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Resumen

La presente tesis abarca el modelado, simulaciéon y diseio de una ley de control para un convertidor
Boost de inductancias acopladas. En particular, desde el punto de vista de modelado, nos enfocamos
en las teorias de modelos promediados y sistemas lineales complementarios (LCS), para obtener la
dindmica del convertidor Boost de inductancias acopladas, el cual trabaja en modo discontinuo de
conducciéon (DCM). El andlisis del convertidor se lleva a cabo asumiendo caracteristicas ideales de
tensién-corriente en el interruptor y los diodos. Ademas, los modelos obtenidos son validados medi-
ante simulacion con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulaciéon para
circuitos eléctricos Psim. El interés en la topologia de este convertidor se debe principalmente a su
alta eficiencia y su elevada tasa de conversién sin necesidad de ciclos de trabajos extremos. Por otra
parte, desde el punto de vista de control se propone una arquitectura de control en cascada. El lazo
interno del control se compone de una estrategia de control no lineal, similar a la teoria de control en
modo de deslizamiento, mientras que para el lazo externo se disena un control de tipo PI. El principal
objetivo del control disenado es regular el voltaje de salida del convertidor a el valor de referencia
deseado. La efectividad y desempeno del controlador disenado es validada tanto en simulacién como
experimentalmente ante diferentes escenarios que incluyen perturbaciones en la carga y el voltaje de
entrada. Adicionalmente a partir del modelo lineal complementario del convertidor, se lleva a cabo un
andlisis de la dindmica ideal de deslizamiento y un analisis numérico de la estabilidad cuando se tiene
modo de deslizamiento.

Palabras claves: Modelo promediado, sistemas hibridos, sistemas lineales complementarios,
control en modo de deslizamiento.
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Abstract

This thesis covered the modeling, simulation as well as the design of a control law for a coupled
inductor Boost converter. In particular, from the point of view of modeling, we focused on the use of
averaged modeling and linear complementarity systems (LCS), in order to obtain the dynamic of a
coupled inductor Boost converter, which works in discontinuous conduction mode (DCM). The analysis
of the converter was performed assuming ideal voltage-current characteristics in the switch and the
diodes. In addition, those models were validated through simulation with the model of the converter
obtained from the simulation tool for electrical circuits Psim. The interest in researching this converter
topology was mainly due to its high efficiency and high conversion rate without extreme duty cycle
values. Moreover, from the point of view of control we have proposed a cascade control architecture.
The inner loop is a sliding mode current control loop, while the outer one is a PI controller that tunes
the current reference to regulate the output voltage to a reference value. The performance and the
effectiveness of the feedback control was validated under the presence of load disturbances and input
voltage variations through computer simulations by using the linear complementarity model as well as
experimentally. Additionally from the linear complementarity model of the converter, it was performed
an analysis of the ideal dynamic that takes place when occurs sliding motions in the converter and
numerical stability analysis was also carried out.

Keywords: Average model, hybrid systems, linear complementarity systems, sliding mode control.
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CaAriTULO 1

Introduccion

Las topologias més elementales como el Buck (reductora), Boost (elevadora) y el Buck-Boost (reductora-
elevadora) presentan algunos inconvenientes en aplicaciones que requieren una tasa elevada de con-
versién entre el voltaje de entrada (V;,,) y el voltaje de salida (vg). Puesto que, para obtener elevadas
tasas de conversién con estas topologias se requiere que la variacién del tiempo de conduccién (ciclo
de trabajo 0 < d < 1) de los dispositivos conmutadores (interruptores y diodos) sean muy extremos
[M]. Por otra parte, ciclos de trabajo extremos no son recomendables por varias razones, entre ellas: 1)
existen limitaciones en los dispositivos conmutadores no ideales, 2) a fin de obtener un salida de tensién
elevada con una topologia convencional elevadora es necesario que las caracteristicas de corriente y
voltaje del dispositivo conmutador (MOSFET) no sean pequenas, como consecuencia es indispensable
que la resistencia de salida del MOSFET Rpg sea grande. Lo cual se traduce en pérdidas de con-
duccidn, incremento del costo y tamafio del convertidor, 3) por otra parte, ciclos de trabaos extremos
podrian dar lugar a problemas serios de tiempo de recuperacién inversa del diodo [M, B], y por ultimo
4) el control disenado debe ser capaz de responder ante las perturbaciones en la carga o variaciones
en el voltaje de entrada, por lo que es necesario que los valores del ciclo de trabajo no sean cercarnos
a cero o a uno, de manera que el controlador sea capaz compensar las perturbaciones. De ahi que,
una topologia convencional elevadora no es adecuada para aplicaciones en las que se requiere al menos
cuatro veces el voltaje de entrada [3].

Dada la importancia de la eficiencia en convertidores de potencia, ha habido un creciente interés por
parte de grupos de investigacién de todo el mundo por arquitecturas no convencionales de convertidores
que permitan obtener elevadas tasa de conversion con las minimas pérdidas posibles y apropiados para
aplicaciones que requieren alta potencia. Varias topologias han sido propuestas en la literatura como
posible solucién a este problema, entre ellas se encuentran los convertidores Boost en cascada [d].
No obstante la mayor desventaja de este tipo de arquitectura son la complejidad, el elevado costo
por el uso de dos etapas elevadoras interconectadas entre si, en donde las pérdidas se incrementan
principalmente por los interruptores activos y el disefio del control y andlisis de estabilidad resultan
ser también bastante complejos (B, 8.

La familia de convertidor resonantes o de conmutacién suave (ZVS-converters) [B, @, 8] también pueden
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proporcionar elevadas tasas de conversion sin necesidad ciclos de trabajo extremos. La formas de ondas
de estos convertidores son casi senoidal, en lugar de las formas de ondas triangular de las topologias
convencionales, por lo que presentan valores picos de corrientes grandes. Ademés, valores relevantes de
corrientes pueden circular por los elementos resonantes (L-C), aun cuando la carga esta desconectada,
como consecuencia la eficiencia se degrada para valores de carga ligeros [B]. Por otra parte, el andlisis
de estas topologias también resulta complejo. Sin embargo, la mayor ventaja es la reducida pérdida
de conduccién que se logra a través de estrategias de conmutaciéon con cero de tensién (ZVS, por
sus siglas en inglés) y/o cero de corriente (ZCS, por sus siglas en inglés) durante las transiciones del
interruptor. Ademaés en algunas topologias el rango de las frecuencia de conmutacién puede ser muy
elevados [H].

Otra solucién consiste en el uso de inductores acoplados y/o transformadores [8, M, [], sin embargo
la mayor desventaja de este tipo de convertidores es que se ven afectados por la interferencia electro-
magnética (EMI, por sus siglas en inglés) y la eficiencia se degrada debido a las inductancias de fuga
del transformador [B]. El uso de circuitos fijadores de nivel o restauradores de componente continua
constituyen una solucién para reciclar la energia de las inductancias de fugas [[2] y para reducir el
estrés eléctrico durante las conmutaciones. Ciertamente, la adicion de este tipo de circuitos incrementa
la complejidad del convertidor e introduce méas perdidas relacionas al circuito fijador. En [[] se pro-
pone un convertidor elevador con inductancias acopladas capaz de proporcionar una tasa elevada de
conversion sin necesidad de ciclos de trabajos extremos con una alta eficiencia, puesto que los proble-
mas de tiempo de recuperacién inversa del diodo son mitigados. Otras variantes de este convertidor
aparecen en [[3]. Por otra parte, a pesar de que el niumero total de componentes de este convertidor
es bajo y cuya topologia resulta relativamente sencilla, el andlisis para obtener modelos mateméticos
generalizados no resulta una tarea trivial, ya que los interruptores pasivos (diodos) presentes en el
convertidor introducen nuevos modos o topologias en un periodo de conmutacién, ademés de los mo-
dos ocasionados por el interruptor activo. Por consiguiente, se requiere un conocimiento exhaustivo de
las distintas combinaciones de modos que aparecen en un ciclo de conmutacién, para poder utilizar el
enfoque predominante para obtener la dindmica de los convertidores convencionales basado en modelos
promediados. Algunas de las dificultades para obtener la dindmica de este convertidor aparecen en
los trabajos de [[[@, @3, @@]. Es por ello que, aspectos fundamentales como el andlisis de estabilidad
y disenio de estrategias de control para estos convertidores, también resultan bastantes complejos. En
[[2, I3 se aborda el modelado del convertidor propuesto por [[] a partir de un enfoque experimental.
El modelo obtenido es utilizado para disefiar una estrategia de control en cascada. Tanto para el lazo
interno como para el lazo externo se disena un control de tipo PID.

De lo anteriormente expuesto, existe una clara motivacion para tratar de obtener el modelo dindmico
de esta clase de convertidores. En particular, desde el punto de vista de modelado en este trabajo
nos enfocamos en el método de promediado y en un enfoque que considera la dindmica hibrida del
convertidor basado en sistemas lineales complementarios, para obtener la dindmica del convertidor
propuesto por Zhao en [[]. Ademds, desde el punto de vista de control se disena una estrategia de
control basado en la teoria de control en modo de deslizamiento. Esta estrategia de control serd validada
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experimentalmente.

1.1. Objetivos

Los objetivos primordiales de la presente tesis doctoral se centran en los siguientes aspectos: el primero
de ellos es, obtener modelos mateméticos apropiados que logren capturar la dindmica hibrida del
convertidor Boost acoplado magnéticamente. Se hard especial énfasis en las técnicas de modelado
hibrido. El segundo aspecto es, evaluar mediante simulacién los modelos obtenidos del convertidor.
Por otra parte, otro de los puntos de especial interés en este trabajo, es el disefio de una estrategia
de control capaz de regular el voltaje de salida frente a perturbaciones de la carga y del voltaje de
entrada de acuerdo a la siguientes especificaciones del prototipo del convertidor: se desea obtener una
tasa de conversiéon de 10 veces el voltaje de entrada, para los siguientes valores nominales de voltaje
de entrada V;, = 12V, voltaje de salida vg = 120V y valor de la carga R = 1139).

1.2. Organizacién

Este trabajo estd organizado de la siguiente manera: en el Capitulo B se aborda el andlisis de
funcionamiento de convertidor Boost acoplado magnéticamente. Ademaés, se obtiene la relacion de
conversion ideal del convertidor tanto para CCM como DCC. Adicionalmente, se determina el limite
entre ambos modos de funcionamiento del convertidor. En el Capitulo B se obtiene la dindmica del
convertidor usando dos enfoque diferentes: el método de promediado en espacio-estado y el formalismo
de sistemas lineales complementarios. Los modelos obtenidos son evaluados y comparados mediante
simulacién con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulacién de circuitos
eléctricos Psim. Un esquema de control en cascada para el convertidor es presentada en el Capitulo H.
El lazo externo del controlador en cascada adopta una algoritmo convencional del tipo PI, mientras
que el lazo interno del controlador disefiado, se basa en la teoria de control en modo de deslizamiento.
También se incluye, un analisis tedrico de la dindmica cuando existe modo de deslizamiento y andlisis
numérico de la estabilidad bajo régimen de deslizamiento. Ademds, la ley de control es validada
mediante simulaciones. El Capitulo B describe la implementacién del la ley de control y los resultados
experimentales. Finalmente en el Capitulo B se extraen algunas de las conclusiones mas relevantes de
la tesis.

Referencias

[1] L.-S. Yang, T.-J. Liang, H.-C. Lee, and J.-F. Chen, “Novel high step-up dc-dc converter with
coupled-inductor and voltage-doubler circuits,” Industrial Electronics, IEEE Transactions on,
vol. 58, no. 9, pp. 4196-4206, 2011. @

[2] S. Dwari and L. Parsa, “An efficient high-step-up interleaved dc-dc converter with a common
active clamp,” Power Electronics, IEEE Transactions on, vol. 26, no. 1, pp. 66—78, 2011. @



[3]

[14]

CAPITULO 1. INTRODUCCION

R.-J. Wai, C.-Y. Lin, R.-Y. Duan, and Y.-R. Chang, “High-efficiency dc-dc converter with high
voltage gain and reduced switch stress,” Industrial Electronics, IEEE Transactions on, vol. 54,
no. 1, pp. 354-364, 2007. O, &

M. Ortiz-Lopez, J. Leyva-Ramos, L. H. Diaz-Saldierna, and E. E. Carbajal-Gutierrez, “Multiloop
controller for n-stage cascade boost converter,” in Control Applications, 2007. CCA 2007. IEEE
International Conference on, 2007, pp. 587-592. O

Q. Zhao, F. Tao, and F. Lee, “A front-end dc/dc converter for network server applications,” in
Power Electronics Specialists Conference, 2001. PESC. 2001 IEEE 32nd Annual, vol. 3, 2001,
pp- 1535-1539 vol. 3. O

Y. Jang, , and M. M. Jovanovic, “A new pwm zvs full-bridge converter,” IEFEE Transactions on
power electronics, vol. 22, no. 3, pp. 987-994, May 2007. @

X. Wu, J. Zhang, X. Ye, and Z. Qian, “Analysis and derivations for a family zvs converter based
on a new active clamp zvs cell,” IEEE Transactions on industroial electronics, vol. 55, no. 2, pp.
773-781, Feb. 2008. O

R. W. Erickson and D. Maksimovic, Fundamentals of power electronics, 2nd ed., Springer, Ed.
Kluwer academic publisehers, Marzo 2001. 0, B, B, I3, [, 3

D.-W. Cheng, X. Liu, and Y. S. Lee, “A new improved boost converter with ripple free input
current using coupled inductors,” in Power Electronics and Variable Speed Drives, 1998. Seventh
International Conference on (Conf. Publ. No. 456), 1998, pp. 592-599. B

Q. Zhao and F. Lee, “High performance coupled-inductor dc-dc converters,” in Applied Power
Electronics Conference and FExposition, 2003. APEC °03. Fighteenth Annual IEEE, vol. 1, feb.
2003, pp- 109 — 113 vol.1. B, B, I

K. Radhalakshmi, R. Dhanasekaran, S. Aiswarya, and S. Muthulakshmi, “A new high step-up
converter with low voltage stress using coupled inductor,” in Mobile Communication and Power

Engineering, ser. Communications in Computer and Information Science, V. Das and Y. Chaba,
Eds. Springer Berlin Heidelberg, 2013, vol. 296, pp. 305-310. 1

Y. Zhao, W. Li, Y. Deng, and X. He, “High step-up boost converter with passive lossless clamp
circuit for non-isolated high step-up applications,” Power Electronics, IET, vol. 4, no. 8, pp.
851-859, 2011. B

D. M. Van De Sype, K. De Gusseme, B. Renders, A. P. Van Den Bossche, and J. Melkebeek,
“A single switch boost converter with a high conversion ratio,” in Applied Power Electronics
Conference and Exposition, 2005. APEC 2005. Twentieth Annual IEEE, vol. 3, 2005, pp. 1581—
1587 Vol. 3. 0

Lisbeth C. Pérez, E. Fossas-Colet, S. Gonzdles, S. Malo, and P. Puleston, “Modelado y
andlisis de un convertidor elevador con inductancias acopladas.” In Actas del XIII Congreso



REFERENCIAS o

Latinoamericano de Control Automatico / VI Congreso Venezolano de Automatizacién y Control,
2008, pp. 480-485. &

[15] Pérez Rivas Lisbeth C., “Modelado de un Convertdor Boost Acoplado,” Master’s thesis,
Universitat Politécnica de Catalunya, Gener 2009. B, [

[16] J. V. Maldonado, “Eines interactives per laprenentatge de la dinamica i el control dels
convertidors de potencia,” Master’s thesis, Universitat Politecnica de Catalunya, Gener 2009.
o,

[17] Shane Leonardo Malo Barragan, “Output voltage regulation of a high-efficiency high step-up
coupled inductor dc-dc power converter,” Master’s thesis, Universitat Politécnica de Catalunya,
Gener 2008. 0

[18] ——, “Design and Control of an Electric Energy Conditioning System for a PEM Type Fuel
Cell,” Ph.D. dissertation, Universitat Politecnica de Catalunya, October 2009. B, I
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CAPITULO 2

Convertidor Boost acoplado
magnéticamente

En este capitulo se presenta la topologia del convertidor Boost de inductancias acopladas. Se analiza
su principio de funcionamiento distinguiendo cinco transiciones topolégicas factibles en un periodo
de conmutacion del interruptor bajo el funcionamiento normal de convertidor. Para cada una de las
transiciones topoldgicas factibles se obtiene la relacién de conversién ideal. Ademads se establece el
limite entre los modos de conduccién continua y discontinua del convertidor.

2.1. Introduccién

La aparicion de nuevas fuentes de energia y la mejora de las ya existentes requiere de un esfuerzo
constante en el desarrollo de nuevos convertidores de potencia. Con el fin de minimizar las pérdidas
energéticas, costos, tamano y peso de los convertidores y atender a las necesidades de las aplicaciones
industriales emergentes que requieren alto rendimiento y una tasa de conversién elevada. A diferencia
de las estructuras clasicas de convertidores, tales como el Buck, Boost o el Cuk que requieren ciclos
de trabajos extremos para trabajar en el rango de potencia media, lo cual se traduce en pérdidas y
disminucién de la capacidad para elevar [0, B].

Actualmente existen convertidores que permiten la transformacion de la energia con la maxima efi-
ciencia posible. Estos convertidores pueden operar con eficiencias que van del 92 al 97 %. Algunas de
estas topologias de gran interés son los convertidores magnéticamente acoplados y los convertidores
de conmutacién suave (soft switching). Los primeros suelen utilizarse en aplicaciones que requieren
niveles de voltajes medios y niveles de potencia del orden de los kilowatt, como es el caso de los sis-
temas de produccién de energia alternativa que involucran pilas de combustible [B], con aplicaciones a
vehiculos hibridos [0 y sistemas de alumbrado [@] entre otros. Los convertidores de conmutacién suave
(ZVS-converters) [B, B] permiten transformar la energia con niveles de pérdidas muy reducidos debido
a su modo de operacion.

No obstante, el contar con topologias de convertidores més eficientes y 6ptimas supone algunos costes
desde el punto de vista del analisis de funcionamiento, modelado y control de los mismo, debido a

7
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las no linealidades presentes en los interruptores y diodos. El interruptor pasivo (diodo) opera segin
las caracteristicas naturales del circuito, mientras que el interruptor activo conmuta de manera forza-
da. Estos udltimos constituyen los elementos claves en la transferencia de energia hacia la carga. La
estrategia bésica consiste en conmutar el interruptor a una frecuencia fija (fs) igual al reciproco del
periodo de conmutacién (7), variando solamente la relacién de conduccién (ciclo de trabajo d) del
interruptor, estrategia PWM (Pulse Width Modulation). Debido a este comportamiento de activacién
(On) y desactivacion (Off) de los elementos conmutadores no resulta una tarea sencilla identificar la
relacién de conversién (M (d)) o lo que es lo mismo, la relacién entre el voltaje de entrada y el voltaje de
salida, para estructuras complejas o con un nimero elevado de interruptores utilizando los principios
bésicos en andlisis de circuitos bajo condiciones de estado estacionario. El principio de conservacién
de flujo, esto es, el balance volt-s a través de un inductor y el principio de conservacién de la carga
a través de un capacitor [@]. De igual forma resulta dificil identificar el limite critico entre los modos
de conduccion entre los que trabaja el convertidor. Estos son, el modo continuo de conduccién (CCM,
por sus siglas en inglés) y modo discontinuo de conduccién (DCM, por sus siglas en inglés). Este limite
suministra informacion valiosa para asegurar un funcionamiento éptimo del circuito.

En este capitulo se aborda el funcionamiento, andlisis de las transiciones topoldgicas y se establece el
limite critico entre CCM y DCM del convertidor Boost de inductancias acopladas propuesto por Zhao
and Lee en [B], utilizando los principios bésicos en andlisis de circuitos antes mencionados. De modo que
se analizaran las propiedades geométricas del comportamiento ciclico de las corrientes en los inductores.
No obstante, como se vera a lo largo de este capitulo, aunque esté andlisis resulte bastante complejo,
permitird obtener una idea aproximada de la relacion de conversion para las distintas transiciones
topoldgicas que aparecen en el convertidor.

2.2. Arquitectura del convertidor Boost acoplado magnéticamente

En la figura I se muestra un esquema simplificado del convertidor Boost de inductancias acopladas.
Los dos inductores (L1, Lg) estdn acoplados magnéticamente, y la inductancia mutua es M. La
dindmica del inductor acoplado en términos de los voltajes y las corrientes en el inductor primario I,
y el inductor secundario Lo estda dada por siguientes relaciones

di di
v = gt M
di di
VL, = Lo d[t/z—‘rM d[tll (21)

Resolviendo estas ecuaciones para las derivadas de las corrientes en los inductores (Lq, L2) se tiene

di
(L1Ly — M%ﬁ = Lyvy, — My,
.,
(L1Lo — M) 2 L2 = [0, — Moy, (2.2)

dt
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Figura 2.1: Estructura del convertidor Boost acoplado magnéticamente

Por otro lado, se asume que los dispositivos conmutadores Dy, Do y S del circuito de la figura E71 se
comportan como interruptores ideales. Lo que significa que el voltaje y la corriente de conmutacién
seran igual a cero.

Al aplicar la ley de corriente de Kirchhoff sobre el circuito de la figura I se satisfacen las siguientes
relaciones

ip, = 1ip, t1is

ip; = oy tin, —icy

UL, = 1D,

tp, = 1cy, T IR (2.3)

Las relaciones de voltajes del circuito de la figura B se obtienen a partir de la ley de voltaje de
Kirchhoff

Vin = wvr, +us
vs = Up, +vc
—VL, = UD, +Uc,
VR = g, +Uo, (2.4)

Usando las relaciones de corrientes y voltajes anteriores, la dindmica del circuito en términos de las
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corrientes en los inductores iy, e i1, y de los voltajes en los capacitores vc, y ve, estd dada por

dip,

(L1Ly — M?) el M (vp, +ve,) + Lo(Vip — vs)
(LlLQ - M ) 7 = —Ll(UDQ + 1)02) — M(VZ — 1)3)
dve, . Vo, U0,
G T TR TR
dvg, . Vo, V0,
Cy i i1y 7 7 (2.5)

Este convertidor presenta solamente un interruptor activo controlado S, el cual tiene dos estados

s=1 S=0
A D=1 D=0 \J( D=1 D=0
D= D=0 D=1 D_2=0
o LIS !
z, dar drT dr d,r drT T

Figura 2.2: Posibles estados del interruptor y los diodos en un periodo de conmutacién

abierto (Off) o cerrado (On). La fraccién de tiempo en que el interruptor permanece en el estado
On se llama ciclo de trabajo del interruptor y se denota como d. La estrategia bésica para controlar
este interruptor consiste en aplicar una sefial de control que se implementa mediante un modulador
de anchura de pulsos (PWM) a frecuencia fija. Por otra parte, el convertidor también consta de dos
interruptores pasivos (diodos), los cuales presentan dos estados bien diferenciados, uno de conduc-
cién (On) y otro de no conduccién (Off). Estos dltimos conmutan de un estado a otro de manera
espontanea, por lo tanto, operan segin la topologia del circuito. Como consecuencia el convertidor de
la figura I0 presenta 23 topologias o modos. Esta situacién hace que sea dificil obtener un modelo
para describir la dindmica del convertidor.

Para facilitar el analisis de operaciéon del convertidor en la figura E2 se ilustran las diferentes
combinaciones binarias posibles en un periodo de conmutacién debidas a los dos estados (On,Off) del
interruptor y de los diodos respectivamente. En esta figura S=1 indica que el interruptor esta cerrado
y S=0 indica que el interruptor esta abierto. Por otra parte, di y do corresponden a las fracciones de
tiempo en que los diodos D1 y Do cambian de estado de conduccién a no conduccién cuando S=1
respectivamente. Mientras que d; y do corresponden a las fracciones de tiempo en que los diodos
cambian de estado de conduccion a no conduccién cuando S=0. En la figura 23 se muestran las ocho
topologias. La columna izquierda corresponde a las topologias cuando el interruptor esté abierto (S=0),
y la columna derecha muestra las diferentes topologias cuando el interruptor esté cerrado (S=1). Las
ramas activas de cada una de las topologias corresponden a la linea negra, mientras que las ramas
inactivas a la linea gris. Sin embargo, los modos ¢5 y ¢g son fisicamente no realizables, puesto que al
estar el interruptor S y el diodo D ambos en conduccién, se provocaria un corto circuito en la malla
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formada por el interruptor .S, el diodo D; y el capacitor C;. En otras palabras, en condiciones normales
de funcionamiento del convertidor con topologia elevadora se requiere vc, > 0, en esta situacién la
condicién de conduccion en el diodo Di no se satisface.

2.3. Analisis de las transiciones topolégicas

Para abordar este problema se parte de la definicién de ciclo. Entendiéndose como ciclo cualquier
secuencia de modos o topologias en el cual cada topologia aparece como méximo una vez durante un
periodo de conmutacion. Ademéas se asume que el sistema permanece en cada topologia durante un
intervalo de tiempo finito.

Bajo la hipétesis de que el estado inicial del interruptor es S=0n, los estados discretos ¢7 y ¢s figuran
como los candidatos probables a ser el estado inicial de las secuencias de modos presentes en el conver-
tidor. De acuerdo a los resultados de trabajos previos [B, B, [0], las transiciones topolégicas factibles
en un ciclo se resumen en los grafos de la figura E4. Los nodos del grafo representan los estados dis-
cretos ¢; con i = 1,..,4,7,8. Cabe destacar, que ademés de los modos topoldgicos factibles presentados
en los trabajos antes mencionados, se ha considerado la topologia g3 también como factible. Esto se
justifica en el hecho de que la topologia del convertidor bajo estudio, se compone de dos subestruc-
turas convencionales, una topologia elevadora cuya salida es v¢, y una topologia del tipo flyback cuya
salida es v, [@]. En este contexto, la topologia g3 es equivalente funcionalmente a la configuracién del
circuito flyback durante el modo en que el interruptor y el diodo de dicha topologia no conducen. Con
la diferencia de que la corriente en el inductor primario L permanece distinta de cero durante este
periodo de tiempo.

Asi pues, en condiciones normales de funcionamiento, las transiciones topolégicas que pueden apare-
cer durante el transitorio y el estacionario se resumen en la figura 4. La figura muestra
las secuencias de modos partiendo del estado discreto ¢y, mientras que la figura las transi-
ciones partiendo del estado discreto ¢g. Las transiciones entre dos nodos consecutivos se producen
debido al cambio forzado en el interruptor S producido por la accién de control sobre éste, o por
las caracteristicas fisicas de los otros elementos de conmutacién (Di, D3) y de la evolucién de los
estados del circuito x = [ir1,i52,vc1,v02]. Asi, el conjunto de transiciones topolégicas en un ciclo
son > = {73,74,732,734,741,7341,7412,73412, 83,84, 832,834, 841,873,874, 8341, 8412, 8732, 8741,
83412, 87412,87341}. Las topologias presentes en un ciclo en estado estacionario dependen del ciclo
de trabajo d y del valor de la carga R. Por otro lado, cabe destacar que del conjunto de transiciones
de >, no todas son de interés para el funcionamiento del convertidor bajo estudio. Algunas de ellas
presentaran modo de conduccion continua, mientras que las demas presentaran modo de conduccién
discontinua. Estos modos de conduccion se refieren al comportamiento de la corriente en el inductor.
La forma de onda de la corriente indica el modo de operacion del convertidor. Si la corriente en el
inductor nunca cae hasta cero durante todo el periodo de conmutacion, el convertidor trabaja en
CCM . Si la corriente en el inductor llega a ser cero durante una fraccién de tiempo del periodo de
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Figura 2.4: Evolucién de las trayectorias del Boost Acoplado: (a) partiendo del estado discreto g7, (b)
partiendo del estado discreto gg

conmutacion, el convertidor trabaja en DCM [@].

En el caso que nos ocupa, se dirda que el convertidor trabaja en DCM si una de las corrientes de los
inductores L1 o Lo, 0 a la combinacién de ellas cae hasta cero durante una fraccién de tiempo finita,
entre dos instantes sucesivos de conmutacién. La existencia de multiples DCM en convertidores ha
sido identificado en la literatura como MDMs (Multi-Discontinuous Modes) [, [2]. En particular,
MDMs se manifiestan en algunas topologias de convertidores DC-DC de cuarto orden [[].

Asi, si el convertidor de la figura I trabaja en CCM, éste se reduce a la configuracién bésica del
convertidor Boost. Puesto que al estar el inductor Lo y el capacitor C5 conectados en paralelo, esta
rama activa del circuito funciona como un oscilador LC, como consecuencia el valor medio de la
diferencia de potencial en el capacitador Cy es cero. Por lo tanto, es deseable que el convertidor
de la figura 270 trabaje en DCM. En la siguiente seccién se determina el limite entre los modos de
conduccion.
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2.4. Limites entre modos de conduccion

En [@] el limite entre los modos de conduccién se determina asumiendo que el convertidor trabaja en
CCM. Asi, del conjunto de transiciones topoldgicas factibles Y del convertidor de la figura BT, solo
la transicion topoldgica entre los estados discretos gs y g4 permiten que éste trabaje en CCM. Esta
transicién entre los estados discretos gg y ¢4 serd identificada como Ty en este trabajo. En la figura
23 en orden descendente, se muestran las trayectorias de las corrientes en los inductores iz, y ir,,
el voltaje en los condensadores ve, y ve,, seguido por el voltaje en los inductores vy, y v, y las
corrientes en los condensadores ic, y ¢c, ¥ finalmente las corrientes en los diodos ip, y ip, v la acciéon
de control uw en Tj.

En general la corriente en un inductor y el voltaje en un capacitor consisten en una componente dc
més una componente ac (rizado de conmutacién). La magnitud de la componente ac es un factor
determinante en el modo de operacién del convertidor. E1 DCM ocurre cuando la magnitud de la
componente ac de la corriente en el inductor es mayor al valor medio de la corriente [@].

De la figura E@ se observa que la corriente en el diodo D; es idéntica a la corriente en el inductor
i1, durante el segundo subintervalo de tiempo. Mientras que la corriente en el diodo Dj es igual a la
corriente en el inductor 7, durante todo el periodo de conmutacién. Por consiguiente, para que los
diodos Dy y D3 se encuentren en conduccién (On) se debe satisfacer

IL1 > AiLl — CCM
IL2 > A’iL2 — CCM (2.6)

Siendo Iy, y Ir, las componentes dc y Aiy, v Air, la amplitud de las componentes ac de las corrientes
en los inductores Ly y Lo respectivamente. Para determinar las componentes dc y la amplitud de la
componente ac en los inductores Ly y Lo se asume que el convertidor opera en estado estacionario
y se recurre al uso de dos principios bésicos en el andlisis de circuitos y de un tercer artificio, la
aproximacién de rizado pequeno [@]. El principio del balance volt-s del inductor, establece que el valor
medio del voltaje o componente dc aplicado sobre un inductor debe ser cero. De manera andloga, el
principio del balance de carga del capacitor establece que el valor medio de la corriente o componente
dc en un capacitor debe ser cero [d@].

Trayectoria T

Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las topologias que aparecen en
Ty vy usando la aproximacion de rizado pequeiio se tiene
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Figura 2.5: Formas de onda de las trayectorias en T en un periodo de conmutacion



16

iD

CAPITULO 2. CONVERTIDOR BOOST ACOPLADO MAGNETICAMENTE

iLl (t) I~ ILl
iL2 (t) ~ IL2
vy (t) i~ Vcl
vey () = Ve,
qs %
i,
i,
_______________________________ (ai,
_______________________________ [,
:
0 dT T

Figura 2.6: Formas de onda de las trayectorias de las corrientes en los inductores iy, y ir, y los diodos

iDl y iDz en CCM

Durante el primer subintervalo de tiempo acttia la dindmica de la topologia gg, la cual estd dada
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por las siguientes expresiones

ULl ~ I, (a2V02 + aﬂ/}n) - M(a3VOQ + az‘/;n)
UEQ i~ —Lg(a3V02 + GQV%»,J + M(a2V02 + al%n)
s oL Vo Vo
C1 R R
. Ve, Vo
122 ~ IL2 — Rl - R2 (27)
donde
Loy M Ly
ag = 5, 020 = 75, A3 = 5+
1 (L]_LQ—MQ)’ 2 (L1L2_M2)7 3 (LlLQ_MQ)

El indice superior en vy, vr,, ic, € ic, corresponde a la topologia que actia en cada subintervalo
de tiempo.

. [dT — T

Durante el segundo subintervalo de tiempo actia la dinamica de la topologia g4, la cual esta dada
por las siguientes expresiones

S
l

L~ Li(—aVo, + a2V, + a1Vin) + M (a2Ve, — a3V, — a2Vin)

v, ~ La(axVe, —asVe, — a2Vin) + M (—a1Ve, + a2V, + a1Vin)
Ve Vi
.4 N Yo VG
R T
. Ve, Ve
4 ~ _ 1 2
i, ~ I, C (2.8)

Del balance volt-s en el inductor y del balance de carga del capacitor, la componente dc del voltaje
en los inductores L1 y Lo y de la corriente en los capacitores C1 y Cy debe satisfacer

(2.9)
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Sustituyendo las ecuaciones (EZ4) y (ER) en la ecuacién anterior y gracias a la periodicidad de las
trayectorias se tiene

Vi

I —

TR - a)?

[ Vin

L7 R1—a) (2.10)
v

V pu—

“T-a
Ve, =0

De la ecuacién (EI0) se puede comprobar que la tercera expresién corresponden al cdlculo de la
componente dc de la configuraciéon basica del convertidor Boost en CCM y tal como se esperaba la
componente dc del voltaje en Cy es cero.

Por otro lado, las formas de ondas de las corrientes en Ly y Lo son simétricas respecto a la componente
dc Iy, e Ir, respectivamente, ver figura E0. Por consiguiente, el incremento de la corriente en L
durante el primer subintervalo es 2Aiy, , mientras que el decrecimiento en Ly es —2Aiy,. La amplitud
del rizado de conmutaciéon es igual a la pendiente de las corrientes en L; y Lo respectivamente
multiplicada por la longitud del primer subintervalo, esto es

2005, = (a2Ve, + a1Vip)dT
—2AiL2 = (—CLgVCQ—aQV;n)dT (2.11)

Sustituyendo la ecuacién (E10) en (EZI) se tiene

Aip, = “1;/"” T
Aig, = CLZ;/de (2.12)

Nétese que la amplitud del rizado de conmutacién en L; y Lo es insensible a las variaciones en la
carga R. Mientras que las componentes dc de I, e I, dependen del valor de R. Asi, al incrementar
el valor de R las componentes dc de Iy, e Iy, disminuyen, lo que podria producir I, = AiLl y/o
Iy, = AiLQ’ Esto implicaria que las corrientes en los diodos sean cero y permanezcan en este valor
durante el intervalo de tiempo en que los diodos estan en polarizacién inversa. Puesto que el diodo es un
elemento unidireccional, por tanto, no puede conducir corriente en sentido inverso. Asi, sustituyendo
las ecuaciones (E10) y (EI2) en la ecuacién () los limites entre los modos de conduccién estan
dados por

Vi 5> “WVin e com
R(1— d) 2
v v,

> 2V gp  coM (2.13)

R(1—d) 2
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Reescribiendo la ecuacién anterior se tiene

Ky > Ky, (d)—CCM  Ky>K, (d—CCM

K< chm.t(d) — DCM K5 < Kgcm.t(d) — DCM (2.14)
donde
2 2
Kl - CL]_RT7 chrit (d) - d(l - d)
2
Ky = ——, Ky (d)=d(1—-4d 2.15
2 GQRT’ 207‘11&( ) ( ) ( )

Por otra parte, cabe destacar que de la ecuacién (E4) se pueden presentar cuatro casos diferentes,
los cuales se resumen en el cuadro El. La segunda columna del cuadro P indica las transiciones
topoldgicas de ) durante un ciclo en estado estacionario, mientras que la tercera y la cuarta columna
indican cual de las corrientes en los inductores L1 y Lo trabaja en CCM o DCM respectivamente.
El subindice en la constante adimensional K; con ¢ = 1,2 se corresponde con el subindice de los
inductores. Puesto que nos interesa que la corriente en el inductor Lo trabaje en DCM, las trayectorias
To y 15 del cuadro B no son factibles para el funcionamiento adecuado del convertidor bajo estudio.
En la figura 274 se han graficado los valores de Kj_,,, v Ka,, vs. el ciclo de trabajo d, y ademés
se muestra un valor arbitrario de los parametros adimensionales K7 y Ko. En ésta se distinguen
cuatro zonas identificadas como x; con j = 1,...,4. Cada una de estas zonas corresponde a una de
las condiciones dadas en el cuadro BII. De esta grafica se tiene que el rango de variacion del ciclo
de trabajo en el que el convertidor trabaja en CCM es pequeno (zona y1). Mientras que el rango de
variacién del ciclo de trabajo cuando el convertidor trabaja en DCM es mucho mds amplio (zonas
X2, X3, X4). Una forma apropiada de expresar el limite entre los modos de conduccién del convertidor,

Trayectoria | ). CCM DCM
K> Ky, (d
TO 84 1 lcmt ( )
K2 > K2crit (d)
T 874 K > chrit (d) Ky < KQC”-t (d)
T 841 Ky > Kgcm.t (d) K < chm.t (d)
T3 8741 K <Ky, (d)
iy} 7412 Ky < Ko, (d)

Cuadro 2.1: Transiciones topoldgicas en estado estacionario en CCM y DCM del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

es exponer explicitamente la dependencia del limite en funcién de la carga en lugar de los pardametros

adimensionales K, v Ka,_.,,. Asi, reescribiendo la ecuacién (EI4) en términos de la carga se tiene
R> Ry, (d) =ir,(t) - CCM  R<Ry,,(d) —ig(t) - DCM
R < R2cm‘t(d) — 1L, (t) - CCM R> R2cm’t(d) — 1L, (t) — DCM (2.16)
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X1 X X3 X4 X1
0.25
= Tlcrit
2crit
—— R
0.2} St s
0.15
0.1}
o0sf T T IN T e
% 0.1 02 03 01 03 56 07 08 09 1
d
K1>chri K2 >K2 crit < %1
Kl <chri K2 >K2 crit < %2
Kl <chri K2 <K2 crit = %3
Kl >chri K2 <K2 ait & X4
Figura 2.7: Comparaciéon de Ky ,,, Ko, vs. d
con
R (d)=— 2 Ry (d)=— (2.17)
T Td(l—d)? T apTd(1— d) '

donde a; y a2 estdn dados en la ecuacién (ER) mientras que, Ry_,, v R, corresponden a los
limites para los cuales las corrientes en los inductores L; y Lo trabajan en modo CCM y/o DCM
respectivamente. En la figura 28 se ha graficado Ry, y R, vs. el ciclo de trabajo para valores
arbitrarios de L1, Lo, M, T. En ésta se distinguen las cuatros zonas identificadas en la figura 24 como
X1,X2,X3 Y X4, CO1

2L3(L1Ly — M?)
(Ly — M)TM?
M

derit = l—L—2 (2.18)

Rcm‘t =
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Por 1ltimo, con el propésito de destacar como a partir de la trayectoria en CCM (Tp) se da lugar a las

100~

90~
SOJ

70 H

% 50
401
30+
20
X>
10
O Il Il 1 1 1 1 1 1 I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
i, (1) i, (t) > DCM
ccm ‘ IS
i (t) S X i, () > CCM La
i, (1)> CCM i, (t)
! X h
i, (1) > DCM i) bM< %,

Figura 2.8: Limites entre los modos de conduccién en el Boost acoplado magnéticamente R vs. d

trayectorias en DCM (171, Ty, T3,Ty), la figura B9 ilustra las formas de ondas de las corrientes en los
inductores L; y Lo y la accién de control u para cada una de las trayectorias del cuadro E-, en un ciclo
de conmutacién en estado estacionario. En T} (T3), la cantidad de energia almacenada en el inductor
Lo (Ly) es suficientemente pequena como para ser transferida en un tiempo menor que el tiempo total
del ciclo de conmutacién. En este caso, la corriente en Lo (L;) cae hasta cero durante la fraccién de
tiempo en el cual el interruptor esté cerrado (abierto), como consecuencia aparece la topologia g7 (q1).
A partir de las trayectorias 71 y 15 se pueden deducir como surgen las trayectorias T3 y T4. En T3 el
inductor Lo se descarga durante la fraccién de tiempo en el cual el interruptor esta cerrado, mientras
que el inductor Ly se descarga completamente al final del ciclo de conmutaciéon. En cambio, en la
trayectoria Ty, el inductor Ly se descarga al principio y al final del periodo de conmutacién, mientras
que el inductor L se descarga solo al final del periodo de conmutacion.
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Figura 2.9: Formas de ondas de las corrientes en los inductores en las trayectorias Ty, 11, 1o, T3, Ty
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2.5. Analisis de la relacion de conversion ideal

La relacién de conversion ideal para la trayectoria en CCM se obtiene de la ecuacién (E0), cuya
expresion se corresponde con la relacién ideal de la estructura clasica del convertidor Boost
_ Ve, 1

- 2.1
T (2.19)

M(d)

Para determinar la relacién de conversién ideal para las trayectorias en DCM del cuadro B2, se realiza
un analisis similar a la trayectoria en CCM visto en el apartado anterior. Asi, siguiendo el mismo
procedimiento y aproximaciones hechas en [@] para cada una de las secuencias de modos en estado
estacionario en DCM del convertidor bajo estudio se puede determinar la relacién del voltaje de salida
v respecto al voltaje de entrada Vj,.

Trayectoria T}

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores L1 y Lo y los capacitores Cy y Co,
asi como las corrientes en los diodos Dj y D2 y la accién de control en estado estacionario en 77 se
muestran en la figura EZT0. Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las
topologias que aparecen en 717 se tiene

L] [O — le]

Durante el primer subintervalo de tiempo actiia la dindmica de la topologia gg (ver figura B-3(hh))
la cual estd dada por la ecuacién (E70). En el instante de tiempo d;7 cuando la corriente en el
inductor Lo se hace cero ocurre el cambio de topologia.

a [T — dT)

Durante el segundo subintervalo de tiempo actia la dindmica de la topologia ¢; (ver figura
B-3(T)). Esta dindmica es valida hasta que se produce un cambio en la posicién del interruptor
en el instante de tiempo dT'. Las expresiones de los voltajes en los inductores y las corrientes en
los capacitores durante este subintervalo de tiempo estdn dadas por

7 —
ULl = Vin
M
T v
U, = I Vin
i~ _VCI _ Ve,
! R R
. Ve Ve
7 ~ 1 2
oy ™ R Ia (2.20)

o [dT — T

Durante el ultimo subintervalo de tiempo actia la dindmica de la topologia g4 (ver figura B.3(g])
la cual estd dada por la ecuacién (E3).
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Del balance volt-s en el inductor y del balance de carga del capacitor, la componente dc del voltaje
en los inductores L1 y Lo y de la corriente en los capacitores C1 y Cy debe satisfacer

() = v} di+vp (d—di)+vi (1-d)=0
(vr,) = v%,di+op (d—di)+vi,(1—d) =0
(icy) = g di+ig (d—di)+ig,(1—d)=0
(ic,) = ig,di+ig,(d—di)+ig,(1—d)=0 (2.21)

en la ecuacién anterior el valor de d representa el ciclo de trabajo del interruptor, y se considera un
valor conocido, mientras que la fraccion de tiempo de conduccion del diodo Do denotada como d; en
T1 es un valor desconocido, cuyo valor multiplicado por el periodo de conmutacién T' corresponde al
instante de tiempo en que la corriente en el inductor Ly es cero. Asi, sustituyendo las ecuaciones (E72),
(Z3) y (2220) en la ecuacién anterior se tienen cuatro ecuaciones con cinco incognitas (Ir,, Ir,, Vi,
Ve, d1). Para resolver el sistema de ecuaciones se analiza la topologia g4, esto es en el dltimo intervalo
de tiempo. De las ecuaciones de los nodos A y B en ¢4 (ver figura P-3(g]) se tiene

,L.Ll + iCQ - iC1 + Z.Lg
L, = %0, +IR (2.22)

Haciendo uso del principio del balance de carga del capacitor, la componente dc de la corriente en los
capacitores C1 y Cy deben ser cero

lics) = 0 (2.23)
Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los inductores Ly y Lo en la ecuacién (E222) debe

ser igual a la componente dc de la corriente en la carga

. . Ve, Vo
(iry) = (in,) = —5 + (2.24)

Por otra parte, en g4 también se verifica que la corriente en el diodo D; es idéntica a la corriente en
el inductor L; (ver figura E10). Del mismo modo, la corriente en el diodo Dj es igual a la corriente
en el inductor Ly. Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los diodos D1 y D es

T
, e ie (1—d)
(ip,) = T/ZD1(t)dt: plf
0
7 edy i (1 — d)
. , i i -
<1D2> T/ZDZ(t)dt: pk; 1 + Pk 5 (2.25)
0

El valor de cada una de las integrales, es el drea sombreada bajo la curva en D1 y Ds respectivamente
(ver figura E710). Esta drea en D; es el drea del triangulo que tiene altura iy, y base de dimension
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(1 = d)T, mientras que en Dy es el drea de los triangulos que tienen altura i,, y bases de dimensién
diTy (1 —d)T . Asi, igualando las ecuaciones (2224) y (2=23) se tiene

ipkl(l - d) _ VCl + VCz

2 R R
Ipks di Upky (1 - d) Veu Vo,
= 2.2
2 + 2 R + R (2.26)
Ademsds, en ¢4 también se satisface la siguiente relacién
vr, =~ —Vo, (2.27)

reescribiendo vr, en términos de la ecuacién () y sustituyendo dir,, /dt y dir,/dt por las pendientes
de la corrientes en L; y Lo respectivamente se tiene

pha I v, (2.28)

L (1—d)T (1-—a)T

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (E2211), (E228) y (E=23)
se obtiene la componente dc de las corrientes en los inductores L; y Lo y los voltajes en los capacitores
C1 y (o y la fraccion de tiempo de conduccion dy del diodo Ds.

Vin M (b3 + Aby)

I =
= 9Ly LoR(d — 1)
Vin(bs + Abg)
I, = - .
AL L2R(d—1)
v
Yoo = 029
Ve — Vin (b7 + Aby)
@ T oL Lyd-1)
d, = Ad-—1) (2.29)

con

A =by2® +biz+ by

bo = —TRMd® + 2T RMd* + M(2M — 2Ly — TR)d + 2(M Ly — L1 Ls)

by = 2TRMd® — 5TRMd? + M (2Ly + 4TR — 4M)d + M(2M — TR — 4Ly — 2Ls) + 2L Lo
by = M(=TRd® + 3TRd* + (2M — 3TR)d + TR — 2M + 2L;)

(2.30)
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by = M(—TRd>® + 2T Rd* + (2M — TR)d + 2L1)

by = (TRd® — 3TRd* + (3TR — 2M)d — TR + 2M)

bs = T>2R*M (d° — 4d*) + TRM (6TR — 4M)d® + TR(Ly Ly + 2M (4M — 2TR — L;))d?
+H(T?*R*M +4(M? + TR(MLy — M? — L1Ly)))d + 2(TR(L1 Ly — M Ly) + 2M?*Ly)

be = —T2R*Md® 4+ 5T?R*Md* + 2T'RM (2M — 5MTR)d® + TRM (10T R + 2L, — 12M)d?
+M(TR(12M — 4Ly — 5RT) — 4M?)d + M(R?T? 4+ 201 R*T + 4M (M — L, — RT))

b; = TRMd® — 2TRMd* + M(TR — 2M)d + 2(L1Ly — ML)

donde A representa las soluciones de la ecuacién polinémica dada en la primera expresién de (EZ30).

Asi, la relacién de conversién ideal en T; se obtiene de la ecuacién (E229), la cual estd dada por la
siguiente expresion

B V01 + V02 B (b7 + Abg) — 21119

M(d) V;  2L1Ls(d—1)

(2.31)

Trayectoria T3

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores Ly y Lo y los capacitores C y Co, asi como
las corrientes en los diodos D1 y D3 y la accién de control en estado estacionario en 73 se muestran
en la figura 1. Un andlisis similar se lleva a cabo sobre las trayectorias en estado estacionario de
T3. De esta manera para cada uno de los subintervalos de tiempo se tiene

u [0 - le]

Durante el primer subintervalo de tiempo actia la topologia gs (ver figura B.3(h)) la cual
estd dada por las expresiones en la ecuacién (E0). Esta dindmica es védlida hasta que la corriente
en el inductor Lo se hace cero.

o (1T — dT]

Durante el segundo subintervalo de tiempo actia la topologia g7 (ver figura B.3(T]), cuya dindmica
estd dada por las expresiones de la ecuacién (2220). En el instante de tiempo d7T', cuando ocurre
un cambio en la posicién del interruptor se produce un cambio de topologia.

o [dT — doT)

Durante el tercer subintervalo de tiempo actia la dindmica de la topologia g4 (ver figura P-3(g])),
cuya dindmica estd dada por las expresiones de la ecuacién (E3). Esta dindmica es valida hasta
el instante de tiempo do1' cuando la corriente en el inductor Lq se hace cero.
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Figura 2.11: Formas de onda de las trayectorias en 73 en un periodo de conmutacion
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o [doT — T

Finalmente, en el dltimo subintervalo de tiempo se tiene la topologia ¢;. En éste se debe satisfacer
las siguientes expresiones

S
!
|
)

cia
%

|
&

Lo

il ~ Ve, Ve,

<1 R R

. VC VC

ie, ~ I, - Rl - 32 (2.32)

De manera similar, haciendo uso del principio del balance volt-s del inductor, se obtiene la componente
dc de la forma de onda del voltaje en los inductores L y Lo (ver figura EZI0) esto es

(vr,) = o} di+0] (d—di)+v] (d2—d)+v; (1—dp)=0
(vr,) = o} di+0] (d—di)+v] (d2—d)+v, (1—d2)=0 (2.33)

De manera similar se obtiene la componente dc de la forma de onda de las corrientes en los capacitores
Cy y Cy (ver figura ECI) esto es

(icy) = g di+il (d—di)+if (do—d)+ig (1—d2)=0
(icy) = g, di+il (d—di)+if (do—d)+ip (1—d2)=0 (2.34)

Sustituyendo las ecuaciones (272), (238), (E220) y (E=32) en las ecuaciones (233) y (E234) se tiene cuatro
ecuaciones con seis incognitas (Ir,, Ir,, Vo,, Vo, di, d2). Para resolver el sistemas de ecuaciones se
analizan las topologias gs v qu, esto es en el primer y tercer subintervalo de tiempo respectivamente.

Durante el primer subintervalo de tiempo se satisfacen las siguientes relaciones

7)%1 = Vin
v, ~ Vg (2.35)

Reescribiendo los términos del lado izquierdo de la ecuacién (E233) en funcién de la ecuacién (E70) y
sustituyendo dir,, /dt y dir, /dt por las pendientes de las corrientes en Lj y L respectivamente se tiene

./ .

(3 (3
L2 2 =y
YT T Vin
i;k1 i;kg
M- ~ Vg, (2.36)

T d,T
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Durante el tercer subintervalo de tiempo se satisfacen las siguientes relaciones

UZ[L,I ~ ‘/ttn - V01
vp, ~ Vg (2.37)
Nuevamente, reescribiendo los términos del lado izquierdo de la ecuacién (EZ334) en funcién de la

ecuacién (E) y sustituyendo dir, /dt y dir,/dt por las pendientes de las corrientes en Lj y Lo
respectivamente se tiene

Lpks Lk

—L M ~ Vin— V.
Wdo—adT V' dy—aT @
ik ik
-M—2 L £=2 ~ —V 2.38
(do—dT " *(ds—d)T © (2.38)

Por otra parte, cuando actia la topologia g4 se satisfacen las relaciones de los nodos A y B (ver figura
P3(g])), las cuales estan dadas por la ecuacién (E222). Dado que la componente dc en los capacitores
debe satisfacer la relacién dada por la ecuacién (223), esto implica que la componente dc de la corri-
ente en los inductores L1 y Lo debe ser igual a la componente dc de la corriente en la carga. Es decir,
se debe satisfacer la relaciéon dada en la ecuacién (2224).

Ademads, durante este subintervalo de tiempo se verifica que las corrientes en los diodos Dy y D3 son
iguales a las corrientes en los inductores Lj y Lo respectivamente (ver figura 210 ). Por lo tanto, la
componente dc de la corriente en los diodos estd dada por las siguientes expresiones

, I ik, (do — d)
(ip) = 7 [ in (0= 20

1 /7 @i i (do —d) (i +ipy) (1 —d
lipy) = / ipy (D)t = P2t | fa(d2 = d) Cpi, + iy )1~ 2) (2.39)
T Jo 2 2 2

La integral es el drea sombreada bajo la curva en Dy y Dj respectivamente (ver figura 2Z1). Esta 4rea
en Dy es el drea del triangulo que tiene altura iy, y base de dimensién (dz — d)T', mientras que en Dy
es la suma de las areas dadas por dos triangulos méas un paralelepipedo. Las areas de estos tridngulos
corresponden al primer y segundo término del lado derecho de la segunda ecuacién en (2239), mientras
que el ultimo término corresponde al drea del paralelepipedo. Asi, igualando las ecuaciones (2224) y
(E=39) se tiene

Ipky (d2 — d) _ Ve, + Ve,
2 R
iody i (do—d) (i A ik) (1 —d

Finalmente, para obtener las componentes dc de Ir,, Ir,, Vc,, Ve,, las fracciones de tiempo de
conduccion dy y da de los diodos Ds y D; respectivamente en T3, y junto a los valores pico i;)kl Y ipk,
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para la corriente en el inductor L; y los valores pico i;b Y ipk, para la corriente del inductor Lo se
resuelve el sistemas de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (2233), (2234), (2230), (E238) y (E20).
Debido a la complejidad de las expresiones que se obtienen al resolver el sistema de ecuaciones se
omiten sus resultados.

Trayectoria Ty

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores L1 y Lo y los capacitores Cy y Cj,
asi como las corrientes en los diodos D; y D2 y la accién de control en estado estacionario en Ty se
muestran en la figura EZT2. Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las
topologias que aparecen en Ty se tiene

- [0—dT]

Durante el primer subintervalo de tiempo actia la dindmica de la topologia g7 (ver figura R.3(T))
la cual estd dada por las expresiones en la ecuacién (220). Esta dindmica es valida hasta el
instante de tiempo d1' cuando se produce un cambio en el estado del interruptor.

s [dT — diT)

Durante el segundo subintervalo de tiempo actia la dindmica de la topologia g4 (ver figura
P 3(g)) la cual estd dada por las expresiones en la ecuacién (E3R). Esta dindmica es valida hasta
el instante de tiempo d;T" cuando la corriente en el inductor L se hace cero.

o [T — doT)

Durante el tercer subintervalo de tiempo la dindmica que actiia es la de la topologia ¢; (ver
figura P.3(a]) la cual estd dada por la ecuacion (232).

v [doT — T

Finalmente la dindmica que actia en el ultimo subintervalo de tiempo esta dada por la topologia
g2 (ver figura B3(c)) la cual estd dada por las siguientes expresiones

2 _

v = 0
2 _

v, = 0

i2 . _VCI . VC’z
€1 R R
2 o Ve, Ve,

L, N - h (2.41)

Del balance volt-s en el inductor, la componente dc de la forma de onda del voltaje en los inductores
L1 y Ls debe ser cero (ver figura E7T3), esto es

(vr,) = o] d+o} (di —d)+v; (do—di)+ 07 (1—dp)=0
(vr,) = o] d+v} (di —d)+wv; (do —di) + 07 (1—dp) =0 (2.42)
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Figura 2.12: Formas de onda de las trayectorias en 74 en un periodo de conmutacion
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Un analisis similar se lleva a cabo sobre las formas de ondas de las corrientes en los capacitores C; y
Cy (ver figura 212) a partir del balance de carga del capacitor, se tiene

(icy) = g d+il (dy—d)+if, (do —dy) +3if, (1—da)

=0
(ics) = i, d+if (dy—d)+if, (do —dy) +i., (1 —dy) =0

(2.43)
De nuevo, en las ecuaciones (2232) y (E223) el valor de d representa el ciclo de trabajo del interruptor, y
se considera un valor conocido, mientras que d; y ds son valores desconocidos, los cuales corresponden
a las fracciones de tiempo de conduccién de los diodos D; y Dy respectivamente en la trayectoria
de Ty (ver figura EZ19). De este modo, sustituyendo las ecuaciones (E3), (2220), (232) y (EZ) en
(22) y (E23) se tiene cuatro ecuaciones con seis incoégnitas (I, I1,, Vo,, Vo, di, d2). Nuevamente,
para resolver el sistema de ecuaciones se analiza la topologia g4, esto es en el subintervalo de tiempo
[dT — dyT] (ver figura Z12). De las ecuaciones de los nodos A y B en g4 se obtienen las relaciones de
la ecuacién (E222), y del principio del balance de carga del capacitor, la componente dc de la corri-
ente en los capacitores C1 y Cy se obtienen las relaciones dadas en la ecuacién (2223). Por lo tanto,
la componente dc de la corriente en los inductores Lj y Lo en la ecuacién (222) debe ser igual a la
componente dc de la corriente en la carga, es decir, se debe satisfacer las relaciones de la ecuacién (224).

Por otra parte, en g4 también se verifica que la corriente en el diodo D; es idéntica a la corriente en
el inductor L; (ver figura E12). Del mismo modo, la corriente en el diodo Dj es igual a la corriente
en el inductor L. Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los diodos D1 y Ds es

T .

(ip,) = ;/iDl(t)dt:W
OT | d d

lip) = o [ intyie =G0 (2.40)
0

donde iy, es igual a la pendiente de la corriente en L; multiplicada por la longitud del primer
subintervalo de tiempo 0 — dT’, esto es
_ Vi
ipky = —dT (2.45)
Ly
La integral es el drea sombreada bajo la curva en D; y Dy respectivamente (ver figura E219). Esta
drea en D es el drea del triangulo que tiene altura i, y base de dimensién (dy — d)7', mientras que
en Dy es el area del triangulo que tiene altura iy, y base de dimensién (d2 — d)T . Asi, igualando las
ecuaciones (224 y (E24) se tiene

ipk (1 —d) Vo, Vo
2 R R
=) _ Vo, Vo .

2 R R
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Ademds, en g4 también se satisface la relacién dada en la ecuacién (EZZ2). Asi, reescribiendo vy, en
términos de la ecuacién (E) y sustituyendo dir, /dt y dir,/dt por las pendientes de la corrientes en
L1 v Lo respectivamente se tiene

ke gy Mk y (2.47)

L2 (di —d)T (di —d)T

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (£42), (E43), (E43) y
(22272) para las componentes dc de I, I1,, Vo,, Vo, y las fracciones de tiempo de conduccién dy y da
de los diodos Dy y D2 en Ty respectivamente, junto al valor pico iy, en la corriente del inductor Lo
se tiene

1 Vin

I, = —-4r
I 2 L,

1 VM
I, = -———"" g7
Lo 2 L1(Ly + M)

—Vin((LiM + LyLy — M?)d®>TR — 2L M?)Ay — Vi, Td2 RM?

VCI - L (L2 + M)(2L1A1 — Td2R)
Vin M?
= — " A
ve, Li(Ly+ M)
Ay +1
4 = 1/; d
Lo+ M+ MA;
dy = d
2 MA;
VinM
= P 2.4
"pks Li(Ly+ M) (248)
con
Ay =2L12° 4 2012 — TRd? (2.49)

donde A; representa las soluciones de la ecuacién polinémica (229). De la ecuacién (E28) se obtiene
la relacién de conversién ideal, la cual estd dada por la siguiente expresion

M(d) Vi T 2L

(2.50)

2.6. Conclusiones

En este capitulo se han analizado los distintos modos de funcionamiento que el convertidor Boost
acoplado magnéticamente presenta tanto en CCM como DCM. Ademads, mediante un conocimiento
a priori de las transiciones topoldgicas factibles del convertidor en un periodo de conmutacién se
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determiné la componente dc mediante el promedio de las formas de ondas de las corrientes y voltajes
en un periodo de conmutacién en estado estacionario. Este analisis tedrico implica el uso de los
principios convencionales para el analisis de circuitos. El balance de volts-s a través del inductor
y el principio de conservacién de la carga a través de un capacitor y la aproximacién de rizado
pequeno. Adicionalmente, se obtuvo la relacién de conversion ideal M (d) para los distintos modos
de funcionamiento del convertidor. También se ha determinado el limite entre el CCM y el DCM.
Cuando el convertidor Boost acoplado magnéticamente entra en CCM, las caracteristicas en estado
estacionario son idénticas a la topologia convencional del convertidor Boost.

Referencias

[1] S. Dwari and L. Parsa, “An efficient high-step-up interleaved dc-dc converter with a common
active clamp,” Power Electronics, IEEE Transactions on, vol. 26, no. 1, pp. 66-78, 2011. @

)

[2] J. Reed and G. Venkataramanan, “Bidirectional high conversion ratio de-dc converter,” in Power

and Energy Conference at Illinois (PECI), 2012 IEEE, 2012, pp. 1-5. @

[3] W. Li, L. Fan, Y. Zhao, X. He, D. Xu, and B. Wu, “High-step-up and high-efficiency fuel-cell
power-generation system with active-clamp flyback-forward converter,” Industrial Electronics,
IEEFE Transactions on, vol. 59, no. 1, pp. 599-610, 2012. [

[4] Y.-C. Chuang, Y.-L. Ke, H.-S. Chuang, and C.-C. Hu, “Single-stage power-factor-correction
circuit with flyback converter to drive leds for lighting applications,” in Industry Applications
Society Annual Meeting (IAS), 2010 IEEE, 2010, pp. 1-9. @

[5] Y. Jang and M. Jovanovic, “A new pwm zvs full-bridge converter,” Power Electronics, IEEE
Transactions on, vol. 22, no. 3, pp. 987-994, 2007. @

[6] X. Wu, J. Zhang, X. Ye, and Z. Qian, “Analysis and derivations for a family zvs converter based
on a new active clamp zvs cell,” Industrial Electronics, IEEE Transactions on, vol. 55, no. 2, pp.
773-781, 2008. @

[7] R. W. Erickson and D. Maksimovic, Fundamentals of power electronics, 2nd ed., Springer, Ed.
Kluwer academic publisehers, Marzo 2001. O, B, B, 3, I, 23

[8] Q. Zhao and F. Lee, “High performance coupled-inductor dc-de converters,” in Applied Power
Electronics Conference and Exposition, 2003. APEC ’03. Eighteenth Annual IEEFE, vol. 1, feb.
2003, pp- 109 — 113 vol.1. B, B, [T

[9] Shane Leonardo Malo Barragén, “Design and Control of an Electric Energy Conditioning System
for a PEM Type Fuel Cell,” Ph.D. dissertation, Universitat Politecnica de Catalunya, October
2009. B, @

[10] Pérez Rivas Lisbeth C., “Modelado de un Convertdor Boost Acoplado,” Master’s thesis,
Universitat Politecnica de Catalunya, Gener 2009. B, [



36 CAPITULO 2. CONVERTIDOR BOOST ACOPLADO MAGNETICAMENTE

[11] N. Femia and G. Spagnuolo, “Multi-discontinuous modes: a new class of discontinuous modes in
pwm switching converters,” in Power Electronics Specialists Conference, 1995. PESC °95 Record.,
26th Annual IEEFE, vol. 1, 1995, pp. 614-620 vol.1. I3

[12] K. Schenk and S. Cuk, “Small signal analysis of converters with multiple discontinuous conduction
modes,” in Power Electronics Specialists Conference, 1998. PESC 98 Record. 29th Annual IEEFE,
vol. 1, 1998, pp. 623629 vol.1. 3



CAPITULO 3

Modelado del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

En este capitulo se aborda el modelado del convertidor Boost acoplado magnéticamente. En
particular, se hace uso del método de promediado en espacio-estado y del formalismo de sistemas
lineales complementarios. Los modelos obtenidos son evaluados y comparados mediante simulacion
con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulaciéon de circuitos eléctricos
Psim.

3.1. Introduccion

El enfoque ampliamente desarrollado en la literatura en el modelado de convertidores DC-DC es el
modelo promedio en espacio-estado (SSA, por sus siglas en inglés) [M]. Esta técnica introducida en los
trabajos de Milddlebrook y Cuk en [B] combinan las técnicas de modelado en espacio de estado y el
modelo promediado. Los fundamentos tedricos del SSA se encuentra en el método de perturbacién [B]
y la teorfa cldsica de promediado [@]. E1 SSA se compone bésicamente de tres etapas: 1) obtener la
dindmica en espacio de estado para cada uno de los subcircuitos lineales que aparecen en un periodo
de conmutacién, 2) luego se combinan todas las dindmicas en una tnica ecuacién parametrizada por
la posicion del interruptor. Esta tltima ecuacion es interpretada como el modelo promediado, y final-
mente 3) se introducen perturbaciones al modelo obtenido, el cual es linealizado alrededor del punto
de operacién para obtener el modelo de pequena senal. Este ultimo es luego utilizado para simulacion,
diseno de controladores, andlisis de estabilidad, controlabilidad, observabilidad, etc., puesto que exis-
te una vasta literatura disponible para sistemas lineales. La aplicacién de esta técnica abarca desde
convertidores de segundo orden como el Buck, Boost y Buck-Boost [B, B, @], asi como también con-
vertidores de cuarto orden como el Cuk y el Sepic [B, B]. No obstante, el uso de esta técnica resulta
compleja cuando el nimero de diodos o interruptores es elevado, incluso para topologias convencionales
con mas de dos dispositivos conmutadores [[0]. Ademéds, para cada modo de funcionamiento del con-
vertidor, ya sea CCM o DCM se requiere un modelo promedio diferente [[], aun cuando el convertidor
puede trabajar en ambos modos en todo el rango de operacién. Otra desventaja de este método para
describir la dindmica del convertidor en DCM, es que a alta frecuencia la precisién de los modelos
obtenidos resulta inaceptable en algunos casos [[2]. Por otro lado, un conocimiento a priori de cada

37
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una de las topologias 0 modos en un periodo de conmutacién son necesarios.

No obstante, el enfoque clasico de la teoria de promedio también se ha aplicado para obtener la
dindmica de los convertidores conmutados. Especificamente, el método KBM (Krylov-Bogoliubov-
Miltropolsky) [@, B]. El cual es una generalizacién de la teorfa de promediado. La idea del KBM es
obtener mejores aproximaciones que incluyan el rizado. Puesto que la principal premisa del SSA es
asumir un rizado pequeno [M]. Asi, el método aproxima la solucién del sistema mediante una expan-
sién en series de potencia con exactitud arbitraria, la cual se traduce en la existencia de un parametro
pequeno e. Asi, bajo ciertas condiciones el sistema promediado aproxima con exactitud durante un
cierto tiempo al sistema original si € es lo bastante pequeno. Ademas, este método proporciona una
clara relacion entre el circuito original y el modelo promedio obtenido [B].

Existen otros enfoques basados en el modelo promedio conocidos en la literatura. El nombre que
caracteriza cada modelo se ha escrito en lengua inglesa para poner de manifiesto la procedencia del
correspondiente acrénimo. Algunos de estos son: el enfoque basado en Current Injected Equivalent
Circuit Approach (CIECA). El CIECA se desarrolla por primera vez en [[3]. Este método divide el
circuito en dos partes, una parte corresponde a la parte lineal del circuito, normalmente formada por
un capacitor y una resistencia en paralelo, y la otra corresponde a la parte no lineal del circuito, la
cual es responsable de “inyectar” corriente a la parte lineal o circuito de salida. Se lleva a cabo un
anélisis en estado estacionario considerando que el valor inicial de la corriente es igual al valor final en
un ciclo de conmutacién y un andlisis en régimen dindmico en el cual se linealiza entorno a un punto
de operacién. Para més detalles ver [[4, [T].

En [M@] aparece la primera aproximaciéon de MInimum Separable Switching Configuration (MISSCO).
Este comienza con una simplificacién del circuito del convertidor, cuyo andlisis se reduce a la minima
configuracién del circuito conmutado. La idea basica de este método consiste en identificar la parte del
circuito responsable del comportamiento caracteristico de la accién de conmutacién. Luego, mediante
el uso del método de la respuesta impulsiva y la técnica de promediado se obtiene un conjunto de
ecuaciones que describen el comportamiento dindamico a baja frecuencia del MISSCO derivado. Las
ecuaciones resultantes luego se combinan con el resto del circuito para obtener el modelo completo a
baja frecuencia. Este modelo es usado para obtener las funciones de transferencia. Mas detalles sobre
este enfoque se proporcionan en [, I3, [J].

Un método gréfico para obtener el modelo de los convertidores de potencia se basa en el formalismo de
Bond Graph (BG) presentado en [E0]. Esta técnica de modelado consiste en descomponer un sistema
en subsistemas, y estos a su vez en subsistemas elementales, los cuales representan los procesos fisicos
bésicos. Su planteamiento se fundamenta en el intercambio de energia entre los subsistemas. Para més
detalles sobre este método refiérase a [0, P2] y sus referencias.

Los métodos de modelado discreto promediado resultan una forma natural para describir el compor-
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tamiento dindmico de los convertidores de potencia, primero por el comportamiento ciclico de los
convertidores de potencia y segundo porque resultan adecuados para el diseno de controladores digi-
tales. Algunos de los trabajos donde se emplea este método para obtener la dindmica de convertidores
de potencia tanto en pequena senal como a gran senal se encuentran [, B3, P4, 3. Si bien su andlisis
resulta sistemaético, el costo computacional puede llegar a ser prohibitivo en aplicaciones de tiempo real.

Debido a las dificultades asociadas de los métodos previamente citados, la necesidad de obtener mode-
los mas precisos requiere de un anélisis exhaustivo del funcionamiento de los interruptores, y de incluir
en los modelos otros aspectos externos a los cuales estan sujetos los convertidores de potencia como
perturbaciones en el voltaje de alimentacion, variaciones en la carga, resistencias parasitas y caidas de
voltaje en los elementos reactivos del circuito que pueden degradar su comportamiento dindmico. Peor
aun, el desestimar estas no linealidades, pueden conducir a un comportamiento inestable en presencia
de grandes perturbaciones. En particular, grupos de investigacion orientados a la informética y a la
ingenieria de control han abordado este tema, en cuyos modelos se pone especial énfasis a la dindmi-
ca hibrida inherente de los convertidores, sujetos a las restricciones de las variables de estados (por
ejemplo, en una topologia Boost en CCM la corriente en el inductor debe satisfacer i > 0) y la de los
dispositivos conmutadores (por ejemplo, en un diodo ideal se requiere i > 0y v < 0. El diodo conduce
(v=0) cuando ¢ > 0, y no conduce (i = 0) cuando v < 0).

Dentro de los enfoques que estos grupos de investigacion han aplicados a convertidores de potencia,
y que han sido reportados en la literatura se encuentran: el modelo basado en Hybrid Automaton
(HA) [EB, £, 23], el cual es a menudo utilizado como punto de partida en el modelado y andlisis
de sistemas hibridos. Este enfoque incorpora variables discretas y continuas con el fin de capturar la
dindmica hibrida. La trayectoria solucién se construye a partir de la sucesién de las diferentes dindmi-
cas continuas asociadas a cada estado discreto, cuyas transiciones vienen dadas por un conjunto de
leyes (eventos instantaneos). Estos eventos pueden ser inducidos externamente (como en el caso de los
interruptores) o internamente (como en el caso de los diodos). La mayor desventaja de este enfoque es
que permite infinitas conmutaciones en un tiempo finito, dando lugar a los problemas de tipo Zenén
[Ed]. El lector interesado en profundizar en HA refiérase a [24].

Por otra parte, los sistemas basados en PieceWise Affine Systems (PWA) [BO, BI, B2 constituyen
otro de los formalismos empleados para obtener el modelo de un sistema hibrido. Estos sistemas se
obtienen particionado el espacio de estado y entrada habitualmente en regiones poliédricas convexas,
y asociando a cada regiéon una ecuacién diferencial afin diferente y una funcién de salida. Algunos
de los trabajos que describen la dinamica de convertidores de potencia usando este formalismo son
[B3, B4, B3, BH]. Bajo ciertas suposiciones, el modelo PWA es equivalente a otros enfoques tales como
Mixed Logical Dynamic (MLD) y Switched Complementarity Systems (SCS) [E9]. Un sistema MLD
es un sistema que combina ecuaciones dindmicas lineales sujetas a restricciones lineales que involucran
variables reales y enteras. En general, estos sistemas incorporan sistemas lineales hibridos, autéomatas
hibridos, sistemas de eventos discretos, sistemas no lineales que pueden aproximarse por funciones
lineales a trozos. En |28, B9, B4, BY, BY] los autores han abordado el modelado de convertidores con-
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mutados utilizando este enfoque.

Los SCS estdn estrechamente relacionados con la teoria de optimizacién matematica. Ademads per-
miten una representacién compacta de sistemas hibridos, en comparacién con el enfoque de HA. Esta
clase de sistemas se definen mediante un conjunto de ecuaciones diferenciales junto a un conjunto de
desigualdades, tales como 0 < z | w > 0. Siendo z y w vectores de la misma dimensién, los cuales
deben interpretarse componente a componente. Esta desigualdad se le denomina “complementarity
conditions” (CC) [EO, @]. El par de variables complementarias z y w son las que le confieren el carédcter
hibrido a esta clase de sistemas, pues la violacién de la no-negatividad implica un cambio de modo,
como consecuencia la evolucion del sistema esta caracterizado por una serie de dindmicas consecutivas,
en las que puede ser necesario actualizar el vector de estados [29]. Algunos de los trabajos en los que
se ha obtenido el modelo de convertidores utilizando este formalismo son [E2, B3, B4, A3].

Los diferentes métodos antes citados, constituyen una alternativa para obtener la dinamica hibrida de
los convertidores sin necesidad de tener modelos diferentes para CCM y DCM, sin aproximaciones,
o lo que es lo mismo resultan méas exactos. De ahi, que los controladores disefiados usando estos for-
malismos resultan mas eficientes e insensibles ante la incertidumbre de parametros y perturbaciones
externas. Ciertamente, el obtener modelos mas complejos dificulta atin més las tareas de diseno de
controladores, andlisis de estabilidad, etc. comparados con los métodos de modelado tradicionales.

En la siguiente seccién se va a determinar el modelo del convertidor Boost acoplado utilizando dos
de los enfoques antes mencionados. En particular, se harda uso de uno de los enfoques orientados a
ingenieria eléctrica, el modelo promedio en espacio de estado y el otro orientado a ingenieria de control
basado en la teoria de sistemas lineales complementarios.

3.2. Modelo promedio en espacio-estado

Las variaciones topoldgicas presentes en los convertidores de potencia hacen que estos circuitos se
comporten como un sistema dindmico lineal hibrido. Estos sistemas constan de una familia de sub-
sistemas lineales invariantes en el tiempo y una funcién de conmutacién que selecciona el subsistema
activo en cada instante de tiempo [EG].

En [E8] esta clase de sistemas se representa de la siguiente forma

m

&= qi(t) (Aix(t) + Bu(t)) (3.1)

i=1

donde x € R™ es el vector de estados, u € RP el vector de entradas, A;, B; son matrices contantes de
dimensiones apropiadas, m € Z" es un entero relacionado al niimero de modos o topologias y ¢;(t) la
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funcién de conmutacién, o selector de modo con periodo T' y definida como

qi(t) : [0,00) — {0,1}™

iqi(t) =1, Vit E[0,00)
=1

Luego el modelo promedio de (BT) se define como

/ > ai(s )+ Biu(s))ds = > 6i(t) (As(t) + Byu(t)) (3.3)
T

@
—
-
Il
—

siendo §;(t) la fraccién de tiempo en que un modo i permanece activo. Esta fraccién de tiempo se
denomina ciclo de trabajo del modo ¢;, €l cual estd definido como

/ qi(s)ds (3.4)
-T

Note que si ¢;(t) es periddico con periodo T', luego d;(t) es contante y es igual a ¢; = 7;/T'. La fraccién
de tiempo en que un modo 7 permanece activo es denotado por ;.

Con el propésito de obtener el modelo promedio en espacio de estados del convertidor objeto de
estudio, se analizan a continuacién las trayectorias T3 y T}.

Trayectoria T3

De manera anéloga, las ecuaciones de estado que describen el comportamiento conmutado en 73 (ver
figura 2710) durante un periodo de conmutacién 7" estdn dadas por

T=Agx+Bg si 0<t<diT
T=Ax+B; si diT <t<dl
T =Aux+Bs st dT <t <dyT
T=Aix+B1 si dbT<t<T
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donde
0 O 0 —ag al
0 0 0 a -
A8 = 0 0 1 _ 31 ) BB = (?2 V;n
1 R R
L 0 C; ~ RCy; ~ RC, 0
- 1 1
00 0 0 A
0
A7 - 0 0 1 1 3 B7 - 0 ‘/WL
R16'1 R16'1
L0 0 555 —wes 0 (3.6)
0 0 —ai as 1 .
0 0 a —a
Ai=14 o A _ 1 |.Bi=Bs
R101 RlCl
L0 0 —5e; —®es
ro O 0 0 0
0 0 0 -1 0
A= 1 2| B =
0 (1) RCH “ RCh 0
L0 & —res RO 0
Yy
ap = —L2 ag = —M a3 = —Ll (3.7)
YT (LyLo— M2 T (LyLo— M2 T (LyLy — M?) '
Utilizando la ecuacién (B33) el modelo promedio para T3 estd dado por
I = (Agf + Bs)(Sg + (A7:i’ + B7)(57 + (A4.f + B4)54 + (Al.f -+ 31)51 (38)
con
68 =d
or=(d—d
r=d-dy) (3.9)
9y = (dg — d)
01 = (1 —do)

donde d corresponde al ciclo de trabajo, d; y do a los instantes de tiempo en que las corrientes en los
inductores Lo yv L1 se hacen cero en T3 respectivamente. Estos instantes de tiempo se obtienen del
sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (E233), (2534), (2238), (2238) y (2239). Igualando a
cero la ecuacién (B3) se obtiene el punto de equilibrio del sistema para un valor de ciclo de trabajo d
dado. Debido a la complejidad, las expresiones del punto de equilibrio se expresan en funcién de dy y
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da.
P o V;n(LdeM + (M2 —diLoM + (k‘ — LgM)dQ)d + ((L1L2 + LoM + M2>d2 — M2)d1 — dngLQ)
t L1 LyR(d — dg)(d2 + (dy — dy — 1)d — dydy + d)
j . V;n(LQdQM + ((k — LQM)dQ — dngM —+ M2)d + ((LlLQ =+ L2M + M2)d2 — M2)d1 — d2L1L2)
> LiLyR(d3 — (dy + 2)d% + (2d3 — di% + 1)d — ds + d12ds)
P ~Vin((kdy + M?)d + (L1 Ly + M?)dy — M?)dy — doL1Lo)
3 LiLo(d+di — 1)(d — do)
_ Vin M (dy — d)
= Y 3.10
T Tidtdi 1) (3.10)

con k = L1 Ly— M?. La ecuacién anterior coincide con las expresiones de las componentes dc obtenidas
en el analisis de conversién ideal de la trayectoria T5.

Trayectoria T,

Las ecuaciones de estado que describen el comportamiento conmutado en Ty (ver figura EZT2) durante
un periodo de conmutacion 1" estan dadas por

= A7x + B si 0<t<dl
Tt=Aux+By si dI <t<diT

T=A1x+B1 si 1T <t<dyT (3'11>
T=Ayx+By st dTT <t<T
donde
- q -1
oo o o i
A7 = 00 - _1 |,Br= 0 Vin
RCy RCy
L0 0 —z5 &G L 0
[0 0 —a az ]| [ ay
00 a —a —a
A4: 0 0 _i _i aB4_ 02 ‘/’Ln
Rlcl R16’1 (312)
L0 0 —pe; —Res L 0
ro 0 0 0 0
0 0 0 —L 0
A = 1 | B =
VY TR T ’
0 & —re ~we 0

Ay = A7, By = By
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donde ay, az y a3 estan definidas en (B). Por lo tanto, utilizando la ecuacién (B33) el modelo promedio
para Ty esta dado por

T = (A7Z + B7)d07 + (A4Z + By)ds + (A1T + B1)d1 + (A2 + Ba)da (3.13)
con
o7 =d
61 = (d1 — d) (3.14)
01 = (d2 — d1)
5y = (1 —dy)

donde d corresponde al ciclo de trabajo, d; y d2 a los instantes de tiempo en que las corrientes en los
inductores L1 y Lo se hacen cero en T} respectivamente. Estos instantes de tiempo se obtuvieron del
andlisis de la relacién de conversién ideal en la ecuacién (E23).

Igualando a cero la ecuacién (BI3) se obtiene el punto de equilibrio del sistema para un valor de ciclo
de trabajo d dado.

1 Vin

T, = ——dT
o 2L,
1 VieM
Ty = ———2 4T
2 2 L1 (Ls + M)
— ~Vin((L1M + LoLy — M?)d?TR — 2L1M?)Ay — Vi, Td?> RM?
5T Li(Ly + M)(2L1A, — Td®R)
Vin M?
Ty = — A 3.15
o Tn(La+ M) (3.15)

Las expresiones obtenidas en la ecuacién (BIH) son idénticas a las componentes dc obtenidas en el
andlisis de conversién ideal en la ecuacién (E48).

3.2.1. Simulacion del modelo promedio en lazo abierto

En esta seccion se muestran los resultados del modelo promedio obtenido en la seccién anterior para
las trayectorias en estado estacionario ) .. = (73, 7}4) del convertidor Boost acoplado magnéticamente.
Ambos modelos se han simulado en Matlab mediante el método nimerico ode45. Por otra parte, con
el fin de verificar los resultados del modelo promedio, se llevaron a cabo simulaciones del convertidor
en Psim. Esta es una herramienta de simulaciéon disenada especificamente para circuitos eléctricos
desarrollada por Powersim Inc.

Trayectoria T3

Los resultados del modelo promedio para T3 se muestran en la figura BT. Los valores de los pardmetros
utilizados en la simulacién se presentan en la tabla Bl Las condiciones iniciales son z(0) = [0, 0,0, 0]
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Parametro | Valor
L1 75MH
Lo 525uH
M 168uH
Cy 2uF
Cy 22uF
R 1002
Vi 12V
f 20KHz

Cuadro 3.1: Parametros del convertidor

y ciclo de trabajo d = 0.2. Sustituyendo estos valores en las ecuaciones (EZ33), (E534), (E533),
(38) y (=39) e igualando a cero (BH) se obtiene el valor promedio de las variables de estados
z = [0.97,0.28,17.6,6.15]. De la figura B se observa que las trayectorias del vector de estados T
convergen al punto de equilibrio del convertidor. En la grafica B2 se muestra el error relativo del
voltaje de salida del convertidor vg = v¢, +vc, entre el modelo promedio obtenido para la trayectoria
en estado estacionario T3 y los datos obtenidos mediante simulacién usando Psim. Se observa que el
error es despreciable en la medida en que R — 0 y el ciclo de trabajo d — 90% o R — o y el ciclo
de trabajo 70 % < d < 90 %.

Trayectoria Ty

Los resultados del modelo promedio para T} se muestran en la figura B3. Los valores de los pardmetros
utilizados en la simulacién se presentan en la tabla Bl a excepcion del valor de la carga R = 4001).
Las condiciones iniciales son z(0) = [0,0,0,0] y ciclo de trabajo d = 0.3. Sustituyendo estos
valores en las ecuaciones (EZ8) y (BIH) se obtiene el valor promedio de las variables de estados
z =[1.2,0.29,28.45,19.54]. De la figura B33 se observa que modelo no logra copiar la dindmica durante
el estado transitorio, mientras que en estado estacionario las trayectorias del vector de estados T
convergen al punto de equilibrio del convertidor.

Con el proposito de evaluar el ajuste del modelo promedio obtenido para diferentes valores del ciclo
de trabajo y de la carga, se llevaron a cabo simulaciones del convertidor utilizando Psim. En la gréafica
B4 se muestra el error relativo del voltaje de salida del convertidor vg = v¢, + ve, entre el modelo
promedio para Ty y los datos obtenidos mediante simulacion usando Psim. Se observa que mientras
R — o y el ciclo de trabjo d < 70 % el error es despreciable.

De las gréficas B2 y B2 se refleja que no existe un tinico modelo promedio que logre copiar con bastante
precisién la dindmica del convertidor para d € [0, 1] y cualquier valor de la carga. Dejando en evidencia
que las transiciones topolégicas en estado estacionario del convertidor dependen del ciclo de trabajo
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Figura 3.1: Simulacién en lazo abierto del modelo promedio para T3 y Psim del convertidor Boost
acoplado magnéticamente
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error(%,)

1000

Figura 3.2: Error relativo del voltaje de salida vg del convertidor entre el modelo promedio para la
trayectoria T3 y Psim

d y del valor de la carga R.

3.3. Modelado usando el formalismo complementario

En esta seccién se presenta el modelo dindmico del convertidor usando el formalismo de sistemas
lineales complementarios (LCS). Un sistema lineal o afin complementario forman una clase particular
de sistemas hibridos. Se definen mediante un campo vectorial, una funcién de salida y una condicién
implicita para las transiciones

t=Ar+Bw+E, x(0)=ux
z2=Cx+Dw+F (3.16)
0<zlw=>=0

x € R™ es el vector de estados, x(0) las condiciones iniciales de estado, z € R¥ y w € R* se denominan
variables complementarias y A, B,C, D, y F son matrices constantes de dimensiones apropiadas. La
ultima ecuacién de (BH) se conoce como “condicién de complementariedad” (CC) [Ed]. Estas desigual-
dades se deben interpretar componente a componente y L denota la ortogonalidad entre los vectores z
y w. Esta relacién indica que para cada par de variables complementarias (z;,w;), al menos una de las
variables debe ser cero, esto es, z;(t) = 0 o w;(t) = 0 para i = 1, ..., k. Los sistemas complementarios
son un caso particular de sistemas cono-complementarios (CCS) [E8]. La dindmica del convertidor uti-
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Figura 3.3: Simulacién en lazo abierto del modelo promedio para Ty y Psim del convertidor

acoplado magnéticamente
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Figura 3.4: Error relativo del voltaje de salida vg del convertidor entre el modelo promedio para la
trayectoria Ty y Psim

lizando este formalismo puede escribirse en funcién de los estados del interruptor (On,Off), del vector
de estados = = [ir,,i1,,v0,,vc,]" v de dos pares de variables complementarias. Asf, se tiene

» S=0On (vs =0)

T =A1x+ Biw+ &1V

z =Cix + Diw + F1Viy
0<zlw >0 (3.17)
0 S ZQJ_WQ Z 0

el par de variables complementarias estd dado por

Wi =1ip1 — 21 = —Up1 = T3

. (3.18)
W2 = —Up2 — 22 = 1p2 = T2
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con
0 0 0 as
0 O 0 —a
A = 0 0 —-L- _i )
RCh RCh
0o L I I
s RC» RC»
O —ag al (3 19)
B 0 as £ —ag ’
1= 1 y €1 — )
s 0 0
0 0 0
0 010 0 0 0
Cl_(o 10 0>’D1_<0 0>’f1 <0>
» S=Off (is = 0)

T = Asx + Boo + EVi,

2 = Cox + Dow + Fo Vi,
0< L1 =0 (3.20)
0< 291wy >0

el par de variables complementarias estd dado por

W1 =-Up1 -2 =Iipi=2%
A1 D1 A1 .Dl 1 (3.21)
W2 = —Upy —» 22 =1p2 = X2
con
0 0 —ai a9
0 0 a —a
A= 1 o 5 7,
Ch 1 Rlcl Rlcl
0 & ~re: “RG
@ T “ (3.22)
. —a9 as . —a
BQ - 0 O 752 - 0 Y
0 0 0
1 000 0 0 0
62_(0 10 0)’D2_(0 o)’B_(o)

donde a1, as y a3 estédn definidas en la ecuacién (B22). Por otro lado, cabe destacar que la primera
componente del vector w y z en ambas posiciones del interruptor son diferentes. De ahi, que para
facilitar el analisis en las secciones siguientes, se ha denotado el par de variables complementarias

como w y Z cuando el interruptor esta abierto.
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3.3.1. Simulacién del modelo complementario en lazo abierto

En esta seccién se presentan las simulaciones en lazo abierto del modelo obtenido en la seccién anterior.
Se utilizé el método de integracién de backwards Euler de paso fijo, para obtener la solucién aproximada
de la ecuacién (BdM), junto a una solucién especifica para el problema lineal complementario. Asi, la
expresion discreta del modelo lineal complementario estd dada por

Trr1 = T + T (Azgy1 + Bwgy1 + )
2kt1 = Cxpy1 + Dwpy1 + F (3.23)
0< zpp1lwgy1 20

en cada paso de integracién T), se obtiene la solucién del problema lineal complementario LCP(M,q).
Donde la matriz M € R¥*% y el vector ¢ € R* son datos del problema. De este modo se tiene

k1 = Mwiy1 +q =
Zop1 = (TmC’(I T A) B+ D) W1 + C(I — T A) Ly (3.24)
0 < Zpp1lwir 20

se asume M > 0, una matriz definida positiva y no singular [@2, B8]. Un método para resolver el
LCP(M,q), es fijar a cero una de las variables de cada par (z;, w;) con ¢ = 1, ..., k, y resolver el sistema
con la variables restantes. Luego la solucién del sistema para w1 y dado xj esta dado por

Tpy1 = (I — T A) " Hag + Ton(Bwpi + €)) (3.25)

Ambos algoritmos se han implementado en Matlab. Asi, con el objetivo de evaluar el ajuste del modelo
complementario, se llevaron a cabo simulaciones en Psim. Los parametros utilizados en las simula-
ciones son los presentados en la tabla BTl El valor de la carga R = 10082 y ciclo de trabajo d = 0.2, y
partiendo con condiciones iniciales z(0) = [0,0,0,0]. El modelo complementario no solo logra copiar
la dindmica del convertidor en estado estacionario, sino que también en estado transitorio, como se
evidencia en los resultados de las simulaciones en las graficas B3.

En la grafica B@A se muestra en detalle las corrientes en los inductores Ly y Lo en estado estacionario.
Las diferencias entre ambos modelos es practicamente despreciable. Mientras que en el voltaje del
capacitor C5 se aprecia un error respecto al valor en estado estacionario. Estas diferencias pueden
atribuirse a los diferentes métodos de integracion usados. Psim utiliza integracién trapezoidal, mientras
que en Matlab se uso el método de backwards Euler de paso fijo con la finalidad de resolver el
problema lineal complementario. A continuacion se muestra el error relativo del voltaje de salida del
convertidor vg entre modelo complementario y los datos obtenidos mediante simulacién usando Psim,
para diferentes valores de la carga R y del ciclo de trabajo d. Del grafico BT se evidencia que el
modelo usando el formalismo complementario es capaz de reproducir la dinamica del convertidor para
cualquier valor del ciclo de trabajo 0 < d < 0.9 y cualquier valor de la carga R, con un error menor del
7 %. Ademas, con el modelo complementario no se requiere de conocimiento previo de cuales topologias
estan presente en un ciclo de conmutacion.
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Figura 3.5: Simulacién en lazo abierto del modelo complementario y Psim del convertidor Boost

(c) Voltaje en el capacitor C1

acoplado magnéticamente
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(d) Voltaje en el capacitor Cs
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3.4. Conclusiones

En este capitulo, se han usado dos enfoques diferentes para obtener la dindmica del convertidor Boost
acoplado magnéticamente. En particular, el modelo promedio no resulta un buen candidato para
describir la dindmica en convertidores de orden superior y con un nimero elevado de dispositivos con-
mutadores (diodos e interruptores). Ademads, otro de los punto cruciales, es que se requieren modelos
promedios diferentes para describir la dindmica en CCM y DCM. Adicionalmente, es necesario un
conocimiento a priori de los modos o topologias que aparecen en un ciclo de conmutacion. El anélisis
de cada modo permite al disenador entender la complejidad real del funcionamiento del convertidor.
Por otra parte la exactitud del modelo se ve comprometida cuando el convertidor trabaja en DCM y
para frecuencias de conmutacion elevadas. Sin embargo, este modelo resulta 1til en andlisis de esta-
bilidad, controlabilidad, observabilidad y disefio de controladores.

El segundo enfoque, basado en sistemas complementarios toma en cuenta la dindmica hibrida del
convertidor. El modelo obtenido con este formalismo es capaz de describir la dindmica de convertidor
tanto en CCM como en DCM. Ademads, no se requiere de un conocimiento a priori de todas las
transiciones topoldgicas factibles en un periodo de conmutacién. A diferencia del modelo promedio, el
modelo complementario logra copiar la dindmica del convertidor tanto en estado transitorio como
en estado estacionario. No obstante, la mayor dificultad tiene que ver con uno de los aspectos
fundamentales en la teoria de control, pues el cédlculo de los punto de equilibrio no resulta una
tarea trivial. Esta misma observacién se puede hacer para el analisis de observabilidad, disefio de
controladores, etc.
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CAPITULO 4

Diseno del control

En este capitulo se propone una ley de control en cascada para el convertidor Boost acoplado
magnéticamente. La ley de control del lazo interno se basa en la teoria de control en modo
de deslizamiento, cuyo objetivo es regular la dindmica répida del convertidor (corriente de los
inductores). Mientras que para el lazo externo se disefia un control PI, el cual regulard la dindmica
lenta del convertidor (voltaje en los capacitores). El desempefio y efectividad de la ley de control
es validada mediante simulaciones usando el modelo lineal complementario del convertidor ante
diferentes escenarios como perturbaciones en la carga, voltaje de entrada y cambios en el valor de
referencia.

4.1. Introduccion

El principal objetivo de control en convertidores CD-CD es regular la componente dc del voltaje de
salida vg en un valor de referencia V,..y dado. Este control debe llevarse a cabo en presencia de restric-
ciones sobre la variable manipulada (ciclo de trabajo), el cual estd limitado por d € [0,1] y ademés
debe mantenerse en presencia de perturbaciones en el voltaje de salida o en la carga.

Diferentes técnicas de control han sido implementadas para conseguir tales objetivos, predominando
entre ellas controladores de tipo PI, que son sintonizados utilizando modelos promedios linealizados
alrededor de un punto especifico de operacién sin tener en cuenta todas las restricciones presente en los
convertidores como limites de la tensién de alimentacion, en modo discontinuo la corriente en el induc-
tor debe ser no negativa, etc. La mayoria de los enfoques utilizados en el diseno de controladores hace
uso de modelos simplificados que no capturan la dindmica hibrida de los convertidores DC-DC, y por
otra parte ninguna permite incorporar restricciones en el proceso de diseno [M]. Como consecuencia, el
controlador disennado usualmente es valido en una vecindad del punto de operacién, por consiguiente el
desempeno éptimo del control durante el transitorio resulta ser deplorable [B]. Ademaés el desempenio y
estabilidad de tales controladores solo estan garantizados para un modo de operacién del convertidor,
aun cuando el convertidor puede trabajar tanto en modo continuo (CCM) y discontinuo (DCM) en
todo el rango de operacion del convertidor.

Ante tales limitaciones de las técnicas de control clasicas, aparecen en la literatura algunas técnicas de
control no lineal aplicadas a convertidores de potencia. Algunas de estas estrategias se han aplicado
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especificamente a convertidores CD-CD. Por ejemplo control predictivo basado en modelo (MPC) (8],
control basado en pasividad [@, B], regulador lineal 6ptimo cuadrético (LQR) [B], control en modo de
deslizamiento (SMC) [@, B|, control Hy, [H] entre otras.

El control en modo de deslizamiento resulta particularmente idéneo para el control de convertidores
debido a la naturaleza discontinua de los elementos con caracteristicas no lineales (interruptores) pre-
sente en los convertidores [[]. El desarrollo de las bases tedricas de esta estrategia de control aparecen
en la antigua Union Soviética a finales de los anos cincuenta. Sin embargo, las principales aportaciones
de la teoria de SMC fueron difundidas a mediados de los anos ochenta en los trabajos de V. Utkin [[I].
El andlisis matematico propuesto por V. Utkin para el diseio de SMC se resumen basicamente en dos
pasos: el primero consiste en definir la superficie de deslizamiento s(x) = 0 de manera que se satisfaga
con los objetivos de control y el segundo paso consiste en encontrar la ley de control discontinua que
obligue al sistema a deslizarse sobre la superficie. El lector interesado en profundizar en la teoria de
SMC refiérase a [[3@, I3, [@] y sus referencias.

La aplicacién de esta estrategia de control con bastante éxito abarca una gran variedad de problemas
en robdtica, quimica, mecénica, sistemas eléctricos, procesos de control entre otros. Existen impor-
tantes razones para el uso de esta estrategia de control, entre las que se destacan principalmente, la
insensibilidad o robustez inherente frente a la variacién de los parametros, dindmica no modelada y
perturbaciones, lo cual reduce la necesidad de tener modelos mucho mas exactos. Ademas se obtiene un
modelo de orden reducido, lo cual permite al disenador simplificar el proceso de disefio. Por ultimo, su
implementacién resulta ser bastante sencilla. No obstante, existen algunas desventajas como el disefio
de la superficie de deslizamiento no es un tarea ficil, y por otro lado, las oscilaciones de frecuencia y
amplitud finita debido a la rapida conmutacién del control. Este fenémeno se denomina comiinmente
como chattering en la teoria de control. La aparicién del chatterring puede llevar a la excitaciéon de la
dindmica sin modelar [I3]. Es por ello que sin una prevencién adecuada del chattering puede resultar
el mayor inconveniente en la implementacién de esta estrategia de control.

Debido a las propiedades antes mencionadas, se propone un esquema de control basado en la teoria
de SMC. En particular, la idea general es usar el principio de un esquema de control en cascada. En
el lazo interno se propone una superficie deslizante para regular la dinamica réapida del convertidor,
es decir, la dindmica de las corrientes en los inductores. Mientras que para el lazo externo se propone
un regulador del tipo PI. Este fijara la referencia del lazo interno y al mismo tiempo regulara la
tensién de salida vy del convertidor. La figura B muestra el diagrama de bloques del control aplicado
al convertidor. Este esquema de control es aplicado al modelo lineal complementario del convertidor
obtenido en el capitulo anterior.
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Convertidor
DC-DC

h 4

N

Figura 4.1: Esquema de control del convertidor Boost acoplado magnéticamente

4.2. Control de corriente

La ley de control del lazo interno se deriva mediante la aplicacién de la teoria de control en modo
de deslizamiento [[3]. Se asume que en estado estacionario las corrientes en los inductores Ly y Lo
tienen un valor promedio, por lo tanto, el propdsito del lazo interno es controlar la suma de los valores
promedio de las variables de estados z1 y 22 a un valor de referencia I,y constante. Asi, la superficie
de deslizamiento esta definida por una combinacion lineal de las corrientes en los inductores Ly y Lo
dada por la siguiente expresién

s(x) = anw1 + agxe — Lrey (4.1)
con

1 LiLy — M?2
a1 = Lioy, az = May, apg= —— | 2

4.2
v cr (4.2)

donde I,.; es definido por el lazo de control externo PI. El principio de control en modo de
deslizamiento requiere que todas las trayectorias del vector de estados cerca de la superficie se dirijan
hacia ésta. Lo cual se consigue en general, al imponer una ley de control discontinua que obligue
al sistema a permanecer sobre la superficie s(z) = 0 en un tiempo finito. Ademds, lograr que las
trayectorias del vector de estados deslice sobre s(z) = 0 requiere una frecuencia de conmutacién
infinita sobre la ley de control discontinua [Id]. No obstante, en un sistema préctico la frecuencia
de conmutacion del interruptor esta limitada. Por lo tanto, una funcién de histéresis se anade a
la superficie deslizante con el objetivo de mantener ésta cerca de cero. Como consecuencia, las
conmutaciones en el interruptor ocurren en s(z) = +A. Donde A define el ancho de banda de la
funcién de histéresis. El ajuste de A permite fijar la frecuencia de conmutacién al valor deseado. Asi,
la ley de control discontinua sobre el interruptor estd definida como

[0 sios(x)>A
“= { 1 si s(z)<-—A (4.3)

De modo que cuando la dinamica del convertidor se encuentra por debajo de la region de deslizamiento
(s(z) < —A) la dindmica esta descrita por la ecuacién (BI7) y cuando la dindmica del convertidor se
encuentra por encima de la superficie de deslizamiento (s(z) > A), ésta se encuentra descrita por la
ecuacién (B:20). Esta condicién garantiza la existencia de modo de deslizamiento entre ambas dindmicas



62 CAPITULO 4. DISENO DEL CONTROL

sobre la superficie s(x) = 0. En la literatura dicha condicién es conocida como ley de alcance. Si las
trayectoria del sistema alcanza las proximidades de la superficie de deslizamiento en la que existe
un modo de deslizamiento, el movimiento ya no se alejard de la regién excepto posiblemente en las
fronteras de la region. Esta condicién se puede expresar mateméticamente como
lim $(z) <0y lim $(x) >0 (4.4)
s—0t s—0~
Estas desigualdades equivalen a que, en un entorno de s(z), la funcién s(x) evaluada sobre las
trayectorias solucién del sistema definido por los campos vectoriales en (BT4) y (B=20) sea creciente
para s(x) < 0y decreciente para s(z) > 0. Asi, durante el intervalo de tiempo en el que el interruptor
estd cerrado, esto es en el intervalo [0, dT], se tiene

|LyLy — M2
§=my = % (4.5)

de la ecuacién anterior se evidencia que la funcién s(x) evaluada sobre las trayectorias solucién del
sistema es creciente. Mientras que cuando el interruptor esta abierto, esto es en el intervalo [dT, T}, se

tiene
) [L1Ly — M? .
e 701‘/2% (V;n +w — CC3) (4.6)

Noétese que la derivada de la superficie cuando el interruptor estd abierto, depende de la variable
complementaria @y, por lo que la funcién de la superficie experimentara dos variaciones durante este
intervalo de tiempo. De modo que es necesario obtener el valor de la variable complementaria w; para
verificar que la funcién s(z) evaluada sobre las trayectorias solucién del sistema sea decreciente. Asi,
del par de variables complementarias definidas en la ecuacién (BZ20) se tiene

. [L,Ly — M2 o
$§=mg = ICZT(V;”—:E;;) si w1 =0 (4.7)

Dado que se trata de una estructura elevadora con z3 > Vj,, la variacién de la superficie de
deslizamiento es decreciente durante el subintervalo de tiempo en el que w; = 0. Ademas, durante
el intervalo de tiempo en el que w; # 0, la variacién de la superficie de deslizamiento también debe
ser decreciente para garantizar modo de deslizamiento. De modo que si se satisface tal restriccién, la
corriente en el inductor L; debe ser igual a cero. Por consiguiente, sustituyendo ©; = 0 en la derivada
de la superficie § = a141 + agde y &2 por la segunda componente de la ecuacién (B20) e igualando
estd ultima ecuacién con la expresién en (E8), se tiene

_ VinLo + Mzy — Loz
Ly

Debido a la condicién de no negatividad sobre w; > 0 y asumiendo z4 > 0, de la ecuacién anterior se

deduce la siguiente condicién de diseno sobre uno de los parametros del convertidor

(4.8)

Wy =

Loy(z3 — Vip)
Ty

M < (4.9)
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Finalmente, sustituyendo la expresion de la variable complementaria @&, en la ecuacién (@) se tiene
la variacién de la superficie de deslizamiento, la cual serd denotada como ms.

. .Z'4M L1L2 — ]\42 . N
= = — 0 4.10
§ = ms v \/ c. sioay # (4.10)

Ya que la variable de estado x4 > 0, se tiene que la funcién s(x) evaluada sobre las trayectorias solucién
del sistema es decreciente. De modo que la ley de alcanzabilida se satisface. Asi pues, la dindmica de
la superficie de deslizamiento se muestra en la figura B2.

S ®]1=() Dr=() D1#£()
A
mp "

0

A \B\

ns

A

dr T

Figura 4.2: Trayectoria de la superficie de deslizamiento s(x)

4.2.1. Dinamica promedio

La dindmica que tiene lugar en s(z) = 0, en el supuesto de tener deslizamiento, se define como la
dindmica de deslizamiento ideal o dindmica promediada del sistema. Existen dos enfoques en la litera-
tura, para determinar la dindmica que tiene lugar cuando se tiene modo de deslizamiento. El enfoque
general de Filippov [[H] y una particularizacién para sistemas afines en la accién de control introduci-
da por V. Utkin, conocida como el método del control equivalente [[]. En el enfoque de Filippov
la dindmica en s(z) = 0 se define mediante la interseccién de la envolvente convexa de los campos
vectoriales definidos en las dos regiones separadas por la superficie de conmutacién. El control equiva-
lente se puede interpretar como la ley de control ideal que provoca que las trayectorias del vector de
estados permanezca sobre la superficie s(x) = 0, el cual es un valor continuo que representa el valor
promedio que toma la ley de control discontinua (B=3), y corresponde al valor del ciclo de trabajo d en
un esquema PWM [B]. Es importante resaltar que ambos enfoques se basan en sistemas de Filippov.
Lo que significa que el campo vectorial correspondiente a cada subregién disjunta del espacio de estado
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estd definido por una funcién suave [[@].

En este contexto, el andlisis de la dindmica ideal de deslizamiento utilizando el modelo lineal com-
plementario definido por los campos vectoriales en (BTQ) y (B=20) y sus respectivas condiciones de
complementariedad, no se puede abordar a partir de la tedria cldsica de control en modo de desliza-
miento [B, I3, [@]. Dicho de otro modo, dichos campos vectoriales son lineales complementarios, es
decir, funciones no suaves. Ademas no estan acotados debido a las caracteristicas ideales de los diodos.
M4ds aun, la primera componente del par de variables complementarias definidas en (BI8) y (B=2D)
cambia con respecto a la posicién del interruptor, esto hace que la dindmica se considere como un
sistema hibrido complementario. Desafortunadamente, hasta el presente en la literatura no hay una
formulacién matematica precisa del control equivalente y su correspondiente dinamica ideal de desliza-
miento para sistemas lineales complementarios.

Basado en los hechos anteriores, se propone obtener la dindmica promedio equivalente para el
convertidor Boost acoplado magnéticamente a partir de la teoria de promediado para sistemas
conmutados, cuyos resultados han sido aplicados a una clase de sistemas dindmicos hibridos |2, I3, [9].
En [ la dindmica de un sistema conmutado estd dado por la ecuacién (Bl). Sin embargo, con el
objetivo de poner de manifiesto la dependencia de la funcién de conmutacién ¢;(t) con respecto al
estado z(t), y de la entrada u(¢), la dinamica del sistema lineal conmutado estd dada por [[]

m

= aia(t),u(b) (A(t) + Bu(t)) (4.11)

=1

En particular, se asume que la funcién de conmutacién g;(t) es periédica con periodo T'. Un ejemplo
representativo, en el cual la funcién de conmutaciéon depende de z(t) lo constituye un sistema de
control de tipo PWM [[¥], pues las transiciones entre modos causada por los diodos, se consideran
eventos de estados. De modo que la dindmica promedio de (E) estd dada por

&= di(2(t), u(t)) (AZ(t) + Bul(t)) (4.12)
=1

donde la duracién del modo 7 o ciclo de trabajo del modo activo esta dada por

di(z,u) = = /qi(s,:):,u)ds (4.13)
para i = 1,...,m y para cualquier x y w [[].

Por otro lado cabe destacar, que se desea obtener la dindmica promedio de la tercera y cuarta
componente de los campos vectoriales definidos en (B14) y (B=20), pues el objetivo de control es
regular la componente dc del voltaje de salida vg = x3 4+ x4. Asi, para facilitar su andlisis se repiten
a continuacién



4.2. CONTROL DE CORRIENTE 65

» S=On (vs =0)

(4.14)

sujeto a las restricciones de complementariedad

0<z1dlw 20
0<22J_WQ20
wlzipl — 21 =Up; = I3
Wy = —Up, — 22 = ip, = X2

(4.15)

= S=Off (i, = 0)

(4.16)

sujeto a las restricciones de complementariedad

0< 21l 20

0< 29l >0
@1 = —Up, —>21 :’ipl =
CDQZ —UD, —>22:iD2 = T2

(4.17)

De las ecuaciones anteriores se duce que la dinamica de la variable de estado x4 permanece invariante
con respecto a la posicién del interruptor. No obstante, la dindmica de la variable x3 dependera de
la corriente en el diodo D; debido a la restriccién en la ecuacién (EIH). Sin embargo, durante la
fraccién de tiempo en el que el interruptor estd cerrado (On) se satisface w; = ip, = 0, debido a que
z1 = —vp, = x3 > 0, puesto que se trata de una estructura elevadora. Asi usando (E132), el modelo
promedio de las variables de estados x3 y x4 estd dado por

= fa+ (f1— f2)d (4.18)

Siendo f1 el campo vectorial definido en la ecuacién (BI4) con zo = Ta(xs3,x4), fo es el campo
vectorial definido en la ecuacién (B8) con x; = Z1(z3,x4) y d representa la fraccién de tiempo en
que el interruptor estd cerrado o el valor promedio de la ley de control discontinua (E=3). Por tanto,
es necesario encontrar los valores promedios de las corrientes en los inductores Z; y Z2. Cabe destacar
que el andlsis para obtener T3 y T4 se llevard a cabo solo para las trayectorias T3 y Ty definidas en el
cuadro 2.
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x| @2 =() @, #0 2=0 ®2=()
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Figura 4.3: Formas de onda de las corrientes en los inductores en T3 y la superficie de deslizamiento

en un periodo de conmutacion

Trayectoria T3

Las trayectorias de las corrientes en los inductores y la superficie de deslizamiento correspondiente
a Ty se muestran en la figura B33. Se aprecia que el ciclo de trabajo d depende de la superficie de
deslizamiento s(z) y de sus derivadas.

u [0 - le]

La variacién de la superficie de deslizamiento s(z) durante este intervalo de tiempo estd dada
en la ecuacién (E3). Por lo tanto, de la gréfica de la superficie en la figura B3 se tiene que el
valor del ciclo de trabajo d estd dado por

PP S (4.19)

/L1 Ly—M?
T 2
Ademds, las variaciones de las corrientes en los inductor Ly y Lo estdn dadas por la primera

y la segunda componente de la ecuacién (BIQ), donde las variables complementarias del vector

w € R? son cero.

mi1 = asx4 + a1Vip (4.20)
mo1 = —azxs — a2Vip '

El valor pico de la corriente en el inductor L; al final del intervalo de tiempo, es igual a la
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variacién de la corriente mq; multiplicada por la longitud del intervalo de tiempo d;T

/7

ipkl = mllle (4.21)

De manera analoga, el valor pico de la corriente en el inductor Lo estd dado por

/

ika = —mglle (422)

o [T — dT]

Nétese que la variacién de la superficie de deslizamiento s(z) es igual al intervalo anterior.
Mientras que las variaciones de las corrientes en los inductores L; y Lo experimentan un cambio,
debido a que la variable complementaria wo # 0. Ademads, dado que la corriente en el inductor
Lo es constante, su derivada es nula durante todo el intervalo de tiempo. De ahi, que la variacién
de la corriente en el inductor L, se obtiene al sustituir 2 = 0 en la derivada de la superficie de
deslizamiento § = o141 + asds. Igualando esta tltima ecuacién a la expresién obtenida en (E23)
y resolviendo para &1 = mq9 se tiene

Vin
=2 4.23
miz = (4.23)
Ademds, el valor pico de la corriente en el inductor L; al final del subintervalo de tiempo esté dado
por
ipky = maz(d — di)T + iy, (4.24)
u [dT - dQT]

A partir de este subsintervalo el interruptor permanece cerrado. Como resultado, se produce un
cambio en la variacién de la superficie de deslizamiento s(x), la cual estd definida en la ecuacién
(E22). Por otro lado, la variacién de las corrientes en los inductores L y L2 estd dada por la
primera y la segunda componente de la ecuacién (B220) respectivamente

mis = —a123 + a2x4 + a1 Vip (4.25)
Mo = a2x3 — a3T4 — a2V;

Los valores pico de las corrientes en los inductores L; y Lo durante este subintervalo de tiempo

estan dados por
ipkl = —'m13(d2 — d)T

4.26
’ika = m23(d2 — d)T ( )

v [doT — T

Debido al cambio que se produce en la variable complementaria al principio del subintervalo
w1 # 0, la derivada de la superficie de deslizamiento experimenta un cambio, cuyo valor estd dada
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por la ecuacién (E0). Cabe anadir, que el valor de la pendiente de la superficie de deslizamiento
debe satisfacer también la siguiente expresion

A+ A

AT (4.27)

ms = —

Donde A" corresponde al valor que toma la superficie de deslizamiento al inicio del subintervalo.
Asf, haciendo x1 =0y z2 = ip, en la funcién de s(z), se tiene A = Q2lpky — Iref.

Por otra parte, la corriente en el inductor L; permanece constante durante todo el intervalo de
tiempo, por lo tanto, su derivada es nula. Como consecuencia, la variacién de la corriente en
el inductor Lo se obtiene al sustituir £1 = 0 en la derivada de la superficie de deslizamiento
$ = aq1 + ade. Igualando esta ultima ecuacién a la expresion obtenida en (EI0) y resolviendo
para &9 = mag se tiene

e Vin + @1 — 3

M

El valor que toma la variable complementaria & durante este intervalo de tiempo, esta definido
en la ecuacién (E). Asi, el valor minimo de la corriente en el inductor Lo, el cuél ocurre al final
del periodo de conmutacién esta dado por

(4.28)

’

ipky = M23(1 — d2)T + dpp, (4.29)

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (1) (E=20), (E=232),

(=), (=20), (I=23) y (E=29) se tiene

Ko (ITEf + A)as

ipky = L%
i po(Iref — A)LoLyas

Pk M?2(Lyxq + MViy,)
; _ tolres + A)(@a + (Vin — x3)M)as
pkz L2(Mzy + LoViy — Loxs)
s (e — Aag
e T T a2

d = 2AML1£C4
M1
4 = VinLi(Iref — A)(L1Ly — M?)zy4
(Liza + MVip)
d2 _ (,ul — 2L2L1AIL‘3)MSL'4

p1(Loxs — Mxy — VipLo)

H1f0G2
T = —/——— 4.30
MQLIV%n ( )
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con pg = /Ci(LaL1 — M2)Viy v 1 = (A + Lef)M? — LiLo(ILref — A)Vip + 2MALjz4. Una vez
obtenido los instantes de tiempo en el que las corrientes en los inductores L; y Lo se hacen cero y
sus valores picos, es posible calcular sus correspondientes valores promedios en estado estacionario.
Este promedio, no es mas que la integral de las formas de ondas de las corrientes en un periodo de
conmutaciéon. El resultado es

T , ]
- _ 1 Pkldl (ipkl + Z;Dkl)(d —dy) Upky (dg — d)
xry = T/.’L‘l + 5 + 5
0
L i iy (dy —d) | (i, +ipks) (1 — d2)
T pk2 L Tpkp(d2 — bpky T ko — a2
T 4.31
Z2 T/m + 5 + 5 (4.31)
0

Asi, el promedio de las corrientes en los inductores Ly y Lo, es la suma de las dreas dadas por dos
tridangulos mas un paralelepipedo. Por otra parte, del par de variables complementarias definidas en
las ecuaciones (E13) y (EI4) se deduce, que la corriente en el diodo Dy es idéntica a la corriente en el
inductor L; cuando el interruptor estd abierto (Off), esto es, 2, = ip, = z1, ya que en el periodo de
conmutacién en el que interruptor estd cerrado (On), se satisface la siguiente relaciéon w; = ip, = 0,
debido a que z; = —vp, = x3 > 0. Como consecuencia, su valor promedio corresponde al area del
tridngulo que tiene como altura iy, y base (d2 — d)T.

T
B} 1 i (do — d
ip = /xl(t)dt :Z”’“(;) (4.32)
dT

No obstante, la corriente en el diodo Dy es igual a la corriente en el inductor Ly en todo el intervalo de
tiempo. Debido a que z9 = 23 = ip, = 2 es la misma variable complementaria en ambas dinamicas
del convertidor, dadas en las ecuaciones (E13) y (ET12). De modo que el valor promedio de la corriente
en el diodo es

ZD2 (433)

T .
l T pkzdl + lpkz(d2 —d) X (Zpkz + zpk;g)(d —d)
=7 ) 2 2

0
Una vez obtenidos los valores promedios en las corrientes de los inductores y diodos, se puede obtener
el modelo promedio de segundo orden para describir la dindmica de los voltajes en los capacitores C
y Cy. Asf sustituyendo z1 = ip, (z3,74) ¥y T2 = To(z3,74) en (EIR) se tiene

(A Ley)* (M2 — L1 L)V My _ T3t
2u0L1(Mi4 + LQ(Vm — fg))(QMALlf4 + Vm((A + Iref)M2 + (A — Iref)Lng)) ChR
(T4 + p3) T3 + 2M L\ V2 (AM L1 Lo 4 + Vinpa)Ta + pis T3+ 24

= v — 4.34
e 205(L1Zy + MViy)(MZy + Lo(Vi, — 73)) 2M AL Zy + Vippie) CoR (434)
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Figura 4.4: Formas de onda de las corrientes en los inductores en Ty y la superficie de deslizamiento
en un periodo de conmutacion

con

H2
M3
M4
s
He

MLy Vi, (A% = I7p) (Ly — M?) = 2AI;(M? + Ly))

Vis (A% + I ) (LEL3 = M*) = 2AT,ef (LL3 + MY))

(A% + 12, ;) (M? — Ly Ly) + 2ATL,c; (M? + Ly Lo)

Vin (A% + 17 ;) (M? — LIL3) + 20T (M* + L1L3))

M*(A+ Iyep) + L1Lo(A = Iyey) (4.35)

Igualando a cero z3 y Z4 se obtiene el punto de equilibrio del modelo promedio, pero debido a la
complejidad de las expresiones se omiten sus expresiones.

Trayectoria T}

Un analisis similar al anterior se lleva a cabo para determinar la dinamica en T}y, en el supuesto de tener
deslizamiento en s(x) = 0. La figura B2 muestra las trayectorias de las corrientes en los inductores L;
y Lo y la trayectoria de la superficie de deslizamiento s(x).
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- [0 dT]

La variacién de la superficie de deslizamiento s(x) durante este intervalo de tiempo corresponde
nuevamente a la ecuacién (E3). De ahi, que el valor del ciclo de trabajo estd definido por la
ecuacién (E9). Por otro lado, debido a que la corriente en el inductor Lo es constante, su
derivada es nula durante todo el subintervalo de tiempo. De ahi, que la variacién de la corriente
en el inductor L; se obtiene al sustituir o = 0 en la derivada de la superficie de deslizamiento
$ = aq1 + aeds. Igualando esta dltima ecuacién a la expresion obtenida en (EH) y resolviendo
para &1 = mj; se tiene

Vin
=2 4.36
= (136
Ademss, el valor pico de la corriente en el inductor L; al final del subintervalo de tiempo esta dado
por

2Vin A

ipk, = # (4.37)
I LlL(gj -M
1
w [dT — diT)

A partir de este subtintervalo el interruptor permanece cerrado. De ahi, que la derivada de
la superficie experimente un cambio, cuyo valor estd dado por la ecuacién (EZ0). Mientras que
las variaciones de las corrientes en los inductores L y Lo se obtiene de la primera y segunda
componente de la ecuacién (BZ20) respectivamente, y dado que las variables complementarias del
vector & € R? son cero, se tiene

mi2 = —a173+ asxs + a1Viy

mo1 = a3 — AaA3T4 — aQVm (438)
Los valores maximos de la corriente en el inductores L; y Lo durante este subintervalo son

ip]ﬂ = *mlg(dl — d)T
ika = —77121((11 - d)T (439)

o [diT — doT)

Debido al cambio que se produce en la variable complementaria al principio del subintervalo
w1 # 0, la variacién de la superficie experimenta un cambio, cuyo valor estd definido en la
ecuacién (EM). Por otro lado, la corriente en el inductor L; permanece igual a cero durante
todo el subintervalo de tiempo, en consecuencia su derivada es nula. De ahi, que la variacién de
la corriente en el inductor Lo se obtiene al sustituir 1 = 0 en la derivada de la superficie de
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deslizamiento § = a1 + e e igualando esta dltima ecuacién a la expresion obtenida en (B220)
y resolviendo para &9 = moo se tiene
Vvin + (:11 — I3
ez = M
El valor que toma la variable complementaria @; # 0 durante este intervalo de tiempo esta defino

en la ecuacién (E3). De modo, que el valor méximo de la corriente en el inductor Lo estd dado
por

(4.40)

ipk2 = *Tﬂzg(dg — dl)T (441)

Ademds, el valor que toma la superficie de deslizamiento al principio del subintervalo se obtiene
al hacer 1 = 0y @2 = ipp,. Asi A = 2lpky — Irey-

[doT — T

Noétese que la variacion de la superficie de deslizamiento durante este subintervalo de tiempo
es idéntica al intervalo anterior. Por otro lado, el valor minimo que toma la superficie de
deslizamiento ocurre al final del periodo de conmutacién, el cual se obtiene de la siguiente
expresion

A+ A
ms

T=dy— (4.42)

De modo que resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (E=39), (221) y (E=232)
se tiene

ipky = 2Vin 2
Ll LlLé:MQ
. QVZHA(MVW + L1:E4 — ng)
"pha = Ly Ly—M?
L/ 255" (LaVin + My — Loxs)
d = 2AML1£E4
(L1Lo(A — Ies) + 2AM2) Vi + 2AM Ly 24
4 — 2AM:U4(V;TLM2 + LiMxy — L1L2£U3)
(LQV:m + Mxy — L21‘3)((L1L2(A — Iref) + 2AM2)‘/”L + 2AML1:E4)
W - OAM (Vi M + Lyz4)

(L1 Lo(A = Ies) + 2AM?)V;, + 2AM Ly,

_— VC1(L1Ly — M2)((L1La(A = Iyef) + 2AM?)V;y, + 2AM Lyzy) (4.43)
(LlLQ — MQ)ML1$4 '

Finalmente, utilizando un analisis similar al que se llevo a cabo en la trayectoria T3, se obtiene los
valores promedios de las corrientes en los inductores y los diodos en estado estacionario. Ademds, se
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obtiene la dindmica promedio de los voltajes en los capacitores C7 y Cy en funcion de éstos valores
promedios. Asi pues, los valores promedios de las corrientes en los inductores esta dado por

T
1 .y
r = T/xl(t)dt: 7;0]; !
0
1 f iy (do — d)
; _
o= o / zo(t)dt = % (4.44)
0

Nuevamente, del par de variables complementarias definidas en las ecuaciones (E13) y (ET3) se deduce,
que la corriente en el diodo D; es idéntica a la corriente en el inductor L; cuando el interruptor
estd abierto (Off). Mientras que la corriente en el diodo Dy es igual a la corriente en el inductor Lo
durante todo el periodo de conmutacién. Como consecuencia, se tiene

T
- 1 ipky (d1 — d)
iDn = 7 /xl(t)dt = 5
ar
r ()
= 1 Upk, (d1 —
i, = % / xo(t)dt = ’”f (4.45)
0
En lo que respecta a la dinamica promedio de los voltajes en los capacitores Cy y Co se tiene
. 2MV%A2(M2 — Lng) T3+ X4
r3 = —
Li\/Ci(L1Ly — M?) (Vi Lo + Mxy — Loxs) iy CiR
‘%4 _ 2M2VZ?1AZ(VWLM + Lixy — M:L’g) _ ZL‘3C—|-]%E4 (4.46)
Ca/ %(th + Maxy — Loxs)py 2
con
p7 = (2AM? + L1 Lo(A = Lyes))Vin + 2AM Lizy) (4.47)

Asi pues, el punto de equilibrio asociado a la dindmica promedio (EZM) estd dado por

Vin(A2(£L1 Lo F M? £ MLy) + M\ (M?(2M + Ly) — Lo(M + Ly)))

T3 = 2M Ly M1 (Ly + M)
- _ MVin(M(2M + La) T o) (4.48)
2010 (Lo + M)
con
L1Ly — M2
Moo= Iy %

N =\ M(NLE+AM2RA) (4.49)
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Parametro Valor
Ly 74.03uH
Lo 523.2u H
M 195pH
4 22.5uF
Cy 22.5uF
R 1130
Vi 12V

Cuadro 4.1: Parametros de simulacién diagrama de fases

Puesto que las variables de estados promedio deben ser positivas, esto es, £3 > 0y 24 > 0, el punto
de equilibrio es

Vin(A2(L1Ly — M? + M Ly) + A\ (M?(2M + L) — La(M + Ly)))
2ML1)\1(L2 + M)
MV (M (2M + L) — Xo)

Fa = 4.50
‘“ 9L\ (Ls + M) (4.50)

T3 =

4.2.2. Analisis de estabilidad de la dinamica promedio

En base a un analisis cualitativo de los modelos promedios obtenidos en las ecuaciones (E=34) y (E-28)
se obtienen algunas conclusiones relevantes sobre la estabilidad de los mismos. Los valores de los
parametros utilizados en la simulacién se presentan en la tabla .

Trayectoria T3

Asi, bajo la hipétesis de un valor constante del valor de referencia I,y = 4.8e — 7 y fijando el ancho de
banda de la funcién de histéresis en A = 4e — 8, un diagrama de fases representativo para el modelo
promedio dado por la ecuacién (B=3d) se presenta en la figura B33. Para el cual se muestran algunas de
las trayectorias solucién (traza roja) para diferentes condiciones iniciales arbitrarias. Adicionalmente,
se puede visualizar las trayectorias de los valores promedios de las corrientes en los inductores Li y
Ls. Cuyas dindmicas estdn dadas en la ecuacién (E=30). De ahi, se tiene T; = h1(Z3,Z4) = 0 (traza
azul) y To = ha(Z3,74) = 0 (traza azul celeste). También se visualiza la trayectoria de la superficie de
deslizamiento (traza violeta) s = 0, en cuya dindmica han sido sustituidos x1(t) = Z1 y z2(t) = Za.

Como se puede observar, en el diagrama se distinguen dos zonas, una que comprende la region estable
(zona sombreada) caracterizada por un punto de equilibrio que adopta la forma de un foco estable, y la
otra region comprende la zona inestable. La frontera entre ambas regiones estd dada por la trayectoria
del valor promedio de la corriente en el inductor L; (traza azul). Es decir, de la primera expresion en
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T T T
=k (%, %,)=0
100} X, =h(%,%,)=0
—_— s=h(x,,X,)=0
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Figura 4.5: Diagrama de fase del modelo promedio para la trayectoria T3

la ecuacién (E=30) se tiene

id i i )(d—d i (do—d
r = pkél-i-(pkl pk?l)( 1)+2pk1(22 ):h1(§33,i’4)20

AMPAL} L 175 + 2L1 Vi M (mM? — 1o Lo)Za + Vin (m M* — o L3L3)

o= — g(z4) (451
’ L1L2(4L1AlrefMi'4 + ‘/Yin(nlM2 — 772L1L2)) g( 4) ( )

con m = A? + 2A1er + Ifef y e = A? — 2A16er + Ifef. De ahi, que para cualquier condicién que
satisfaga con la condicién Z3 > ¢(Z4) todas las trayectorias de modelo promedio definido en la ecuacién

(EZ33) alcanzaran la superficie de deslizamiento y convergerdan al punto de equilibrio estable.

Trayectoria T}

Un analisis similar al anterior se lleva a cabo sobre el modelo promedio obtenido en la ecuacién
(E4m). Los valores de los pardmetros corresponden a los de la tabla BTl Nuevamente, se asume un
valor constante del valor de referencia I,.;y = 4.8¢ — 7 y el ancho de banda de la funcién de histéresis
A = 45¢—8. La figura @ muestra el diagrama de fases, el cual presenta un comportamiento semejante
al diagrama de fase anterior. Se visualizan algunas trayectorias solucién (traza roja) para condiciones
iniciales arbitrarias. Nuevamente, la frontera entre la region de estabilidad e inestabilidad estd dada
por la trayectoria del valor promedio de la corriente en el inductor L;. Es decir, de la primera expresién
en la ecuacién (B24) se tiene

bokey
xry = Zkall = hl(:i’3,f4) =0
MV, M + LT _
T3 = (V + 1$4) :g($4) (4.52)

Ly1Lo
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Figura 4.6: Diagrama de fase del modelo promedio para la trayectoria Ty

Una consecuencia directa de la figura anterior es que para cualquier condicién inicial que cumpla con
la restricciéon z3 > g(Z4), todas las trayectorias solucién del modelo promedio convergerén al punto de
equilibrio estable.

4.2.3. Simulaciones del control de corriente

En esta seccion se presentan los resultados de simulacién del control de corriente utilizando el modelo
lineal complementario del convertidor Boost acoplado magnéticamente dado en las ecuaciones (BI7)
y (BZ0). Nuevamente se utiliza el método numérico de backwards Euler de paso fijo para obtener
la solucion del modelo lineal complementario, junto a una solucién especifica para el problema lineal
complementario. Ambos algoritmos se han implementado en Matlab. El paso de integracién utilizado
en las siguientes simulaciones se fija en T), = 5-107".

Por otro lado, se presentan las simulaciones de la dindmica promedio para las trayectorias del
convertidor en estado estacionario ) . = (73,T4) analizadas en la seccién anterior. Las soluciones
de los modelos promedio se obtuvieron mediante el método numérico ode4b de Matlab.

Trayectoria T3

Los valores de los parametros utilizados en la simulacion se presentan en la tabla BT, Asi, bajo la
hipétesis de un valor constante del valor de referencia I,..; = 4.8 - 107 y partiendo de condiciones
z(0) = [0,0,0,0] la dindmica del convertidor usando el modelo lineal complementario definido por la
ecuaciones (BI4) y (BId) bajo régimen de deslizamiento se muestra en la figura B74. De la gréfica de
la superficie de deslizamiento se evidencia que la condicién para tener modo de deslizamiento
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se satisface.

Por otro lado, la traza roja de la figura BZ8 muestra las trayectorias del modelo promedio (E=37)
partiendo de condiciones iniciales Z(0) = [15,0], mientras que la traza azul corresponde al modelo
lineal complementario del convertidor bajo régimen de deslizamiento. A partir de los resultados de
simulacién se evidencia que la trayectoria de la dindmica promedio converge al punto de equilibrio

z = [46.36,73.63]. Por consiguiente, de las expresiones en (EZ30) se obtiene el ciclo de trabajo
d ="7213% y la frecuencia de conmutacién f = 51.13kHz.

Trayectoria Ty

Los resultados del modelo lineal complementario bajo régimen de deslizamiento para T se muestran
en la figura 9. De manera similar, se asume un valor constante del valor de referencia I,y = 4.8- 1077
y se toman condiciones iniciales en z(0) = [0,0,0,0]. Los valores de los pardmetros utilizados en la
simulacién se presentan en la tabla B a excepcién del valor del ancho de banda de la funcién de
histéresis A = 45 - 1078, Nuevamente de la trayectoria de la superficie de deslizamiento se evidencia
que la condicién para tener modo de deslizamiento se satisface.

La figura B10 muestra las trayectorias del modelo promedio (B28) partiendo de condiciones iniciales
z(0) = [15,0]. La traza roja corresponde a la dindmica promedio y la traza azul al modelo
lineal complementario del convertidor bajo régimen de deslizamiento. A partir de los resultados de
simulacién se evidencia que la trayectoria de la dinamica promedio converge al punto de equilibrio
Z = [42.72,75.52]. De las expresiones en (EZ3) se obtiene el ciclo de trabajo d = 71.21 % y la frecuencia
de conmutacién f = 4.48kHz.

4.3. Control de voltaje

Para el lazo de control externo de la figura B se disena un control del tipo PI, cuya dinamica esta dada
por

Gu(s) = K, (1 + T15> (4.53)

donde K, es la ganancia proporcional y T; es la constante de tiempo integral. El objetivo de este lazo
de control es mantener la componente dc del voltaje de salida vg cerca del valor de referencia V.r
dado. El diseno del control PI se realiza a partir de métodos de diseno para sistemas lineales. Este
diseno se lleva a cabo sobre el modelo de segundo orden obtenido en la seccién anterior. En particular,
se hace uso del modelo promedio de segundo orden obtenido para la trayectoria T3 definido en la
ecuacién (E23). Reescribiendo esta ultima expresién de manera simplificada se tiene

xr = f(i‘,fmf)
= h(z) (4.54)
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Figura 4.7: Simulacién del lazo de corriente para la trayectoria T3 usando el modelo lineal
complementario
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Figura 4.8: Simulacién del lazo de corriente para la trayectoria 73 usando el modelo lineal
complementario y el modelo promedio de segundo orden
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Figura 4.9: Simulacién del lazo de corriente para la trayectoria T, usando el modelo lineal
complementario
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Figura 4.10: Simulaciéon del lazo de corriente para la trayectoria 7y usando el modelo lineal
complementario y el modelo promedio de segundo orden
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donde Z = [Z3,Z4]7. Este tltimo es linealizado alrededor del punto de operacién (I, 7> @37, 4"), cuya
expresién linealizada estd dada por

f(g = Af(g + BI(S

Ys = C_'JE(; (4.55)

con

A:i _7Ire —% Tk 9 B:L _7IT6 ’ C:Qh_ *
oz (F (@ Trep) [ 1o 3T,y (@ Ireg)) I oz (h(@); (4.56)

ts=2-2", Is=ILef— 1. Ys=y—U

I

Puesto que las expresiones obtenidas de la linealizacién jacobiana resultan ser bastante complejas, el
analisis consistird en el modelo numérico lineal del convertidor. Asi, para los parametros de la tabla
B y el punto de operacion I;fef =4.8e—7, 23" = 46.36 y 24 = 73.63 la funcién de transferencia que
relaciona la tension de salida incremental con el valor incremental de la corriente esta dada por

2.583 - 10115 +1.498 - 101°
G(s) = 2 7
54497955 + 1.061 - 10
De la ecuacién anterior se tiene que para los valores nominales el modelo lineal presenta dos polos

reales diferentes estables ubicados en s; = —8554.75 y so = —1240.24 y un cero en s = —5799.45. Por
lo tanto, el punto de equilibrio es un nodo estable.

(4.57)

Asi, de las ecuaciones (E03) y (E53) se obtiene la funcién de transferencia del sistema en lazo cerrado
dada por
_7-10%T;(369 - s +2.14 - 10%)s

Gl (8) 83 + (5182 + (528 + (53

(4.58)
con
&1 = (2.5830- 10K, + 9795)

K
5o = (2.5830- 10“?? +1.4980 - 10" K, + 1.0610 - 107)

63 = 1.4980- 1012

T;

Para calcular las ganancias del control PI que logre regular la componente dc del voltaje de salida

al valor deseado V;..y = 120 se recurre al método de la asignaciéon de polos simple. De esta forma se

desea que la dinamica en lazo cerrado cumpla con algunos criterios como la maxima rapidez, minimo

de oscilaciones posibles y la maxima exactitud ante perturbaciones. De ahi, que el siguiente polinomio
caracteristico esta dado por

pa(s) = (s + Twy) (8% + 2Cw, + w?) (4.59)

con 7 = 12.98, w, = 656.87 y ¢ = 0.96. Igualando el polinomio caracteristico de la ecuacién (E58) con
la ecuacién (E39) se obtiene los valores de los coeficiente del control PI.

K,=727-10""% T,=295-10"" (4.60)
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4.3.1. Simulacién del control de voltaje

El propdsito de esta seccion es mostrar a través de simulaciones la efectividad de la ley de control en
cascada esbozado en la figura B usando el modelo lineal complementario del convertidor obtenido en
las ecuaciones (BI4) y (B=2). Al igual que las simulaciones del lazo de corriente, el método niimerico
utilizado para obtener la solucién del modelo lineal complementario es el backwards Euler, junto a una
solucién especifica para el problema lineal complementario. Ambos algoritmos se han implementado
en Matlab. El paso de integracién utilizado en las siguientes simulaciones se fija en T}, = 5- 1077,

Por otra parte, cabe destacar que el controlador PI disenado, es discretizado utilizando una
aproximacion rectangular. Asi, la expresién en timpo discreto del control estd dada por
K, T, 1

T z-—1

Ga(z) = K, + (4.61)
A continuacién se presentan tres escenarios diferentes para evaluar la ley de control disenada. En el
primero se introducen perturbaciones en la carga. En el segundo se introducen perturbaciones en el
voltaje de entrada V;, y en el ultimo se aplican cambios en el valor de referencia V,..r. Los valores
de los pardmetros utilizados en el convertidor se muestran en la tabla El. Asi, una vez obtenidos los
valores de los coeficientes del control PI y fijado el ancho de la funcién de histéresis en A = 4 - 1078
se tienen los siguientes resultados

1. Perturbaciones en la carga

El objetivo de control es regular la componente dc del voltaje de salida vg al valor de referencia
Vief = 120V. Las condiciones iniciales son z(0) = [0,0,0,0]. La figura ET1 muestra las
trayectorias de las corrientes en los inductores, la superficie de deslizamiento y el voltaje de salida
cuando se produce un cambio en el valor nominal de la carga R = 1139 al valor R = 153).
Este cambio es aplicado durante el intervalo de tiempo 0.2 < ¢t < 0.4. Se puede visualizar que la
dindamica del voltaje de salida vg presenta un sobre pico en los instantes de tiempo en los que se
introduce la perturbacion en la carga. Sin embargo, la ley de control disenada logra recompensar
rapidamente al valor deseado.

2. Perturbaciones en el voltaje de entrada

Nuevamente, el objetivo de control es regular la componente dc del voltaje de salida vg al valor
de referencia V;.y = 120V. Las condiciones iniciales son 2(0) = [0,0, 0, 0]. La figura E-T2 muestra
las trayectorias de las corrientes en los inductores, la superficie de deslizamiento y el voltaje de
salida. Durante el intervalo de tiempo 0.05 < ¢ < 0.1 se produce el cambio en el valor nominal
del voltaje de entrada al valor V;,, = 15V. Se puede apreciar que la ley de control disenada logra
estabilizar el voltaje de salida vg en el valor deseado. Sin embargo, en los instantes de tiempo
donde se producen las perturbaciones, la dindmica del voltaje de salida presenta un sobre pico
alrededor del 18 % con un tiempo de convergencia alrededor de 0.01s.
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3. Cambios en el valor de referencia

En este ultimo escenario se evalia la ley de control diseiada frente a los cambios en el valor
de referencia. La figura I3 muestra las trayectorias de las corrientes en los inductores L; y
Lo, la superficie de deslizamiento y el voltaje de salida vg. Se toman condiciones iniciales en
z(0) = [0,0,0,0]. De la simulaciones se visualiza un seguimiento estable y robusto del voltaje de
salida frente a los diferentes cambios aplicados en el valor de referencia, estos son, V,..y = 72V,
Vie = 144V y V,oy = 100V. Los diferentes valores de referencia se mantiene durante ¢t = 0.2s.

4.4. Conclusiones

En este capitulo se ha disenado un esquema de control en cascada para el convertidor Boost de induc-
tancias acopladas. Para el lazo interno del esquema de control se diseno un control basado en SMC.
Mientras que el lazo externo adopta un control del tipo PI. Este tipo de arquitecturas de control
presenta notables ventajas debido a las propiedades relevantes de la estrategia de control SMC.

El diseno de la estrategia de control se llevé a cabo utilizando el modelo lineal complementario del
convertidor, el cual toma en cuenta la dinamica hibrida inherente en los convertidores de potencia. Por
otro lado, condiciones suficientes para garantizar la existencia de modo de deslizamiento son presen-
tadas. También se llevo a cabo un anélisis de la dindmica promedio para el convertidor bajo estudio.
Seguidamente mediante un andlisis cualitativo de la estabilidad del convertidor en régimen de desliza-
miento se proporciona informacion relevante sobre el comportamiento global del convertidor, ademés
que se caracterizé los puntos de equilibrios y se establecieron restricciones sobre las condiciones ini-
ciales para garantizar modo de deslizamiento.

Los resultados de simulacién revelan la efectividad y desempefio del control disenado frente a pertur-
baciones en la carga, voltaje de alimentaciéon y cambios en el voltaje de referencia.

Por dltimo, cabe destacar que la aplicacién de SMC en modelos lineales complementarios no ha sido
explorada en la literatura hasta el momento. En trabajos futuros se propone un analisis general de la
dindmica ideal de deslizamiento para sistemas lineales complementarios.
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CAPITULO 5

Implementacion y Resultados
Experimentales

En este capitulo se presenta una visién general del diseno, implementacién experimental del prototipo
del convertidor Boost acoplado magnéticamente y evaluacion de la ley de control disenada en el
capitulo anterior. Se presentan las etapas basicas involucradas en el sistema en lazo cerrado y los
resultados practicos obtenidos. Ademds, la robustez de la ley de control disefiada serd validada
experimentalmente introduciendo cambios bruscos en el voltaje de entrada y la carga.

5.1. Implementacién experimental

La figura B muestra el diagrama de bloques funcional del convertidor junto con la ley de control
disenada. Esta ilustra todos los componentes bédsicos que seran necesarios para la implementacion.
Los principales bloques son:

1. Circuito de potencia

El diagrama del circuito eléctrico del convertidor se muestra en la figura BTl. Se desea que
la potencia nominal del convertidor disenado sea de 127TW. Asi, los pardmetros nominales
del circuito eléctrico adoptados para todos los experimentos de validacién son los siguientes:
voltaje de entrada Vj, = 12V dc, los valores del par de bobinas acopladas son Ly = 74.03uH
y Ly = 523.2puH, y la inductancia mutua M = 195uH, los valores de los capacitores son
C1 = Cy = 225uF. Los diodos Dy y Dy son diodos rectificadores del tipo 60EPU02 60A
200 Vrrm. El interruptor se implementé usando un transistor MOSFET IRFPS40N50L N-CH
500V 46A con una resistencia de salida méxima de Rpg = 0.12. Adicionalmente, este circuito
cuenta con un capacitor de 2.2nF conectado en paralelo con el MOSFET con el objetivo de
disminuir las oscilaciones en el voltaje entre los terminales del surtidor y drenador del MOSFET
y otro capacitor de igual valor conectado en paralelo con el diodo Ds, también para disminuir
las oscilaciones y el pico en el voltaje del diodo cuando éste no conduce. Pues estas oscilaciones
pueden generar seniales de ruido considerables y pueden causar danos en el diodo si las oscilaciones
o el pico de voltaje exceden los limites de tensién del mismo.
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Figura 5.1: Diagrama de bloques de la implementacién

2. Sensado y acondicionamiento de senales

Para la implementacion del control del convertidor se requiere la medida de las corrientes del
inductor acoplado y el voltaje de salida del convertidor. En esta tarjeta las senales eléctricas han
sido procesadas por circuitos apropiados que permiten el escalado y filtrado de las sefiales medi-
das. Las corrientes en los inductores iy, y iz, se han medido usando transductores de corriente
de efecto hall del tipo LEM LA 55-P 50 A. Estas senales se han acondicionado para propor-
cionar la funcién de la superficie de deslizamiento de la ecuacién (B3). Las corrientes ir, y 4L,
entregadas por los transductores se hacen pasar por las resistencias de medida Ry, = 150f2
y Rar, = 39012 respectivamente. De esta manera se generan sefiales de voltajes proporcionales
U/Ll = (Ry,/Gr)ir, y ’U/L2 = (R, /G2)iL, a las corrientes que pasan por Ry, y Rjy, respectiva-
mente, donde G1 y G3 son las tasas de conversion de los sensores en i1, e i1, respectivamente.
Luego mediante una circuiteria basada en amplificadores operacionales se construye la funcion
de la superficie de deslizamiento a partir de las senales de voltaje acondicionadas. Este tltimo
circuito sera detallado en el bloque de control.

Cabe destacar, que las amplitudes de las senales acondicionadas deben estar en el rango de ope-
racién del convertidor ADC del procesador digital de senales eZdsp F28335 Starter Kit (DSK)
desarrollada por Texas Intruments. El rango de tension analdgica que soporta cada canal del
ADC es 0 — 3.3V.
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| CBlock

Figura 5.2: Configuracion del DSP TMS320F28335 usando SimCoder de Psim

Por otro lado, el voltaje de salida del convertidor vg se acondiciona también en el rango de
. . . .7 . 7’ /

0 — 3.3V mediante un divisor de tensién, cuya salida serd v, = Gug. Donde G representa la tasa

de conversién resistiva del divisor de tension.

3. Supervision

El objetivo de este bloque es proteger los componentes del circuito, supervisando los niveles de
las corrientes en los inductores iy, y iz, y el nivel de tensién del voltaje de salida del convertidor
vg. Para ello se ha utilizado el procesador digital de senales eZdsp F28225. Esta tarjeta dispone
de un controlador de senales digitales DSC TMS320F28335 con potencia de célculo de 32 bits
en coma flotante con velocidad de operacién de 150 MHz. Ademas posee un convertidor ADC de
12 bits con 16 canales de entrada. Las entradas del ADC son las corrientes de los inductores y el
voltaje de salida del convertidor. La frecuencia de muestreo con la que se accede al convertidor
ADC es de 250 KHz. El programa que lleva a cabo la rutina de supervisiéon ha sido desarrollado
en codigo C' a partir del modulo SimCoder de Psim. Este médulo ademés permite configurar los
canales del ADC, los puertos GPIO de propdsito general y las interrupciones para el DSP eZdsp
F28225. La figura B2 muestra una visién general de la configuracién del hardware de la tarjeta
DSC TMS320F28335 y del cédigo C utilizado en el bloque de supervisién.

Por otro lado, la compilacién de la rutina de supervision se lleva a cabo mediante la herramienta
de programacién Code Composer Studio(CCS) de Texas Intruments. Esta rutina, basicamente
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Figura 5.3: Esquema del circuito del control analégico

consiste en mantener un uno légico a la salida mientras los valores medidos se encuentran por
debajo de los niveles maximos permitidos (ir, <= 25A, iy, <= 15A, vp <= 150V). Una vez
que los valores medidos sobrepasan los valores maximos se desencadena una interrupciéon de
programa manteniendo un cero légico a la salida que deshabilita el driver del interruptor.

. Control

Este bloque se compone de los circuitos de los lazos de control de corriente y voltaje. Estos
circuitos se llevan a cabo utilizando configuraciones basicas con amplificadores operacionales. La
figura B33 muestra el circuito analégico de la ley de control disenada.

El control PI disenado para el lazo de control de voltaje se compone de amplificadores
operacionales del tipo TLO71 de Texas Intruments. Este tipo de amplificador es usado para
el calculo de la senal de error (e/ = Vrlef - v;%), la parte proporcional e integral y la suma de
los términos proporcional e integral del control PI, cuyas salidas estan identificadas como los
nodos Uy, Us, Uy y Us respectivamente en la figura B3. Los coeficientes K, y el tiempo integral
T; cumplen con las especificaciones de control definidas en el capitulo anterior, como menor
sobredisparo y menor tiempo de asentamiento. Adicionalmente para estos coeficientes se han
utilizado valores estdndar de los componentes analdgicos. Por consiguiente, las expresiones de
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las ganancias del control PI estan dadas por

R 1
K,=-"2 K; =
PRy, CiR;

(5.1)

Asi, el nodo Us en la figura B3 proporciona el valor de referencia (v*) del lazo de corriente, o lo que
es lo mismo el valor equivalente al término independiente de la ecuacién de la superficie en (£32).
Una vez obtenido este valor se procede a la implementacion de la superficie de deslizamiento. Para,
ello se han usado los amplificadores OP4676 y AD818ANZ de Analogog Devices. Cabe destacar
que a la funcién de la superficie se le anade un voltaje dc de offset v = 2.5V con el fin de evitar
que esta senal sea susceptible al ruido. Asi pues, la funcién de la superficie de deslizamiento
una vez acondicionadas las sefiales de corrientes usada en la implementacién esta dada por la
siguiente funcién

<UILI+U/LQ v )R 52)
s = — — .
R34 R35 ng R56 o

Esta 1dltima senal luego es transformada en una senal cuadrada de amplitud 0 — 5V a través de
un disparador de Schmitt. El cual se ha implementado con un amplificador operacional LM311.
Asi, la senial obtenida en el nodo Ug es la que actuard sobre el MOSFET. La frecuencia de
conmutacién se fija mediante el ajuste de la banda de histéresis dado por la relacién entre
Ry, [ (Ruy + Ruy)-

5. Tarjeta del driver del interruptor

La funcién principal de esta tarjeta es permitir la conmutacion controlada del MOSFET. La senial
proveniente de la ley de control es transformada en una senal logica. Esta tltima representa la
senial de entrada del driver, la cual determinard el estado deseado del interruptor y cuya salida
es una sefial analdgica que permite la activacién/desactivacion del interruptor. Ademads, otra
funcién importante de esta tarjeta es proteger la etapa del control ante posibles fallos en la
etapa de potencia.

5.2. Resultados experimentales

La figura B2 muestra una vision general del hardware utilizado para validar experimentalmente
la ley de control disenada en el capitulo anterior. En esta figura se distinguen los bloques bésicos
comentados en el apartado anterior. Los valores de los parametros del convertidor son los de
la tabla Bl La figura BA muestra la evoluciéon durante el transitorio y el estado estacionario
de las trayectorias del voltaje de salida vy (traza azul) y la corriente en el inductor L; (traza
magenta) partiendo desde condiciones iniciales cero. Se observa que el controlador disenado
logra estabilizar el voltaje de salida en el valor del voltaje de referencia deseado V,.y = 120V. La
dindmica del voltaje de salida se corresponde con la de un sistema de primer orden. El tiempo
de establecimiento es aproximadamente 35ms. En la figura B3 se muestra la componente ac del
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Figura 5.4: Implementacion del hardware de la ley de control y del prototipo del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

voltaje de salida.

En la figura se muestran las trayectorias en estado estacionario de las corrientes en los
inductores L (traza magenta) y Lo (traza verde), la superficie de deslizamiento (traza roja) y
de la senal de activacién del driver o accién de control u (traza azul). De las trayectorias de las
corrientes se evidencia que las formas de ondas se corresponden con las transiciones topolégicas
de la trayectoria Ty del cuadro ECIl. Por otro lado, de la trayectoria de la superficie de desliza-
miento se observa que la condicién de alcance y existencia para tener modo de deslizamiento
sobre s(x) = 0 se satisfacen. Ademads se visualiza que al principio del periodo de conmutacién
aparece una pequena variacién de la pendiente en la superficie. Sin embargo en los resultados
tedricos este efecto no se observa. Estas diferencias pueden deberse a la calidad de las senales
medidas, los elementos pardsitos que no han sido considerados, o la excitacién de la dinamica
no modelada (sensores de corriente) en el modelo del convertidor. La frecuencia de conmutacion
es de 41.6KHz y el ciclo de trabajo es d = 75.0 %.

Nuevamente en la figura se observa el comportamiento en estado estacionario de las
corrientes en los inductores Ly (traza magenta) y Lo (traza verde), la superficie de deslizamiento
(traza roja) y de la senal de activacién del driver o accién de control u (traza azul) al evaluar
el sistema a una frecuencia de conmutacién mayor de 74.0KHz, es decir disminuir la banda de
histéresis del comparador, ndtese que la variacién de la pendiente de la superficie de deslizamiento
al principio del periodo de conmutacién se hace mas evidente. De modo que si se aumenta aun
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mas la frecuencia de conmutacion, esto provocaria conmutaciones erroneas en el interruptor. El
ciclo de trabajo obtenido en esta iltima prueba es de d = 77.7%. Por otro lado, otras pruebas
importantes para validar la ley de control disenada son la robustez de la ley de control disenada
ante cambios en el voltaje de entrada y la carga. La figura B8 muestra las trayectorias del voltaje
de salida (traza azul) y la corriente del inductor L; (traza magenta) frente a variaciones en la
carga R. En la figura se cambia del valor nominal R = 1132 al valor de R = 213%Q2. Se
evidencia un sobrepico en la trayectoria del voltaje de salida aproximadamente del M, = 6.66 %,
aun asi el controlador logra rechazar la perturbacion en un tiempo menor a 10ms. De manera
similar, en la figura se produce un cambio en la carga del valor R = 2132 al valor nominal
R = 113Q. En este caso, se evidencia un subpico en la trayectoria del voltaje de salida cuando se
produce la perturbacion en la carga de aproximadamente M, = 8 %. Nuevamente el controlador
logra rechazar la perturbacién en un tiempo menor a 15ms.

De manera similar, la figura B9 muestra las trayectorias del voltaje de salida (traza azul) y la
corriente en el inductor L; (traza magenta) cuando se producen perturbaciones en la fuente de
entrada. En particular, la figura corresponde a un incremento en el voltaje de entrada
de V;,, = 10V a Vj, = 12V. Se aprecia un sobre pico en el voltaje de salida menor al 8.5%
cuando se produce la perturbacién. Sin embargo el controlador logra estabilizar el voltaje de
salida en el valor deseado en un tiempo menor a 15ms. De igual modo, la figura [.9(b] muestra
las trayectorias del voltaje de salida (traza azul) y la corriente en el inductor L; (traza magenta)
cuando se produce un decremento en el voltaje de entrada de V;,, = 12V a V;;,, = 10V, nuevamente
se evidencia que el controlador logra rechazar la perturbacion en el voltaje de salida en un tiempo
menor a 16ms a pesar del subpico del M, = 6.6 % que aparece en el voltaje de salida cuando se
produce la perturbacién.

5.3. Conclusiones

En este capitulo se ha abordado la implementacién del sistema propuesto. El cudl se compone de
un convertidor Boost acoplado magnéticamente y un lazo de control para el convertidor. El disenio
del control involucra dos lazos de control. Un lazo interno con el objetivo de regular la suma de las
corrientes promedio de los inductores acoplados magnéticamente, el cual ha sido disenado en base a la
teoria de control en modo de deslizamiento. Y un lazo externo para el cual se implementé un control de
tipo PI con el fin de regular la dindmica del voltaje de salida del convertidor. Para la implementacién
del sistema se utilizaron componentes analégicos comerciales proporcionando asi un escenario realis-
ta para evaluar la ley de control disenada. Dicha implementacién cumple con las especificaciones de
control deseados. La maxima potencia de salida es de 127W, una tasa de conversién de diez veces
el voltaje de entrada Vj, = 12V, frecuencia de conmutacién de 40Khz y ciclo de trabajo alrededor
d="714%.

Las pruebas experimentales corroboran la efectividad del control disenado. El controlador disenado
logra estabilizar rapidamente el voltaje de salida en el valor deseado V;..y = 120V sin presentar sobre
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pico en la tension de salida. La dinamica del voltaje de salida se corresponde cualitativamente a los
resultados obtenidos mediante simulacién en el capitulo anterior. Adicionalmente se llevaron a cabo
pruebas de robustez del controlador disenado frente a perturbaciones en la carga y el voltaje de ali-
mentacién. Se han introducido cambios bruscos en el valor de la carga del valor nominal R = 1132
a R = 213Q y viceversa. A pesar de que la tensién de salida del convertidor exhibe un sobre pico
(subpico) cuando se aplica el incremento (decremento) en el valor de la carga, el controlador logra
estabilizar rapidamente el voltaje de salida en el valor deseado luego de un transitorio muy breve. El
mismo comportamiento se obtuvo cuando se han aplicado cambios bruscos en el voltaje de entrada,
ya sea aumentando o disminuyendo el valor del voltaje de entrada.

Por otra parte, de los resultados experimentales se evidencia que la trayectoria de la superficie de
deslizamiento se degrada a frecuencias elevadas. Por lo tanto, para asegurar que las conmutaciones
en el interruptor no sean erréneas, es decir que no se produzcan multiples conmutaciones durante
el tiempo de activacién y/o desactivacién del interruptor, se debe imponer un limite maximo en la
frecuencia de conmutacién. En algunas aplicaciones es deseable tener una frecuencia de conmutacion
fija, puesto que el disefio del convertidor se puede optimizar, ademéas se minimizan las pérdidas debido a
la conmutaciones en el interruptor, se reducen las interferencias electromagnéticas, entre otras razones.



CAPITULO 6

Conclusiones

En este capitulo se recopilan las principales conclusiones de esta tesis y ademas se plantean algunas
areas de futuras lineas de investigacion.

FEn el capitulo B se abordé un anélisis del funcionamiento del convertidor Boost acoplado magnética-
mente. Se determiné las distintas configuraciones topolégicas factibles que pueden aparecer en CCM y
DCM en estado estacionario. Ademas mediante el uso de los principios convencionales en el anélisis de
circuitos, estos son el balance de volts-s a través del inductor y el principio de conservacién de la carga
a través de un capacitor y la aproximacién de rizado pequeiio se determiné la relacion de conversion
ideal M(d) para cada uno de modos de operacién del convertidor Boost acoplado. Adicionalmente se
determiné el limite critico entre CCM y DCM.

La dindmica del convertidor Boost acoplado se obtuvo en el capitulo B mediante dos enfoques diferentes.
En particular, se utilizo el enfoque predominante en la literatura en el modelado de convertidores de
potencia basado en el modelo promedio. La utilizacién de este enfoque implica tener un conocimiento
a priori de los modos o topologias del convertidor que aparecen en un ciclo de conmutacién en es-
tado estacionario. Debido a las diferentes configuraciones topoldgicas que se pueden presentar en el
convertidor Boost acoplado tanto en CCM como DCM se hace necesario un modelo promedio tnico
para cada uno de los modos. Aunque la dindmica obtenida del convertidor con este enfoque resulta
en algunos casos bastante compleja, dicho modelo permite el calculo de los puntos de equilibrio, un
aspecto fundamental en la teoria de control.

Por otro lado, el modelo del convertidor Boost acoplado obtenido mediante un enfoque hibrido basado
en sistemas lineales complementarios permite describir la dindmica del convertidor sin importar cuales
configuraciones topoldgicas aparecen en un ciclo de conmutacién en estado estacionario. De ahi, que
un unico modelo es suficiente para describir la dindmica tanto en CCM como DCM. Ciertamente el uso
de modelos més complejos, conllevan a que los andlisis de estabilidad, observabilidad, controlabilidad
y disefio de controladores no resulten triviales.

Los modelos obtenidos han sido validados mediante simulacién con el modelo del convertidor Boost
acoplado proporcionado por la herramienta de simulacién de circuitos eléctricos Psim. Si bien con el
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modelo promedio se alcanza el punto de equilibrio del convertidor durante el estado estacionario, la
exactitud del modelo se ve afectada cuando la frecuencia de conmutacion es muy elevada. No obstante,
el modelo hibrido obtenido basado en la teoria de LCS logra describir la dindmica del convertidor tanto
en el estado transitorio como en el estado estacionario.

El capitulo B se dedicé al disefio de una ley de control para el convertidor Boost acoplado. El disefio
del control se llevo a cabo a partir del modelo promedio de orden reducido obtenido del modelo lineal
complementario del convertidor. El controlador propuesto posee una arquitectura de control en casca-
da, cuyo lazo interno estd basado en un control no lineal similar al control en modo de deslizamiento,
mientras que para el lazo externo se disefio una estrategia de control del tipo PI. Adicionalmente se
han presentados condiciones suficientes que garantizan régimen de deslizamiento. Asi como también,
un andlisis de la dindmica que tiene lugar cuando se tiene modo de deslizamiento y un analisis cuali-
tativo de la estabilidad de dicha dindmica.

La efectividad y desempeno del controlador disefiado es verificada mediante simulacién usando el mode-
lo hibrido basado en LCS del convertidor ante perturbaciones en la carga, voltaje de alimentacién y
cambios en el voltaje de referencia.

Finalmente en el capitulo B se contrasté mediante resultados experimentales la efectividad de la ley
de control disenada frente a perturbaciones en la carga y en el voltaje de entrada. Los resultados
experimentales obtenidos son suficientes para mostrar la robustez del controlador disenado. Ademas,
las diferencias de las trayectorias del convertidor obtenidas mediante simulacion con respecto a los
resultados experimentales son despreciables. El prototipo del convertidor y disefio del lazo de control
se construyo usando componentes analdgicos comerciales.

6.1. Trabajos futuros

Algunos de los puntos claves para ser tratados en trabajos futuros son:

= Un analisis profundo para determinar cual de la diferentes configuraciones topolégicas que
aparecen en estado estacionario en DCM minimiza las pérdidas en el convertidor. Lo cual
implicaria un diseno éptimo de los todos los componentes del circuito.

s Otro punto de interés, seria determinar de manera analitica la estabilidad del modelo lineal
complementario del convertidor.

= Hasta el momento, no existe en la literatura una teoria general para describir la dindmica ideal
de deslizamiento para modelos basados en la teoria de LCS.

» Parte del trabajo futuro puede estar orientado al uso de modelos lineales complementarios y
control por modo de deslizamiento en otras topologias de convertidores.
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= Por otro lado, se puede explotar el modelo lineal complementario del convertidor con otras
estrategias de control ya sean lineales o no lineales.
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APENDICE A

Analisis de la relacion de conversion
ideal

Las siguientes ecuaciones corresponden al andlisis de conversién ideal para la trayectorias identificadas
como 13 y Ty en esta tesis.

Trayectoria T3

—

>restart;

Parametros del convertidor

>val := Cl = 0.225e-4, C2 = 0.225e-4, L1 = 0.7403e-4, L2 = 0.5232e-3, M = 0.195e-3, R
113, T = 1/20000, Vin = 12;

Dinadmica del inductor acoplado

A := vL1 = Li*x(diff (iL1(t), t))+M*x(diff(iL2(t), t)), vL2 = L2x(diff(ilL2(t),
))+M* (diff (AL1(t), t));

[Relacién corriente-tensién de los condensadores

[>egB := iCl = C1x(diff(vC1(t), t)), iC2 = C2*(diff (vC2(t), t));

[Topologia g8

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eq8c := diff (iL1(t), t) = M*vC2/(-M*M+L1*L2)+L2*Vin/ (-M*M+L1*L2), diff (ilL2(t),

t) = -L1*vC2/(-M*#M+L1%L2)-M*Vin/ (-M*M+L1xL2), diff(vC1(t), t) = -(vC1l+vC2)/(R*C1),
diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[ Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq8dv := subs(eq8c, eqA);

[>eq8di := subs(eq8c, egB);

——

& ——
v [}
[0}
Q
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[Topologia q7

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eq7c := diff(ilL1(t), t) = Vin/L1, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vC1i(t), t) =
-(vC1+vC2)/(RxC1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq7dv := subs(eq7c, eqA);

[>eq7di := subs(eq7c, eqgB);

[Topologia q4

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eqdc := diff(iL1(t), t) = -L2*vC1l/(-M*M+L1*L2)+M*vC2/ (-M*M+L1*L2)

+L2*Vin/ (-M*#M+L1xL2) , diff (iL2(t), t) = MxvC1l/(-M*M+L1x*L2)

-L1xvC2/ (-M*M+L1*L2) -M*Vin/ (-M*M+L1*L2) , diff(vC1(t), t) = (iL1*R-vC1-vC2)/(R*C1),
diff (vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq4dv := subs(egédc, eqd);

[>eq4di := subs(eqé4c, eqgB);

[Topologia q1

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eqlc := diff(iL1(t), t) = 0, diff(il2(t), t) = -vC2/L2, diff(vCi(t), t) =
-(vC1+vC2) /(R*xC1), diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eqldv := subs(eqlc, eqA);

[eqldi := subs(eqlc, eqB););

[Balance de volt-seg voltaje en los inductores

[>eqBvL1 := rhs(eq8dv[1])*d1*T+rhs(eq7dv[1])*(d-d1)*T+rhs(eqddv[1])*(d2-d)*T
+rhs (eqldv[1])*(1-d2)*T;

[>eqBvL2 := rhs(eq8dv[2])*d1*T+rhs(eq7dv[2])*(d-d1)*T+rhs(eqddv[2])*(d2-d)*T
+rhs (eqldv[2])*(1-d2) *T;

[Balance de volt-seg voltaje en los condensadores

[>eqBiCl := rhs(eq8di[1])*d1*T+rhs(eq7di[1])*(d-d1)*T+rhs(eq4di[1])*(d2-d)*T
+rhs(eq1di[1])*(1-d2)*T;

[>eqBiC2 := rhs(eq8di[2])*d1*T+rhs(eq7di[2])*(d-d1)*T+rhs(eq4di[2])*(d2-d)*T
+rhs (eq1di[2]) *(1-d2) *T;

[>ipkl := Vin*d1*T/L1;

[>eqvL14 := Vin-vCl = -L1xipk12/((d2-d)*T)+Mxipk22/((d2-d)*T);

[>eqvL24 := -vC2 = L2%ipk22/((d2-d)*T)-M*ipk12/((d2-d)*T);
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[>eqvL18 := Vin = L1lxipk11/(d1*T)-M*ipk21/(d1*T);
[>eqvL28 := -vC2 = Mxipk11/(d1xT)-L2*ipk21/(d1*T);
[>eqD1p := (1/2)*ipk12*(d2-d) = (vC1+vC2)/R;
[
[
[

>qu2p := (1/2)*ipk21*d1+(1/2)*ipk22*(d2-d)+(1/2)* (ipk22+ipk21)*(1-d2) = (vC1+vC2)/R;
>eq:= eqBiCl, eqBiC2, eqBvL1, eqBvL2, eqDlp, eqD2p, eqvL14, eqvL18, eqvlL24, eqvlL28
EXpre31ones en estado estacionario ciclo de trabajo de los diodos D1 y D2, valores
picos de la corriente en los inductores y componente dc de los voltajes en los
condensadores y corrientes en los inductores

[>sol := solve(eq, d1, 42, iL1, ilL2, vCl, vC2, ipk11l, ipkl12, ipk21, ipk22);

Trayectoria Ty

[>restart;

[Parametros del convertidor

[>val := C1 = 0.225e-4, C2 = 0.225e-4, L1 = 0.7403e-4, L2 = 0.5232e-3, M = 0.195e-3, R
= 113, T = 1/20000, Vin = 12;

[Dinamica del inductor acoplado

[>eqA := vL1 = Lix(diff(iL1(t), t))+M*(diff(iL2(t), t)), vL2 = L2*(diff (ilL2(t),
t))+Mx (diff (iL1(t), t));

[Relacién corriente-tensién de los condensadores

[>eqB := iCl = C1*(diff(vC1i(t), t)), iC2 = C2*(diff(vC2(t), t));

[Topologia q7

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eq7c := diff (iL1(t), t) = Vin/L1, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vCi(t), t) =
-(vC1+vC2) /(R*C1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq7dv := subs(eq7c, eqA);

[>eq7di := subs(eq7c, eqB);

[Topologia q4

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eq4c := diff (iL1(t), t) = -L2*vC1l/(-M*M+L1%L2)+M*vC2/ (-M*M+L1%L2)

+L2%Vin/ (-M*M+L1%L2) , diff(ilL2(t), t) = M*vC1l/(-M*M+L1*L2)

-L1%vC2/ (-M*M+L1%L2) -M*Vin/ (-M*M+L1*L2) , diff(vC1i(t), t) = (iL1*R-vC1-vC2)/(RxC1),
diff (vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);
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[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq4dv := subs(egdc, eqh);

[>eq4di := subs(eqé4c, eqgB);

[Topologia qi

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eqlc := diff(iL1(t), t) = 0, diff(iL2(t), t) = -vC2/L2, diff(vC1i(t), t) =
-(vC1+vC2)/ (R*C1), diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eqldv := subs(eqlc, eqA);

[>eqldi := subs(eqlc, eqB););

[Topologia g2

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores
(L1,L2)

[>eq2c := diff(iL1(t), t) = 0, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vCi(t), t) =
-(vC1+vC2) /(R*C1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los
condensadores;

[>eq2dv := subs(eq2c, eqA);

[>eq2di := subs(eq2c, eqgB);

[Balance de volt-seg voltaje en los inductores

[>eqBvL1 := rhs(eq7dv[1])*d+rhs(eqd4dv[1])*(d1-d)+rhs(eqldv[1])*(d2-d1)
+rhs(eq2dv[1])*(d3-d2);

[>eqBvL2 := rhs(eq7dv[2])*d+rhs(eqd4dv[2])*(d1-d)+rhs(eqldv[2])*(d2-d1)
+rhs(eq2dv[2])*(d3-d2);

[Balance de volt-s coriente en los condensadores

[>eqBiCl1 := rhs(eq7di[1])*d+rhs(eq4di[1])*(d1-d)+rhs(eqldi[1])*(d2-d1)
+rhs(eq2di[1])*(d3-d2) ;

[>eqBiC2 := rhs(eq7di[2])*d+rhs(eq4di[2])*(d1-d)+rhs(eqldi[2])*(d2-d1)
+rhs(eq2di[2])*(d3-d2);

[>ipkl := Vin*d*T/L1;

>eqD1lp := (1/2)*ipkl*(d1-d) = (vC1+vC2)/R;
>eqD2p := (1/2)*ipk2*(d2-d) = (vC1+vC2)/R;
= L2*xipk2/((d2-d1)*T) = vC2;

>eq := eqBiCl, eqBiC2, eqBvL1l, eqBvL2, eqDlp, eqD2p, eqD3p;

Expresiones en estado estacionario ciclo de trabajo de los diodos D1 y D2, valores
picos de la corriente en los inductores y componente dc de los voltajes en los
condensadores y corrientes en los inductores

[sol := ‘assuming‘([solve(eq, d1, 42, il1, ilL2, vC1, vC2, ipk2)], [L1 >0, L2 >0, M >0,
T >0, 4 >0, Vin >0, R >0, d3 >0]1);

[
[ :
[>eqD3p :
[
[



APENDICE B

Analisis de la dinamica promedio
cuando se tiene modo de deslizamiento

Las siguientes ecuaciones corresponden al andlisis de la dindmica promedio cuando se tiene modo de
deslizamiento para las trayectorias identificadas como T3 y T en esta tesis.

Trayectoria T3

[>restart; with(LinearAlgebra); with(plots);

[Vector de estados

[>x := Vector(4, (1) = x1, (2) = x2, (3) = x3, (4) = x4);

[Vector de variables complementarias

[>W1 := Vector(2, (1) = wi, (2) = w2); W2 := Vector(2, (1) = wil, (2) = w2);
[Constantes

[>a := al = L[2]/(L[11#L[2]-M*M), a2 = M/(L[11#L[2]-M*M), a3 = L[1]/(L[11*L[2]-M*M);
[Dindmica cuando S=0N

[>AA1 := Matrix(4, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) =0, (1, 4) = a2, (2, 1) =0, (2,
2) =0, (2, 3) =0, (2, 4 =-a3, (3, 1) =0, (3, 2) =0, (3, 3) -1/(RxC1), (8, 4) =
-1/(RxC1), (4, 1) =0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) = -1/(RxC2)); BBl :=
Matrix(4, 2, (1, 1) =0, (1, 2) = -a2, (2, 1) =0, (2, 2) = a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2)
=0, (4, 1) =0, (4, 2) = 0); EE1l := Vector(4, (1) = al, (2) = -a2, (3) =0, (4) = 0);
[>CC1 := Matrix(2, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) =1, (1, 4) =0, (2, 1) =0, (2,
2) =1, (2, 3) =0, (2, 4) =0); DD1 := Matrix(2, 2, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (2, 1) =
0, (2, 2) = 0); FF1 := Vector(2, (1) =0, (2) = 0);

111
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Figura B.1: Formas de onda de las trayectorias en 73 en un periodo de conmutacion

[>f1 := MatrixMatrixMultiply(AA1l, x)+MatrixMatrixMultiply(BB1, W1)+EE1xVin;

[Dindmica cuando S=0FF

[>AA2 := Matrix(4, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) = -al, (1, 4) = a2, (2, 1)

=0, (2, 2) =0, (2, 3) =a2, (2, 4) = -a3, (3, 1) =1/C1, (3, 2) =0, (3, 3) =
-1/(RxC1), (3, 4) = -1/(R*C1), (4, 1) =0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) =
-1/(R*C2)); BB2 := Matrix(4, 2, (1, 1) = al, (1, 2) = -a2, (2, 1) = -a2, (2, 2) = a3,
(3, 1) =0, (3, 2) =0, (4, 1) =0, (4, 2) = 0); EE2 := EE1;

[>CC2 := Matrix(2, 4, (1, 1) =1, (1, 2) =0, (1, 3) =0, (1, 4) =0, (2, 1) =0, (2,
2) =1, (2, 3) =0, (2, 4) = 0); DD2 := Matrix(2, 2, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (2, 1) =
0, (2, 2) = 0); FF2 := Vector(2, (1) =0, (2) = 0);

[>f2 := MatrixMatrixMultiply(AA2, x)+MatrixMatrixMultiply(BB2, W2)+EE2xVin;
[Superficie de deslizamiento

[>s:=L[1]1*sqrt ((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x1(t)/Vin+M*sqrt ((L[1]1*L[2]-M*M)/C1)*x2(t)/Vin-vd;
[>m1 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f1[1], diff(x2(t), t) = f1[2],
diff(s, t)))), w2, x4);

[>m2 := subs(wl = 0, collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = £2[1], diff(x2(t),
t) = £2[2], diff(s, t)))), w2, x4));

[>m3 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t), t) = f2[2],
diff(s, t)))), w2, x4);

[>t1 := 2*Delta/ml;

[En el intervalo [0,t1]

[>mib := subs(w2 = 0, subs(a, £1[1]));

[>L1ib := y = mlb*xx;



>m21b := subs(wl = 0, w2 = 0, subs(a, f1[2]));

>L21b := y = m21b*(xx-t2);

>ipk2b := simplify(subs(xx = 0, rhs(L21b)));

En el intervalo [t1,t2]

>m := solve(subs(diff(x2(t), t) = 0, diff(s, t)) = ml, diff(x1(t), t));
>L = y-ipkl = m3b*(xx-t1);

>t2 1= 51mp11fy(solve(solve(le, y) = solve(L3b, y), xx));

En el intervalo [t2,t3]

>m := subs(wl = 0, w2 = 0, subs(a, £f2[1]1));
>L = y-ipkl = m2b*(xx-t1);
>t3 = solve(subs(y = 0, L2b), xx);

[

[

[

[

[

[

[

[

[

[

[

[>m22b := subs(wl = 0, w2 = 0, a, f2[2]);

[>L22b := simplify(y = m22bx(xx-t1));

[En el intervalo [t3,T]

[>m4b := solve(subs(diff(x1(t), t) = 0, diff(s, t)) = m3, diff(x2(t), t));
[>omega1 := solve(subs(w2 = 0, subs(a, £2[2])) = mdb, wl);

[>L2 := y-Delta = m2x(xx-t1);

[>L3 = y+Delta = m3*(xx-T);

[>tt3 := subs(wl = omegal, simplify(solve(solve(L2, y) = solve(L3, y), xx)));
[>ka1 := simplify(solve(t3 = tt3, ipkl));

[>ipklb := simplify(subs(ipkl = Ipkl, subs(xx = t2, rhs(L1b))));

[>Ipk2 := simplify(subs(xx = tt3, rhs(L22b)));

[>Ipk2b := simplify(subs(ipkl = Ipkl, ipk2b));

[ Valor promedio de x1

[>x1p := simplify(subs(ipkl = Ipkl, ((1/2)*ipk1b*t2+(1/2)*(t1-t2)*(ipklb+Ipkl)
+(1/2) *(tt3-t1)*Ipk1) /T));

[Valor promedio de la corriente en el diodo D1

[>idl := simplify((1/2)*Ipki*(tt3-t1)/T);

[Valor promedio de x2

[>x2p := simplify(subs(ipkl = Ipkl, ((1/2)*t2+Ipk2b+(1/2)*(tt3-t1)*Ipk2+(1/2)
*(T-tt3) * (Ipk2+Ipk2b))/T)) ;

[Dindmica promedio x3 y x4

[xdot := dx3 = id1/C1-(x3+x4)/(C1*R), dx4 = x2p/C2-(x3+x4)/(C2*R);

[Punto de equilibrio

113

[pe := ‘assuming‘([solve(eq2, x3, x4)], [C1 >0, M >0, Vin >0, R >0, L[1] >0, L[2] >0,

Delta >0, vd >0]);
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Trayectoria Ty

>restart; with(LinearAlgebra); with
Vector de estados

[
[
[
[
[
[
[
[

Dindmica cuando S=0N

APENDICE B. DINAMICA PROMEDIO EN SMC

(plots);

>x := Vector(4, (1) = x1, (2) = x2, (3) = x3, (4) = x4);

Vector de variables complementarias

>W1 := Vector(2, (1) = w1, (2) = w2); W2 := Vector(2, (1) = wi, (2) = w2);
Constantes

>a := al = L[2]/(L[1]#L[2]-M*M), a2 = M/(L[1]*L[2]-M*M), a3 = L[1]/(L[1]*L[2]-M*M);

[>AA1 := Matrix(4, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) =0, (1, 4) =a2, (2, 1) =0, (2,
2) =0, (2, 3) =0, (2, 4) = -a3, (3, 1) =0, (3, 2) =0, (3, 3) = -1/(R*C1), (8, 4) =
-1/(RxC1), (4, 1) =0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*xC2), (4, 4) = -1/(R*C2)); BBl :=
Matrix(4, 2, (1, 1) =0, (1, 2) = -a2, (2, 1) =0, (2, 2) = a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2)
=0, (4, 1) =0, (4, 2) = 0); EE1 := Vector(4, (1) = a1, (2) = -a2, (3) =0, (4) = 0);
[>CC1 := Matrix(2, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) =1, (1, 4) =0, (2, 1) =0, (2,
2) =1, (2, 3) =0, (2, 4) =0); DD1 := Matrix(2, 2, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (2, 1) =
0, (2, 2) = 0); FF1 := Vector(2, (1) =0, (2) = 0);

[>f1

:= MatrixMatrixMultiply (AA1l, x)+MatrixMatrixMultiply(BB1, W1)+EE1*Vin;
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Figura B.2: Formas de onda de las trayectorias en Ty en un periodo de conmutacion
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[Dindmica cuando S=0FF

[>AA2 := Matrix(4, 4, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (1, 3) = -a1, (1, 4) = a2, (2, 1
=0, (2, 2) =0, (2, 3) = a2, (2, 4) = -a3, (3, 1) =1/C1, (3, 2) =0, (3, 3) =
-1/(R*C1), (3, 4) = -1/(RxC1), (4, 1) =0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(RxC2), (4, 4) =
-1/(R*C2)); BB2 := Matrix(4, 2, (1, 1) = al, (1, 2) = -a2, (2, 1) = -a2, (2, 2) =

(3, 1) =0, (38, 2) =0, (4, 1) =0, (4, 2) = 0); EE2 := EE1;

[>CC2 := Matrix(2, 4, (1, 1) =1, (1, 2) =0, (1, 3) =0, (1, 4) =0, (2, 1) =0, (2,
2) =1, (2, 3) =0, (2, 4) =0); DD2 := Matrix(2, 2, (1, 1) =0, (1, 2) =0, (2, 1) =
0, (2, 2) = 0); FF2 := Vector(2, (1) =0, (2) = 0);

[>f2 := MatrixMatrixMultiply(AA2, x)+MatrixMatrixMultiply(BB2, W2)+EE2xVin;
[Superficie de deslizamiento

[>s:=L[1]1*sqrt ((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x1(t)/Vin+M*sqrt ((L[1]1*L[2]-M*M)/C1)*x2(t)/Vin-vd;
[>m1 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f1[1], diff(x2(t), t) = f1[2],
diff(s, t)))), w2, x4);

[>m2 := subs(wl = 0, collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = £f2[1], diff(x2(t),
t) = £2[2], diff(s, t)))), w2, x4));

[>m3 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t), t) = f2[2],
diff(s, t)))), w2, x4);

[>t1 := 2*Delta/mil;

En el intervalo [0,t1]

>m := solve(subs(diff (x2(t), t) = 0, diff(s, t)) = ml, diff(x1(t), t));

>1pk1 := mlb*t1;

En el intervalo [t1,t2]

>m := subs(wl = 0, w2 = 0, subs(a, f2[1]));

>L = y-ipkl = m2b*(xx-t1);

>t2 = 31mp11fy(solve(subs(y = 0, L2b), xx));

>mdb := subs(wl = 0, w2 = 0, subs(a, f2[2]));

>L4b := simplify(y = mdb*(xx-t1));

>1pk2 := simplify(subs(xx = t2, rhs(L4b[1])));
En el intervalo [t2,t3]

>m := solve(subs(diff(x1(t), t) = 0, diff(s, t)) = m3, diff(x2(t), t));
>omega1 := solve(subs(w2 = 0, a, f2[2]) = m3b, wl);

>mm3 := simplify(subs(wl = omegal, m3));

>L = y-ipk2 = m3b*(xx-t2);

>t3 = 51mp11fy(subs(wl = omegal, solve(subs(y = 0, L3b), xx)));

>L2 := simplify(y-Delta = m2x*(xx-t1));

>y2b := Mxsqrt ((L[1]*L[2]-M*M)/C1) *ipk2/Vin-vd;
>L y-y2b = mm3*(xx-t2) ;

>T := solve(subs(y = -Delta, L3), xx);

Valor promedio de x1

>x1p := simplify((1/2)*ipk1*t2/T);

Valor promedio de la corriente en el diodo D1
>idl := simplify((1/2)*ipkix*(t2-t1)/T);

[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
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[Valor promedio de x2

[>x2p := simplify((1/2)*ipk2*(t3-t1)/T);

[Ciclo de trabajo

[>d := t1/T;

[Dindmica promedio x3 y x4

[>xdot := dx3 = i1d1/C1-(x3+x4)/(C1*R), dx4 = x2p/C2-(x3+x4)/(C2*R);

[Punto de equilibrio x3 y x4

[pe := ‘assuming‘([solve(xdot, x3, x4)], [C1 >0, M >0, Vin >0, R >0, L[1] >0, L[2]



