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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Motivacidon

Los convertidores electronicos de potencia son circuitos de estado solido basados en el
uso extensivo de componentes magnéticos (inductores y transformadores), condensadores y
dispositivos semiconductores (interruptores), cuya finalidad es el procesamiento de energia.
Por ejemplo y tal como se ilustra en la Figura 1.1, un convertidor reductor de voltaje tipico
de Corriente Directa (CD) a CD tipo Buck consta de una fuente de alimentacion, un

circuito de conmutacion, un filtro y una resistencia de carga. De forma general la energia

g

Voltaje de [ T - -
entrada Dc §, = - T: D
Circuito de Filtro Resistencia
conmutacidn pasabajos  de carga De

Figura 1.1: Convertidor DC-DC buck

suministrada por una fuente a la entrada de los convertidores se acondiciona y transforma

en Corriente Alterna (CA) o CD a la salida dependiendo del tipo de convertidor requerido
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CA-CD, CD-CA o CD-CD.

Entre los objetivos que se buscan en estos circuitos de procesamiento de energia estan:
lograr la conversion de potencia deseada, la regulacion del voltaje de salida, el aislamiento
y supresion de ruido sin sacrificar la eficiencia. Para lograr una alta eficiencia, es necesario
operar en modo de conmutacion, es decir, los dispositivos semiconductores estan comple-
tamente encendidos (estado de saturacion) o completamente apagados (estado de corte).
Asi en el disenio de convertidores, existe una demanda cada vez mayor por aumentar la
frecuencia de conmutacion para reducir el peso y el tamano de los componentes magnéti-
cos, de condensadores y mejorar el rendimiento dinamico del circuito. La demanda de alta
densidad de potencia y alto rendimiento es especialmente critico para los convertidores que
se utilizan en equipos informaticos y de telecomunicaciones, asi como en aplicaciones mili-
tares y aeroespaciales. Sin embargo, la creciente demanda de operacién en alta frecuencia
de conmutacion, implica cambiar la carga inductiva a altas frecuencias lo cual impone altas
tensiones de conmutacion y pérdidas de conmutacion en los dispositivos semiconductores,
ambos comportamientos representan dos de los problemas principales a considerar en el
diseno de convertidores.

Para mejorar el comportamiento de los dispositivos semiconductores en modo de con-
mutacion, surge la propuesta de una familia de convertidores llamados Cuasi-Resonantes
(QRC, por sus siglas en inglés). La principal caracteristica de los QRC es que para su
operacion se basan en la implementacion de la técnica de conmutacion a corriente cero [1]
(ZCS, por sus siglas en inglés). Esto es, como se presenta en la Figura 1.2, al incorporar un
circuito resonante L, — C,. (tanque resonante), la forma de onda de corriente del dispositivo
de conmutaciéon se ve obligada a oscilar de manera casi sinusoidal, lo que permite crear
condiciones de corriente cero durante los instantes de encendido y apagado. El atractivo
de esta operacion es que los interruptores semiconductores se pueden conmutar natural-
mente usando las formas de onda de corriente sinusoidal generada por el tanque resonante
L, — C,.. En la literatura esta técnica es conocida como conmutaciéon suave ya que reduce
considerablemente el estrés en los dispositivos interruptores semiconductores y por tanto
reduce considerablemente las pérdidas [2].

La propiedad de conmutaciéon de corriente cero, al mejorar en gran medida el compor-
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Figura 1.2: Convertidor Buck Cuasi-resonante DC-DC. La conmutacién se realiza cuando
la corriente en el inductor 75, llega a cero por lo que se reduce considerablemente el estrés
en el interruptor S1.

tamiento de apagado de los interruptores, aumenta la eficiencia y permite incrementar la
frecuencia de conmutacion, lo que establece uno de los principales motivos de interés por
los convertidores Resonantes y QRC. El cambio en la frecuencia se incrementa al rango de
los megahercios (MHz)[3], en comparacién con los rangos de las topologias comunes por
Modulaciéon por Ancho de Pulso (PWM, por sus siglas en inglés) que operan en el rango
de 100 a 200 kHz y cuyo rendimiento esta muy limitado si la frecuencia de conmutacion es
muy alta [4] [5], por lo que la conmutacion a corriente cero mejora la densidad de potencia
y el rendimiento [6]. Otra ventaja, es que la conmutaciéon suave permite que los converti-
dores resonantes se utilicen en sistemas de alta potencia, sin recurrir a engorrosos circuitos
de conmutacién externos.

Dadas las caracteristicas mencionadas de los QRC, estos dispositivos establecen un
tema de investigacion actual, tanto desde la perspectiva de su modelado como desde el

punto de vista de control. Asi, esta clase de dispositivos establece el tema principal del
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presente trabajo de tesis.

1.2. Antecedentes

Los convertidores de potencia son sistemas periddicos variantes en el tiempo, debido
a su naturaleza de operacién en conmutaciéon variando su estructura y por tanto son no
continuos. Debido al interés por aplicar técnicas de disefio de controladores para sistemas
continuos, el método de Promediacion del Espacio de Estados (SSA, por sus siglas en
inglés) es el enfoque mas utilizado para modelar convertidores DC-DC de conmutacion
PWM convencionales como sistemas continuos independientes del tiempo [7]. El fin prin-
cipal del SSA es realizar un promedio ponderado de las matrices correspondientes a las
ecuaciones de espacio de estado para cada etapa de operacion individual dentro de un ciclo

de conmutacion, bajo los supuestos siguientes:

1. La frecuencia de conmutaciéon es mucho mayor que la frecuencia natural propia de

los convertidores.

2. La entrada a los convertidores en cada modo de operacién conmutado debe ser in-
dependiente del tiempo o variar en el tiempo lentamente en comparaciéon con la

frecuencia de conmutacion.

Estas suposiciones implican que para un sistema no continuo el cambio en las variables
de estado es pequeno durante el tiempo de duraciéon en un cambio de estructura, es decir,
se desprecian los detalles finos de la variacion. Entonces se puede formular el promedio

temporal de las variables de estado z(t) como:

(2)(t) = %/t_Tx(T)dT (L.1)

donde T es el periodo, asumido constante, de un ciclo de conmutaciéon o de las variaciones
de estructura, mientras que la notacion (-) significa variable promediada.

El enfoque SSA se aplica para modelar al Convertidor Buck PWM convencional, el cual se
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compone por una fuente de voltaje DC constante a la entrada Vj, un circuito de conmu-
tacion dado por un interrruptor y un diodo (S; y Dg) ambos elementos semiconductores,

un filtro pasa bajas (Lo y Cp) y una resistencia de carga R a la salida (Figura 1.1).
A &) 00
Ty kIjs 1 Lr)

Ve(l £
@ 7D Ts(1-D) 2& -1 R

tiempo

Figura 1.3: Senal de entrada al convertidor Buck PWM DC-DC

Al variar la posicion del interruptor a una frecuencia f;, se obtiene una onda cuadrada
que varia periddicamente, vg(t), y que tiene un periodo Ts = 1/f;. La senal en estado
encendido se puede expresar mediante el producto de un ciclo de trabajo D, 0 < D <1,
por el voltaje de la fuente V,, donde D describe la fraccién de tiempo en que el interruptor
esta en la posicion de encendido.

Al aplicar la ecuacion SSA (1.1), para obtener un voltaje promediado y continuo de

1 Tsw
. = L(1)dt
V. T/ 0,(1)

1 Tsw
= DV, dt
Tow Jo ’ (1.2)

1 Tsw
=DV, dt
gTsw /()

— DV,

salida del Buck, se obtiene:

De (1.2) se observa que el convertidor Buck PWM produce un voltaje de salida cuya
magnitud puede controlarse con D, por lo tanto, la relaciéon directa entre D y la conversion

de voltaje entrada salida, V,,;, se define como:

D = ‘/aut/‘/g (13)

Este resultado corresponde al area bajo la forma de la onda de la Figura 1.3 o a la

componente de DC de la transformada inversa de Fourier de la senal cuadrada.
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El problema que se presenta para aplicar la promediacién descrita al convertidor Buck
QR, es que la frecuencia natural de los tanques cuasi-resonantes es del mismo orden que
la frecuencia de conmutacion, ademés que la operaciéon y regulacion del voltaje de salida
exige un periodo de conmutacion variable [8]. Asi, se concluye que el enfoque SSA no se
puede aplicar directamente al modelado y anélisis de tales convertidores como usualmente
sucede con las técnicas de PWM.

Para casos donde el periodo de conmutacion 1" no es pequeno con respecto a la escala de
tiempo de los cambios de las variables de estado que se desean tener en cuenta, el enfoque
se extiende a las técnicas de aproximacién conocidas como Promediacion Generalizada
del Espacio de Estados (GSSA, por sus siglas en inglés) la cual consiste en separar la
dindmica réapida adjudicada a las variables del tanque resonante de la dinadmica lenta
(respecto al periodo de conmutacion) del filtro pasabajas [9]. Bajo estas condiciones, se
resuelven las ecuaciones de estado del tanque resonante en estado estacionario considerando
las condiciones de frontera respectivas en cada etapa de conmutacion de tal forma que estas
soluciones son consideradas como funciones de entrada para la dindmica lenta del filtro
pasabajas donde se realiza la promediacion. Este método reduce el orden del modelo y
deja como grado de libertad a la frecuencia de conmutacién f,, sin embargo el modelo
GSSA muestra no linealidades respecto a la frecuencia de conmutacion que dificultan el
diseno de algoritmos de control y deja de fuera el ciclo de trabajo D, el cual representa un
parametro de relevante importancia en la implementacién, pues indica el tiempo al cual
el interruptor debe apagarse para garantizar la conmutacion suave. Esta caracteristica
resulta en el hecho de que los algoritmos de control basados en el modelo GSSA se ven
limitados a considerar D constante [10], variarlo dentro de un rango limitado de operacion
[11] o introducir un sensor de corriente externo en el inductor del tanque resonante [12],
para asi poder implementar un comando de apagado externo al algoritmo de control y no

perder la conmutaciéon suave.
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1.3. Formulacion del problema y objetivos

La técnica de conmutacion a corriente cero se ha empleado en los convertidores llamados
tipo Buck QRC, por tanto el analisis y estudio de esta topologia y las deméas variantes
que se pueden obtener a partir de ella son de gran interés en el area de electrénica de
potencia. Al mismo tiempo, para el area de Control el interés radica en poder implementar
un lazo de control que permita la regulacion de voltaje y que sea robusto a variaciones en
la carga, por lo que buscar alternativas que superen las limitaciones del modelado GSSA
desde la perspectiva de control es un tema de interés actual. Por ejemplo, considerar la
variacion del ciclo de trabajo D en los algoritmos de control para incrementar el rango
de frecuencia de conmutacion, asi como el planteamiento del control basado en modelo
que permita interpretar el lazo de control a través de las propiedades fisica del sistema
y el analisis formal de la estabilidad son aspectos que pueden ser abordados a través del
modelado y control basado en los conceptos de los llamados sistemas Hamiltonianos, del
cual actualmente no se encuentra registros bibliograficos aplicados a los QRC.

El objetivo de esta tesis sera tomar como ejemplo de trabajo el convertidor Buck QRC,
para modelar el sistema no lineal conmutado (con entrada discreta al interruptor) desde la
perspectiva de la interconexiéon de sistemas Hamiltonianos. A partir de esto proponer un
modelo continuo para el Buck QRC y proponer un algoritmo que asegure la conmutacion
suave y que permita relacionar el ciclo de trabajo y la frecuencia de conmutacién con el
voltaje de entrada y salida, a través de la operacion 6ptima del sistema (ZCS), lo que
permitirda proponer y evaluar numéricamente un lazo de control para el convertidor en

estudio que sea robusto a cambios de carga y capaz de realizar regulacion de voltaje.

1.4. Hipobtesis
El trabajo de tesis que se presenta considera las siguientes hipotesis de trabajo:

= Desde la perspectiva de los sistemas Hamiltonianos controlados por puertos se pue-
de descomponer a los QRC como una interconexién de subsistemas que preservan

potencia (tanque resonante, filtro pasabajos y diodo(s) de conmutacion) obteniendo
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un modelo conmutado que considera la dinamica no lineal completa del sistema.

= La senal de conmutacion discontinua puede aproximarse de forma continua a través

de su expansion en serie de Fourier.

= Cada armoénico de la expansion de Serie de Fourier se puede interpretar como una
senal de salida de un oscilador armoénico complejo con estructura Hamiltoniana, de
tal forma que la parte discontinua queda modelada de forma continua aproximada a

través de un banco de osciladores Hamiltonianos complejos.

= Bajo las condiciones anteriores, se puede obtener un modelo continuo del sistema
completo como una interconexion de subsistemas hamiltonianos, sin reducir el orden

del sistema como se ha presentado hasta ahora en la literatura bajo el enfoque GSSA.

Bajo esta perspectiva se puede proponer e interpretar un lazo de control que garantice
regulacion de voltaje y robustez a cambios de carga, considerando las ventajas de los
sistemas Hamiltonianos como lo es el control basado en modelo y el analis de estabilidad

en el sentido de Lyapunov.

1.5. Contribuciones

Las contribuciones obtenidas de la realizacion del trabajo de tesis que se presenta son:
= Describir los QRC como subsistemas Hamiltonianos interconectados.

= Proponer un modelo adecuado para trabajar en un espacio de estados continuos,
donde se pueda realizar e interpretar un lazo de control. Proponer un lazo de control

capaz de realizar regulacion de voltaje y que sea robusto a cambios de carga.

= Interpretar el lazo de control a través de los conceptos de sistemas hamiltonianos

(Control basado en modelo) y buscar una prueba de estabilidad para el sistema.
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1.6. Organizacién de la tesis

El trabajo de tesis que se presenta esta organizado de la siguiente forma: En el Capitulo
2 se presentan los preliminares. En el Capitulo 3 se analiza los resultados y limitaciones del
modelado GSSA el mas usual en la literatura y se explora el modelado desde la perspectiva
de los sistemas Hamiltonianos, donde la aproximacion de la senal de entrada a través de
su serie de Fourier compleja jugara un rol relevante en la propuesta de una nueva forma de
modelar a los QRC. El control se presenta en el Capitulo 4, donde se experimenta primero
con nuevos bloques que permiten mejorar la robustes a traves del control PI comunmente
utilizado en la literatura y a demas se aprovechan las propiedades de los sistemas Hamilto-
niano para aplicar control basado en modelos y buscar pruebas de estabilidad formal para
el sistema . Finalmente, se presentan comentarios finales y trabajo futuro en el Capitulo

d.



Capitulo 2

Preliminares

2.1. Convertidores Cuasi-resonantes (QRC)

Como se ha mencionado, la propiedad de conmutacion ZCS mejora significativamente
la eficiencia y reduce las pérdidas por conmutacion incrementando el rango de operaciéon de
frecuencia de conmutacion hasta el orden de los megahercios. Sin embargo, no es la tnica
técnica que aprovecha la llamada propiedad de conmutacion suave. Otra técnica empleada
en los QRC es la técnica de conmutacion a voltaje cero (ZVS, por sus siglas en inglés). Bajo
este enfoque, usando de nuevo un tanque resonante L, —C)., la forma de onda de voltaje del
dispositivo de conmutacion puede ser de forma cuasi sinusoidal. En consecuencia, se crea
una condicién de voltaje cero para que el interruptor se encienda y apague sin incurrir en
ninguna pérdida de conmutacién. Ambas técnicas, tanto la de corriente como la de voltaje
cero, se pueden aplicar a media onda o a onda completa respecto a la senal que se tome
como referencia en el tanque resonante.

La técnica de conmutacion a corriente cero se ha empleado en los QRC tipo Buck y la
de voltaje cero en los QRC tipo Boost. En esta tesis se toma como ejemplo de trabajo el
convertidor QRC tipo Buck con la técnica de conmutacion a corriente cero a media onda.
No obstante, las técnicas de modelado y control desarrolladas se podran generalizar a las
diferentes topologias de los QRC. Por lo que esta seccion se centrara en el analisis y estudio
de las caracteristicas del convertidor QRC tipo Buck (QRCB).

El QRCB, incorpora un arreglo L, — C,. (tanque resonante), al convertidor Buck PWM

10
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convencional como se muestra en la Figura 2.1, de tal forma que ahora se tiene un sistema
de 4 orden, con dos almacenadores inductores y dos almacenadores capacitores. Aunque la
topologia del filtro pasabajas y la carga no cambia respecto al Buck PWM convencional,
la dindmica y complejidad del QRCB ahora se ve afectada por las variables del tanque

resonante.

— —
B
— i —
ILr lLO
+ |
— | 2 S — R
<-> VIC D Ve
v, . “TD, o

Figura 2.1: Formas de onda de la corriente y voltaje del Buck QR.

Para el convertidor QRCB, un ciclo de conmutacién se puede dividir en cuatro etapas,
caracterizadas por la operacion del diodo Dy y el interruptor S; en conjuncién con la
dinamica del tanque resonante. Las variables de estado analizadas son la corriente en el
inductor i, asi como el voltaje del capacitor ve,. y su evolucion como ya se ha mencionado
tiene formas de onda casi sinusoidales, ver Figura 2.2.

¢ - >

ast Ty, Ty . T3 Ty

D,=1 Dy=1 Dy=0

Figura 2.2: Formas de onda de la corriente y voltaje del Buck QR.
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En este punto es necesario mencionar que el analisis se realiza en estado estacionario
respecto a la salida del tanque, es decir, considerando constante la corriente de salida i, .
Para alcanzar el estado estacionario se considera que el convertidor ya ha superado el
transitorio, por lo que se obtiene un voltaje de referencia constante en la carga, lo cual
implica, que el voltaje en el capacitor C, también es constante y por tanto la corriente
que circula a través de él es cero, por lo que la corriente iy, serd constante también. Bajo
este enfoque se obtienen las expresiones analiticas de las variables de estado del tanque, lo
cual no sélo permite comprender a mayor profundidad el funcionamiento del convertidor
sino que al contar con estas soluciones, se puede plantear un modelo de orden reducido
promediado a través de la técnica GSSA.

Considerando constante la corriente de salida ¢, antes de que S; se ponga en estado
de encendido, el diodo Dy transporta la corriente de salida iy, y el voltaje del condensador

vor se fija en cero. Al instante Tg, S7 se enciende, iniciando un ciclo de conmutacion:
Carga lineal del Inductor [T, 7]

[i—
{11}

Ly
. A

g Dﬂ ILH

Figura 2.3: Senal discreta de entrada a un convertidor Cuasiresonante.

Al tiempo Ty, el interruptor Sy se ha cerrado (estado de conduccion), mientras el diodo
Dy permanece en polarizacion directa dejando en cortocircuito al capacitor C,, asi la
corriente de entrada i; = 7y, crece linealmente gobernada por la ecuaciéon de estado:

dir,

L,
dt

=V, (2.1)

La duracion de esta etapa es 7 = 17 — Tj, por lo que es posible resolver al integrar la
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ecuacion (2.1) sobre el intervalo 7, con condiciones de frontera iy, (7o) = 0y ir, (Th) = iL,:

T1 Tl
L, / dip, = | V,dt

To To
. . 2.2
Ly lir, (Th) —ir, (To)] = Vg [Th — To] (2:2)

LriLo - ‘/ng
por lo tanto
Loty (2.3)
T = ,
L
Etapa Resonante [T}, T3]
lp—

V Cr ff,,.r.l

Figura 2.4: Senal discreta de entrada a un convertidor Cuasiresonante.

Al tiempo 77, la corriente de entrada al tanque resonante i, ha alcanzado el valor iz,
igualando la corriente de referencia que se mantiene a la salida, por lo que el diodo D; se
polariza en inversa o deja de conducir (pasando de estado 1 a 0), ya que de lo contrario al
seguir incrementando la corriente i;, implicaria que la corriente fluya en sentido contrario
al diodo debido al balance de corrientes en el nodo B (ver Figura 2.1). Una vez abierto el
diodo la diferencia entre la corriente de entrada y la corriente de salida del tanque fluye
hacia el capacitor C,, asi el Voltaje vo. y la corriente iy comienzan a comportarse de

forma senoidal, gobernados por las ecuaciones de estado:

d?)cr

Cr dt == iL,- (t) — iLo (24&)
K
L= =V, =5, () (2.4b)

con condiciones iniciales ve, (T1) = 0; y i, (11) = iL,.
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Para obtener las soluciones a estas ecuaciones se despeja iy, de (2.4a) y se sustituye

en (2.4b), obteniendo la ecuacion diferencial ordinaria de segundo orden:

d der ,
Lr@ [CTW + ZLO] = Vg — e, (t)

P (2.5)
Cr(t)
LTCT di2 + Vo, (t) = ‘/g
donde iy, es considerado constante en el estado estacionario.
Aplicando la transformada de Laplace a ambos lados de la ecuacion:
2 / Ve
L, Cy[s"Llve, |(s) = svc, (0) = ve, (0)] + Llve, [(s) = =~ (2.6)
entonces
V,
Llve,](s)[s*L,Cp + 1] = -2 (2.7)

s
De esta expresion, despejando L[ve,|(s) y nombrando w? = 1/L,C,, con w = 27 f, la
frecuencia angular propia del tanque resonante:

el = 72— (%) 28

24+ w? \ s
Aplicando fracciones parciales a la expresion anterior:

Lloc)s) = 2+ 8 (2.9)

s24+w? s

se obtiene que As 4+ Bs* = 0y Bw? = V,w?, por lo que al resolver ambas ecuaciones se

obtiene que la expresion (2.8) se reescribe como:

sV, \% 1 S
Cleall) =~ 3o+ 2 =V s~ ] (210)

de donde se obtine que la forma del voltaje en el intervalo [0, 73] es:

ver(t) = V(1 — cos wt) (2.11)
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Para obtener la forma de la corriente iy, se sustituye (2.11) en (2.4a):

d ; '
Cr% [Vy(1 = coswt)] =ir, (t) —ir, (2.12)

V,Crwsinwt =iy, (t) — ir,

donde C,w = /C,/L, = 1/Z, se conoce como la impedancia caracteristica del tanque

resonante, entonces

ir,(t) =1ip, + (%) sinwt (2.13)

n

Las ecuaciones (2.11) y (2.13), describen el comportamiento de las variables de estado
del tanque en la etapa de resonancia, donde se busca que la corriente llegue al valor cero al
final de esta etapa, lo cual puede suceder a media onda u onda completa de la corriente iy, .
En el instante en el que se cumpla esto se busca conmutar el interruptor S, cumpliéndose
asi la condicion de conmutacion suave. Para hallar el tiempo de duracion de esta etapa se

iguala a cero la expresion (2.13) y se despeja el tiempo:
0;
=— 2.14
= ( )

donde 0; = sin™! (= Z,ir,/V,) es el angulo al cual la corriente del inductor del tanque

resonante toma el valor i;, = 0 (para media onda, 7 < #; < 37/2 y para onda completa

37m/2 < 6; < 2m).

Descarga del capacitor [T3, 5]

C

Uy

Figura 2.5: Senal discreta de entrada a un convertidor Cuasiresonante.

La condicién final de la etapa anterior asegura que al tiempo 75 la corriente iy, —g, por
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tanto el interruptor S; se abre o deja de conducir en una condiciéon donde no hay estrés en
el dispositivo semiconductor. Una vez abierto Si, el capacitor C; comienza a descargarse
y Ve, decae linealmente al valor cero al final de esta etapa, es decir, al tiempo T3. La

ecuacion de estado que gobierna durante este intervalo es:

dvc, ,
CTd—(Lf = —ip, (2.15)

Las condiciones de frontera son ve, (1) = Vy(1 — cosa) y ver(T3) = 0, por lo que
la forma del voltaje ve, (t) en esta etapa corresponde a una recta con pendiente negativa

—ir,/c, que llega a cero y que inicia en la condicion final del intervalo anterior:

vo(t) = V, (1 — cos ag) — %(t — ) (2.16)

Para obtener el tiempo de duraciéon de esta etapa se integra sobre el intervalo [T5, T3]

T3 T3
CT dUCT == —/ ’iLOdt

la ecuacion (2.15):

p Ty
. 2.1
C, [v0r (Ty) = ven (T2)] = iy [Ty — T (2.17)
—C,Vy(1 — cosar) = —ip,T3
donde 73 = T3 — T, es el tamano del intervalo:
73 = Cpv, (1 — cosay) [ig, (2.18)

Finalmente, para obtener una expresion donde se pueda observar la condicion final en

la que el voltaje ve, llega al valor cero, se traslada (2.16) al intervalo [0, 73], obteniendo:

ve, (t) =V, (1 — cosa;) — ==(t) (2.19)

Etapa libre o Free-Wheeling (T3, 7}]

Después de T3, el capacitor se ha descargado por completo y el interruptor S; permane-

ce abierto por lo que el tanque resonante ya no puede entregar potencia a su salida, asi la
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v A

g D 0 ILH

Figura 2.6: Senal discreta de entrada a un convertidor Cuasiresonante.

corriente de del filtro pasa bajas fluye a través del diodo Dy, polarizdndolo directamente.

La duracion de este intervalo es 74, = T — T3 y se tiene que

=T, —T —T—T (2.20)

donde T} es el periodo de conmutacion. Este intervalo asegura que las variables regresen de

forma completa a las condiciones iniciales de operacion para un nuevo ciclo de conmutacion.

2.2. Sistemas Hamiltonianos

Los Sistemas Hamiltonianos Controlados por puerto (PCHS, por sus siglas en inglés)
generalizan el formalismo hamiltoniano de la mecénica clasica de los sistemas fisicos co-
nectados de tal manera que conservan la energia. El objeto matemético central de esta
formulacion es lo que se conoce como una estructura de Dirac, la cual codifica la infor-
macion detallada de la red de conexiéon del sistema. Una caracteristica importante de este
formalismo es que la interconexiéon de los subsistemas hamiltonianos utilizando una estruc-
tura de Dirac produce nuevamente un sistema hamiltoniano. Un modelo PCHS codifica
de forma detallada la transferencia y almacenamiento de energia en el sistema, y por lo
tanto es adecuado para esquemas de control basados en pasividad, los cuales son facil-
mente interpretables en términos de la fisica del sistema. Mateméaticamente los PCHS, con

disipacion se expresan matricialmente de la siguiente forma:

i = [J(z) - R(z)]VH(z) + g(z)u (2.21)
y=g"(z)VH(z)
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donde z € R™ es el vector de variables de estado del sistema, J(z) = —JT () es la matriz
de interconexion del sistema, R(z) es la matriz de disipacion, H(z) : R® — R es una
funcién escalar que representa la energia total del sistema, u € R™ son las entradas de
control y y € R™ son las salidas del sistema. Los PCHS son pasivos de forma natural, y
existe varios métodos para estabilizarlos en un punto de operacion deseado [13]. Por tanto
el enfoque PCHS representa un enfoque atractivo para el anélisis, modelado y aplicacion

de técnicas de control de los QRC.

2.3. Control basado en Pasividad

Una herramienta para el analisis de sistemas no-lineales y la cual se puede relacionar
con la estabilidad en el sentido de Lyapunov, es la pasividad y las propiedades de los
sistemas pasivos.

Definicién [Pasividad]
Un sistema de la forma:

T = f(x,u)
Yy = h(a:,u)

(2.22)

donde x € X C R", u,y € R™, es pasivo si existe una funcién de almacenamiento de

energia H : X — R con H(x) > 0, que satisface la desigualdad diferencial de disipacion

SH(() < " (Ou(0) 2.2

a lo largo de todas las trayectorias x que corresponden a las entradas u. El sistema es
conservativo, es decir sin pérdidas, si (2.23) es una igualdad. Los sistemas pasivos son
aquellos sistemas que no pueden almacenar méas energia que la que se les suministra y en
caso de los sistemas conservativos la energia almacenada equivale a la energia suministrada.
De la expresion (2.23) se puede observar que la pasividad se puede relacionar directamente
con la estabilidad en el sentido de Lyapunov. Si la funcién de energfa H(z) tiene un minimo
en el estado zy, entonces de la desigualdad de pasividad (2.23) con u = 0, garantiza que

Ty es un punto de equilibrio estable de la dindmica del sistema no forzado.
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2.3.1. Interconexién de Sistemas Pasivos

Uno de los resultados mas relevantes de los sistemas pasivos es que la interconexion de
dos Sistemas Pasivos es pasivo como se muestra a continuacion.
Proposicion

Suponga que los sistemas:

Xiiup — (2.24)

g Uy = Y2

son pasivos en los mapeos entrada-salida, respectivamente. Entonces el sistema obtenido
a partir de la interconexion de retroalimentaciéon negativa mostrado en la Figura 2.7 es un

sistema pasivo desde la entrada e = (ey, e5) hasta la salida y = (y1, y2).

€1 +© iy El N

A

+

Y2 175) + e
SRS B VX <_O.._

Figura 2.7: Interconexion negativa de dos sistemas pasivos.

Demostracion:

Si los sistemas Y1 y Y, son pasivos, entonces, existen funciones Hi(z1) y Ha(zg) tal
que el cambio en la energia almacenada de un tiempo 7' es menor o igual al la energia
suministrada durante este tiempo. Definiendo x := (z1,x9) vy H(z) = Hy(x1) + Ha(x2), se
tiene que H(z) > 0.

Luego, para la interconexion por retroalimentacion negativa se cumple que

() = ) < [+ )t (2.25)
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por lo que sustituyendo us = €3 + 41 ¥ u3 = €1 — o se obtiene

H(z(T)) — H(z(0)) < /0 (e1y1 + eay)dt = /o elydt (2.26)

probando que la interconexién de retroalimentacion negativa de dos sistemas pasivos es
pasiva.

[ |

Como ya se habia explicado anteriormente, la interconexiéon que preserva potencia

y una de las cuales permite la obtenciéon de un PCHS es través de la interconexiéon de

retroalimentacion negativa subsistemas PCHS. Este tipo de interconexion de sistemas seréa

de gran beneficio mas adelante.



Capitulo 3

Modelado

En contraste con el convertidor convencional Buck PWM, el QRCB de la Figura 2.1
no puede ser analizado bajo la técnica usual SSA, dado que su operacién implica un
analisis mas preciso de las variables de estado del tanque resonante, en particular de la
corriente ¢, , cuyo comportamiento permite definir la condiciéon de conmutacion suave para
la técnica ZSC. Por otra parte, como se vera en este capitulo, la frecuencia de conmutacion
fsw = 1/T4, del QRCB no es constante, sino que representa un grado de libertad para
el control, lo cual no satisface una de las principales caracteristicas del modelado SSA.
Aunque en la literatura especializada la opcion de modelado seguida es la aplicacion de la
técnica GSSA, en este capitulo se analizara las caracteristicas, limitaciones y desventajas
de considerar el modelo GSSA y se optaré por considerar un modelado basado en Sistemas
Hamiltonianos. Esta alternativa permitira diversificar las técnicas de modelado para los
convertidores Cuasi-resonantes y por otra parte permitira aplicar las ventajas de trabajar
con sistemas Hamiltonianos, tanto para la parte de la interpretacion del lazo de control

como para realizar analisis de estabilidad.

3.1. Analisis del modelado GSSA

La técnica GSSA parte de considerar la dinamica del tanque resonante resuelta en
estado estacionario, es decir, considerando la corriente iy, constante, para asi reducir el

orden del modelo de cuarto a segundo orden. Esto se logra analizando sé6lo la parte del

21
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filtro paso bajas (Lo — Cp) mostrada en la Figura 3.1, cuya dindmica en variables de estado

tiene la forma:
dvey I S 0

UCO
(.it _ RCy Co + (3 1)
dig _1 0 i ver
dt Lo Lo Lo

donde la entrada de control es la fuente de voltaje vc, (), definida para cada etapa de

Ve, —
O T.¥

Figura 3.1: Filtro pasa bajos con fuente de voltaje a la entrada como circuito equivalente.

operacion del tanque resonante por las soluciones:

( 0 st € An

vort) = V,4(1 — coswt) ,t € An (32)
—ir,t/Cr + V(1 —cost;) ,t € Ay
\ 0 st € Ary

con Ar; = [0,7] y 0 = sin™' (Z,ir,/V,). Debido a que la topologia del filtro Ly — Cj
no varia en ninguna etapa 7; del tanque resonante, el modelo conmutado del convertidor

puede identificarse como:
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y se considera que a cada etapa se le puede definir una fraccién de trabajo u operacion
respecto al periodo completo de conmutacion Ty, de tal forma que 7; = d;T%,.

Si las funciones de las variables de control de entrada estan acotadas de modo tal que
fsw sea mucho mas grande que la frecuencia en el filtro de segundo orden fj, entonces el

modelo conmutado (3.3) se puede promediar utilizando la ecuacion GSSA [9]:

k k t:

| 1 :
i {§ :diAi} r :/t Bi(\)dA (3.4)

=1 =1 i—1

de donde es posible obtener

1 T1 T2 T3 T4
b= (dy + dy + dy + dy) Av+~ [ / By (£)dt + / Bo(t)dt + / By()dt + / 34(t)dt]
T T TO Ty T T’i

(3.5)
Considerando la expresion (3.2) del voltaje de entrada, podemos integrar a tramos

sobre los intervalos:

= Az + % {/0 By (t)dt + /0 By(t)dt + /0 By()dt + /0 34(t)dt] (3.6)

donde se observa del modelo obtenido que Bj(t) = By(t) = 02,1, por lo que la solucion se
reduce a resolver la primera y tercera integral.

Resolviendo la primera integral:

T2 ™ 0 0 0
g [T2 gT2 sin wr:
0 0 z; (ver) o Jo 2 (1 = coswt)dt e
(3.7)
mientras que para la tercera integral:
T3 T3 0 O
[Cmwa= [0 qa=| )
T3 —1 / T3
0 0 7o (ver) o Jo cdt + 72 (1 — cosb;) Jo 7 dt 38)

0

_ g o2 Ve _ ,
stoe T3 + 1273 (1 — cos6;)
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Asi, sustituyendo ambos resultados en la ecuacion (3.7) se tiene:

1 0
T =Ar + — , (3.9)
T Z—ZTQ — %sin WTy — 2ZLOOCT T4+ ‘L/—ng (1 — cosb;)
donde, al sustituir los valores de 7 = 6;/w y 75 = C,V, (1 —cosb;) /ir, con sinf;, =

—Znir,/Vy y w =27 f,, el término del segundo renglon se puede escribir como:

1 . Zi V2, V2C,
) 4 Znito (1 —cosf;)* + -2

1 —cosf;)” 3.10
TS L()w ng 2iLOLO iLOLO ( o8 ) ( )

En esta tltima expresion es posible desarrollar el binomio cuadrado de tal forma que:

(1 —cosb;)® = 1—2cos(6;)+ cos? (6;)
= 2—2cos (6;) — sin®(6;)
Znir, |’

Vy

— 2—2008(@)—[

por lo que la ecuacion (3.10) toma la forma:

1 V 02 Zn ) V2Cr V2CT Zn ) ?
Sl e L R e Y B 'Lo (3.11)
T, | Low wVy i1, Lo 2ir Lo |V
Mas atn, el tercer término de (3.11) se puede escribir como:
w C, vC,.C,. 1 /C, 1
C’I" — CT’_ — — = — _— = I
w  wyC.L, wyC.L, wV L. wZ,
mientras que el cuarto término satisface:
| L 1
CTZn = Cr = = O’I‘LT =
C, w
por lo que finalmente se obtiene la expresion equivalente para (3.10) dada por:
fsw‘/g ZniLo ‘/;]Or ZniL
i 1 —cosb;) — 2 3.12
27 fuLo V, T Zain, My, 12
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donde se ha considerado que fg, = 1/Ts, vy w = 27 f,,.

Con este resultado se obtiene finalmente la ecuacion GSSA de (3.3) dada por:

dvc, 1 1
;f | T @ o . 0 | (3.13)
dto T Lo 0 lLg L_i Qﬁ}n Hi (VQ’ ZLO)
donde
Znlt, \%
Hi V ) = n0 ‘91 g 1 - HZ 314
( g» ZLO) 2‘/g _'_ + ZniLO ( COS ) ( )

Una caracteristica importante de este modelo es que si se considera como voltaje de

referencia en la carga vo, = Vj, entonces la ganancia en estado estacionario esta dada por:

0 fsw .
=0 S gy 1

Como se puede observar en (3.15) del modelo GSSA se obtiene una relacion directa entre
la variacion de la frecuencia de conmutacion fy,, del interruptor y la relaciéon de conver-
sion del voltaje de entrada-salida del QRCB, de tal forma que f, representa un grado de
libertad relevante para los algoritmos de control, a diferencia del convertidor Buck conven-
cional donde f,, se mantiene constante y se varia solo el ciclo de trabajo D para regular
el voltaje a la salida. Sin embargo, en la expresion (3.15) no aparece de forma explicita
la forma en que varia D afectando la conversion de voltaje, lo cual representa un desven-
taja dado que el ciclo de trabajo D es el parametro que define el tiempo al cual debe de
conmutar el interruptor asegurando la conmutaciéon suave. De esta forma, los algoritmos
de control basados en el modelo GSSA se ven limitados a considerar D constante [10],
variarlo dentro de un rango limitado de operacion [11] o introducir un sensor de corriente
externo en el inductor del tanque resonante [12|, para asi poder implementar un comando

de apagado externo al algoritmo de control y no perder la condiciéon de conmutacion suave.

Por otra parte aunque se trata de un modelo promediado, se observan no linealidades
respecto a la variable de estado iy, lo cual incrementa el grado de dificultad en la bis-

queda de las técnicas de control para el convertidor QRCB, por lo que, en los siguientes
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apartados se busca una opciéon de modelado alternativo, basado en sistemas Hamiltonia-

nos, que permita dos cosas:

1. Variar el ciclo de trabajo D de tal forma que un algoritmo de control permita deter-

minar su valor en funcién de la carga demandada.

2. Aprovechar las propiedades de los sistemas Hamiltonianos para interpretar el lazo de
control en funcion de las propiedades fisicas, en particular en la forma en que maneja

la energia.

3.2. Topologia Hamiltoniana conmutada

Para poder optar por futuras herramientas de analisis de energia y estabilidad se consi-
dera conveniente expresar el modelo del QRCB en variables Hamiltonianas sin considerar
modelos reducidos, como en el caso del modelo GSSA.

Para esto, se parte de considerar que el convertidor QRCB se puede descomponer en

los siguientes subsistemas interconectados y que se ilustran en la Figura 3.2:

v, e

Tanque Resonante  Diodo Filtro y carga

Figura 3.2:

= El sistema resonante formado por el tanque L, — C, y el interruptor S1.
= El diodo D.

» Kl filtro pasabajas Ly — Cj junto con la carga R.
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A continuacién se obtiene el modelo matematico de cada uno de los subsistemas.

Modelo del sistema resonante

El sistema resonante se puede analizar en dos etapas, cuando el interruptor S1 = 1

esta cerrado y cuando esta abierto S1 = 0, como se muestra en la Figura 3.3.

< 2iy e P
S

_ - _ i VO
14 C - V C. -

~

Figura 3.3: Estados del interruptor: a) abierto, b) cerrado.

Aplicando las leyes de voltajes y corrientes de Kirchhoff en el sistema resonante cuando

el interruptor esté abierto se obtiene:

L, =0

(3.16)
C’I”,I:]T‘ = _il
mientras que el modelo matematico cuando el interruptor esta cerrado es:

Ly, + v, = Vy
(3.17)

Cov, — 1, = —1iy

Es posible escribir a las ecuaciones (3.16) y (3.17) de manera conjunta como:
L.i, 4+ v, = a1V,

(3.18)

Cr'l'jr - alir = _7;1

donde «a; es una senal discreta que s6lo puede tomar valores 0 o 1.

Si se define el encadenamiento de flujo A\, = L,%, vy la carga del capacitor ¢, = C,v,, la
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expresion anterior puede ser escrita en forma matricial como:

Ay 0 —« LA, v 0

_ I N I I I D e (3.19)
(]r Oél 0 CLTQT’ 0 1
P Jr(a1)VH(zy) G, Gro

exhibiendo su naturaleza Hamniltoniana si se considera como funcién de almacenamiento

de energia a H(z,) = %.%ZPTLL’T con:

1
JO I
T 1
0 =

Mas atn, para este sistema es posible identificar a las salidas:

yr, = GLVH (z,)
(3.20)
Yrg = GTTOVH (z,)

como las salidas pasivas respecto a las entradas «a; e i1, respectivamente.

Respecto al modelo (3.19) es posible hacer los siguientes comentarios:

= Una caracteristica fundamental del modelo propuesto respecto a los modelos GSSA
reportados en la literatura, es el hecho de no es necesario simplificar el orden del
mismo. Por el contrario, se incluye la dindamica de todos los estados sin perder la

estructura y propiedades fisicas del sistema.

= Debe notarse que aunque la estructura del modelo es Hamiltoniana, una de sus
entradas es discontinua. Este hecho se toma en cuenta en el desarrollo posterior para

obtener un modelo continuo completo del QRCB.

= Es importante considerar que la senal o es la entrada de control para el circuito.
En la préctica, se ajusta tanto la frecuencia como el ciclo de trabajo de esta senal

para modificar el comportamiento de la senal i;.

= Con el fin de evidenciar més claramente la estructura Hamiltoniana del sistema, en

el modelo propuesto no se incluyen resistencias de pérdidas. Este fenémeno se puede
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incluir sin destruir la naturaleza Hamiltoniana del modelo.

Modelo del filtro y carga

=00
H Ll{}
"I,d — R
Cy
Figura 3.4:

EL modelo matematico del filtro y la carga, mostrado en la Figura 3.4, esta dado por:

Loio + vg = Vg (3 21)
C(]’l‘)o - ’io == ’il

con i = %vo la corriente que circula por la carga.

De manera similar al sistema resonante, es posible definir el encadenamiento de flujo
como A\g = Lgig v la carga qo = Cyvg para que, definiendo el vector de estados del sis-
]T

tema como zy = [\ qo] , este sistema también pueda ser representado como un sistema

Hamiltoniano de la siguiente forma:

A 0 —1 LA 1 0
= N (3.22)
9o 1 0 C—Oqo 0 1
N ~ s N N——
o JoV H (zo) Go, Goo

con la correspondiente funciéon de almacenamiento de energia dada por H(xy) = %mOTPOxO
con:

Py=| I

Co
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y salidas pasivas, respecto a las entradas vy e 7; respectivamente, dadas por:

T
o, = Go,VH (o) (3.23)
Yo, = GOTOVH (x0)

En este punto es importante mencionar que la carga ha sido modelada como un elemen-
to resistivo lineal con fines de simplicidad de la presentacion. Como se vera mas adelante,
esta suposicion puede ser modificada para incluir cargas con estructuras més complejas,
incluso no lineales, sin que se pierda la estructura Hamiltoniana del modelo. Sin embargo,
estas cargas deberan de satisfacer propiedades de pasividad para que el diseno del esquema

de control que se presenta en esta tesis siga siendo valido en sus propiedades de estabilidad.

Modelo del diodo

Figura 3.5: Diodo como subsistema interconectado

El tercer elemento que compone la topologia del QRCB es el diodo, cuyas variables
asociadas se muestran en la Figura 3.5. Con el fin de complementar los modelos del sistema
resonante y del filtro de salida, este elemento disipativo se considera como un elemento de
interconexion entre estos subsistemas.

Para proponer un modelo del diodo como elemento de interconexioén, es necesario con-

siderar tanto su operaciéon en polarizaciéon directa como en inversa. Para esto, el compor-
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tamiento del diodo se define en funcién del voltaje v,. Asi, para v, > 0 se tiene que:

v 0 —1 1

T = ° (3.24)

11 1 0 Uy

Yd Sy Ud

mientras que para v, < 0 se se cumple:

v 0 0 7
= ’ (3.25)
11 0 0 Uy

—_—
Yd Sy Ug

De esta forma, el modelo como elemento de interconexion del diodo esta dado por

Vg 0 —ay 10
= (3.26)
il (65 0 (V%
donde as es una senal que puede tomar solamente el valor de 0 o 1 dependiendo del valor
de v,.
Es importante mencionar que para obtener la representacion del diodo, la polaridad de

vq es inversa a la considerada en el modelo (3.22) del filtro de salida, lo cual se considera

para obtener el modelo completo del convertidor.

Modelo Hamiltoniano Conmutado

El modelo completo del QRCB se obtiene de interconectar las representaciones Hamil-
tonianas del sistema resonante (3.19), del filtro de salida (3.22) y del diodo (3.26). Para
esto, se definen las componentes del vector de estados a x1 = A\, 22 = ¢, T3 = Ao ¥

T4 = (o, mientras que la funcién total de almacenamiento de energia se define como

H(z) = 32" Pa (3.27)
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donde = = [z 25 x3 $4}T y
P 0
0 F

Arreglando las ecuaciones mencionadas, el modelo completo estd dado por:

&= J(aa)VH(z) + G(z)a; + &, (3.28)
donde ~ _
0 0 0 0
0 0 —ay O
J(Oég) ==
0 (0] 0 —1
0 0 1 0

mientras que G(z) = J;VH(x) + Gy con

0 -1 00
1 0 00
J, =
0O 0 00
0O 0 0O
y L _ -
Vy 0
0 0
G, = ; =

0 0
0 —1y

Respecto al modelo presentado, es importante mencionar que la senal aw, al presentarse
en la matriz de interconexion, no afecta las propiedades de estabilidad del sistema, mientras
que la senal de control a; aparece de manera lineal.

En la siguiente seccion se analiza la senal de entrada discreta o buscando una forma
de aproximarla de manera continua sin perder la informaciéon necesaria para realizar el

lazo de control.
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3.3. Serie de Fourier compleja de la senal de entrada

En general se considera una senal discreta periddica cuadrada no simétrica con valores

solo de Encendido-Apagado y no centrada en el origen (Ver Figura 3.6), la cual se puede

sefial de A T ,
conmutacién - s __
on
Al o |
TsD Ts(1-D)
e -
T — -
o tiempo

Figura 3.6: Senal discreta de entrada a un convertidor Cuasiresonante.

representar mediante la siguiente funciéon matematica:

@ A si §<t<é+T,D 3.29)
o, = .
0 si +T,D<t<dé+T

donde A es la amplitud, § > 0 es un retraso temporal de la senal, T, es el perfodo de un
ciclo de conmutaciéon (Encendido-Apagado) y D el ciclo de trabajo el cual representa una
fraccion del periodo en el cual la senal esta en estado de encendido. Entonces, aplicando

el Teorema de Fourier la senal se puede expresar mediante la serie de Fourier compleja:

ar,(t) = Y e (3.30)
donde los coeficientes se calculan como:
1 —Jnwst
Cn=— [ ar(t)e?"™="dt (3.31)
T, Jr,

con los limites de integracion definidos de § a 647 y considerando que la senial es diferente

de cero de d a ¢ + 15D, es decir:

1 O+Ts ' A 0+TsD )
Cp = T/ ar, (t)e 7™t dt = 7/ e ISt dt (3.32)
s Jéo )

S
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Integrando la funcién exponencial y considerando que Tywys = 27 se tiene:

5+TsD
¢, = T_.A o Jnuwst _ 24 (efjnwsé _ efjnws(HTsD)) (3.33)
sJNWg 5 J7Tn
entonces:
A , ) A . :
Cp = _2j7m€f]nws5 (1 _ e*]ﬂ&)gTsD) _ %eﬁnw& (1 _ 6*2]7”117) (3.34)

Aplicando la formula de Euler e~*® = cos ¢ — i sin ¢:

Cp = ie’j”‘*’s‘s(sin(27mD) + j(cos(2mnD) — 1)) (3.35)

2m™n

expresion que permite calcular los coeficientes a cualquier orden de la serie (3.30).
Considerando una amplitud unitaria A = 1 y una la senal sin retraso 6 = 0, el coefi-

ciente a orden cero n = 0 es:

¢y = lim (sin(2wnD))
n—0 2mn
in(2mnD
co=D lim (in(@2mnD)) _ (3.36)

27rnD—0 2mnD

Se puede obervar que esta expresion corresponde directamente al ciclo de trabajo D obte-
nido usualmente mediante la promediacion SSA y aplicada comtnmente en convertidores
PWM.

A orden n = %1, se tiene:

Cot = %(sin(?wD) + j(cos(2xD) — 1)) (3.37)
. %(sin(ZﬂD) — j(cos(2xD) — 1)) (3.38)

por lo que la expansion de la senal de entrada a primer orden n = +1 es:

ar, (t) =y + Clejwst + C_le_jwst

Jwst —Jjwst

(sin(27D) + j(cos(2mD) — 1) +

=D
+ 2T 2T

(sin(27D) — j(cos(2mrD) — 1))
(3.39)
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donde se puede observar que el segundo término es el complejo conjugado del tercero,
propiedad que se preserva para términos de cualquier orden. Si, por simplicidad, se denota
al n-ésimo término de la serie como

cne?™ ! = (),

se tiene entonces que los términos negativos corresponden al complejo conjugado de los

coeficientes enteros positivos, es decir, (z)_r = (z)x, por lo que, por propiedades de los

numeros complejos, se tiene que
() + (z)_r = 2Re [(x)] (3.40)
Asi, la expansion en Serie de Fourier Compleja de la funcion (3.29) se reduce a

ar,(t) =D +2> Re[Cpe/™] (3.41)

n=1

donde de (3.35) se tiene que:

Re [C,,e™!] = ﬁ(cos(nwst) sin(2mnD) — sin(nwgt)(cos(2mnD) — 1)) (3.42)

En estas expresiones se puede observar la dependencia respecto a la frecuencia de
conmutacion f, = 5= y el ciclo de trabajo D, a diferencia de la técnica SSA donde solo se
aprecia la dependencia respecto a D lo cual resulta suficiente debido a que la frecuencia
se mantiene constante en los convertidores PWM usuales.

Por otra parte, cada término de la expansion en serie de Fourier compleja obtenida
representa un armonico de la aproximacion (ver Figura 3.7), por lo que la aproximacion
continua de la senal de entrada conmutada se puede interpretar como la suma de n-
armonicos, los cuales se pueden generar de forma independiente a través de la salida de
un oscilador armoénico.

En la siguiente seccién se mostrara que estos osciladores armonicos poseen una estruc-

tura Hamiltoniana compleja, lo cual permite aprovechar y explotar las propiedades de los
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1 .4 T T T T T T T T
—g(t)
12} n=0| |
' n=1
n=2
1 n=3|
n=4
08 n=5 |
= _ \

E 0.6 :
04 | \ b
02r | b

ol /\
\U]
702 1 1 1 1 1 1 1

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 35 4 4.5
t[seq] «107®

Figura 3.7: Simulaciéon en Matlab de una senal cuadrada de amplitud unitaria, periodo
T = 0.4e — 4Seg y ciclo de trabajo D = 0.65, aproximado a través de la expresion (3.42),
hasta el quinto armonico.

sistemas Hamiltonianos para aproximar la senal de entrada del control del modelo (3.28).

3.4. Aproximacion Hamiltoniana de la entrada

Segtn el resultado expuesto en la seccion anterior, para representar de forma adecuada
una aproximacion continua de la entrada discreta a los convertidores, se puede recurrir a la
expansion en serie de Fourier compleja de la entrada. Ahora bien, la senal aproximada se
caracteriza como una suma infinita de armoénicos, la cual puede ser truncada a un orden lo
suficientemente alto para capturar el comportamiento de la senal original discreta. En esta
seccidn se mostrara que cada armoénico que constituye la senal continua se puede interpre-
tar como la salida de un oscilador cuya estructura es de forma natural la de un sistema
Hamiltoniano complejo, de tal forma que la senal de entrada del modelo Hamiltoniano
conmutado (3.28) se reconstruira como la salida de un banco de osciladores Hamiltonianos

complejos cuya entrada es el ciclo de trabajo D y frecuencia de conmutacion Ty,,, obtenien-
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do como resultado una interconexion de sistemas Hamiltonianos para modelar de forma
continua los convertidores QRCB.
La forma usual de representar la dindmica de un oscilador armoénico ideal es a través

de una ecuacion diferencial lineal de segundo orden de la siguiente forma:
A+ w?A=0 (3.43)
donde w es la frecuencia angular. Al proponer una solucién de la siguiente forma:
A= Cet (3.44)

y calcular su primera y segunda derivada temporal, se tiene que:

A = iwC, et

) , (3.45)
A= —w?C, e
Al sustituir ambas expresiones en la ecuacion (3.43) se verifica que
—W2C et + WAC e =0 (3.46)

por lo tanto, la soluciéon propuesta (3.44) es valida.

Se puede observar que la ecuacion (3.44) tiene la misma estructura que uno de los términos
de la aproximacion continua en serie de Fourier (3.30) de la entrada discreta. Sin embargo,
el coeficiente C,. de la solucion propuesta es de variable real, pues depende de las condiciones
iniciales del oscilador y los coeficientes de (3.30) son complejos. Por lo que a continuacion
se procede a hallar un modelo del oscilador cuya solucién admita coeficientes complejos y

al mismo tiempo exhiba una estructura Hamiltoniana.

3.4.1. Oscilador arménico Hamiltoniano complejo

A partir de la motivacion presentada en la seccién anterior, en esta se presenta un

conjunto de sistemas dinadmicos Hamiltonianos a partir de los cuales se obtienen las senales
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armoénicas con las que se aproxima la senal de entrada del QRCB.
Considere la estructura matemética de un circuito L —C', el cual representa un oscilador

armoénico que se expresa mediante el formalismo Hamiltoniano de la siguiente manera:

A 0 -1 |+ 1
= + u (3.47)
q 1 0 &4 0
& JVE(Q:) G;
con funcién de almacenamiento de energia
H(\ q) = —)\2 + i 2 (3.48)
Y 2C .

entrada u y frecuencia angular w = \/ﬁ Si, por simplicidad, se considera que L = C,

entonces w = % y el sistema queda ahora de la siguiente forma:

A 0 —1 ) 1

= + u (3.49)
q 1 0 wq 0
M JVH(z) c

con la respectiva funcién de almacenamiento de energia
Wy o2
H(\ q) = ) (N +¢%) (3.50)

La ventaja de reescribir la dindmica del oscilador como un sistema Hamiltoniano es que
se aprecia de mejor forma la estructura y ademas aparece la funcién de almacenamiento
de energia, la cual es constante. Esto es algo muy importante porque es posible relacionar
la amplitud de las senales sinusoidales generadas por el oscilador con su funcién energia.
Para esto, considere las condiciones iniciales A(0) = Ag y ¢(0) = 0, con lo que la funcion
de almacenamiento de energia en t = 0 es H = g/\%, cantidad que se conserva constante
para todo ¢t > 0.

Adicionalmente, note que la funcién de almacenamiento de energia (3.50) se puede
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reescribir como

2H(A
LLIGT/ N (3.51)
la cual establece una circunferencia con radio ||a|| = 4/ w como se muestra en la Figura

3.4.1, en la que se ha utilizado el plano complejo para presentar la grafica de la funcion.

Figura 3.8: Representacion compleja de la funciéon de almacenamiento de energia

Dada la definiciéon de la circunferencia en el plano complejo, entonces cualquier punto

esta dado por:

a=\+iq (3.52a)

a=\—ig (3.52b)

con lo que es posible reescribir la funciéon de almacenamiento de energia como:

H(\ q) = H(a,a) = gad (3.53)

Ahora que se ha introducido una variable compleja en la funcién de energia del oscilador,
se buscara expresar la dinamica completa del oscilador en funciéon de a y se procedera a

analizar sus soluciones. Entonces despejando A de (3.52a):

A=a—iq (3.54)
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ademas de (3.52b) se tiene que ig = A — @. Al sustituir esto en (3.54), se llega a:

A=a—ig=a— (\—a)

1 (3.55)
= 5(@ +a)
De forma anéloga se obtiene ¢ en funcién de la variable compleja a:
_ 1
qg=(a—A)—
—i
= (a—a+ig)i (3.56)
1

Calculando la derivada con respecto del tiempo de la variable compleja a y sustituyendo

las derivadas de A y ¢ segun (3.49) y desarrollando se obtiene que:

a=A+1ig
= —wq+u+iwA
1, . (1 _
= —w <1§(a—a)) + iw (§(a+a)) +u (3.57)
LW o
:1§(a+a—a+a)+u

De tal manera que se ha obtenido una ecuacién diferencial de primer grado compleja la
cual debe describir la dinamica del oscilador armoénico con coeficientes complejos en sus
soluciones.

Con el fin de obtener la dindmica completa para obtener los términos armoénicos nece-
sarios para conformar la Serie de Fourier compleja, suponga que un oscilador armoénico se
puede modelar por medio de las siguientes ecuaciones diferenciales complejas:

a* —iw*a* =0

(3.58)
i +iwa =0,

las cuales corresponden a la expresion (3.57) y su complejo conjugado, pero sin entrada u.
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Entonces, se proponen las siguientes soluciones:

30k
CL*:C:elwt

o (3.59)
C_L* _ C:eflw t7
donde el coeficiente C, es complejo y C* su conjugado. Derivando respecto a t:
a* = iw*Crel
- (3.60)
i = —iw Cre
al sustituir la solucion propuesta y su derivada en (3.58) se satisface que:
W Cre™ — jw Cre = 0
(3.61)

. —~ _. * . —~ _. *
—iw Clre ™t W Cre W =0

por lo tanto la solucién propuesta es vélida.
La importancia de las soluciones propuestas (3.59) del oscilador Hamiltoniano complejo,
es que estas expresiones coinciden con la forma de los términos de la aproximacion continua

de la entrada discreta (3.30). Por lo tanto, si se considera a la condicién inicial como:
a*(0) =i— (e7®™ —1) (3.62)

correspondiente al coeficiente C),, de la expresion (4.42) con n=1 y § = 0, entonces se
puede reconstruir la senal aproximada de la entrada a orden 1 como solucién del sistema

dindmico complejo (3.58), ya que C* = C),—;.

3.4.2. Dinamica del error de la aproximacién Hamiltoniana de la

entrada

Para asegurar la convergencia a una senal de salida deseada (4rmonico) del oscilador

Hamiltoniano complejo dado por las ecuaciones (3.58) se define la senal de error

* (3.63)

N
I

S
[

S
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O=w—w" (3.64)

donde a* y w* corresponden a los valores necesarios para generar un determinado armoénico.
Despejando de (3.63), se tiene que a = a + a* y sustituyendo en la ecuacion (3.57), se

obtiene la siguiente dindmica:

a+a"=iw(a+a) +u
a = iwa + iwa* —a* +u
(3.65)

a = iwa + iwa* — w*a* +u

a = iwd + ia* (w — w*) +u

Sustituyendo (3.64) y realizando le procedimiento anélogo para el conjugado de a, se

obtiene la dindmica del error del sistema complejo

a =iwa +id*@0 +u

(3.66)

e
|

—iwa —ia*w + u

donde (@, a,a) = (0,0,0) es un punto de equilibrio para u = 0.
Para analizar que las trayectorias converjan al punto de equilibrio se realiza un anélisis

de estabilidad del sistema proponiendo la siguiente funcion cuadrética

. S
H(®,a,a) = —&*aa (3.67)
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cuya derivada a lo largo de las trayectorias de (3.66) es:

5 oo~ 1. ... 1 S
H = owaa + 5@25@ + iaﬂaa
~ A~ ]-~2 o~ o Kk~ =~ ]-~2~ . = o —k ~
:wwaa+§w (iwa + ia*@w 4+ u) a + 5@ a(—iwa —ia*® + u)
~ A~ .]-~2 ~z * o~ =~ ~ ko~ :&}2 ~(:}
= Wwaa +i5w (waa + a*®a — waa — aa*w) + aoutau (3.68)
~ XA .]-~2 * o~ ~ %~ ~ =~ (:)2
= Gwaa +i50 (a*wa — aa*®) + (a + a);u
~ A~ .]-~3 *= ~—% ~ (I)Q
= Gwaa +i50 (a*a —aa*) + (@ +a)—=u
Si se define a _
. i10° (a*a — aa®) N
0 =— — — k,aa
waa
. 3.69
i;0% (a*a — aa*) - (369)
= — — — ko aa
a
donde k, > 0, y
u=—ky(a+a)d? (3.70)
donde ku > 0, entonces la derivada de H queda de la siguiente forma
H(@,6,8) = —kydd — ko(@ + a)@? (3.71)

la cual es definida negativa y por lo tanto se concluye estabilidad asintotica respecto al

punto de equilibrio (@, a,a) = (0,0,0) para u = 0.

3.5. Modelo continuo y validacién numérica

Una vez que se ha demostrado mateméticamente que el modelo de osciladores Ha-
miltonianos complejos son capaces de generar los armoénicos deseados, entonces se puede
aproximar la senal cuadrada de entrada al convertidor como la suma de n osciladores Ha-
miltonianos complejos. Esta senal es continua y permite trabajar con las herramientas de
analisis que proveen los sistemas Hamiltonianos, como lo son el control basado en modelo
y el anélisis de estabilidad en el sentido de Lyapunov, entre otras.

Para validar numéricamente lo anterior se compara en simulaciéon el modelo Hamil-
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toniano Conmutado (3.28) con una version del mismo alimentado por la aproximacion
continua, para asi garantizar que el comportamiento del modelo continuo obtenido es lo
suficientemente capaz de reproducir el comportamiento real del QRCB.

La comparativa obtenida se muestra en la Figura (3.9) en la que se presentan la corriente
del inductor L, y el volaje del capacitor C,. del tanque resonante. En color rojo se presenta
la respuesta del sistema conmutado (z1 = iy, T2 = v¢,) y en color azul su aproximacion
continua (x1,, = ir,, , Tom = Vc,,, ) para el caso en que n = 6. En la parte baja de la figura

se presenta la senal de entrada a; y su correspondiente aproximaciéon continua.

6

E—i
Tim

i [A]

|
0.78 0.79 0.79 0.8 0.8

Amplitud

Figura 3.9: Comparacion de las variables del tanque resonante asi como de la senal cuadra
con las senales del modelo continuo propuesto.

Una vez establecido el modelo completo del QRCB, en el siguiente capitulo se utiliza
la aproximacién continua obtenida para realizar el diseno de esquemas de control de la

misma.



Capitulo 4

Control

En este capitulo el proceso de modelado introducido en el capitulo anterior se comple-
menta con el disenno de esquemas de control. Para esto, se presenta un resultado preliminar
por medio del cual, a diferencia de los resultados reportados en la literatura, se establece
una relacion explicita entre el ciclo de trabajo de la senal de entrada y su frecuencia de
conmutacion. Posteriormente, se utiliza esta relaciéon para implementar un control clasico
PI, con el fin de comparar la utilidad del modelo propuesto en el contexto de esquemas
usuales de control reportados en la literatura, y finalmente se presenta un control PI pasivo

para el cual se establecen formalmente propiedades de estabilidad.

4.1. Aportaciones preliminares al Control

Como resultados preliminares el diseno de esquemas de control, se presenta primero
uno que estable una relacion explicita entre el ciclo de trabajo de la senal de entrada del
QRCB y su frecuencia y, posteriormente, el analisis del balance de energia del convertidor
para reconocer su comportamiento dinamico en estado estacionario. Este ultimo, util para
determinar las trayectorias admisibles (de referencia) necesarias para la implementacion

de los esquemas de control.

45
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4.1.1. Relaciones del ciclo de trabajo D con la frecuencia de con-

mutacion fy,

Del analisis del modelado GSSA, se observo que bajo esta técnica de modelado no se
considera al ciclo de trabajo D, que asegura la conmutaciéon suave, pues es la fraccién
de tiempo de encendido del interruptor, dentro de la relaciéon de conversion de voltaje
entrada salida. Esto tiene como desventaja que los algoritmos de control basados en el
modelo GSSA se ven limitados en el rango de operaciéon de la frecuencia de conmutacion,
pues consideran D constante o implementan un sensor externo que asegure la conmutacion
suave.

Para eliminar esta desventaja, se puede mostrar que existe una clara dependencia entre
la frecuencia de conmutacion y el ciclo de trabajo. Para establecer esto, del modelado del

filtro de salida se tiene que:
d’UCO . UC@ iﬂ

dt ~ RC,  C,

(4.1)

de donde si se considera una operacién en estado estacionario, v, = cte, se obtiene que la

correspondiente corriente del inductor es igual a la carga esta dada por:

i, R g = Vg, /R (4.2)

por lo que una variacion en el voltaje de salida o de carga, afecta el valor de la corriente
1L,

La importancia de esta observacion radica en el hecho de que los valores de los intervalos
71 = Lyig,/Vy y 12 = sin*(Zy,ir,/V,) dependen del valor de esta corriente y dado que la
suma de ambos intervalos define el punto en el cual se alcanza una condicién 6ptima para
la conmutacion suave, entonces es posible establecer una relacién con el ciclo de trabajo.

A continuacion se presentan dos expresiones que permiten relacionar el ciclo de trabajo
D y la frecuencia de conmutacion fg, y que posibilitan mejorar la implementacion de los

algoritmos de control:

1. En la Figura 4.1 se observa que el tiempo de encendido del interruptor en un periodo

de conmutacion Ty es T, = 7, +7 = DT}. Despejado el ciclo de trabajo y recordando
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que f; = 1/Ts se tiene que D = (11 + 7o) fsw. Al sustituir los valores de 7 y 75 se
obtiene una relaciéon del ciclo de trabajo en funciéon de la frecuencia de conmutacion

fsw, es decir:

L 1 Z
D= | =i, + — arcsin [ —i ow 4.3
(P grovein (Frin) ) 49
En esta expresion, el segundo término de (4.3) se puede aproximar mediante su
expansion en serie de Taylor a primer orden, por lo tanto la relaciéon del ciclo de

trabajo queda de forma lineal de la siguiente forma:

L. Z
D~y | — 4.4
“<w+ww)m (4.4)

Amplitud

Tow

Tiempo

Figura 4.1: Relacion entre ciclo de trabajo y periodo de conmutacion

2. Por otra parte, aludiendo a la simetria de la curva de la corriente 2, debido al com-
portamiento sinosoidal del tanque resonante (Figura 4.1), el tiempo de encendido
Ton = TsD, puede aproximarse considerando que el intervalo [0, T,,] contiene medio
periodo de oscilaciéon del tanque resonante (7, = 27+/L,C,) que corresponde al tiem-
po requerido para que la senal senoidal generada llegue a realizar media onda. Esta
media onda estd montada sobre la referencia iy = i, cuyo valor se alcanza en el lado
izquierdo de la curva por la carga lineal del inductor L,, definida por la primer etapa
de operacién del tanque resonante 7 = 5—;2 Lo- Por tanto se suma a T, /2 el doble de

71, considerando que por simetria el lado derecho de la curva se aproxima bien por
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este valor también, entonces:
T, L, .
T,D = ) + 21 =7/ L,C, +2—ip, (4.5)
Vg

Despejando D:

1 L.
D= {m/LTCT + 27%} (4.6)

g

L, .
=f, {7?\/ L.C, + QVTZLo] (4.7)
g

Las expresiones (4.4) y (4.6) permiten hallar el valor del ciclo de trabajo correspondiente
a una frecuencia de conmutacion dada. Estas relaciones se pueden implementar en los
algoritmo de control para mejorar el rendimiento pues garantizan que se siga satisfaciendo
la conmutacion suave y por tanto también amplian el rango de frecuencias de operaciéon

para el convertidor QRCB.

4.1.2. Balance de energia del convertidor Buck Cuasi-resonante

Para obtener relaciones ttiles que permitan describir la dinamica admisible del sistema
se procede a realizar un balance de la energia que se inyecta a la entrada con la que se
obtiene a la salida del convertidor. Para esto y si se considera el caso ideal donde no hay
pérdidas, se tiene que:

Ein = Loout

Analizando la energia de forma integral en un periodo de conmutacion Tj:

/ Pty = / Pl (4.8)

donde la potencia de entrada P;, esta dada por el producto de la corriente en el inductor
del tanque resonante i, con el voltaje de la fuente v,, y la potencia de salida F,,; por el

producto de la corriente del filtro pasabajas iy, con el voltaje del capacitor del filtro v¢,.
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Es decir:
[ wvintae = [ ey @inar (49)

Aplicando el analisis en un punto de operacion en estado estacionario, se tiene que la
corriente del inductor y el voltaje del capacitor en el filtro pasabajas, son la corriente y el
voltaje en la carga respectivamente, ambos valores constantes, por lo que el lado derecho
de la expresion (4.9) se simplifica a igugT, mientras que el lado izquierdo se separa en los
dos intervalos donde la corriente 7, es diferente de cero. Estos intervalos estédn definidos
por los modos de operacion del tanque resonante, de [0, 71| (carga lineal de L,.) y de [0, 7]

(etapa resonante), y al considerar que el voltaje de la fuente v, es constante, se obtiene

o, [ /0 Y+ /0 b ir(t)dt} — iguoT, (4.10)

Sustituyendo las expresiones de i, para cada intervalo segin las expresiones (2.1) y

(2.13) se obtiene que:

T1 T2
Vg V %tdt+/ (io + %sin(wt))dt} = iguoTs (4.11)
0 T 0 n
2
v, {1;921 + 9Ty — ngwcos(wt)ﬁ] = 1o T (4.12)

donde considerando el valor de 7; y evaluando la funcién coseno se llega a:

|5 4 iam + 4,Cl1 — cosfa)| = T (113

Por otro lado, se tiene que v,C,(1 — cos()) = T3ip, por lo que finalmente se obtiene

fo= (;) (4.14)

T1
Vg \ 5 TT2+7T3

Esta expresion permite obtener el valor de la frecuencia de conmutacion en funcién de

un voltaje de referencia en la carga vg.
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4.2. PI Clasico mejorado

El esquema convencional de control para el convertidor Buck QR se muestra en la

S1 Jup\ T .
a 1 r J_ Ly J_ 1)) , i
B Vo T,- D, -|-C0 R

Sefial | Jsw Controlador
PWM Pl

Figura 4.2,

/

]

Figura 4.2: Esquema de control para el convertidor Buck QR, PI clasico.

esto se realiza cerrando el lazo de control a través de un control PI, en el cual se toma
como senal de salida el voltaje en la carga R y se compara con un voltaje de referencia
para generar asi una senal de error. La senal de error se procesa mediante un arreglo
Proporcional-Integral para generar la frecuencia de conmutacion que caracteriza a la senal
de entrada de control. El controlador PI se obtiene al suponer que existe una frecuencia
o de la senal cuadrada o*, que genera una senal de voltaje deseada a la salida v,..; = vg,,

esto se justifica a través de la relacion de conversion de voltaje (Ecuacion 3.15)

* *

% _ Jsw ) e
v, " anp e (o)

obtenida en el modelado GSSA. Entonces se define fsw = fow — f2,, donde

sw?

.]Esw = kp(vref - UO)

‘ ) (4.15)
f;w = kifswa

k, y k; son las ganancias. Sin embargo para terminar de definir la senal cuadrada se
necesita también del ciclo del trabajo D, el cual como se ha mencionado usualmente se

deja constante o se determina a través de un sensor externo.
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En esta seccién se implementa el control PI clésico adicionando el bloque que permite
variar el ciclo de trabajo D en funcién de la frecuencia de conmutaciéon fy,, ver Figura
4.9, lo cual permite definir completamente la senal cuadrada a(fs,, D), por lo que ya no

se requiere de un sensor externo o de fijar D como constante.

S1 JFEF ’lﬂLfU‘ .
(11 r J_ 0 J_ I3 , i
i Vg T,- D, -Fl; 3

/

X1 | sefial | fsw D Ssw | controlador n
PWM Pl
D fsw

Figura 4.3: Esquema de control para el convertidor Buck QR, PI clasico adicionando el
bloque D( fqy).

Las evaluaciones numéricas se realizan para comparar el comportamiento de la imple-
mentacion PI clasico con el PI clasico adicionando el bloque D(fs), buscando observar
que se regule el voltaje y se mantenga la conmutacion suave ante variaciones de carga, las

simulaciones se realizaron de la siguiente manera:

1. Se realizan variaciones de carga en el tiempo cada 0.1 seg para los esquemas de las
Figuras 4.2 y 4.3, comenzando con una carga nominal de R = 10 2, e incrementando

aR=950, R=146 Qy R = 451 Q.

2. Se realizan variaciones de carga en el tiempo cada 0.2 seg para los esquemas de
las Figuras 4.2 y 4.3, comenzando con una carga nominal de R = 10 €2, y luego

reduciendo a R =5.8Q, R=5.3Q, R=3, and R = 0.8 ).

las simulaciones se realizaron en Simulink de Matlab con un tiempo de integracion de .
donde los elementos electrénicos se consideran ideales es decir sin perdidas.

Los anélisis de los voltajes y corrientes de salida del convertidor asi como la variaciéon
de la frecuencia de conmutaciéon y el ciclo de trabajo se muestran en las figuras 4.4 y

4.5, donde se aprecia mayor robustez por parte de PI mejorado ya que sigue garantizando
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regulacion de voltaje ante todas las variaciones de carga realizadas en comparacion del
PI convencional donde solo soporta hasta las segundas variaciones en la carga. Como se
ha mencionado, la principal caracteristica del PI mejorado que refleja su robustez es la
variacion del ciclo de trabajo en funcion de la frecuencia de conmutacion la cual no se

considera en los algoritmos de control reportados en la literatura.

12
—— i, PI+
10— i, pP1
8 |-
=
4 |-
5|
WENUNISUOVNN— papa
0 | |
0 0.2 0.4
(a)
10
8
Z. 6
B Uref
4H Vout P4 N
o l|— wvou PI i
0 | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
(b)
) —— DPI+
ma Ir fow PI+ i
[=3
S sl D PI |
X fsw PI
3
G0 -
X 04) i
= __r
S 02E ‘ \ \ .
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Figura 4.4: Senales obtenidas al reducir el valor de la carga nominal para el esquema del
PI clasico y PI+ clasico mejorado: (a) ig, (b) vout, (¢) D, ¥ few-
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i [A]

Vref
16 |- Vout P+
—— Wout PI
— 12|
=3
= 8 —
4} i
0 | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4
(b)
¥ 025[ =
== R — D PI+
mS 0.2 1 fow PI+
X 0.15] ‘ — DFPI
3 \ few PI
2 | =
= 0.1 \\\_—_ B
102 — " ]
Q | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4

(c) t [ms]

Figura 4.5: Senales obtenidas del PI clasico y del PI+ mejorado incrementando la carga
nominal: (a) ig, (b) Vout, (¢) D, ¥ few-

El experimento de mayor interés en la practica es la reducciéon de la carga ya que
esta accion incrementa la corriente de salida ya que se busca que el voltaje permanezca
constante, lo cual implica un incremento en la potencia extraida del convertidor y por
tanto un incremento en el estrés mayor en los dispositivos del convertidor, en este caso el
PI mejorado permite una reduccién mayor que el 80 % de la carga nominal, en comparacion
con el 42 % del PI clasico. Para el experimento de incremento de la carga el PI mejorado
continuo garantizando regulaciéon del voltaje incluso con incrementos de mas del 100 % de
la carga nominal.

Otra caracteristica importante del control de los convertidores QR es la capacidad
de garantizar la conmutacion suave, en este caso de la corriente del i, correspondiente
al inductor del tanque resonante, en las figuras 7?7 y 4.7 se muestran las senales 7,, v,
y ayp para el PI clasico y el PI mejorado ante incrementos de carga, donde se observa
como el PI mejorado mantiene la forma de la corriente en todas las variaciones de carga

a diferencia del Pi clasico donde notable diferencia en la forma de onda de la corriente se
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pierde notablemente a partir de la segunda variacion de carga.

2.5 | - B,f;' Pl
E 21 m\\/A~ K\\/\ _221);1
T 05
0 ! N | W |
299.6 7998 300
(3)
A I A A=
— = pl
= 2f \ , 201 PI
- 0 Q N N
199.6 1993 200
4 ()
T Y e
3 \ , \ \ {|— 1% PI
= \ 3a; PI
U
|

|
99.6 99.8 100
(c) t [ms]

Figura 4.6: Signals of i,, v, a; in steady-state from the PI controller when: a) R = 146 ,
b) R=95%Q, and c) R =10 Q.



CAPITULO 4. CONTROL
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Figura 4.7: Signals of i,., v, 1 in steady-state from the PI+ controller when: a) R = 451 €,
b) R=146 Q, ¢) R=95(, and (d) R =10 Q.

Para finalizar el anélisis del controlador PI mejorado, se simulé también con el modelo

Hamiltoniano continuo, esto para mostrar la consistencia entre la implementacién con un

modelo continuo y la parte experimental con el circuito eléctrico mostrado anteriormen-

te. El esquema se muestra en la Figura 4.8, donde la senal de entrada «, es una senal

continua que aproxima mediante la serie de Fourier compleja a la senal cuadrada PWM

que se implementa en la practica, esta senal se genera a través del banco de osciladores

Hamiltonianos complejos vistos en el capitulo de modelado.
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@y | z=(y-RVH() +G(@)a v, 1
y: =G (2)VH(z)
Convertidor

Y N
A=jul, VAW +Gw | D D | C

o [ ontrol )
(& v =G, VH(A) fsu. fsw f.-; ull v, 1

Figura 4.8: S

Para esto, se incluyeron tres componentes armoénicas, la de orden 0, orden 1 y orden 2.
Las ganancias consideradas del controlador PI son k, = 350 y k; = 900000 mientras que

la condicion inicial de la parte integral es C.1 = 200000.

v, 1

oy E,J,,Lr Lo A
Qi _';C Lo [ Rini

}
Vg—r &=p, Co= 5’R9

oy cusae()ir;iia stw |A| fswl Controll v, 1

Figura 4.9: Implementacion del controlador al sistema cuasi-resonante

La evaluacién numérica se realizoé en Simulink de MATLAB con un paso de integracion
fijo T's = 5[ns]. Los parametros del tanque resonante son L, = 1.6uH, C, = 64nF’, que
genera una frecuencia de resonancia f, = 0.49736[M Hz]y los parametros del filtro son
Ly = 02mH y Cy = 20pF'. Finalmente, la fuente de corriente directa es V, = 20V. Los
parametros se recuperaron de [14].

El experimento se realiz6 en un lapso de 25 milisegundos, en el cual se muestra que
ante cambios de carga de hasta el 60 % del valor nominal, se sigue teniendo regulacion
de voltaje salida después de cada cambio de carga y conmutaciéon a corriente cero en
el interruptor. Esta capacidad del controlador para compensar cambios de carga de la

magnitud mencionada se debe a la inclusion del bloque que relaciona el ciclo de trabajo



CAPITULO 4. CONTROL 57

con la frecuencia de conmutacion.

En la Figura 4.10(a) se observa la corriente iy, €l valor inicial de la corriente es cero.
El transitorio llega a un méaximo de 4.7[A] y después llega a un valor promedio de 3.1[A].
En t = 5[ms| se realiza un cambio de carga de r = 4[Q] a r = 7[Q] y la corriente se
estabiliza en 1.95[A]. En t = 10[ms] se coloca la carga nominal del convertidor r = 10[€2] y
la corriente se estabiliza en 1.4[A]. Posteriormente, se introducen dos nuevos incrementos
de 3[?] en el valor de la resistencia de carga en t = 5[ms| y t = 5[ms] pudiéndose observar
que se sigue logrando regulacion del voltaje de salida.

En la Figura 4.10(b) se observa el voltaje de referencia v,.; = 13[v] y el voltaje de la
carga. El error en estado estacionario es menor del 3% y el error maximo en el transitorio
es del 15 %.

En la Figura4.10(c) se observa el ciclo de trabajo y la frecuencia de la senal cuadrada
a1. Es importante notar que el ciclo de trabajo se modifica en los cambios de carga pero
se mantiene entre cero y uno. Con respecto a la frecuencia de conmutacion, observe que

se mantiene cercana al 50 % de la frecuencia de resonancia del tanque.



CAPITULO 4. CONTROL

i [A]
=N W e Ot

20

16

12 |H

0.8

0.6

0.4

0.2

D [%], fsw [MHz]

Figura 4.10: Estados del convertidor
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En la Figura 4.11 se muestran tres gréaficas. En la Figura 4.11(a) se presenta un acerca-

miento del estado estacionario para una carga de r = 4[Q], en la Figura 4.11(b) para una

carga de 7 = 7[Q] y en la Figura 4.11(c) para una carga de r = 10[2]. La importancia de

estos comportamientos radica en el hecho de que en las tres graficas se observa la corriente

1, y el voltaje v,, que son las variables del tanque resonante, y la senal cuadrada ay, que es

la variable de control. Las figuras muestran que se satisface la condiciéon de conmutacién

a corriente cero con diferentes condiciones de carga. Ademas se observan los cuatro modos

de operacion del QRCB para cada periodo de la senal cuadrada, por lo cual, se puede con-

cluir la robustez del esquema propuesto para garantizar la conmutacion cero y satisfacer

la regulacion de voltaje en la carga.
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Otro experimente de interés en la aplicacion es la
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Figura 4.11: Conmutacion a corriente cero después de la variacion de carga.

4.3. PI Pasivo

4.3.1. Interconexioén pasiva del Modelo Hamiltoniano.

La interconexiéon del modelo Hamiltoniano conmutado con la salida del banco de osci-
ladores Hamiltonianos complejos, permite obtener un modelo Hamiltoniano continuo del
convertidor QRCB donde las entradas de control son el ciclo de trabajo D y la frecuencia
de conmutacion fy,.

De forma generalizada el procedimiento de modelado de aproximacion continua pre-
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sentado se puede aplicar a sistemas con estructura Hamiltoniana de la forma:

¢ = (Jo— Ry) VH(2) + G(2)a, (4.16)

y. = G (2)VH(z)

donde Jy = —J; es la matriz antisimetrica de interconexién, Ry = RI > 0 la matriz
semidefinida positiva de disipacion, H(z) la funcion escalar de almacenamiento de energia
del sistema, G(z) la matriz de entrada y « el vector de variables de control.

Para la operacion de este sistema se considera que el vector de entrada «, tiene como
componentes sefiales ay(t), las cuales son periddicas. Més aun, estas senales se pueden
aproximar adecuadamente mediante oy = D +y4, donde D corresponde al ciclo de trabajo

(o armonico de orden cero) y y4 es la salida de un sistema Hamiltoniano complejo dado

por:
A= jwJ . VH(A) + G
Jw aVH(A) +Ca (4.17)
Yo = GZVH(A)
con funcién de almacenamiento:
1
H(A) = ZATA (4.18)
donde L L -
ai @1 1
a aq 1
Ao Qs 1
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y _ -
0 1 0 O 0 0

-1 0 0 O 0 0

0 0 0 2 0 0

Ja=10 0 =2 0 0 0

0O 0 0 O 0 n

_0 0o 0 0 -+ —n |

Este sistema representa un banco de osciladores Hamiltonianos complejos, con A € C?"
el vector de estados del banco de osciladores, el subindice ¢ € 1,2,3...n representa el
1-ésimo armoénico y corresponde tanto el estado a; asi como su complejo conjugado, v € R,
es la accion de control, Hy : C*® — R es la funcién de almacenamiento de energia,
Ja @ R? — R¥ 2" matriz antisimetrica J4 = —J, , es la interconexion natural de
los osciladores, v,y, € R, son las variables conjugadas cuyo producto tiene unidades de
potencia y G : R*™ — R,

Dada la estructura del sistema (4.17), su salida toma la forma:

n
Yo=Y (Che?™! 4 Cre/"") = 2Re[Crrel™'] (4.19)
1
donde la accién de la entrada v en cada oscilador Hamiltoniano complejo permite hacer
que los coeficientes Cx = C,, sean iguales.
La primera etapa para en diseno del esquema de control consiste en interconectar los

sistemas (4.16) y (4.17). Para esto, se considera el operador:

@ 0 1 Y D
v -1 0 YA U
—_——

9z

el cual establece una interconexién que preserva potencia.

De esta forma, el sistema interconectado define un nuevo sistema Hamiltoniano aumen-
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tado como se muestra en la Figura 4.12 dado por:

t=(J—R)VH+ G,(2)u,

(4.21)
Yo =G (2)VH(z)
donde
z Y. D
T = y Yo = I
A YA u
mientras que
J = s R = s vH(x) =
0 Ja 0 O VH(A)
La funcién de almacenamiento de energia del sistema aumentado es:
H(z)=H(A)+ H(z) (4.22)

D a 2=(Jo— R)VH(z) + G(2)a Vz
I( : >_' y: = GT(2)VH(z)

+

g |
ya A= jod , VH(A) + G40 <U ;" u
ya = GLVH(A)

Figura 4.12: Interconexion de los dos sistemas Hamiltonianos.

Una propiedad esperada pero que es conveniente establecer de manera explicita, es la

que se refiere a las propiedades de pasividad del sistema aumentado presentado.
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Proposicién

Bajo la interconexion (4.20), de los sistemas Hamiltonianos (4.16) y (4.17), el sistema

aumentado (4.21) es pasivo desde la entrada p hasta la salida y,.

Demostracion:

Considerando el mapeo entrada-salida del sistema aumentado se tiene que:
1y = Dy. + uya (4.23)

De la interconexion (4.20) despejando D = o — ya y u = v + y, y sustituyendo en la

expresion anterior:

T T T
pyr = (0 —ya) Y. + (V+y.) ya
(4.24)

= aTyz + UTyA

Se sabe que los sistemas Hamiltonianos (4.16) y (4.17) son pasivos, es decir, satisfacen:

H(A) <vTyy
. (4.25)
H(z) <a'y.
entonces:
;LTyz =y, +vys > H(A) + H(z) (4.26)

Por otra parte, calculando la derivada de la funcion de almacenamiento de energia H ()
a lo largo de las trayectorias del sistema aumentado, segin (4.22), H(z) = H(A) + H(2)
por lo tanto:

H(x) < 'y, (4.27)

4.3.2. Diseno del controlador interno PI pasivo

En esta seccion se procede a disenar un control interno para el QRCB aprovechando

las propiedades inherentes a los sistemas Hamiltonianos y al control basado en modelo.
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Bajo las condiciones anteriores, la formulaciéon del problema de control interno se puede
establecer de la siguiente manera:

Dada una trayectoria deseada acotada x*

i* = (J — R) VH(2") + Go(2*)1*, (4.28)
v, =G (z")VH(z")

para alguna entrada de control acotada p* y alguna senal de salida medida, encontrar una

ley de control p = f(x,z*, u*), tal que:

lim z —2* =0 (4.29)

t—o00

y garantice estabilidad interna, asi como regulacion al punto de operacion deseado del
sistema (4.21).

La soluciéon al problema de control planteado se presenta en la siguiente proposicion.
Proposicion 3

Considere el sistema Hamiltoniano (4.21). Suponga que:

Suposicion 3.1 El voltaje de salida vy es una funcién conocida y acotada.

Suposicion 3.2 La trayectoria de referencia z* son funciones acotadas con derivada aco-

tada.
Suposicion 3.3 Todos los parametros del sistema son positivos y conocidos.

Bajo las condiciones anteriores la ley de control dada por:

po=—IKpy + K+
(= —y (4.30)
y=G" (2@

con la variable de error & = x — z*, u* que satisface (4.28), y las matrices de ganancia

K,, K; € R?N*2N > () garantiza el objetivo de control.
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Demostracion:

Primero se obtiene la dinamica de error, despejando la trayectoria deseada
=1 — 7 (4.31)
de la definicion de la variable de error y definiendo i = 1 — p* se obtiene que:
#=(J = R)VH(Z) + G,(«")i, (4.32)
Esto se obtiene de sustituir 4.31 en la dindmica admisible 4.28 y desarrollando:

(J = R)VH (i — ) + Go(2") (1 — o),
i—1=(J—R)[VH(%) — VH(Z)] + Go(2*) — Go(2*)i, considerando G, (z*) = G, (z)
(J = R)VH(@) + Go(a*)u — (J = R) VH(z) = Ga(a") 2,

=

= (J—R)VH(z)+ G.(z")fi
(4.33)

Para probar la estabilidad del punto de equilibrio = 0, se evalta la derivada temporal
de la funcion de energia H(Z,() = H(x)+ %C TK;(¢, alolargo de las trayectorias del sistema

obteniendo:
H(E.0) = H(E) + L [TKC+ TR, donde H(Z) <y iy &= —y
H(E,0) <y fi—y K¢
H(#,¢) <y (—Kpy+ K1) —y Ki¢

H(#,¢) < —y Ky <0

(4.34)

por lo que se garantiza estabilidad asintética del punto de equilibrio £ = 0 en el sentido

de Lyapunov. |
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4.3.3. Dinamica admisible para el convertidor

El modelo Hamiltoniano del QRCB, se expresa explicitamente en variables de corrientes

y voltajes como:

di,

er—zt +v,0q = Vo (4.35a)
dv, . .

Or% + 20(062) — 1,01 = 0 (435b)
di

L0£ — vp(a) + 15 =0 (4.35¢)
dv 1 ,

Definiendo como salida el voltaje en la carga vy y tomando un valor de referencia
deseada a la salida v}, al sustituir en la ecuacion (4.35d), se obtiene la corriente deseada
15

iy = —up, 4.36
0 R 0 ( )

Del balance de energia se puede obtener la frecuencia de conmutaciéon deseada como:

* * ok vy 1
fs = .fs(U07 ZO) = 70 <T1(i*) .* . ) (437)
9 \ 5% +72(i5) + 73(55)

Adicionalmente, se conoce la relacion entre el ciclo de trabajo D y la frecuencia de

conmutacién, por lo que:

L Z.
D*=D i 4 x 4.38
(fs?z()) o (‘/g +wr%> fsw ( )
Luego, por la forma en que se han definido las senales:
ai = an(D, f) = D" +ya(f7) (4.39)

donde y4 es la salida pasiva del banco de osciladores Hamiltonianos definida como:

2
;:Z af +ar) (4.40)
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la forma de los armonicos se puede obtener de las expresiones analiticas de los términos

de la serie de Fourier compleja:

2 2
v =Y (Cre™! + Cre/™51) = 2%~ Re[Cpel™] (4.41)
n=1 n=1
Y A
x —jnws _ _—2jmnD*
Y P— (1—e ) (442)

en esta implementaciéon A = 1y 0 = 0. Luego, como se tienen las expresiones analiticas
de los armoénicos deseados se puede dar de forma directa el vector de estados deseados del
banco de osciladores:

A* (4.43)

Finalmente de (4.35¢) y (4.35a) se obtienen los estados deseados faltantes del conver-

tidor

dU: 1 o k%

i EHO +iral) (4.44a)

dir 1

o L_,,(V" —vy)o] (4.44b)
de tal forma que se ha obtenido la dindmica aumentada deseada z* = [z* A*]T con
x* = (v}, i5,v5, i), asf como la entrada deseada p* = [D* v]" y bajo la interconexion,

se satisfacen las condiciones necesarias para la implementacion del controlador.

4.3.4. Evaluaciones numéricas

En esta secciéon se muestran las simulaciones numéricas donde se compara el compor-
tamiento del PI pasivo contra el PI mejorado aplicado en la secciéon anterior con el mismo
paso de integraciéon y los mismos parametros de disenio del QRCB que mantiene el PI

pasivo.
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En la Figura 4.3.4 se compara el comportamiento para la regulaciéon de voltaje donde

se observa un transitorio con menor sobre paso y duraciéon del PI pasivo respecto al PI

clasico.

N
o

[N

-
4]

Voltaje Carga [V]
=

Pl Pasivo
—PI
5 —Referecia
0
| 1
0 0.5 1 15
Tiempo [Seg] %1073

Figura 4.13: Regulacion de salida para PI pasivo PI clasico

En la Figura 4.3.4 se observa la forma de onda tipicas del funcionamiento del convertidor

Buck QR.

Pl pasivo
—PlI

(42}

i

Corriente Lr [A]
[pe] w

—_

o

6.42 6.44 6.46 6.48 6.5 6.52
Tiempo [Seg] %107

Figura 4.14: Conmutacion suave para PI pasivo PI clasico

Sin embargo, a pesar de las ventajas ofrecidas por el PI pasivo, un tema en el que
se vio superado por el PI mejorado es el que se refiere a robustez frente a variaciones en
la carga. Este hecho se refleja en lo mostrado en la Figura 4.15 en la que se observa el

comportamiento del voltaje de salida bajo el efecto del PI pasivo, donde en t = 1[ms], se
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introduce un cambio de carga disminuyendo el 10 %, 20 %, 30 %, 40 % y 50 % en la carga
nominal de 10€2. Se observa que bajo estas condiciones se presentan errores en estado
estacionario del 3.75 %, 8.125%, 11.87%, 16.25%, y 20.6 % respectivamente. Aunque lo
errores de voltaje son aceptables para variaciones de carga menores del 10 % y considerando
que en la implementacion clésica solo se soporta variaciones de hasta el 30 %, existe una

notable desventaja frente al PI mejorado presentado en esta tesis.

AN

Voltaje carga [V]

Pl pasivo (10%)

— Pl pasivo (20%)
Pl pasivo (30%)
— Pl pasivo (40%)

=PI pasivo (50%)

|— Referencia

Tiempo [Seg]

Figura 4.15: PI pasivo realizando una variacién en la carga nominal del convertidor del
10 %, 20 %, 30 %, 40 % y 50 % al tiempo ¢t = 1mSeg

El comportamiento en estacionario después de la variacion de carga se debe a la natu-
raleza pasiva del controlador implementado, ya que la salida pasiva del sistema aumentado
esta relacionado directamente con la potencia del tanque resonante, lo cual cambia el pa-
radigma del algoritmo PI, ya que usualmente este algoritmo toma como salida el voltaje
en la carga vy, la cual se compara con la referencia constante dada v{, sin embargo en el PI
pasivo la referencia la define tanto un voltaje de referencia asi como la corriente definida
por la ley de Ohm i = v/ R, esta referencia define una potencia constante en el tanque
resonante i,, que se mantiene fija ya que en el algoritmo existe incertidumbre paramétrica,
es decir el control no conoce si cambia el valor de la carga R, por lo que al existir una
variacion en la carga del convertidor cambia la corriente inevitablemente (como se observa

en la Figura 4.16), lo cual cambia la potencia de salida, esto implicara que el error en
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estado estacionario es constante pero no cero ya que la potencia de referencia no cambia,

este error se ve reflejado en el error en estado estacionario en el voltaje de salida después

de la variacion de la carga.

Corriente carga [A]

Pl pasivo (10%)

Pl pasivo (20%)

[ Pl pasivo (30%)
[ Pl pasivo (40%)
—PI pasivo (50%)

Tiempo [Segq]

Figura 4.16: Variacion de la corriente
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Conclusiones

A partir de los resultados obtenidos en los diferentes capitulos de la tesis se puede

concluir lo siguiente:

1. Los modelos basados en la técnica GGSA reportados hasta ahora para los conver-
tidores Cuasi-resonantes no consideran explicitamente la dependencia del ciclo del
trabajo D con la frecuencia de conmutacion f; y la conversion de voltaje del conver-
tidor. Se mostro que incorporar esta dependencia en los algoritmos de control mejora
el tiempo de respuesta a variaciones de carga, extiende el rango de operacion de la
frecuencia de conmutacion y reduce los costos de implementacion al no requerir de

algtin sensor externo para determinar la condiciéon de conmutacion suave.

2. Modelar el convertidor Buck QR a partir sistemas Hamiltonianos, permite aprovechar
las propiedades de su estructura e implementar algoritmos de control basado en

modelo lo cual provee de una interpretacion fisica y permite ademas realizar anélisis

de estabilidad.

3. La aproximacion de la senal entrada a partir de la salida de un banco de osciladores
hamiltonianos complejos, representa una forma innovadora de trabajar con modelos
variantes en el tiempo donde la entrada esta dada por una senal discreta. Esto
permitio obtener a través de la interconexion de sistemas Hamiltonianos una muy
buena representaciéon continua de sistemas de naturaleza discontinua, aproximando

bien el comportamiento real del sistema.

71
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4. La implementacion del PI clésico incorporando el bloque que relaciona el ciclo de
trabajo con la frecuencia de conmutacion, mejor6é en gran medida la respuesta y la

robustez del sistema tolerando variaciones de carga de hasta el 60 %.

5. La metodologia desarrollada en la tesis para el modelado y control del converti-
dor Buck QR con una perspectiva Hamiltoniana, se puede extender a diferentes
topologias de estudio de convertidores Cuasi-resonantes y resonantes, como lo es la
topologia Boost, Boost-Buck cuasi-resonante, y otras variantes del QRCB que sean

de interés en el areé, lo cual provee una serie de herramientas para trabajos futuros
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