR BOOST CON

PILTRO DE SALIDA

8.1 - INTRODUCCIÓN

Se desarrolla en este capítulo un control no lineal basado

en una modelación bilineal de la dinámica de los valores

medios de las variables de estado, introducida por M.

Berbiche [62], y utilizada hasta el momento solamente en

convertidores de segundo orden [62] [63].

8.2 - MODELO DEL CONVERTIDOR

Por el hecho de suponer un convertidor bidireccional, ést<=

opera en modo de conducción continua, pudiendo por tanto

ser representado por dos ecuaciones diferenciales lineales

a tramos:

•

X = f, (X) = A, X + BI Vg t < tON (8.1)

X = fi(X) = A2 X + B2 Vg tON < t < T (8.2)

en donde X es "el vector de estado y T el periodo de
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conmutación.

Las ecuaciones (8.1) y (8.2) pueden ser combinadas

originando una única expresión bilineal

X = f,(X) C7(t) + Í2 (X) (1 - Í7(t)) (8.3)

donde :

U(t)= 1 para t< tON

U(t)= O para tON< t<T

Se resume ahora la obtención de la solución de la anterior

ecuación.

Supongamos un sistema no lineal descrito por

•

X = f(X) (8.4)

La solución será

X = e('-'-)/(^ X(t0) (8.5)

donde X(t0) representa la condición inicial y e
(Wo)f es el

operador de transporte.

En el caso de las ecuaciones (8.1) y (8.2) la transición
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de principio a final de ciclo, se representará como sigue:

X(t+T) = eT"f^.eT°"f^.X(t) (8.6)

La serie de Campbell-Baker-Hausdorff expresa esta

transición mediante una única exponencial

s^T^rf, -Totlft _ _ * J < w l " 2 < " * ' f f 1 ' 1 \ * i

donde [f2, f,] es el parèntesis de Lie.

Si T es muy pequeño (T —> dt) , la serie se puede aproximar

mediante

X(t + di')« eWT«'* x_(t) (8.8)

Si se define ciclo de trabajo como D= TON/T, se puede

reescribir (8.8)

X(t +dt)se(D/'M1-|>)/')* X(t) (8.9)

El valor medio del vector de estado verificará desde luego

la siguiente ecuación bilineal
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X = D f¡ (X) + (1 + D) f j (X) (8.10)

donde:

(8.11)

S
y 7ç2 representa el valor medio de la componente i del

vector de estado.

En la expresión (8.10), D es el valor medio de la función

U(t) durante el periodo de conmutación dT, pudiendo tomar

cualquier valor entre O y 1.

Este hecho se usa en el siguiente apartado para diseñar un

controlador del ciclo de trabajo, que es una función

continua de los valores medios de las componentes del

vector de estado.

8.3 - REALIMENTACION NO LINEAL

Para deducir la estrategia de control, se elige la variable

promediada X¡, tal que pueda obligar al conjunto completo

de variables de estado a un punto de equilibrio, siguiendo
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el comportamiento dinámico que se expresa a continuación
*

f,. - -K (*. -X*) (8.12)

donde X*¡ es la referencia que hay que seguir en el

equilibrio y 1/k es la constante de tiempo que mide la

rapidez del proceso de convergencia.

En el convertidor Boost con filtro de salida bidireccional

dibujado en la figura que sigue

Li

VAa

-W-
112

CI, ca Ro>Vo

Convertidor Boost con filtro de salida bidireccional.

Fig. t8-1]

donde se supone que los elementos activos son ideales,

el comportamiento del convertidor se puede describir

mediante las siguientes ecuaciones, donde las variables de

estado en mayúscula significan valor medio de la variable

estado en el ciclo

J, = - (l -D) Yß + li (8.13)
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j, = LEL - LEI (8.14)
** L2 L2

Vc = (1 -D) - (8-15)
L·i '-i

V* = -̂  -' ygo (8.16)C« C. A.C. •

Puesto que el comportamiento dinámico de VCo y 1^ no

dependen del ciclo de trabajo D, sólo se puede controlar

el convertidor a través de IL1 o Vcl.

en ambos casos D se elegirá de forma que el error tenga ui

comportamiento dinámico de primer orden.

Se tratarán los dos posibles casos:

8.3.1 - CONTROL A TRAVÉS DE IL1

En este caso la ley de control será:
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donde:

IL, = ILÍ - IL, (8.18)

Suponiendo I*L1 constante, es decir

d JÂ = 0 (8.19)
~~dt~

y operando las ecuaciones (8.13), (8.15) y (8.17) se

obtiene:

Vc¡-Vg-KLt (J¿i--Q

Vc.

Esta ley de control puede ser conseguida mediante el

diagrama de bloques que se muestra a continuación
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BIDIRECTIONAL

BOOST CONVERTER

WITH OUTPUT FILTER

Lou Pass
Fi I tei"

111
Lou
Fi Itei-

PWM
X

Diagrama de bloques del convertidor con rea1imantación no
lineal.

Fig. [8.2]

El comportamiento en lazo cerrado queda representado por

las siguientes ecuaciones

J — — V t T T *\ l R 91 ̂, - - A ( i, - i, ) ( o. ¿ i ;

I, =
V

(8.22)
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VC, =
l - ̂  -y« - K L'(Jl. •I¿ (8.23)

V,. =
V (8.24)

El punto de equilibrio verifica

X = O (8.25)

Al punto de equilibrio se le denominará Z*

De la condición (8.25) se deduce:

(8.26)

(8.27)

V I = V
(8.28)

J, = (8.29)
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La ecuación (8.28) se puede escribir en forma equivalente

POUT = PB* (8-3°)

que expresa la igualdad de potencias DC en la entrada y en

la salida del convertidor.

Esta igualdad verifica la validez del modelo anterior, al

expresar la inexistencia de pérdidas.

Es necesario estudiar la estabilidad local del sistema (en

el punto de equilibrio).

Para ello se linealiza el modelo, ecuaciones (8.21) a

(8.24), mediante la utilización de las siguientes

expresiones generales.
•

ÎL, = - K ÎL, (8.31)

(8.32)
dì, . dì,

+ fi | vc + _L | Vc
c, x c. x
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dv Bv,

dV

c. x-
cC.

(8.33)

v,

En forma matricial.

(8.34)

í
4

(fc

\

' -JC 0 0 0

0 ° f 'TL2 L2

a - — b 0

n n —

*

"V

^

^
CL°

(8.35)

Donde:

(8.36)
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q v£

La ecuación característica es:

(8 .37 )

(s + k) (s3 + ras2 + ns + p) = 0 (8.38)

Con

C, V¿
> O ( 8 . 3 9 )

n = *"' « + -1 + 1 > O ( 8 . 4 0 )
C V 2 J? C L2 ci L2 co

p = *•• * + 1 > O (8.41)
C, Ve,2 1-2 C0 2̂ ci Ao co

El sistema tiene un polo real negativo en

S = - K (8.42)

Aplicando el criterio de Routh a la ecuación de tercer

grado, para que el sistema sea estable debe verificarse:

(8.43)
m .n>p

o lo que es lo mismo

Vili - 12



+ L

ILL< + ' > O
2 y-2

2rr * 4 r> /-» T7" * 2 T1 /*"»^
1VC, K0C0 VC, LT.C\

De (8.44) se deduce que el sistema es localmente estable,

ya que todos los términos del sumatorio son positivos.

Se ha construido un prototipo con los siguientes valores

de componentes:

L,= 133 /zH

Lf= 200 /¿H

C,= 33 juF

C0= 470 ¿íF

RO= 33 n

f,= 10 KH,

Vg= 10 V

V0= 20 V

cuyo esquema (control incluido) se muestra a continuación.

El bloque de control realiza la expresión (8.20).

Se ha utilizado una configuración bidireccional del

convertidor, con carga y generador con masa no común.
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Las mediciones efectuadas, verifican la obtención de puntos

de equilibrio para distintos valores de I*.

El rendimiento del convertidor se ha medido, y es de 85%

aproximadamente.
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—I VW j f~
1 l 2 *

6 8

240kS

l
Convertidor Boost con filtro de salida bidireccional, con
control continuo no lineai.

Fig. [8.3]
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8.3.2 - CONTROL A TRAVÉS DE VC1

Siguiendo un procedimiento idéntico al caso anterior, y

usando la ley de control

c,que supone dinámica de primer orden para el error de V

(Vcl - V*C1) , el sistema conseguirá el mismo punto de

equilibrio que en el caso anterior.

Sin embargo, el sistema linealizado alrededor del punto de

equilibrio, presenta un cero real positivo

S2 = _ _ L (8.46)

por tanto el sistema es inestable y no puede ser controlado

por VC1.
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9. - CONCLUSIONES

Se ha estudiado en esta Tesis el convertidor Boost con

filtro de salida, convertidor elevador de cuarto orden sin

acoplamiento magnético que puede producir, bajo condiciones

de diseño adecuadas, un rizado muy pequeño en su tensión

de salida, (rizado a la frecuencia de conmutación) .

El desarrollo del modelo del convertidor, utilizando la

técnica de Promediación en el Espacio de Estado, permite

tanto el cálculo del régimen estacionario en DC, como la

obtención del modelo en pequeña señal, que será utilizado

después, en el análisis de distintas estrategias de control

lineal.

Se detecta en el modelo obtenido, la presencia de un cero

en el semiplano derecho, con lo que el convertidor en lazo

abierto es un sistema de fase no mínima.

El convertidor puede operar en dos modos distintos, modo

continuo y modo discontinuo. Se han determinado las

condiciones de diseño que permiten establecer uno u otro.

Puesto que la Promediación en el Espacio de Estado falla

cuando el convertidor opera en modo discontinuo, se han
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efectuado las medidas experimentales que permiten dar

validez al modelo obtenido, en un convertidor

unidireccional con régimen de carga elevado, que opera en

modo continuo.

Se ha construido también un convertidor bidireccional

operando en régimen de baja carga, en el que se ha

observado la inexistencia del tercer estado, al permitir

el interruptor bidireccional flujo de corriente en el

sentido carga - generador.

Las medidas efectuadas han concordado adecuadamente con los

valores calculados en el modelo.

El interés fundamental de la estructura bidireccional,

reside en aquellos casos en que hay que alimentar a una

carga activa o bien a una carga pulsante.

Es en estos casos, cuando puede presentarse fácilmente

flujo de energía hacia el generador de alimentación.

A efectos de diseño, se han desarrollado las condiciones

necesarias para identificar de forma sencilla los polos del

convertidor. Estas, que se han denominado condiciones de

separabilidad de polos, permiten asignar dos de los polos

a lo que se denomina parte no lineal del convertidor
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(linealizada en el análisis), y los otros dos polos al

filtro de salida (parte lineal del convertidor).

De esta forma se pueden dar valores a los distintos

elementos constitutivos del convertidor para asignar
*

valores que se desee, de forma independiente, a sus cuatro

polos.

Es aquí cuando puede lograrse una gran atenuación del

rizado de la tensión de salida a la frecuencia de

conmutación.

El primer lazo de control que se ha estudiado es el lazo

de tensión PWM, presentando una gran tendencia a la

inestabilidad al ser la función de transferencia salida-

control un sistema de fase no mínima. Por esta razón, el

diseño y ajuste de la red de realimentación es una tarea

tediosa y difícil, siendo el ancho de banda muy pequeño.

Se ha modelado en pequeña señal el convertidor en lazo

cerrado visto desde la carga, como una impedancia (al

considerar la tensión de alimentación como constante

(vg=0) , y las variaciones de carga como un generador de

corriente.

Esto permite, mediante la utilización de un programa de
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simulación de sistemas lineales (CC por ejemplo), predecir

el comportamiento de la tensión de salida del convertidor

ante pequeñas pulsaciones en la carga.

Esto último no da la imagen del comportamiento real del

sistema ante pulsaciones de carga, ya que normalmente estas

serán de un valor importante y el modelo anterior es en

pequeña señal, sin embargo ofrece un buen punto de

referencia.

Por tanto el diseño del lazo de realimentación se hará

atendiendo a estas dos características (ancho de banda e

impedancia presentada por el convertidor).

Las ventajas que ofrece el control de corriente son

fundamentalmente tres:

a) Mayor rapidez del sistema, ya que el control actúa

ciclo a ciclo.

b) Limitación intrínseca al lazo de control, de la

corriente en el interruptor (y por tanto de la

corriente absorbida del generador de alimentación).

c) Posibilidad de reducción del orden del sistema, y de

la desaparación del cero en el semiplano derecho, lo
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que facilita en gran manera el diseño del lazo

externo de tensión.

Se han desarrollado tres tipos de lazo de corriente, que

se han denominado respectivamente, lazo de corriente

máxima, de corriente media no predictivo y de corriente

media predictivo.

Para cada uno de ellos, se han desarrollado los modelos en

pequeña señal, necesarios para el diseño del lazo de

realimentación de tensión.

Los dos primeros lazos no reducen el orden del sistema, ni

hacen desaparecer el cero en el semiplano derecho.

El lazo de corriente media predictivo sí logra estas dos

cualidades.

Sin embargo, en contraposición, la complejidad circuital

de esta último lazo es mucho mayor que la de los dos

anteriores.

Se han construido prototipos en lazo abierto, del

convertidor con lazo de corriente máxima y de corriente

media no predictivo, verificándose experimentalmente las

predicciones teóricas de los modelos calculados.
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Es importante disponer de modelos del convertidor que no

esten limitados a pequeña señal, sobre todo para tener la

posibilidad de simulación del comportamiento del

convertidor ante consignas que obliguen a perturbaciones

importantes respecto del régimen estacionario DC

(onduladores, amplificadores), o bien ante cargas

pulsantes.

Se ha desarrollado un modelo de gran señal siguiendo la

técnica denominada Formulación Continua no Lineal [62], y

se ha simulado el comportamiento tanto en lazo abierto PWM,

como en lazo cerrado de tensión PWM, con consigna

constante, mediante el programa de simulación continua de

propósito general ACSL (Advanced Continuous Simulation

Language).

Los resultados obtenidos del arranque del convertidor desde

condiciones iniciales nulas, y desde condiciones iniciales

no nulas, verifican que el modelo en gran señal es

correcto.

El último capítulo de la Tesis está dedicado a un control

no lineal de realimentación de estado, basado en la

descripción bilineal promediada del convertidor

bidireccional.
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El control no lineal desarrollado, se sintetiza en el

dominio del tiempo. A través del control de la corriente

de entrada, se consigue que el vector de estado del

convertidor alcance un punto de equilibrio estable. Como

consecuencia inmediata, la tensión de salida recupera

rápidamente su valor de régimen estacionario con un

sobreimpulso despreciable cuando la carga tiene un

comportamiento pulsante.

Finalmente se exponen algunas de las posibilidades de

continuación de esta Tesis:

a) Simulación de distintos lazos de control, con

consignas variables o cargAs pulsantes del modelo en

gran señal.

b) Interconexión en paralelo de distintos convertidores,

a fin de obtener un diseño modular de líneas de

alimentación DC.

El lazo de control adecuado para este tipo de

interconexión es el lazo de corriente predictivo.

En estos momentos se está desarrollando su prototipo.

c) Desarrollo de métodos automáticos de diseño del
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convertidor y de los lazos de realimentación

lineales, de forma que se calculen de forma

automática valores de componentes adecuados para la

obtención de características prefijadas (ancho de

bandas comportamiento ante cargas pulsantes, etc.).

d) Desarrollo de un control no lineal predictivo, basado

en la descripción bilineal del convertidor, de forma

que la variable a controlar se adapte ciclo a ciclo

a la referencia desedada.
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