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INTRODUCCION

Dentro del campo de los circuitos electronicos, los convertidores de potencia juegan un
papel de gran importancia, ya que son estos los encargados de generar una tensién y/o
corriente con determinadas caracteristicas a partir de una fuente de energia primaria
asegurando una correcta alimentacién de las diferentes cargas utiles.

La conversion DC a AC o inversion de voltaje es requerida en muchas aplicaciones, como
por ejemplo impulsores de motor AC y velocidad variable, fuentes de alimentacién de
reserva y fuentes de alimentacion ininterrumpibles. La entrada puede ser una bateria, una
celda de combustible, celda solar u otra fuente de DC. Para mejorar los requerimientos de
la respuesta se adicionan en la mayoria de los casos un lazo de control, el cual actia
directamente sobre el elemento conmutador modificando su tiempo de conduccién,
logrando asi mejorar la respuesta transitoria y obtener mayor estabilidad ante
perturbaciones.

El inversor de fuente de voltaje convencional (VSI), es probablemente la topologia mas
importante de convertidor de potencia, la caracteristica de este inversor es que la amplitud
de voltaje AC de salida es siempre mas baja que el voltaje de DC de entrada, siendo
necesario el uso de una etapa adicional de elevacion, entre la fuente de voltaje y el
inversor. Otro tipo de inversor es el convertidor “Boost Inverter”, propuesto recientemente.
Este convertidor presenta como gran ventaja el de generar en una sola etapa un voltaje
sinusoidal de mayor amplitud que su voltaje de DC de entrada.

Por lo tanto el propoésito de este documento es el de conocer el comportamiento del Boost
Inverter, analizar y disefiar una estrategia de control lineal para una aplicacién monofasica
AC de carga pasiva, teniendo en cuenta condiciones de desempefo de regulaciéon de
voltaje, posteriormente mediante la implementacion fisica del convertidor se obtendra una
verificacion experimental y de esta manera se validaran resultados.

Este documento se encuentra dividido en siete capitulos, referencias bibliograficas y
anexos, organizados de acuerdo a la siguiente distribucién:

El primer capitulo corresponde al marco teérico de los convertidores de potencia, donde
se conocera el principio de operacién y estrategias de control para regulacion de voltaje
del inversor de voltaje y de los convertidores DC-DC. Posteriormente se analizara el
comportamiento estatico y dindmico de los convertidores Buck y Boost.

En el segundo capitulo se conocera la topologia y principio de operacion del convertidor
Boost Inverter y se analizara su comportamiento estatico y dinamico.

En el tercer capitulo se disenard el convertidor Boost Inverter a partir de unas
especificaciones, determinando los valores numéricos de los elementos del circuito y
posteriormente se disefara una estrategia de control para mejorar la estabilidad del
sistema ante perturbaciones.



El cuarto capitulo corresponde a la implementacién del convertidor Boost Inverter, donde
se analizan cinco etapas de disefno, fundamentales para la correcta operacion del
convertidor.

En el capitulo 5 se realizaran pruebas de desempefio y se validaran los resultados
obtenidos experimentalmente con las simulaciones realizadas, donde se verificara el
correcto funcionamiento del convertidor. En el capitulo 6 se presentan las conclusiones
del trabajo realizado.

En el capitulo 7 se exponen las perspectivas a futuro y los trabajos que se pueden realizar
para mejorar el sistema.

Finalmente se nombran las referencias bibliograficas consultadas para la realizacién de
este documento.



JUSTIFICACION

El inversor de fuente de voltaje convencional, es probablemente la topologia mas usada
de convertidor de potencia. Una de las caracteristicas de este inversor es que la salida de
voltaje promedio es siempre mas baja que el voltaje de DC de entrada, como
consecuencia de esto se debe usar un elevador (Boost DC/DC) entre la fuente de voltaje
y el inversor. Aun mas dependiendo de los niveles de potencia y voltaje que se requieran,
esta solucion puede resultar de alto volumen, pesada, costosa y de eficiencia reducida.

Con objeto de subsanar la limitacién anterior las investigaciones realizadas han propuesto
la topologia del convertidor “Boost Inverter”, dispositivo capaz de generar en una sola
etapa un voltaje AC de amplitud mas alta que su voltaje de DC de entrada, siendo
necesaria la operacién unicamente de cuatro interruptores en comparacién con el inversor
de voltaje.

Sin embargo desde el punto de vista del control, el “Boost Inverter” es un sistema
complejo, debido al hecho de que es un sistema no lineal por estar conformado por dos
convertidores Boost DC/DC, esto ha motivado una intensa investigacion buscando nuevas
y mejores estrategias de control.

Por lo tanto se considera como una novedad el disefio e implementacion del convertidor
Boost Inverter, ya que actualmente no se presenta ningin antecedente de este
convertidor en la escuela de ingenieria eléctrica y electrénica de la Universidad del Valle.



OBJETIVOS

OBJETIVO GENERAL

Disefiar un convertidor “Boost Inverter” para una aplicacion monofasica AC, controlado
con una técnica de regulacion de voltaje.

OBJETIVOS ESPECIFICOS

e Modelar el convertidor “Boost Inverter” de potencia menor a 100W, asumiendo
componentes ideales y operacion en modo de conduccion continuo.

e Disefo de una estrategia de control para el convertidor, de tal forma que garantice
regulacion de voltaje AC. Se asume una carga pasiva.

e Simular el modelo del convertidor y su estrategia de control, evaluando desempefio
estético y dindmico ante variaciones de carga.

e Implementar el convertidor y su estrategia de control, validando los resultados
obtenidos en simulacion.



1. CONVERTIDORES DE POTENCIA

1.1. INVERSOR DE VOLTAJE

Los convertidores DC-AC se llaman inversores. La funcién de un inversor es cambiar un
voltaje de entrada de continua a un voltaje simétrico de salida de alterna, con la magnitud
y frecuencia requeridas. El voltaje de salida de un inversor podria ser fijo o variable, a una
frecuencia fija o variable.

1.1.1. Puente inversor monofasico

En la figura 1a se muestra un puente inversor VSI monofasico para fuente de voltaje.
Consiste en cuatro interruptores periddicos. Cuando los transistores Q1 y Q2 se
encienden en forma simultanea, el voltaje de alimentacion Vs aparece a través de la
carga. Si los transistores Q3 y Q4 se encienden al mismo tiempo, se invierte el voltaje a
través de la carga y es — Vs. La forma de onda del voltaje de salida se ve en la figura 1b.

(1]

Figura 1. Puente inversor monofasico completo
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Se puede observar que Q1 y Q4 no deben estar cerrados al mismo tiempo, asi como Q2 y
Q3. De lo contrario se produciria un cortocircuito de la fuente de entrada. Es importante
resaltar que los interruptores reales no se abren y se cierran instantaneamente, por tanto
debe tenerse en cuenta los tiempos de transicion de la conmutacién al disefar el control
de los interruptores. El tiempo permitido para la conmutacién se denomina tiempo muerto.

El voltaje RMS de salida se puede calcular con

Y el voltaje RMS de salida a la frecuencia fundamental V, es
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1.1.1.1. Parametros de rendimiento. La salida de los inversores practicos contienen
arménicos, y la calidad de un inversor se suele evaluar en términos de los siguientes
parametros de rendimiento.

e Factor armonico del n-esimo armonico (HFn). Es una medida de la contribucién
individual del n-esimo armoénico, se define como

_Von

HF, = — paran > 1 (3)
VOl

Donde Vo, es el valor RMS de la componente fundamental, y Von es el valor RMS del n-

esimo componente arménico.

e Distorsion arménica total (THD). Es una medida de la coincidencia de formas entre
una onda y su componente fundamental, se define como

e Factor de distorsion (DF). La THD expresa el contenido total de arménicos, pero no
indica el nivel de cada componente armoénico. Si se usa un filtro a la salida de los
inversores, los armonicos de orden mayor se atendan con mas eficacia. Por consiguiente,
es importante conocer tanto la frecuencia como la magnitud de cada armoénico. ElI DF
indica la cantidad de distorsion arménica que queda en determinada forma de onda
después de someter a los armoénicos de esa onda a una atenuacion de segundo orden, es
decir, dividirlas entre n®. Asi el factor de distorsién es una medida de la eficacia de
reduccion de arménicos no deseados, sin tener que especificar los valores de un filtro de
carga de segundo orden, y se define como

o=t (3 ()

El DF de un componente arménico individual (o el n-esimo) se define como

Von
Vyin?
e Armonico de orden mas bajo (LOH). Es el componente arménico cuya frecuencia

se acerca mas a la de la fundamental, y su amplitud es mayor o igual al 3% de la
componente fundamental.

1.2. CONVERTIDORES DC-DC

DE, = paran>1 (6)

Los convertidores DC-DC son configuraciones de electrdnica de potencia que permiten a
partir de una fuente de DC constante, controlar el voltaje DC a la salida del convertidor.
Son altamente utilizados en la industria debido a sus numerosas ventajas en el area de
conversién de potencia, en la mayoria de los casos sus aplicaciones estan orientadas a
fuentes de poder, sistemas de potencia fotovoltaicos, pilas de combustibles entre otros,



como primeras etapas de acondicionamiento. Estos describen una topologia sencilla facil
de trabajar, pero su dindmica es muy compleja debido a que son plantas de naturaleza no
lineal, generalmente de fase no minima, lo que dificulta el disefio del control que debe
garantizar la estabilidad frente a perturbaciones de carga o de alimentacion. [2]

1.2.1. Analisis estatico y dinamico de los convertidores DC-DC

Las configuraciones de los convertidores DC-DC méas usadas son: Buck (reductora), y
Boost (elevadora). Estas configuraciones permiten elevar o reducir el voltaje de
alimentacion (Vs) en la salida (Vo). Cada configuracion a su vez contiene cuatro
elementos basicos: bobina (L), capacitor (C), diodo (D) y un interruptor controlado (Q); asi
las propiedades de cada topologia dependen de la ubicacién de estos cuatro elementos.
Se asume en general que la carga para los convertidores es de tipo resistiva (R). A
continuacion se describira y analizara el comportamiento estatico y dinamico de cada
convertidor de potencia. [3]

1.2.1.1. Convertidor Buck. El convertidor Buck, cuyo esquema esta representado en la
figura 2 trabaja como convertidor reductor, presentando una tension media de salida
inferior a la tension aplicada a la entrada. En esta configuraciéon el diodo proporciona un
camino a la corriente de la bobina cuando el interruptor esta abierto y se polariza en
inversa cuando el interruptor esta cerrado.

Figura 2. Convertidor Buck
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1.2.1.1.1. Modelo estatico. El disefio estatico consiste en la determinaciéon de los
elementos del convertidor a partir de los requerimientos o aplicaciones deseadas. Por lo
tanto para este analisis se supondra que:

1. El circuito opera en régimen permanente.

2. La corriente en la bobina es permanente (siempre positiva en todo el intervalo de
conmutacion). Lo que se denomina también modo de conduccion continua (MCC)

3. El valor del condensador es muy grande y la tension de salida se mantiene constante
a una tension V.

4. El periodo de conmutacion es T y el interruptor esta cerrado un tiempo DT y esta
abierto el resto del tiempo, (1 - D)T.

5. Los componentes son ideales.

La clave del analisis para determinar la salida V, es examinar en primer lugar la corriente
y la tensién en la bobina cuando el interruptor esta cerrado y luego con el interruptor
abierto. Por lo tanto el convertidor tiene dos estados de funcionamiento, como se observa
en la figura 3, de acuerdo a la posicion del conmutador: En el estado 1 (conmutador en la



posicion ON) el diodo se polariza en inversa y el inductor se carga con la tension Vs — Vo,
y en el estado 2 (conmutador en la posicion OFF) el diodo se polariza en directa y el
inductor se carga con la tension — V.

Figura 3. Estados de operacién del convertidor Buck
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a) Estado 1. Q=ON b) Estado 2. Q=OFF

La variacion de corriente en la bobina cuando el interruptor esté cerrado y abierto es

diy Vs — Vo
—L = 7
p (cerrado) T (7)
di, v,
Tt (abierto) - (8)

Se observa que la derivada de la corriente es una constante positiva o negativa segun la
posicion del interruptor, que hace que la corriente aumente o disminuya linealmente como
se muestra en la figura 4.

Figura 4. Forma de onda de la corriente en la bobina en el convertidor Buck
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Por lo tanto la variacion de la corriente cuando el interruptor esta cerrado y abierto se
calcula modificando las ecuaciones (7) y (8)
. i —Vo
(AiL)ceRRADO = ( . I )DT (9)

-V
(AiL) apierTO = (TO) a-D)r (10)

Cuando el circuito funciona en régimen permanente, la variacion neta de la corriente en el
inductor debe ser nula en un periodo. De las ecuaciones (9) y (10) se obtiene:

(Ai)cerrapo + (AiL) apierTo = 0

Vs = Vo Vo _

(Eor-(2)a-or o

Despejando V,, se obtiene

Vo =ViD (11)



Ahora la corriente media en la bobina debe ser igual a la corriente media en la carga,
porque la corriente media en el condensador debe ser nula cuando se opera en régimen
permanente.
V
I =1Ip = EO (12)
A partir de la Figura 4 y las ecuaciones (9), (10) y (12) la corriente maxima y minima para
el inductor es:

R B Clt)) 1
max — 0E+ 2fL (3)
i = Vo |5 = 2220 (14)
min — 0 R 2fL

Igualando |y, @ cero, se obtiene el limite entre la corriente en modo continuo y modo
discontinuo.
Ly = 2= DR (15)
MIN — Zf

Como en la préactica no es posible mantener perfectamente constante la tensién de salida,
entonces la variaciéon periodica de la tension de salida o rizado se calcula a partir de la
relacion entre la tension y la corriente del condensador.

ic =1, — g (16)

Dicha corriente se muestra en la figura 5

Figura 5. Corriente en el condensador en el convertidor Buck
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El condensador se carga cuando la corriente en él es positiva. A partir del concepto de
capacidad se deduce el rizado en el voltaje de salida.

I

Q= CVo
AQ = CAV,
AQ
AVy = —
T ¢

La variacion de la carga AQ es el area del triangulo situado por encima del eje de tiempos:
1 (T) (AiL) _TAi,
C=7G\%)=5

AV, = —=
7 8¢

Sustituyendo el valor de Ai; dado por la ecuacién (10)
AV, 1-D
Vo 8LCf?

Con lo que se obtiene:



Segun esto se puede determinar el valor del condensador a partir del rizado deseado del
voltaje de salida.

1-D

AV 18
8 () Lr* e
1.2.1.1.2. Modelo dinamico En este analisis se pretende encontrar el sistema de
ecuaciones que define la dinamica del sistema y lograr obtener un modelo del
comportamiento del sistema por medio de la funcién de transferencia. Observando y
analizando los estados de operacion de la figura 3 se obtienen las ecuaciones que

muestra la Tabla 1 teniendo en cuenta el comportamiento de los elementos que
almacenan energia en cada estado de operacion.

Cc=

Tabla 1. Dinamica del convertidor Buck

Q=ON Q=OFF
di, Vs —vo(t) di, —vo(t)
dt L dt L

dvy _i® _ o
dt c RC

Segun la Tabla 1 en la deduccion de la dinamica se obtienen dos sistemas por separado,
para expresar los sistemas de ecuaciones del convertidor como un solo sistema se define
el parametro d(t) de la siguiente forma:

d(t) = 1 siQ=ON
d(t) = 0 si Q=0OFF
Adicionando este pardmetro se obtiene el siguiente sistema de ecuaciones
parametrizadas:
di, _ d(®)Vs — vo(t)
dt L
dvy i (t) wo(t) (20)

dt € RC
Aplicando la transformada de Laplace a estas dos ecuaciones y combinandolas
posteriormente se obtiene la funcién de transferencia del convertidor Buck que relaciona

el voltaje de salida con el ciclo de trabajo.

50(5) V() 1

—_— = — %

ds) D LCs2+%s+1

(19)

(21)

La ecuacion (21) describe un sistema estandar de segundo orden, el cual presenta una
ganancia de DC igual a V,/D, frecuencia natural no amortiguada (frecuencia de

resonancia) w,, = VLC y factor de amortiguamiento p = /L/4CR2. Desde el punto de vista
de estabilidad el andlisis mediante el lugar geométrico de las raices (LGDR) permite
determinar la ubicacion de los polos y ceros en el plano s y de esta manera verificar que
tan estable es el sistema, como se muestra en la figura 6. De esta figura se observa que
el modelo del convertidor Buck es estable ya que los polos de la funcién de transferencia
se encuentran ubicados en el semiplano izquierdo del plano s.
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Figura 6. LGDR para el convertidor Buck
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1.2.1.2. Convertidor Boost. El convertidor Boost permite elevar un voltaje continuo de
menor amplitud (voltaje de entrada) a otro de mayor magnitud. La figura 7 muestra este
tipo de convertidor y se observa que cuando el dispositivo de conmutacién esta cerrado el
diodo es polarizado de manera inversa aislando la etapa de salida. La entrada por lo tanto
suple de energia a la bobina. Cuando el dispositivo de conmutacién es abierto, la etapa
de salida recibe la energia del inductor asi como también de la fuente de voltaje de
entrada, obteniéndose de esta manera un voltaje elevado a la salida. [3]

i
Q # I 3

Figura 7. Convertidor Boost

1.2.1.2.1. Modelo estatico. En este andlisis se realizan las mismas suposiciones
contempladas en el convertidor Buck, segun esto el convertidor tiene dos estados de
funcionamiento, como se observa en la figura 8, de acuerdo a la posicion del conmutador:
En el estado 1 (conmutador en la posicidén ON) el inductor se carga con la tension Vs, y en
el estado 2 (conmutador en la posicion OFF) el inductor se carga con la tensiéon Vs — V,.

Figura 8. Estados de operacién del convertidor Boost
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La variacion de corriente en la bobina cuando el interruptor esta cerrado y abierto es

di V

% (cerrado) = fs (22)
di v, -V,
%(abierto) == I 0 (23)

Se observa que la derivada de la corriente es una constante por lo que esta varia
linealmente segun la posicion del interruptor, como se muestra en la figura 9.

Figura 9. Forma de onda de la corriente en la bobina en el convertidor Boost
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Por lo tanto la variacion de la corriente cuando el interruptor esta cerrado y abierto se
calcula modificando las ecuaciones (22) y (23)

V.
(AiL)cERRADO = (Ts) DT (24)
V; =V,
(AiL)ABIERTo = ( L O) a- D)T (25)

Cuando el circuito funciona en régimen permanente, la variacion neta de la corriente en el
inductor debe ser nula en un periodo. De las ecuaciones (24) y (25) se obtiene:

(Ai)cerrapo + (AiL) apierTo = 0

(8- (50 -or-o

Despejando V,,

Vs
~1-D
Utilizando la ecuacion (26) y partiendo de la igualdad entre la potencia de entrada y salida
se obtiene una variacion de esta ganancia:

Vsl = Volo

Iy =(1-D)I, (27)

La ecuacién (26) muestra que al aumentar el ciclo de trabajo, el valor del denominador
disminuird y la salida sera mayor que la entrada. También se puede notar que cuando el
ciclo de trabajo se aproxime a la unidad la salida se hara infinita, sin embargo ya que en la
practica los componentes son reales producen perdidas y impediran que la salida se haga
infinita.

Vo (26)

La corriente media en la bobina se calculara teniendo en cuenta que la potencia
entregada por la fuente debe ser igual a la potencia absorbida por la resistencia de carga.

12



La potencia de salida es P, = V,%/R y la potencia entregada es VI, . Igualando la potencia
de entrada y salida se obtiene:

SLTOR R (1-D)2R
Vs
IL_—(I—D)ZR (28)

A partir de la Figura 9 y las ecuaciones (24) y (28) las corrientes maximas y minima para
el inductor son:

A — o (29)
max = 1 "DY2R " 2L
A V,DT o)

Ipin = -
mn T (1 —D)2R 2L
Igualando |y, @ cero, se obtiene el limite entre la corriente en modo continuo y modo
discontinuo.
D(1-D)*R
Lyjy = ———— 31
MIN Zf ( )

El rizado pico a pico de la tension de salida puede calcularse a partir de la forma de onda
de la corriente en el condensador, mostrada en la figura 10.

Figura 10. Corriente en el condensador del convertidor Boost
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La variacion de la carga del condensador puede calcularse utilizando

Vo
|AQ| = (E) DT = CAV,

Por lo tanto la expresion del rizado es

AV, D

Vo CRf
De las ecuaciones (31) y (32) se observa que al aumentar la frecuencia de conmutacién
se reduce el tamafio minimo necesario de la bobina para producir corriente permanente y
el tamafio minimo del condensador para limitar el rizado de salida. Por tanto, las

frecuencias de conmutacion altas permiten reducir el tamafo de la bobina y del
condensador.

(32)

1.2.1.2.2. Modelo dinamico. La técnica utilizada para obtener el modelo del convertidor
se basa en el promediado en el espacio de estados, y en definir dos condiciones de
operacion del interruptor Q: ON (d=0) y OFF (d=1), los cuales se pueden observar en los
estados de operacion de la figura 8, obteniendo las ecuaciones mostradas en la Tabla 2.
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Teniendo en cuenta el comportamiento de los elementos que almacenan energia en cada
estado de operacion.

Tabla 2. Dinamica del convertidor Boost

Q=ON Q=OFF

dip, Vs dip Vs —vo(t)

dat L at L
dvy —ip dvy  i(t) — i
dat _ C d_ C

Segun la Tabla 2 en la deduccién de la dinamica se obtienen dos sistemas por separado,
para expresar los sistemas de ecuaciones del convertidor como un solo sistema se define
el parametro d(t) de la siguiente forma:

d(t) = 1 si Q=0OFF

d(t) = 0 si Q=ON
Adicionando este parametro se obtiene el siguiente sistema de ecuaciones
parametrizadas:

di, Vs —d(t)vo(t)

(33)
dt L
dvy _ d(@)i(t) — io(t) (34)
dt C

Estas ecuaciones representan un sistema no lineal porque envuelve productos de
cantidades dependientes del tiempo, por lo tanto hay que linealizar este sistema para
utilizar el analisis de Laplace.

El objetivo de la linealizacion del modelo del convertidor es obtener una funcién de
transferencia de sefiales pequefias ¥y(s)/d(s) donde ¥, y d son pequefas
perturbaciones en el voltaje de salida v, y el ciclo de trabajo d, respectivamente, alrededor
de sus valores operativos de DC de estado permanente V, y D. El proceso es el siguiente:

1. Se supone que el sistema ha sido llevado a un punto de trabajo fijo, en el que se
encuentra con valores estacionarios en sus variables, estos quedan definidos de la
siguiente forma:

i.” Corriente en la inductancia en estado estacionario.
ip” Corriente en la salida en estado estacionario.

vy” Corriente en la salida en estado estacionario.

d” Ciclo de trabajo en estado estacionario.

2. Construir un modelo de pequena senal trabajando alrededor de un punto de trabajo
fijo o punto de operacion en régimen permanente. La tensién de salida, el ciclo de
trabajo, la corriente en la bobina, la tensién de alimentaciéon y otras magnitudes se
representan de la siguiente manera:

14



vo(t) = 770: + T (t)
dit) =d +d(t)
i, (t) = T ) ®)
() =1 + (@)
3. Simplificar eliminando valores de estado estable (DC) y considerar que las
perturbaciones representan valores muy pequefios los cuales también se pueden
eliminar.

(35)

Después de tener en cuenta estas consideraciones se encuentra el siguiente modelo
lineal:

diy —vo d(t) = Tp(t)d’

(36)
dt L
by _ i, dt) +1,(0)d —To(t) (37)
dt C

Aplicando la transformada de Laplace a estas dos ecuaciones y combinandolas
posteriormente se obtiene la funcion de transferencia del convertidor Boost que relaciona
el voltaje de salida con el ciclo de trabajo

___Ls _
R(1-D)?

2
> 5° +

~ 1
vo(s) Vo

ds) 1-D __LC L

(1-D) R(1-D)

De forma similar es posible determinar una segunda funcién de transferencia que
relaciona la corriente por la bobina con el ciclo de trabajo.

(38)

zs+1

iL(S) _ VO RCs + 2

T D2 39
d(s) R(-D) ﬁsuﬁsﬂ (39)

La funcion de transferencia descrita por la ecuacion (38) contiene un cero del lado
derecho en el plano s (RHP), un sistema de esta caracteristica se le denomina sistema de
fase no minima. El sistema de fase no minima es de respuesta lenta ya que la fase tiende
a tener un retraso considerable a frecuencias infinitas w=~.

Desde el punto de vista de estabilidad este cero limitaria el desempeno del sistema de
control ya que podria causar inestabilidad porque los polos tenderian a moverse al RHP
bajo un control proporcional o integral. El andlisis mediante el LGDR se muestra en la
figura 11.
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Figura 11. LGDR para el convertidor Boost
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1.3. CONTROL EN LOS CONVERTIDORES DE POTENCIA
1.3.1. Regulacion de voltaje en los inversores

Las formas de onda del voltaje de salida de los inversores ideales deberia ser sinusoidal,
sin embargo la de los inversores practicos no son sinusoidales y contienen ciertos
armonicos. Con la disponibilidad de los dispositivos semiconductores de potencia de alta
velocidad, se pueden minimizar los contenidos armoénicos del voltaje de salida, o al menos
reducirlos en forma importante, mediante técnicas de conmutacion. [3]

1.3.1.1. Salida con modulacion por ancho de pulsos sinusoidal (SPWM). En la
modulacion SPWM, la amplitud del voltaje de salida se puede controlar por medio de las
formas de onda moduladoras. Dos ventajas de la modulacién SPWM son la reduccién de
los requerimientos de filtro para reducir los arménicos y el control de la amplitud de salida.
Entre las desventajas se puede citar que los circuitos de control de los interruptores son
mas complejos, y que hay mayores pérdidas debidas a una conmutaciéon mas frecuente.
El control de los interruptores para la salida sinusoidal SPWM requiere (1) una sefal de
referencia, llamada a veces sefnal de control o moduladora, que en este caso es una
sinusoide; y (2) una sefnal portadora, que es una onda triangular que controla la frecuencia
de conmutacion.

1.3.1.1.1. Conmutacién Bipolar. La figura 12 ilustra el principio de la modulaciéon por
anchura de pulsos bipolar sinusoidal. La figura 12a muestra una sefal sinusoidal de
referencia y una sefal portadora triangular. Cuando el valor instantdneo de la sinusoide
de referencia es mayor que la portadora triangular, la salida esta en +V¢c, y cuando la
referencia es menor que la portadora, la salida estad en —Vc:

Vo = +Vee para Veeno > Vi
Vo = —Vee para Vseno < Vi

Esta version de SPWM es bipolar, ya que la salida toma valores alternos entra mas y
menos la tension de la fuente de continua. El esquema de conmutacion que permitiria
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implementar la conmutacién bipolar utilizando el puente inversor de onda completa de la
figura 1 se determina comparando las sefnales instantaneas de referencia y portadora:

Q1 y Q, conducen cuando Viono > Vipy (Vo = +Vec)
Q3 ¥ Q4 conducen cuando Vieno < Viri Vo = —Vee)

Figura 12. Forma de onda de la modulacion SPWM bipolar
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1.3.1.1.2. Conmutacién unipolar. En un esquema de conmutacién unipolar para la
modulacion por anchura de pulsos, la salida se conmuta de nivel alto a cero, o de nivel
bajo a cero, en lugar de entre niveles alto y bajo, como en la conmutacion bipolar. Un
esquema de conmutacién unipolar tiene los siguientes controles de interruptores:

S; conduce cuando Vipnp > Vi
S, conduce cuando —Veopno < Vipi
S3 conduce cuando —Vgepno > Vipy

S, conduce cuando Vippp < Vipi

Se observa que los pares de interruptores (S1, S4) y (S2, S3) son complementarios:
cuando un interruptor de uno de los pares esta cerrado, el otro esta abierto. Las tensiones
Vay Vp en la figura 13 oscilan entre +Vqc y cero. La tension de salida Vo= Vg = Vo — Vp €8
tal y como se muestra en la figura 13d.

Figura 13. Puente inversor de onda completa para SPWM unipolar
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1.3.2. Regulacion de voltaje en los convertidores DC-DC

El sistema de control de un convertidor DC-DC pretende basicamente regular la tension
de salida y mejorar la respuesta dinamica. Para lograrlo se cambia el ciclo de trabajo y se
mantiene la sefal de salida regulada. En los ultimos afios el disefio de los convertidores
conmutados DC-DC se ha orientado hacia el uso de la modulaciéon por ancho de pulso
(PWM) para poder obtener el valor de la tension deseada a la salida. En la conmutacién
PWM con una frecuencia de conmutacion constante, la sefial de control del dispositivo de
conmutacién (la cual controla el estado ON o OFF del dispositivo), es generada
comparando un nivel de sefal de control VeontroL CON una forma de onda repetitiva como
se muestra en las figuras 14a 'y 14b. [4]

Figura 14. Forma de obtener la modulacion PWM.
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La senal de voltaje de control es generalmente obtenida amplificando el error, o la
diferencia entre la salida del voltaje actual y el valor de voltaje deseado. La frecuencia de
la forma de onda repetitiva con un pico constante, la cual es mostrada como una sefal
diente de sierra, establece la frecuencia de conmutacion. Esta frecuencia se mantiene
constante en un control PWM y se escoge en el rango de unos pocos kilohertz a unos
cientos de kilohertz. Cuando la sefal de error, la cual varia muy lentamente en el tiempo
relativamente con la frecuencia de conmutacion, es mas grande que la forma de onda
diente de sierra, la sefial de control de conmutacién sera alta causando que el dispositivo
de conmutacion se encienda. En otro caso sera apagado. Por lo tanto, si t,, representa el
tiempo en que el interruptor esta activado y Ts=1/f el periodo de conmutacién, en términos
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del VcontroL Y €l valor pico de la sefal diente sierra Vsr, el ciclo de trabajo puede ser
expresado como:

D= ton _ Vconrror (40)

T, Vsr
Para mantener el voltaje de salida del convertidor regulado ante perturbaciones en la
carga o voltaje de entrada se adiciona un lazo de control como el que se muestra en la
figura 15. En donde la salida de voltaje del convertidor V, se compara con un valor de
referencia Vorer, de esta comparacion se produce una senal de control V¢ con la cual se
ajusta el ciclo de trabajo d del interruptor por medio de los bloques de compensacién y
PWM.

Figura 15. Diagrama fuente Boost con control de voltaje.
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Por lo regular las ecuaciones que modelan la dindmica del convertidor son de carécter no
lineal, por lo tanto si el modelo del convertidor se puede hacer lineal, se aplica el criterio
de estabilidad de Nyquist y los trazos de Bode para determinar la compensacion
correspondiente en el bucle o lazo de realimentacién para las respuestas deseadas del
estado permanente y transitorias. Middlebrook, Cuk y sus colegas en el California Institute
of Technology [5] elaboraron una técnica de promediado en el espacio de estados que
genera un modelo lineal del convertidor para senales pequefias de AC, linealizadas
alrededor de un punto operativo de DC de estado permanente. Por tanto, cada bloque en
la figura 15 se representa por una funcion de transferencia como la que se muestra en la
figura 16, donde las pequenas senales de AC se representan por “~”. Otro método para
linealizar el circuito es utilizando un modelo promediado del interruptor PWM visto en [6].

Figura 16. Sistema de control de un convertidor DC-DC por realimentacién
#ipls)
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Vigur (5) i:élﬂ
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2. CONVERTIDOR BOOST INVERTER

2.1. TOPOLOGIA

El “Boost inverter” o inversor Boost DC-AC es un nuevo convertidor cuyo principal atributo
es el de generar en una sola etapa un voltaje de salida AC de mayor amplitud que su
voltaje de DC de entrada, dependiendo del valor instantaneo del ciclo de trabajo. Esta
caracteristica no se encuentra en los inversores tradicionales, los cuales producen un
voltaje de salida siempre menor al voltaje de entrada.

La topologia del Boost Inverter se obtiene inicialmente en configurar el convertidor
elevador unidireccional en corriente (ver figura 17a) como un convertidor bidireccional en
corriente (ver figura 17b), finalmente se conectan los dos convertidores diferencialmente a
través de la carga y se utiliza una sola fuente de alimentacion, figura 18. [7] [8] [9]

Figura 17. Convertidor Boost DC-DC
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Figura 18. Topologia del convertidor Boost Inverter
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Bésicamente para lograr la conversion DC/AC los dos convertidores de esta topologia
deben producir una onda sinusoidal de DC desfasada 180° una respecto de la otra,
polarizada de tal modo que cada uno produzca un voltaje unipolar, figura 19.

Figura 19. Formas de ondas tipicas para alcanzar la conversion DC-AC

0
\/ \/
Segun la figura 19, el voltaje de salida que produce cada convertidor debe tener una

diferencia de fase de 180° en la componente sinusoidal, entonces los voltajes de salida de
cada convertidor se describen mediante:

V. 41
Vg = Vye + %sen(wt) (41)

Vo 42
vy =V — Tpsen(wt) (42)
Ya que la carga se conecta diferencialmente entre ambos convertidores, el voltaje DC a
través de ella es cero, obteniendo un voltaje de salida sinusoidal. La generacion de un
voltaje bipolar en la salida es posible ya que los convertidores DC/DC son bidireccionales
en corriente. Finalmente el voltaje de salida se expresa con:

Vg = Vg — Vp = Vypsen(wt) (43)

Se utiliza la modulacion de ancho de pulso sinusoidal (SPWM), para que cada convertidor
produzca un voltaje sinusoidal con una componente de DC (voltaje unipolar). En este tipo
de modulacién se hace variar el ancho del pulso en proporcion con la amplitud de una
onda sinusoidal (ciclo de trabajo 6 voltaje de control) para generar las sefales de disparo
de los interruptores de cada convertidor (ver figura 12, capitulo 1). Por lo tanto la
modulacion SPWM implica que el ciclo de trabajo es modulado de manera sinusoidal.

2.2. OPERACION DEL CIRCUITO

Una de las formas de lograr la conversion DC/AC en la salida del inversor consiste en
utilizar la misma sefial SPWM para cada par de interruptores (S1, S2) y (S3, S4). Como el
voltaje de salida que produce cada convertidor debe tener una diferencia de fase de 180°
en la componente sinusoidal, implica que el convertidor “A” tenga un ciclo de trabajo (D),
mientras que el convertidor “B” utilice un ciclo de trabajo (1-D). Como la conmutacién de
los interruptores de cada rama debe ser complementaria (para evitar un cortocircuito), y
en el mismo instante de tiempo se debe cumplir que el ciclo de trabajo del convertidor “A”
sea (D) y el del convertidor “B” sea (1-D), entonces la configuraciéon que permite controlar
los interruptores en el convertidor Boost Inverter, se muestra en la figura 20.
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Figura 20. Forma de conmutar los interruptores
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Por lo tanto de la figura 20 el esquema de conmutacién del Boost inverter tiene los
siguientes controles de interruptores:

S1y S4 conducen cuando SPWM =1
S,y S;3 conducen cuando SPWM = 0

Segun la figura 20 la conmutacion de cada par de interruptores (S1, S2) y (S8, S4) puede
ser vista como la accién de un interruptor de polo sencillo y doble via SPDT (por sus
siglas en ingles), por lo que el circuito del convertidor Boost Inverter puede ser
simplificado como se observa en la figura 21, donde la posicion de los interruptores refleja
la forma de cdmo debe manejarse el ciclo de trabajo.

Figura 21. Primera simplificacion de la topologia del convertidor Boost Inverter
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Organizando el circuito de la figura 21, se obtiene el circuito de la figura 22, donde se
debe notar que las fuentes de alimentacion (Vin) son las mismas.
Figura 22. Segunda simplificacion de la topologia del convertidor Boost Inverter
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La figura 22 permite observar que en un instante el convertidor “A” funciona bajo el modo
de elevacion, y su voltaje promedio de salida se puede calcular con:

Vi (44)
=10
Mientras que en ese mismo instante el voltaje promedio de salida del convertidor “B” (el
cual se puede interpretar su modo de funcionamiento como reductor), se puede
determinar con:

Vi 45
y, = n (45)
)
En consecuencia, el voltaje promedio de salida es
_ _Vim Vi (46)
Vo=V, =V = -0 D
Consiguiendo la siguiente ganancia del convertidor Boost Inverter:
Vo _2D-1 (47)
Vin, DA -D)

De la ecuacién (46), se observa que cuando el ciclo de trabajo toma valores mayores a
0.5, se obtendra en el voltaje de salida el semiciclo positivo de la onda sinusoidal,
mientras que cuando el ciclo de trabajo toma valores menores a 0.5, se obtendra en el
voltaje de salida el semiciclo negativo de la onda sinusoidal, construyendo de esta forma
la sefial AC en la carga del convertidor.

La caracteristica de ganancia del Boost Inverter es mostrada en la figura 23, donde se
puede notar que la salida de cero voltaje es obtenido para D = 0.5. Si el ciclo de trabajo es
variado alrededor de este punto, entonces habra un voltaje de AC en los terminales de
salida. [7]

Figura 23. Caracteristicas de ganancia DC
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Es importante destacar que para obtener una sefal de voltaje AC bien definida a la salida
del inversor, el ciclo de trabajo debe variar como minimo en 0.3 y maximo en 0.7, ya que
este rango comprende la region lineal del inversor.
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2.3. ANALISIS ESTATICO

Observando la figura 23 se tiene que el inversor presenta un comportamiento no lineal, se
puede lograr un adecuado funcionamiento de esta topologia mientras se trabaje en la
region cercana a D = 0.5, con lo cual se logra una capacidad de elevacion simétrica; de
esta manera el convertidor puede ser considerado como un sistema lineal.

Una vez obtenida la funcién de ganancia determinada en la ecuacién (47) es necesario
obtener una expresion que defina el ciclo de trabajo necesario para lograr un voltaje de
salida sinusoidal. Al despejar el ciclo de trabajo D de la ecuacion (47) se obtiene:

Vo \?
) Zif4+(ﬁﬁ 48)

D==-
2 2 (&)
Vi
Para conocer el valor maximo del ciclo de trabajo se sustituye el voltaje de salida por su
valor maximo 6 valor pico, ya que el voltaje de salida es sinusoidal por lo tanto se tiene:

Vo
2 - 4+( ﬂ
Vin

Dpax = E - 5 (V0p>
Vin

2

(49)

Vo = Vopsen(wt)

El ciclo de trabajo descrito por la ecuacion (48) se muestra en la figura 24, donde se
observa que el ciclo de trabajo es modulado de manera sinusoidal con variaciones
alrededor del valor D = 0.5.

Figura 24. Forma de onda teérica del ciclo de trabajo
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Un parametro necesario para el disefio del inversor, es la corriente promedio en la bobina
de entrada. Para obtenerla se usa una variante de la funcion de ganancia del convertidor
elevador dada por:

I, =(1-D), (50)
Donde |, es la corriente de valor promedio de la bobina, por ley de ohm se sabe que:
VO == RIO
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Utilizando estas dos ecuaciones se obtiene el valor medio en la bobina de entrada dada
por:

2D —1 V;

D(1-D)2 R

R=V0rm52

POrms

Con el fin de determinar el valor maximo de la corriente en la bobina se sustituye en la
ecuacion (51), el valor del ciclo de trabajo Dn.x, de esta manera entonces se tiene:

2Dmax -1 Vin (52)

*
Dmax(1 - Dmax)2 R

Iy, =

Para conocer el comportamiento de la corriente por la bobina se parte por realizar un
balance de energia a uno de los convertidores elevadores, donde se considera que la
potencia de entrada es igual a la potencia de salida, segun esto se tiene que:
Pin = Poyt
ViniL = TValo
. Valo VoVq
lL = =
Vin RVin
_ Z(Ua - Vdc)va

i RV, ;con vy = 2v, — 2V,
|74 |4
i, = R‘(Z)n sen(wt) [Vdc + %sen(wt)]
Vodec Vop2
= ———o t) + Z(wt
i RV, sen(wt) 2RV, sen”(wt)

1
Puesto que: sen?(wt) = > (1 — cos(2wt))

VopVac Vo Vop’ (53)
i;(t) = —— t) + - cos(2wt
(8 = gy~ senwWh) + gy~ 2Ry, ©OS(2WD)
La ecuacién (53) puede verse como una sinusoide mas un segundo arménico con una
componente de DC. La corriente en la bobina descrita por la ecuacion (53) se muestra en
la figura 25.

Figura 25. Forma de onda tedrica de la corriente en el inductor
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De la ecuacién (53) se puede obtener el valor efectivo de la corriente del inductor,
sabiendo que se puede descomponer en una componente de continua, una fundamental y
un segundo armonico:

Iirms = \/Idez + [Llrmsz + ILZrmsz
Donde,
2
Ige = ﬁ; continua
VoV,
I irms = \/%pT;_C; rms fundamental
V 2 mn
I 2rms = — __.rms segundo armonico
4+2RV;y,
Finalmente se obtiene
2
Vop” Vac (54)
I = 1.5+8

Ahora el voltaje maximo que se alcanza en el capacitor de filtrado se determina mediante
la ecuacién (44) y el valor maximo del ciclo de trabajo Dy, Obteniendo que:

Vin
Vep=——
R4 1- Dmax
El voltaje en el capacitor de salida es mostrado en la figura 26.

(55)

Figura 26. Forma de onda tedrica del voltaje en el capacitor de salida
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Otro parametro importante es la corriente de entrada o la corriente que debe suministrar la
fuente de DC, para determinarla nuevamente se considera que la potencia de entrada es
igual a la potencia de salida.

Vinlin = Vol

. Vop
Vinlin = VomSen(wt) * 756n(wt)

2
Op 2
sen“(wt

. |4
iin(t) = v

n
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Puede determinarse de la ecuacién (56) que la corriente de entrada es una sinusoide con
una componente de DC, con el doble de la frecuencia del voltaje de salida como puede
observarse en la figura 27.
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Finalmente de la ecuacion (56) se puede obtener el valor efectivo de la corriente de
entrada, el cual viene dado por:

2
L _V6Vep® (57)
inrms — 4'VlnR

El andlisis anterior define la evolucion del voltaje en el capacitor y la corriente en el
inductor en estado estacionario. Dicho andlisis, como se vera a continuacién, sirve para
determinar los valores de capacitancia (C) e inductancia (L) del inversor, asi como
también para dimensionar los interruptores y disenar los inductores.

2.3.1. Diseio bobina

Para el disefio de la bobina de entrada se utiliza la ecuacion del voltaje en la bobina
di,
V,=L—
L™ ™ dt
Donde el valor de la bobina de entrada se puede aproximar a

At
L=—1V, (58)
Aip "
La ecuacion (58) es la base para determinar el valor del inductor, por lo tanto es necesario
analizar el comportamiento del convertidor elevador DC/DC cuando el interruptor (S) se

encuentra en su estado de encendido toy Yy el diodo (D) esta polarizado inversamente,
como se observa en la figura 28b.

Figura 28. Convertidor elevador en estado toy de operacion

a) Topologia basica b) Estado toy
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De la figura 28b se obtiene
Vi, =Vin
Dado que se trabaja a una frecuencia constante, el tiempo de encendido es

ton = Dmax * Ts

D
At = }nax, f's = frecuencia de conmutacion (59)
S
Si se define Ai; como el valor de rizado de la corriente en la bobina y se asume un valor
del 40%, de esta forma se establecen cada uno de los elementos de la ecuacion (58) y
finalmente se tiene la expresién para el calculo de la bobina:

[ = DmaxVin (60)
£5(0.415,)

2.3.2. Diseino condensador.

De forma similar al disefio de la bobina, para disenar el capacitor de salida se toma como
base la ecuacion que define la corriente en un capacitor:

De igual forma que la bobina de entrada (L), se puede aproximar el valor del capacitor de
salida a:
At
- (61)
Cc AUC le
De la figura 28b se puede observar que la corriente que fluye a través del capacitor es la
misma que la corriente de salida.

R

El elemento Av. se define con el voltaje de rizado del capacitor y se asume un valor del
2%, de esta forma se establecen cada uno de los elementos de la ecuacion (61) y
finalmente se tiene la expresion para el calculo del capacitor:

ic=i0=

C = Dmaxl()p (62)
fs(0.02V¢,)

Se utiliza la corriente maxima de salida (l,,) dado que se toma el ciclo maximo de trabajo.
El valor de dicha corriente es:

I _2Prms
op = Vop

De las ecuaciones (60) y (62), se observa que al aumentar la frecuencia de conmutacion
se reduce el tamaro de la bobina y el condensador. La desventaja que presentan las altas
frecuencias de conmutacion es un aumento en la pérdida de potencia en los interruptores.
Al aumentar la pérdida de potencia en los conmutadores disminuye la eficiencia del
convertidor, y sera necesario utilizar un disipador de calor de mayor tamafo para el

28



transistor que funciona como interruptor, lo que compensa la ventaja de reducir el tamano
de la bobina y el condensador. Las frecuencias tipicas de conmutacién varian en el rango
comprendido entre 20kHz y 50kHz, aunque también se utilizan frecuencias de cientos de
kilohercios.

Los valores nominales del conductor de la bobina deben poder tolerar la corriente eficaz, y
el nacleo no debera saturarse para la corriente de pico de la bobina. Debe seleccionarse
un condensador para limitar el rizado de salida en funcion de las especificaciones de
disefio, de manera que soporte la tension pico de salida y conduzca la corriente eficaz
necesaria.

El transistor debe soportar la tension maxima cuando esté desactivado y la corriente
maxima cuando este activado. No deben superarse los valores nominales de temperatura,
por lo que posiblemente sera necesario utilizar un disipador de calor. Debe tenerse en
cuenta que la frecuencia de conmutacién debe ser mayor a 20kHz para evitar la region
audible. [3]

2.4. ANALISIS DINAMICO

Para determinar el modelo en funcién de transferencia del Boost Inverter se tomé como
base el andlisis realizado en la referencia [10].

Por estar conformado por dos convertidores Boost, el Boost Inverter es un sistema no
lineal. Un método para determinar un modelo lineal del Boost Inverter consiste
inicialmente en representar la accion de conmutacion de los interruptores de una misma
rama de cada convertidor Boost (figura 29a) por la accion de un interruptor de polo
sencillo y doble via SPDT (por sus siglas en ingles). Como lo muestra la figura 29b. [10]
[11]

Figura 29. Convertidor Boost bidireccional en corriente
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a) Rama de conmutacién b) Representacién con SPDT

La principal idea consiste en reemplazar esta accion de conmutacién por fuentes
controladas de voltaje y corriente, determinado de esta manera un modelo de circuito
lineal.
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2.4.1. Modelo de DC del interruptor PWM

La accién de conmutacién del SPDT puede ser vista como la accién de un interruptor
PWM ya que cada vez que cambia de posicion (de encendido o apagado) el interruptor
SPDT produce pulsos, donde la duracién de cada pulso dependera del tiempo en que
este encendido o apagado el interruptor SPDT, es decir el ancho del pulso depende del
ciclo de trabajo, creando de esta forma un patrén PWM.

Para determinar el modelo de DC de circuito lineal del interruptor PWM, se asume que el
ciclo de trabajo es constante en un valor Dy, el cual representa el ciclo de trabajo del
interruptor Sg, de la figura 29b. La modulacion PWM que se crea de la accion del
interruptor SPDT de la figura 29b, se muestra en la figura 30, donde T es el periodo de
conmutacién. Las correspondientes formas de onda de voltaje y corriente obtenidas
también se muestran en la figura 30.

Figura 30. Formas de onda obtenidas del interruptor SPDT
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En base a las formas de onda promedio de voltaje y corriente, y asumiendo que la
corriente lp y el voltaje Ve son continuos con pequenios rizados se tiene que:
VQ) = D@Vp (63)
Ip = Dgly (64)
Basado en las ecuaciones (63) y (64) se obtiene una representacion del modelo promedio
en DC del interruptor PWM, como lo muestra la figura 31.

Figura 31. Modelo promedio DC del interruptor PWM
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2.4.2. Modelo de AC del interruptor PWM

Para construir un modelo AC de pequefa sefial en un punto de operacion fijo, se asume
que el ciclo de trabajo presenta una perturbacién alrededor de un punto fijo Dy tal que:

dg(t) = Dg + dy(t) (65)
Donde dy(t) es una pequena variacion de AC. Usando el mismo argumento se tiene:
Vg (t) = V(Z) + ﬁ(b (t) (66)

vp(t) = Vp + Up(t)
Asumiendo que las perturbaciones son mas pequefias en magnitud respecto a los valores
de estado estable, es decir ¥4(t) < V. Se empleara el método de promediado de todas

las senales sobre un periodo de conmutacion para remover el rizado de alta frecuencia de
conmutacion. Entonces a partir de la ecuacion (63) se tiene:

v6(6) = dg(O)vp (1)
Vo + 9o(t) = (Dg + do (1)) (Ve + 7o (1))

Vo + T(t) = DoVp + do(t)Vp + DyTp(t) + dg(t) Fp(t) (67)
De la ecuacién (67) se observa que

DgVp = termino de DC
dy(t)Vp + Dgp(t) = termino de ac de primer orden (lineal)
dy(t)Dp(t) = termino de ac de segundo orden (no lineal)

Se puede prescindir del término no lineal ya que el término no lineal de segundo orden es
mucho mas pequeno en magnitud que uno o mas términos lineales de primer orden.
Ahora de (67) se observa que los términos de DC del lado derecho deben ser iguales a
los términos de DC del lado izquierdo de la ecuacién. Entonces se tiene:

Bp(t) = DyPp(t) + do()Vp (68)
Usando similares argumentos se tiene:
Tp(t) = Doly(t) + do (D)l (69)
Ahora utilizando por conveniencia
dg(t) = dg
ﬁ@(t) = UQ)
Up(t) = vp
T@(t) = i@
ip()=ip
Las ecuaciones (68) y (69) se convierten en:
Vg = DQ)UP + d@Vp (70)
ip = D@i@ + dQ)IQ) (71)

Las ecuaciones (70) y (71) son ecuaciones de pequena sefal linealizadas que describen
el modelo AC del interruptor PWM. Segun esto la representacion del modelo en pequena
sefal se muestra en la figura 32.
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Figura 32. Modelo de pequena sefial AC del interruptor PWM
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Ahora teniendo en cuenta los modelos definidos en DC y en pequefa sefal del interruptor
PWM es posible determinar un modelo linealizado del “Boost Inverter” y encontrar a partir
de este modelo la funcién de transferencia.

2.4.3. Analisis del Boost Inverter utilizando el modelo en DCy AC

El desempefio en DC y pequena sefal del “Boost Inverter” es determinado simplemente
sustituyendo punto a punto el interruptor PWM por su modelo de circuito lineal. Los
modelos de circuito lineal en DC y en pequena senal fueron determinados en las figuras
31y 32 respectivamente.

2.4.3.1. Analisis en DC del Boost Inverter. Sustituyendo el modelo DC del interruptor
PWM en el modelo del Boost Inverter (ver figura 18), resulta el circuito de la figura 33. En
este circuito todas las inductancias son cortocircuitadas y las capacitancias son circuitos
abiertos lo cual es requerido en el analisis en DC.

Figura 33. Modelo DC del Boost Inverter
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Después de analizar el anterior circuito y teniendo en cuenta que D, =D y D, =1 - D, se
obtienen las siguientes ecuaciones:

v, v, 2D —1
"=1_p =7 Vo =Vin (—D(l - D))
[ 2D-1\V, 2D—1 \V,

ha = (D(l — D)Z)? l == <D2(1 — D))?

2.4.3.2. Funciéon de transferencia del Boost Inverter. En este caso Unicamente se
consideran perturbaciones en el ciclo de trabajo. Aqui la fuente de voltaje de entrada Vj,
es cortocircuitada a tierra y el modelo de pequena sefal AC del interruptor PWM es
insertado en el modelo del Boost Inverter, resultando el circuito de la figura 34.
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Figura 34. Modelo de pequeia sefial AC del Boost Inverter
in(t)

+ voit) -

Da_iL1mjo da(t)_IL‘Ijo c = +v1 o vz-'(:t)::C 1 Ton_itzw {1 Tdbi_L2

\LiCU] icity \l/

Para obtener la funcién de transferencia del Boost Inverter la cual relaciona el voltaje de
salida respecto a las variaciones del ciclo de trabajo v,(s)/d(s). Se parte de que el voltaje
de salida es:

vo(s) = v1(s) — v(s) (72)

La idea es encontrar las expresiones para el Voltaje Vi(s) y Va(s). Por lo tanto para
determinar a que es igual V(s), se simplifica el circuito de la figura 34, obteniendo el
circuito de la figura 35. En el siguiente andlisis se debe tener en cuenta que

Db:D Dazl_D db:d da:—d
Figura 35. Determinacion del voltaje v4(s)
iL1({s) io{s)
—>_ 8L —=». R
+ vo{s) -

-+
Da_uu}z’_f

Da_iL1{s}:[zr da{s)_IL{K/T 1/5C
+
|:I'a(s]_‘\u§z:r

A
-+

viis) Ci ¥2(s)

l( iC{s)

Por ley de voltaje de Kirchhoff se obtiene:
SLipy(s) —d(s)Vy = —=(1 = D)vy(s) (73)
Por Ley de corriente de Kirchhoff se obtiene:

(1~ D)igs () — d(s)lss = SCv (s) + 227
1
i1 (s) = (m) <d(s)IL1 +5Cvy(s) + ”"Igs)> (74)

Al sustituir la ecuacion (74) en la ecuacion (73) se obtiene:

(1- D)2 + S?LC ] ~Vo(s) [R((l —D)2S2LC) (79)

v1(s) = —d(s) [

Ahora para determinar a que es igual Vy(s), nuevamente se simplifica el circuito de la
figura 34, obteniendo el circuito de la figura 36.
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Figura 36. Determinacion del voltaje va(s)
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Por ley de voltaje de Kirchhoff se obtiene

SLipy(s) — d(s)Vy = =Dy (s) (76)
Por ley de corriente de Kirchhoff se obtiene
vo(s) . _
R + Di;,(s) +d(s)l, = SCv,(s)
, (1 vo(s)
i12(5) = () (SCva() = A + 7% (77)
Al sustituir la ecuacion (77) en la ecuacion (76) se obtiene:
() = d(s) |22 | () |—— (78)
—V92(S) = N — VolS
? sL(sc+D%/g;) ’ R(sc+D%/g)

Finalmente al sustituir las ecuaciones (75) y (78) en la ecuacién (72) se obtiene:

Sl = - D)V, SL DYa = S,
SL
—vo(s) !
"R (sc+D%g,)

Después de simplificar y agrupar términos se obtiene la funcién de transferencia del Boost
Inverter:

vo(s) X183+ X,5% + X35 + X,
d(s) Y S*+VY,83 +VY352+Y,S+VYs

(79)

Donde
vo(s) = Voltaje de salida
d(s) = Variacion del ciclo de trabajo cerca de 0.5
R = Resistencia de carga

Ademas se tiene que:
Xy = Iy +15)CL?

X, =((D—1)V; = DV,)CL
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X3 = (I;1D* + I;,(1 - D)*)L
Xo=DVy = (D -1V)(D-1)D
Y, = RC2I?
Y, = 2CL?
Y; = RCL(1 — 2D + 2D?)
Y, = L(1—2D + 2D?)
Ys = RD?(1 —D)?

Finalmente a partir del comportamiento en régimen permanente y dindmico determinado
en esta seccidn, es posible definir un esquema de control de realimentacion del voltaje de

salida, y de esta forma disenar la accién de control la cual mantendra el voltaje regulado
ante variaciones en la carga y fuente de alimentacion.
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3. DISENO DEL CONVERTIDOR BOOST INVERTER

3.1. ESPECIFICACIONES GENERALES DE DISENO

El convertidor “Boost inverter” se disefi6 para lograr una tensién efectiva de salida de 120
Vrus @ una frecuencia de 60 Hertz, sobre una resistencia de carga nominal de 50 W. Se
utilizé una fuente de entrada de tensién continua de 80 V.

Para efectos de disefio del prototipo se considerd que:

e Elrizado de la tension en el capacitor de salida y el rizo de la corriente en la bobina de
entrada es del 2% y 40% respectivamente.

e Laresistencia de precarga es de aproximadamente el 80% de la potencia nominal, y la
potencia maxima sera de 70 W.

e La frecuencia de conmutacién es de 40 kHz, (ya que es superior al rango audible y es
lo suficientemente pequena para que las perdidas en los interruptores sean minimas).

Segun esto las especificaciones de disefno del convertidor “Boost Inverter” se resumen en
la tabla 3.

Tabla 3. Especificaciones de disefio

PARAMETRO VALOR
Voltaje de entrada Ving,m =80V Vingin, =75V Vingae =85V
Potencia Piom =50W PPrecarga =40W Pnax =70 W
Voltaje de salida Vo = 120 Vipys (169.7Vp)
Frecuencia de salida fo=60Hz
Frecuencia de conmutacién fs =40kHz
Rizo de tenglon en el Avg = 0.02
capacitor
Rizo de corriente en la
. i; = 0.4
bobina Al =0

De las especificaciones anteriores se sabe que Vo, es aproximadamente 170 V, y
utilizando la ecuacién (49) se obtiene el ciclo de trabajo nominal:

Dyom = 0.7158

3.1.1. Diseno etapa de potencia

La carga resistiva nominal es:
p = Vorms® _ (120V)?
oM Pom 50 W

Se debe determinar el valor critico de la inductancia, para ello se utiliza la ecuacion (60)
qgue por motivo de andlisis se recuerda que es igual a:

= 2880
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L= D *Vin
€7 fs(0.41y,)
Por lo tanto debe tenerse en cuenta el mayor ciclo de trabajo (D) y la menor corriente por
la bobina (l,) del sistema. Esto ocurre cuando el voltaje de entrada es minimo (Vin = 75
V) y el convertidor solo cuenta con su precarga (80% de la potencia nominal). Segun esto
de las ecuaciones (49) y (52) se tiene que:
Dipax = 0.7254
Rprecarga = 3600
ILmin - 1.7Ap

Con lo que el valor critico de la inductancia es:

Lc =2mH
Este valor critico de inductancia define un valor de capacitancia el cual se determina por
la ecuacion (62):

Cc = 1.56 uF
Se determina entonces que el valor de la bobina y el condensador sea un 25% mayor que
los valores criticos:

Lc = (1.25) *2mH
Lo =2.5mH

Cc = (1.25) * 1.56 uF = 1.95 pF, tomando un valor comercial
Ce=2.2 uF

Para dimensionar correctamente los dispositivos de conmutacién, las bobinas vy
condensadores es necesario determinar los valores maximos de voltaje y corriente que
estos dispositivos deben soportar, por lo tanto en la tabla 4 se resumen los valores
nominales, minimos y maximos calculados de los parametros mas relevantes del
convertidor segun las especificaciones de disefio deseadas.

Tabla 4. Rangos de valores obtenidos

, VALOR
PARAMETRO Nominal Minimo Maximo
Ciclo de trabajo Dyom = 0.7158 Dyin = 0.7068 Dinax = 0.7254

Resistencia de

Ryrecarga = 3600/40W

Ryuom = 288Q/50W Ry, = 2050/70W

Carga
Corriente pico
por la bobina Iinom = 2.14 Iimin = 174 Imax = 2.84
Corriente RMS
por la bobina Iinom =114 Iymin =09 A Iimax =154
Voltaje pico en
V = 2815V Vemin = 273.1V V =290V
el condensador Cnom Cmin Ccmax
Corriente pico : _ _
Fuente linggm = 1.25A ling; =1.1A liny,g = 1.6A
Inductancia Lpom = 1.7 mH Lin = 1.2mH Leritica = 2.5 mH
Capacitancia Ceritico = 2.2 uF
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Con los valores obtenidos de la Tabla 4, se dimensionaron y especificaron los dispositivos
para la implementacion del convertidor. Por lo tanto se escogié el MOSFET (IRFP360) y el
diodo (MURB840) el cual presenta un tiempo de recuperacién muy pequeno (t,), ademas
estos dispositivos soportan la corriente efectiva y pico del inductor, asi como la tensién
maxima del capacitor. Finalmente en la tabla 5 se mencionan las cantidades, referencias y
especificaciones mas relevantes de los componentes necesarios para implementar el
convertidor “Boost Inverter”.

Tabla 5. Caracteristicas de los dispositivos de potencia
UND. REF. DESCRIPCION

MOSFET de Potencia, canal N,

4 IRIAFEED Vpss =400V, RDs(On) =0.2Q,Ip =23 A, Pp=280 W, Vgs=£ 20 V
Diodo Ultra rapido,

4 MUR840 Ir= 8 Aavg, VR=400V, Ppb=75W, trr = 60 ns

2 L Inductancia = 2.5mH, I, = 8A,, fs = 40 kHz

2 C Capacitancia = 2.2uF, V¢ =400 V

A partir de los valores nominales de operacién del Boost Inverter se calcularon y
graficaron (utilizando la herramienta de software MATLAB [12]) las expresiones para el
ciclo de trabajo (ecuacion (48)), la corriente por el inductor (ecuacion (53)), la tension en el
capacitor (ecuaciéon (55)) y la corriente que debe suministrar la fuente de entrada
(ecuacioén (56)), como se puede observar en las figuras 37, 38, 39 y 40.

Figura 37. Forma de onda teérica obtenida del ciclo de trabajo nominal
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Figura 38. Forma de onda tedrica obtenida de la corriente nominal del inductor
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Figura 39. Forma de onda teérica obtenida del voltaje nominal del capacitor
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Figura 40. Forma de onda teédrica obtenida de la corriente nominal de la fuente
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3.1.1.1. Simulacién en lazo abierto. Utilizando el software de simulacion PSIM [13] se
implement6 la topologia del Boost Inverter con el valor de resistencia, capacitancia,
inductancia y voltaje de entrada nominales. Ademas se implementé la etapa de
conmutacién de los interruptores, donde por sefial de control o moduladora se usé una
sefal sinusoidal que representa el ciclo de trabajo nominal. La implementacién realizada
se muestra en la figura 41.

0 0.
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Figura 41. Implementacion en PSIM del Boost Inverter en lazo abierto
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Posteriormente se procedié a simular, obteniendo las formas de onda més relevantes. En

la figura 42 se muestra el resultado de la simulacion para el voltaje de salida, donde se
obtuvo una forma de onda sinusoidal con voltaje maximo de 171V.

Figura 42. Voltaje nominal de salida obtenido en simulacién.
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En la figura 43 se muestra el voltaje en cada capacitor de salida del Boost Inverter. Se
puede observar que la diferencia entre estas dos sefales da como resultado el voltaje de

salida.
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Figura 43. Voltaje nominal en los capacitores de salida obtenido en simulacién
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En la figura 44 se muestra la corriente en la bobina de entrada.

Figura 44. Corriente nominal de la bobina de entrada obtenida en simulacién
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En la figura 45 se muestra la corriente suministrada por la fuente de entrada al Boost
Inverter.

Figura 45. Corriente nominal de entrada obtenida en simulacion
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De los resultados obtenidos mediante simulacion se observa que concuerdan con lo
obtenido tedricamente, verificando de esta forma el comportamiento en lazo abierto del
Boost Inverter.

3.1.2. Diseno etapa de control

El objetivo del disefio del controlador serd el de regulacion del voltaje de salida, esto
quiere decir que el convertidor debera permanecer con un voltaje de salida constante, y
rechazar de la mejor manera posible perturbaciones provocadas al sistema. Como se
utilizan técnicas tradicionales de control lineal, el modelo a utilizar es el modelo linealizado
del sistema alrededor de un punto de operacion y la funcién de trasferencia encontrada,
segun el analisis dinamico realizado en el capitulo 2, ecuacién (79).
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3.1.2.1. Diseino del controlador. La accién de control a utilizar sera de tipo PIl, ya que
con esta se cumplen requerimientos de error de estado estacionario nulo, rapida
respuesta y sobrepasos menores al 10%, siendo la técnica de control mas usada.
Ademas en la referencia [10] se implemento este tipo de controlador en el convertidor
Boost Inverter, obteniendo resultados satisfactorios.

La estructura del controlador esta dada por:
Ki
GC(S) = Kp + ? (80)

Por lo tanto para mantener el voltaje de salida del convertidor regulado ante
perturbaciones en la carga o voltaje de entrada se adicion6 un lazo de control, como el
que se muestra en la figura 46.

Figura 46. Diagrama de bloques del control de voltaje del Boost Inverter
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En la figura 46 se observa que se utiliza en la realimentacion un filtro paso-bajo de primer
orden, el cual tiene por frecuencia de corte 700Hz, esto con el fin de filtrar la frecuencia de
conmutacién presente en la salida del voltaje del sistema, ademas la ganancia del bloque
sensor es de 1/50. Ya que la sefal de control es una sinusoide la cual varia sobre un nivel
de DC de 0.5V, es una senal poco manejable desde el punto de vista de hardware,
ademds de ser susceptible al ruido, por lo tanto Vm en el bloque PWM es igual a 10 lo
que permite que la senal de control se escale y ahora se encuentra variando en valores
cercanos a 5V.

Para el disefo del controlador se utilizé la herramienta de software MATLAB. Inicialmente
se analiz6 que tan estable es el Boost Inverter (por medio del LGDR), y posteriormente se
estudié el comportamiento en fase y magnitud del convertidor. Para ello a partir de la
funcion de transferencia descrita en (79) se reemplazaron en esta ecuacién los valores
nominales determinados en la tabla 4, obteniendo:

-4.967e-009 s"3 + 0.0002534 s"2 - 0.7195 s + 1.367e004

8.712e-015 s"4 + 2.75e-011 s"3 + 9.399e-007 s"2 + 0.001483 s + 11.91

Utilizando el comando zpk() de MATLAB se obtuvo la representacion en polos y ceros de
la funcién de transferencia.

-570154.6717 (s-4.922e004) (s2 - 18075 + 5.592¢007)

(s"2 + 1631s + 1.514e007) (s"2 + 15265 + 9.025e007)

La representacién en polos ceros, muestra que existe un cero real y un par de ceros
complejos conjugados inestables siendo el sistema de fase no minima. En la figura 47 se
obtiene el LGDR del Boost Inverter.
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Figura 47. LGDR del Boost Inverter
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Se observa de la figura 47 que la accidén de los ceros podria causar inestabilidad porque
los polos tenderian a moverse al RHP bajo un control proporcional o integral. La
respuesta en magnitud y fase del Boost Inverter se observa en la figura 48.

Figura 48. Respuesta en frecuencia del Boost Inverter
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Se observa de la figura 48 que el sistema presenta un margen de ganancia negativo igual
a 41.3 dB y un margen de fase negativo de 84.6° por lo que el sistema podria ser
inestable. A demas el sistema presenta un ancho de banda de aproximadamente 800
krad/s (127khz) siendo un sistema de respuesta rapida.

En el disefio del controlador se deben de tener en cuenta las siguientes especificaciones
[14] [15]

De Estabilidad:
e MG (Margen de Ganancia) > 6dB.
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e 40°< MF (Margen de fase) < 70°
e Ancho de banda tan grande como sea posible, sin afectar la estabilidad ni entrar en
los rangos de frecuencia del ruido del sistema.

De Disenfio:

e 04<p<0S8.

e Ancho de banda del sistema en lazo cerrado (AB.c) debe ser al menos cinco veces
menor que la frecuencia de conmutacion. Con el fin de que esta frecuencia pueda ser
bien atenuada y se evite excitacion en la frecuencia de resonancia del sistema.

e Banda plana en la respuesta de frecuencia en red cerrada en el ancho de banda
ajustado.

Para encontrar los pardmetros del controlador se utilizé la herramienta Sisotool de
MATLAB y se realiz6 el analisis en el dominio de la frecuencia utilizando el diagrama de
Bode, puesto que se facilita el proceso de disefo.

Se procedio a introducir un polo en el origen y un cero real con la forma de un control PI,
teniendo en cuenta las especificaciones de estabilidad y disefio se obtuvo la figura 49. El
sistema ahora presenta un margen de ganancia igual a 14.7 dB, un margen de fase de
93.6°, por lo que el sistema ahora es estable. El ancho de banda del sistema compensado
en lazo cerrado fue de aproximadamente 3KHz. Se determinan de esta forma los
parametros Kp y Ti, obteniendo la funcién de transferencia del controlador.

G(s) = = G(s) =

Ky * (1+T;s) 3 % (1+ 0.002s)
S S

Figura 49. Margenes de Ganancia y de fase del sistema compensado
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Utilizando el software PSIM se implemento el Boost Inverter con su respectivo control de
voltaje como lo muestra la figura 50.

Figura 50. Implementacion en PSIM del Boost Inverter con control de voltaje
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Posteriormente se procedié a simular, obteniendo las formas de onda mas relevantes. En
la figura 51 se muestra el resultado de la simulacion para el voltaje de salida el cual fue de
171.4 V para una carga de 288Q/50W.

Figura 51. Voltaje de salida para una carga de 288Q obtenido en simulacién

A a A A
Ny o [ [\
/28 N AN Y AR | N SN
Vo) /
\ \ o/ \ o/
Vi Vi Vi

Time s

En la figura 52 se muestra el resultado de la simulacién para el voltaje de salida el cual
fue de 171.4 V para una carga de 205Q/70W.
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Figura 52. Voltaje de salida para una carga de 205Q obtenido en simulacién
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En la figura 53 se muestra el resultado de la simulacién para el voltaje de salida con una
carga de 50W, utilizando como variacion un incremento instantdneo en el voltaje de la

fuente de entrada de 10V.

Figura 53. Voltaje de salida ante variacion del voltaje de entrada
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De la figura 53 se observa que existe un transitorio en la onda sinusoidal, pues al
momento del cambio la onda se distorsiona y se observa que se compensa rapidamente.

Por lo tanto de los resultados obtenidos mediante simulacién se observa que ante
perturbaciones de carga y del voltaje de entrada, el voltaje de salida se mantiene
regulado, verificando de esta forma el comportamiento del control de voltaje del Boost

Inverter.
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4. IMPLEMENTACION DEL CONVERTIDOR BOOST INVERTER

Después del dimensionamiento adecuado del convertidor visto en el capitulo 3, se
procedié con la implementacion del prototipo utilizando los dispositivos determinados en la
tabla 5. Para la correcta operacién y control del Boost Inverter es necesario el desarrollo
de cinco etapas: etapa de potencia, etapa de acople, etapa SPWM, etapa de sensado y
etapa de control. La interconexion de estas etapas se muestra en el diagrama de bloques

de la figura 54.

Figura 54. Etapas de disefo del Boost Inverter
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Se debe destacar que como elementos de realimentacidon se usan los bloques de sensado
y control. Cada una de estas etapas desempena una funciéon importante en el
funcionamiento adecuado del Boost Inverter como se vera a continuacion.
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4.1. ETAPA DE POTENCIA

En esta etapa se implementa la topologia del convertidor Boost Inverter y se disefia el
circuito de proteccién para cada transistor.

4.1.1. Circuito de proteccion de transistor

Los circuitos de proteccién reducen las pérdidas de potencia en un transistor durante la
conmutacién y protegen al dispositivo del estrés a los que se ve sometido durante la
conmutacién debido a las altas tensiones y corrientes. El circuito usado como proteccién
para los transistores de potencia es el mostrado en la figura 55. [3]

Figura 55. Circuito de proteccién de transistor
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Este circuito altera de forma ventajosa las formas de onda de la corriente y la tensién del
transistor ya que proporciona otro camino para la corriente de carga durante el apagado
del transistor.

Para calcular el valor de los componentes que conforman el circuito de proteccion es
necesario determinar el tiempo de apagado del transistor IRFP360 el cual es toge = 167ns,
como lo muestra la figura 56.

Figura 56. Tiempo de apagado del IRFP360 segun hoja técnica
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Segun la tabla 4 del capitulo 3, la maxima corriente que circula por el transistor es I,= 3A'y
el maximo voltaje que soporta es Vs = 290V. Con estos valores se determina el valor del
condensador del circuito de proteccién el cual viene dado por la siguiente ecuacién.
Co= I torr
S ZVS
C. = 3Ax167ns
ST 2x290V

Se determina entonces que el valor del condensador sea un 50% mayor que el valor
calculado:

(81)

= 0.86 nF

Cs = (1.5) * 0.86nF = 1.3 nF, tomando un valor comercial
= Cg=2.2nF

Ya que la frecuencia de conmutacién es fs = 40kHz, lo que corresponde a un periodo ts =
25uS. El minimo tiempo de conduccién del transistor es:
Diin =1 = Dypgy = 1 — 0.7254 = D,;,, = 0.2746
ton(min) = Dmin * ts = 0.2746 * 251s = Eon(min) = 6.86)s

Con estos valores se determina el valor de la resistencia del circuito de proteccién la cual
viene dada por la siguiente ecuacion.
tON(min)

5C,

6.86us

< _—

S T 5%2.2nF

La potencia absorbida por la resistencia de proteccion se calcula segun la siguiente
ecuacion:

Rs < (82)

< 6240
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PRS = OSCSVSZf:g (83)
Prs = 0.5 % 2.2nF x (290V)?2 * 40kHz = Pgs = 3.7W

Rg = 4700 /5W (valor comercial)
La corriente que circula por el diodo mientras se carga el capacitor Cs es

Ips = I¢s = Cs Atorr

I 9 InF 290V
= 4. *
Ds M 67ns

Por lo tanto el diodo debera tener un voltaje inverso mayor a 290V, un tiempo de
recuperacion inversa menor a 6.86us y soportar una corriente pico mayor a 3.9A. Segun
esto, se selecciona el diodo FR304, el cual cumple con estos valores criticos.

:IDS = 38Ap

Finalmente en la figura 57 se muestra la implementacién de la etapa de potencia con las
protecciones para cada transistor.

Figura 57. Diagrama esquematico de la etapa de potencia
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Finalmente en el anexo B se muestra la tarjeta de potencia implementada.

4.2. ETAPA DE ACOPLE

Esta etapa es la encargada del disparo, de la insercién de tiempos muertos para la
correcta operacién de los transistores de potencia y del disefio del circuito de
desfasamiento. En esta etapa también se implementa el aislamiento 6ptico entre la etapa
de potencia y la etapa de generacién SPWM.

4.2.1. Disparo de los transistores

Para la activacién de los transistores de potencia se usé el driver IR2110, dispositivo
capaz de manejar dos transistores ubicados en una misma rama, (ya que posee dos
canales de activacion), ademds cuenta con la corriente y voltaje necesario para el
correcto encendido o apagado del transistor IRFP360.
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Para que los dos transistores de una misma rama funcionen correctamente es necesario
alimentar cada canal del driver con fuentes de voltaje independiente, es decir utilizar
fuentes de alimentacion flotadas. De no ser asi se estaria poniendo en cortocircuito al
transistor cuya referencia es tierra, por lo tanto la sefal de voltaje aplicada entre
compuerta y fuente (Vgs) necesita tener una referencia diferente. Como se puede
observar en la figura 58.

Figura 58. Forma de manejar los transistores de una misma rama
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El manejo adecuado del driver IR2110 implica el uso de tres fuentes de voltaje
independientes de +15 V, una para la activacion de los transistores de la parte inferior del
Boost Inverter y dos para poder activar los transistores de la parte superior.

4.2.2. Generacion del tiempo muerto

Debido a que los dispositivos semiconductores no son dispositivos ideales, existe un
momento durante la conmutacion en el cual los dos transistores de una misma rama estan
conduciendo (esto depende del tiempo de apagado del transistor), provocando un corto
circuito en la fuente de alimentacién. Por lo tanto debe existir un pequefio lapso de
“tiempo muerto” entre la activacion y desactivacion de los transistores de una misma
rama. El circuito implementado para generar los tiempos muertos se muestra en la figura
59, el cual utiliza compuertas AND y NOT de alta velocidad. [16]

Figura 59. Circuito generador de tiempo muerto
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El tiempo muerto (tm) se obtiene retrasando la sefal de disparo de los transistores, la
duracién del retraso depende del arreglo RC. Las principales formas de onda que genera
este circuito se muestran en la figura 60. La expresion que establece el tiempo muerto es:
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tm = Ry * Cpy, (84)
El tiempo muerto establecido para el prototipo fue de 330 ns. La adicion del tiempo muerto

trae consigo una disminucién en el voltaje de salida ya que se disminuye el tiempo en que
permanecen encendidos los transistores.

Figura 60. Formas de onda del circuito generador de tiempos muertos
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4.2.3. Circuito de desfasamiento

Segun el principio de operacion del convertidor Boost Inverter, para lograr la conversion
DC/AC los dos convertidores de esta topologia deben producir una onda sinusoidal de DC
desfasada 180° una respecto de la otra, polarizada de tal modo que cada uno produzca
un voltaje unipolar. Por lo tanto es necesario utilizar un circuito que produzca este
desfasamiento en uno de los convertidores del Boost Inverter. El circuito utilizado es el
mostrado en la figura 61. [17]

Figura 61. Circuito variador de fase
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Este circuito utiliza como sefal de entrada la sefial de conmutacion generada en la etapa
SPWM, produciendo en la salida una sefal de conmutacion desfasada 180° respecto a la
sefal de entrada. En el circuito las resistencias R1 y R2 deben ser iguales. El &ngulo 6 de
fase solo depende de Ry, Cq4 y la frecuencia f de la senal de entrada. La relacién es
entonces:

0 = 2tan 1 (2nfC4Ry) (85)
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Donde 6 esta en grados, f en hertz, Ry en ohms y Cq4 en farads. Segun esto se conoce que
0 debe ser aproximadamente 180°y se asume un valor comercial para C4 = 0.68uF,
obteniendo que Ry debe ser igual a:

tan(g/z)
"= nfcs %)

o tan(179-9996 /2)
47 21 % 40KHz 0.68uF

= 1.67MQ = R, = 2.2MQ

4.2.4. Aislamiento

El aislamiento 6ptico estd basado en el uso de dos opto-acopladores 6N137 que portan la
sefial SPWM para cada convertidor Boost del Boost Inverter. La forma como se
implementé el opto-acoplador se muestra en la figura 62.

Figura 62. Conexion del opto-acoplador 6N137
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En la figura 62 el transistor T1 proporciona la corriente necesaria para el funcionamiento
adecuado del diodo del 6N137. Ya que este dispositivo debe ser alimentado con una
fuente de 5V, presenta una sefal de salida de 0 — 5V, por lo tanto la funcién del transistor
T2 es proporcionar el voltaje de 15V necesario para el funcionamiento adecuado de los
transistores de potencia.

Finalmente en el anexo A se muestra el circuito esquematico de la etapa de acople y en el
anexo B se muestra la tarjeta implementada.

4.3. ETAPA SPWM

Esta etapa es la encargada de generar la sefial SPWM para la conmutacion de los
transistores de potencia, como también la de implementar el circuito generador de sefial
sinusoidal utilizada como senal de referencia en la etapa de control.

4.3.1. Generacion de la modulacion SPWM

Para obtener la modulacion SPWM es necesario comparar una sefial de referencia,
llamada a veces senal de control o moduladora, que en este caso es una sinusoide; y una
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sefal portadora, que es una onda triangular que controla la frecuencia de conmutacion. La
generacion de la sefal SPWM se realizé utilizando como comparador el integrado LM393

como lo muestra la figura 63.

Figura 63. Circuito para generar la sefial SPWM
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4.3.1.1. Circuito diente sierra. En la figura 64 se muestra el circuito generador de onda
diente de sierra implementado. El amplificador operacional U1A es un generador rampa.
Como el voltaje E; es negativo, V, ramp SOlO puede aumentar. La tasa de aumento del

voltaje de rampa es constante en: [17]

VOramp Ei
—_— (87)
ts R, C,
Figura 64. Circuito generador de onda diente de sierra
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La duracién de un periodo de la onda diente de sierra viene dado por:
T. = Vref
s T / (88)
R,C,
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El generador de diente de sierra se disefio para que tenga una salida pico de 10V a una
frecuencia de 40kHz., con una alimentacién VCC = £15V. Por lo tanto se tiene que:

Ts = 25us, V= 10V, E; = -5.1V, y se asume un valor comercial de C,= 4.7nF, obteniendo
que R, = 2.7kQ.

4.3.2. Generacion de la senal de referencia

Para generar la sefial seno de referencia se utiliz6 un oscilador en puente de Wien con
control automatico de amplitud [18], este control es necesario para evitar la distorsién de
la sefal de salida, el circuito que permite esto se aprecia en la figura 65. La frecuencia de
oscilacion esta determinada por:

1 1

T 2nR,C,  2mR.C,

fo (89)

Figura 65. Circuito generador de onda sinusoidal
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Se realiz6 el disefio para obtener una frecuencia de 60 Hz, y se asumi6é un condensador
Ci = 470nF, obteniendo un valor comercial de R; = 5.6kQ. Para obtener oscilaciones
sostenidas se debe cumplir:

R

g _»

R;
En aplicaciones practicas se debe establecer el valor de la anterior relacion un poco
mayor de 2.

Finalmente en el anexo A se muestra el circuito esquematico de la etapa SPWM y en el
anexo B se muestra la tarjeta implementada.
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4.4. ETAPA DE SENSADO

Esta etapa es la encarga de medir el voltaje en la carga del Boost Inverter para ello se usé
el amplificador de aislamiento ISO124P dispositivo que presenta por especificaciones mas
relevantes un ancho de banda de 50 kHz, Slew Rate de 2 V/us y un rango de voltaje de
entrada de £10V, ademas posee una barrera de aislamiento que permite aislar la etapa de
potencia de la de etapa de control. Por estas caracteristicas se seleccion6 este dispositivo
como sensor de voltaje. La forma como se implement6 el sensor de voltaje se muestra en
la figura 66.

Figura 66. Conexion del amplificador de asilamiento ISO124P
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Finalmente en el anexo B se muestra la tarjeta implementada.

4.5. ETAPA DE CONTROL

Después del disefio e implementacién de las etapas de potencia, acople, SPWM vy
sensado, es necesario cerrar el lazo de realimentacion para ello en esta etapa se
implementa la estrategia de control de voltaje disefiada en el capitulo 3, por lo tanto para
obtener la senal de control y mantenerla limitada (para evitar saturaciones) se implementé
un filtro paso-bajo, un control PI, un circuito limitador y un circuito anti-windup.

4.5.1. Filtro paso-bajo

Ya que la sefal de voltaje medida presenta un rizado de voltaje debido a la frecuencia de
conmutaciéon de 40kHz, es necesario filtrarla. Por lo tanto se disefio un filtro Butterworth
paso-bajo de -40dB/Década, la estructura se presenta en la figura 67. [17]

Figura 67. Filtro paso-bajo de -40dB/Década
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Se disend este filtro con una frecuencia de corte de 700 Hz, la cual es aproximadamente
10 veces mayor que la frecuencia de la sefial de voltaje medida (60Hz) y lo
suficientemente menor para filtrar la frecuencia de conmutacion. Por lo tanto se utilizé la
siguiente expresion:
0707
CRG
Asumiendo un condensador C; de 100nF se obtuvo una resistencia Ry de 1.6 kQ. Ademas
por disefio se debe cumplir que:

C, =2C, = C, = 220nF

R, = R, = R, = 1.6kQ

Ry = 2R, = Ry = 3.3kQ

w, = 4.39822 krad/s (90)

4.5.2. Control PI

Después de obtener la sefial de error, la cual es la diferencia entre la sefal del voltaje de
referencia y la sefal filtrada de voltaje medida, se implementd el control Pl utilizando
amplificadores operacionales, para ello se uso la configuracidon mostrada en la figura 68.
[14]

Figura 68. Implementacion con amplificadores operacionales del control Pl
Rf

R
MWV
R s
R AW "
o SENAL DE
A CONTROL
SENAL DE —{
ERROR R3 R .
NV

Rc -

MV

6 -
5
R4 % <
o

Analizando la figura 68, se obtiene que la sefnal de control en el dominio de la frecuencia
es igual a:

Rf 1
Vcont(s)= R_1+m Verr(s) (91)

56



Retomando la expresion calculada del control Pl disefiado en Matlab en el capitulo 3, la
cual por motivo de andlisis se recuerda que es igual a:

Kpy * (1 +Tiys) 3+ (1+0.002s)

Gu(s) = S S (92)
Comparando la ecuacion (91) con la ecuacion (92), se obtiene:
K 1
bmu =
R-C
“r (93)
Kpy *Tiy = R_l

Asumiendo un valor de capacitancia C; de 47uF y un valor de resistencia Ry de 330kQ, se
obtiene:

R; = 6.8kQ

Rp = 2kQ
Ademas se debe cumplir que:

R, =R://R; = 6.8kQ

En la implementacion del control Pl se utilizé el amplificador operacional TL084,
dispositivo que presenta por especificaciones més relevantes un ancho de banda de 3

MHz, Slew Rate de 13 V/us, una alta impedancia de entrada y un bajo nivel de voltaje
Offset.

4.5.3. Circuito Limitador

Ya que la senal de control es una sefal sinusoidal la cual se encuentra variando sobre un
nivel de DC de 5V, es necesario implementar un circuito de proteccion que mantenga la
sefnal de control en un rango de voltajes de 0 a 10V (lo que significaria mantener el ciclo
de trabajo entre 0 y 100%), evitando de esta forma que tome valores menores a 0V y
mayores a 10V. Por lo tanto se implement6 un circuito limitador de sefial con un
amplificador operacional y dos diodos zener, como se muestra en la figura 69. [19]

Figura 69. Circuito limitador con diodo zener
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De la figura 69, el amplificador actda en forma lineal, hasta cuando se alcance el voltaje
de entrada que produce la ruptura del diodo zener, con lo cual el otro diodo queda en
polarizacién directa. Esto es valido para polaridades positivas y negativas de la sefial de
entrada.

Como la sefal de control es una sefal unipolar que se encuentra sobre un DC de 5V, es
necesario restar ese nivel de DC para que el circuito limitador mantenga la sefal en los
limites establecidos. Posteriormente a la sefal limitada se le suma el nivel de DC de 5V,
consiguiendo de esta manera tener la sefial de control limitada entre 0 y 10V.

4.5.4. Circuito anti-windup

Cuando la sefal de error adquiere magnitudes muy altas, la sefal de control puede
alcanzar limites de saturacion. Esto sucede cuando un control con accion integral es
usado, porque el error continda siendo integrado. Esto significa que el término integral
puede llegar a ser muy grande, o como coloquialmente se conoce ser “winds up”.
Entonces es necesario que el error sea negativo por un largo periodo de tiempo para que
la sefial de control retorne a sus condiciones normales de operacion. [20]

El fenédmeno de “windup” puede ocurrir cuando existen grandes cambios en la sefal de
referencia o puede ser causado por grandes disturbios o debido al mal funcionamiento de
los equipos. El método que evita el “windup” se conoce como “Back-Calculation” el cual
funciona inhibiendo la integracion cuando la salida se satura.

La figura 70 muestra el diagrama de bloques de un control Pl con “anti-windup” basado en
el método “Back-Calculation”.

Figura 70. Diagrama de bloques de control Pl con anti-windup
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De la figura 70, el sistema tiene un camino extra de realimentacién que se obtiene al
medir la salida actual del limitador. La sefal de error (es) es la diferencia entre la senal de
control (v) y la sefal de salida del limitador (u). La sefal (es) es alimentada a la entrada
del integrador a través de la ganancia 1/T,, esta sefal es cero cuando no hay saturacion.

De esta forma, la sefal es no tendrd efecto alguno sobre la operacién normal de la sefial
de control, mientras esta no se sature. Cuando existe saturacion, e; es diferente de cero y
por la realimentacién que tiene el integrador, la salida del bloque integral es llevada hacia
un valor tal que la entrada de este mismo bloque se convierte en cero. Segun esto se
tiene que la entrada del integrador es:
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1 +K _ 0
Ttes Tie—

Como es = u — v, resulta que:

KT,

T;

Donde u;, es el valor de saturacién de la sefal de control. Como las sefnales e y ujm

tienen el mismo signo, resulta que v es siempre mayor que u;, en magnitud. Esto
previene que el integrador sufra “windup”.

vV =Uyy, + e

La razén a la cual la senal de control es reiniciada, es gobernada por la ganancia de
realimentaciéon 1/T,, donde T, puede ser interpretada como la constante de tiempo, la cual
determina que tan réapido el termino integral es reiniciado. Por lo tanto seleccionar un valor
muy pequeno para la constante de tiempo, causara que el integrador se reinicie
rapidamente. En la implementacion realizada del circuito anti-windup se selecciond un
valor para T; de 0.5.

Finalmente en el anexo A se muestra el circuito esquematico de la etapa de control y en el
anexo B se muestra la tarjeta implementada.
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5. PRUEBAS Y RESULTADOS

Después del disefio, implementacién e interconexién de las etapas de potencia, acople,
SPWM, sensado y control descritas en el capitulo 4, se procedié a realizar diferentes
pruebas de desempeno y verificar de esta forma el correcto funcionamiento del Boost
Inverter.

Los resultados obtenidos de las diferentes pruebas realizadas fueron medidos vy
capturados utilizando el osciloscopio digital de referencia “GWINSTEK” y modelo “GDS-
1062”. El cual tiene por especificaciones mas relevantes las mostradas en la tabla 6.

Tabla 6. Especificaciones mas relevantes del Osciloscopio GDS-1062

Especificacion Valor
Resolucion Vertical 8 bits
Ancho de banda 60 Mhz

Maxima Frecuencia de muestreo

Longitud de registro

25GS/s (25GMuestras/s)
4000 puntos por canal

Con el fin de ofrecer una mejor visualizacion de los resultados, estos fueron graficados en
MATLAB.

5.1. PRUEBA 1. Anadlisis de la distorsion armdnica total y la eficiencia

La primera prueba consistiéo en determinar la distorsion arménica total (THD) de la senal
de voltaje de salida y la eficiencia del Boost Inverter. Para ello se probé utilizando
inicialmente una carga de 50W y posteriormente una carga de 70W. Para realizar esta
prueba se ajusto el voltaje de entrada en 80V, y fue necesario atenuar por 10 la punta del
osciloscopio. Las formas de onda de voltaje obtenidas se muestran en la figura 71.

Figura 71. Voltaje de salida para cargas de 50W y 70W
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Se puede observar de la figura 71 que el voltaje maximo de salida es aproximadamente
100 V, esta disminucidon en el voltaje se debe a la operacién del circuito generador de
tiempos muertos, ya que como se explico en el capitulo 4, el tiempo muerto disminuye el
ancho de pulso o el tiempo en que permanecen encendidos los transistores de potencia.

Segun esto para la carga de 50W se obtuvo la siguiente medida de voltaje y frecuencia:

Viax = 110V Vinin = —106V fo=60.7Hz
Para la carga de 70W se obtuvo la siguiente medida de voltaje y frecuencia:
Vinax = 108V Vipin = —103V fo = 60Hz

Utilizando el bloque “Powergui” para modelos “SimPowerSystems” de MATLAB, se
determino la THD del voltaje de salida.

Para la carga de 50W se obtuvo una THD de 3.79% con una componente fundamental de
voltaje de 95.4V, como lo muestra el resumen del analisis FFT de la tabla 7.

Tabla 7. Listado resumen del analisis FFT para una carga de 50W

Frecuencia Armonico Valor
0 Hz (DC): 6.09%
15 Hz 1.28%
30 Hz 1.73%
45 Hz 2.63%
60 Hz (Fnd): 100.00%
75 Hz 3.26%
90 Hz 1.91%
105 Hz 0.20%
120 Hz (h2): 2.76%
135 Hz 1.03%
150 Hz 1.25%
165 Hz 0.75%
180 Hz (h3): 2.53%
195 Hz 1.13%

210 Hz 1.06%
225 Hz 0.58%
240 Hz (h4): 0.58%

Total Harmonic Distortion (THD) = 3.79%
Fundamental = 9.542 peak (6.748 rms)

De los resultados obtenidos de la tabla 7, se observa un arménico en la componente de
DC de 5.08V, debido a que el voltaje de salida presenta un pequefio nivel de voltaje
offset. Se determina entonces que la magnitud de esta componente de DC y la magnitud
del 2, 3 y 4 arménico son pequefios en comparacion con la fundamental resultando en un
bajo nivel de distorsion armonica total.
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Para una mejor visualizacion y analisis se representaron los datos de la tabla 7 en forma
de barras verticales como lo muestra la figura 72.

Figura 72. Analisis FFT para una carga de 50W
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Para la carga de 70W se obtuvo una THD de 3.03% con una componente fundamental de
voltaje de 96.1V, como lo muestra el resumen del analisis FFT de la tabla 8.

Tabla 8. Listado resumen del analisis FFT para una carga de 70W

Frecuencia Armonico Valor
0 Hz (DC): 5.95%
15 Hz 0.63%
30 Hz 1.67%
45 Hz 2.30%
60 Hz (Fnd): 100.00%
75 Hz 3.60%
90 Hz 1.99%

105 Hz 2.11%
120 Hz (h2): 1.72%
135 Hz 1.53%
150 Hz 0.49%
165 Hz 0.63%
180 Hz (h3): 2.37%
195 Hz 0.55%
210 Hz 1.04%
225 Hz 0.98%
240 Hz (h4): 0.76%

Total Harmonic Distortion (THD) = 3.03%
Fundamental = 9.61 peak (6.795 rms)
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De los resultados obtenidos de la tabla 8, se observa un arménico en la componente de
DC de, 5.7V. Se determina entonces que la magnitud de esta componente de DC y la
magnitud del 2, 3 y 4 arménico son pequefos en comparacion con la fundamental
resultando en un bajo nivel de distorsién arménica total.

Para una mejor visualizacion y analisis se representaron los datos de la tabla 8 en forma
de barras verticales como lo muestra la figura 73.

Figura 73. Analisis FFT para una carga de 70W
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Posteriormente se procedid a determinar la eficiencia del convertidor. Para ello
inicialmente se ajustd una resistencia de carga de 50W y seguidamente se probé con una
carga de 70W. Utilizando el multimetro digital de marca “UNI-T” y modelo “UT39C” se
midié el voltaje y corriente promedio que suministraba la fuente de entrada. Se tomo
lectura del voltaje de salida con el osciloscopio digital.

Los valores de voltaje y corriente medidos para una carga de 50W se muestran en la tabla
9 donde se obtuvo una eficiencia del 57.2%.

Tabla 9. Eficiencia para una carga de 50W

Potencia de Entrada Potencia de Salida
Vi = 80.6V Vinax = 96.8V
Iin == 102A VRMS - 685V
Vems®  (68.5V)2
Py = Viy * I;y, = 80.6V % 1.024 Py = —5 — ( )
P, = 82.2W Ry 1009
Py = 47W
A4
out
= 100% =
*100% = goow

Los valores de voltaje y corriente medidos para una carga de 70W se muestran en la tabla
10 donde se obtuvo una eficiencia del 60.3%.
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Tabla 10. Eficiencia para una carga de 70W

Potencia de Entrada Potencia de Salida
Vi, = 80.5V Vinax = 97.1V
Iin = 1.35A VRMS == 68.7V
Vems®  (68.7V)2
Py = Vin * I;n = 80.5V * 1.354 Py = —28 _ ( )
P, = 108.6W R, 72Q
P,,: = 65.5W
Pout 65.5W
= 100% =
p,, “109% = 105w
n = 60.3%

De las tablas 9 y 10, se observa que la eficiencia del convertidor para las cargas de 50W y
70W es aproximadamente el 60%. Esta eficiencia tan baja se debe a la topologia que
implementa el Boost Inverter y es una desventaja asociada por elevar tension en una sola
etapa.

Para entender la causa de la baja eficiencia y teniendo en cuenta el andlisis realizado en
la referencia [21], se analizara la ecuacion de la corriente de la fuente de entrada y la
ecuacioén de la corriente que circula por el inductor, determinadas en el capitulo 2.

Retomando la ecuacién (56) de la corriente de entrada, la cual por motivo de andlisis se
recuerda que es igual a:

iin(t) = Vop sen?(wt) (94)
Y reescribiendo la ecuaciéon (53), la cual corresponde a la corriente de uno de los
inductores del Boost Inverter, se tiene:

V,,V, Vy?
i, = ;?pVi:C sen(wt) + ﬁsen2 (wt) (95)

Por simple inspeccién, la corriente que circula por el segundo inductor es parecida a (95),
solo cambia el signo del primer término debido al desfasamiento de 180° que existe entre
las sefnales de voltaje de cada convertidor, se tiene entonces:
V,V, Vio?

iy = ;pVi:C sen(wt) + SRV ;?/m sen?(wt) (96)
De la figura 74, se observa que la suma de las corrientes de los inductores debe ser igual
a la corriente de entrada. Al analizar las ecuaciones (95) y (96) se determina que su suma
efectivamente es igual a la obtenida en (94), pero es importante notar que esto se debe a
la cancelacion del primer término de las ecuaciones (95) y (96). Es decir, se debe tener en
cuenta que existe un término de corriente que no se refleja en la corriente de entrada,
pero que si existe en los inductores.

Lo que significa que el Boost Inverter “recicla energia’, a través de un lazo interno de
corriente, como se observa en la figura 75. Este es el precio por elevar tensiéon, que se
traduce en mas pérdidas de las que podrian esperarse si ese lazo interno de corriente no
existiera. [21]
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Figura 74. Corrientes presentes en el Boost Inverter
Va *oVo - Vb

Ly
B 7Dz T4 5 | s
@ L1 L2
1 L2 “ YL 2
—
iL1 L2

s 75D | (J_r) To3 55 | s

=

T
TTT

[

[
TFT

[

Figura 75. Flujo de energia del Boost Inverter
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Finalmente en la tabla 11 se resumen los resultados mas relevantes obtenidos de la
ejecucioén de esta prueba.

Tabla 11. Medidas de desempeno del Boost Inverter

POTENCIA VOLTAJE FRECUENCIA THD  EFICIENCIA
Vnax = 110V
50W Viin = =106V f, =60.7Hz  3.79% 1 =57.2%
Vs = 68.5V
Vinax = 108V
70W Vinin = —103V fo=60Hz  3.08%  n=603%
Vs = 68.7V

Para verificar que las sefales capturadas concuerdan con las sefales graficadas en
MATLAB, en el anexo C se muestran las sefales de la figura 71 capturadas en el
osciloscopio.

5.2. PRUEBA 2. Anadlisis del voltaje de salida segun la referencia

En esta prueba se verificé el funcionamiento del Boost Inverter al analizar la similitud que
presentaba la sefal deseada (sefial de voltaje de referencia), respecto a la sefial medida
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(senal del voltaje de salida). Para ello se establecié un voltaje sinusoidal de referencia de
2 voltios pico a pico con frecuencia de 60Hz y se tomo lectura del voltaje de salida (filtrado
y atenuado) del convertidor. Esta prueba se realizo para una carga de 50W y se
obtuvieron las formas de onda de voltaje mostradas en la figura 76.

Figura 76. Comparacion entre el Voltaje de salida y el de referencia

Vo-Filt

De la figura 76 se determina que el voltaje deseado o de referencia corresponde con el
voltaje real o medido del inversor, también se observa que el voltaje medido presenta un
desfase de aproximadamente 50° (2.3 ms) respecto a la sefal de referencia.

Para entender que produce este desfase, se analiza la respuesta en frecuencia del filtro
paso-bajo utilizado en la etapa de sensado del voltaje de salida, donde la frecuencia de
corte fue de 700Hz y el cual tiene por funcion de transferencia:
1
flEs) = G 0002274)s + 1
Se necesita conocer la respuesta en frecuencia del filtro en 60Hz, por lo tanto se usé el
comando “evalfr” de MATLAB y se obtuvo:

evalfr(filt, jw) = evalfr(filt, j2m60) = 0.9927 — 0.0851j
Expresando este valor en forma polar:

0.99272 — 4.899°

Se observa que la accion del filtro no produce el desfase en la senal de salida. Es
necesario entonces analizar el efecto del control PI, el cual tiene por funcién de
transferencia:

3% (14 0.002s)
S

pi(s) =

Utilizando “evalfr” se obtuvo:
evalfr(pi, jw) = evalfr(pi,j2r60) = 0.0060 — 0.0080j
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Expresando este valor en forma polar:
0.012 —53.1°

Por lo tanto se determina que el desfase en la sefal de salida es debido a la accion del
control PI.

5.3. PRUEBA 3. Desempeiio ante variaciones del voltaje de entrada

Esta prueba se realiz6 con el fin de determinar el desempefo dinamico del Boost Inverter
ante variaciones en el voltaje de la fuente de entrada, observando el comportamiento del
voltaje de salida. Para ello inicialmente se fijé el voltaje de la fuente de entrada en 80V, la
resistencia de carga que se usO fue de 50W y se ajusté la escala de tiempo del
osciloscopio en 250ms/D.

La duracién de la prueba fue de aproximadamente 3 segundos y se tomaron 3000
muestras con un periodo de muestreo de 1 milisegundo.

En el instante de 1 segundo de haber empezado la prueba se realiz6 un incremento subito
del voltaje de entrada de 80 V a 85V y posteriormente se realiz6 la misma prueba con
decremento de voltaje de 80V a 75V. Se procedié a tomar medida del voltaje de salida y
los resultados obtenidos se muestran en la figura 77. Donde la grafica superior
corresponde al incremento de 85V, mientras que la grafica inferior corresponde al
decremento de 75V.

Figura 77. Desempefio ante variacion en el voltaje de entrada
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Para una mejor visualizacion y analisis, se calcul6 el voltaje promedio de los datos
mostrados en la figura 77, simulando la accién de un rectificador monofasico en puente
completo, el cual tiene por ecuacion:

2V,

T
2 /2
Vg == f V,, sen(wt)dt = —= = 0.6366V, (97)
0

T
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Utilizando la ecuacion (97) se calculo el voltaje promedio de las senales de la figura 77,
donde V, corresponde al valor pico en un periodo. Los resultados obtenidos se muestran
en la figura 78.

Figura 78. Voltaje promedio de los resultados de la prueba 3
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Se puede observar de la figura 78 que ante el incremento subito en el instante de 1
segundo del voltaje de entrada de 80V a 85V (grafica superior) el voltaje promedio de
salida se mantuvo regulado en aproximadamente 1.27V, mientras que para el decremento
de voltaje de 80V a 75V (grafica inferior) el voltaje promedio de salida disminuyo un poco
de 1.27V a 1.23V. Calculando el error relativo de esta variacion se tiene:

Valor Real — Valor Medido 1.27V — 1.23V
Eretativo = Valor Real * 100 = ———ny—* 100

Erelativo = 3-1%

Ya que el error obtenido fue muy pequefio, se verifica de esta manera el correcto
desempefio del convertidor ante variacion en el voltaje de entrada.

5.4. PRUEBA 4. Desempeiio ante variacion en la potencia de carga

Esta prueba se realiz6 con el fin de determinar el desemperio dinamico del Boost Inverter
ante el incremento de la potencia de carga, observando el comportamiento del voltaje de
salida. Para ello inicialmente se ajustd la resistencia de carga en 50W, el voltaje de la
fuente de entrada se fijo en 80V y se ajustd la escala de tiempo del osciloscopio en
250ms/D.

La duracién de la prueba fue de aproximadamente 3 segundos y se tomaron 3000
muestras con un periodo de muestreo de 1 milisegundo.
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En el instante de 1 segundo de haber empezado con la prueba se realiz6 un incremento
subito de la carga de 50W a 70W. Se procedié a tomar medida del voltaje de salida y los
resultados obtenidos se muestran en la figura 79. Donde la grafica superior corresponde
al voltaje medido en la salida, mientras que la grafica inferior corresponde al calculo de su
voltaje promedio.

Figura 79. Desempefio ante variacion en la carga
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Se puede observar de la figura 79 que ante el incremento subito en el instante de 1
segundo de la carga de 50W a 70W el voltaje promedio de salida disminuy6 un poco de
1.27V a 1.28V. Calculando el error relativo de esta variacion se tiene:

Valor Real — Valor Medido 1.27V — 1.23V
Eretativo = Valor Real * 100 = ———ny—* 100

Erelativo = 3-1%

Ya que el error obtenido fue muy pequefio, se verifica de esta manera el correcto
desempefio del convertidor ante la variacién en la carga.

5.5. PRUEBA 5. Desempenio ante variacion en la senal de referencia

Esta prueba se realiz6 con el fin de determinar el desempefo dindmico del Boost Inverter
ante un incremento instantdneo del voltaje de referencia, verificando el comportamiento
del voltaje de salida. Para ello inicialmente se ajust6 el voltaje de referencia en 1V, la
resistencia de carga que se usO fue de 50W y se ajusté la escala de tiempo del
osciloscopio en 250ms/D.

La duracién de la prueba fue de aproximadamente 3 segundos y se tomaron 3000
muestras con un periodo de muestreo de 1 milisegundo.
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Se dio inicio a la prueba y en el instante de 1 segundo, se realizé un incremento subito del
voltaje de referencia de 1V a 2V. Se procedié a tomar medida del voltaje de salida y los
resultados obtenidos se muestran en la figura 80. Donde la grafica superior corresponde
al voltaje de salida (sensado y filtrado), mientras que la grafica inferior corresponde al

voltaje de referencia.

Figura 80. Desempefio a Id refer
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Los voltajes promedio de las sefnales de la figura 80 se muestran en la figura 81. Donde la
grafica superior corresponde al voltaje de salida, la grafica del medio corresponde al

voltaje de referencia y la grafica inferior muestra ambas sefales de voltaje.

Figura 81. Voltaje promedio de los resultados de la prueba 5
Vo-Filt
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Del comportamiento observado de la figura 81, se determina que el sistema sigue los
cambios realizados en la senal de referencia de manera inmediata.

Es importante verificar el comportamiento de la sefal de salida respecto al cambio de la
sefal de referencia, para ello se realiza una ampliacion a la figura 81 en la region donde
se produjo el cambio instantdneo como lo muestra la figura 82.

Figura 82. Ampliacién a la regiéon donde se produjo el escalén

Vo-Filt y Vref

Tiempo(s)

De la figura 82, se observa que la senal de salida (linea roja), cambia de manera
inmediata ante el incremento en la sefal de referencia (linea azul). Verificando de esta
manera el desempeno del sistema ante variaciones bruscas de la sefal de referencia.

En el anexo C se muestra la sefal de la figura 80 capturada en el osciloscopio.
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6. CONCLUSIONES

De la operacion y comportamiento del convertidor Boost Inverter se determino que
para elevar e invertir en una sola etapa, el ciclo de trabajo 6 sefal de control debe ser
una senfal sinusoidal la cual varia sobre un nivel de DC de 0.5 Voltios. Ademas se
puede lograr un adecuado funcionamiento de esta topologia mientras se trabaje en la
region cercana a D = 0.5, con lo cual se logra una capacidad de elevacién simétrica.

Se determinaron las ecuaciones para el calculo de inductancia, capacitancia,
corrientes y voltajes que permitieron encontrar valores criticos y de esta manera se
dimensionaron de forma adecuada los dispositivos de potencia que conforman la
estructura del convertidor. También se determiné el modelo matematico del
convertidor, el cual permitié definir un esquema de control de realimentacion del
voltaje de salida, y de esta forma se disend la accién de control.

Se utilizé la accion de control de tipo PI, con la cual se cumplieron requerimientos de
error de estado estacionario nulo y rapida respuesta. Determinando los parametros K,
y Ti a partir del analisis en el dominio de la frecuencia utilizando para ello el diagrama
de Bode y teniendo en cuenta especificaciones de estabilidad y de disefo. La
implementacion del circuito limitador y del circuito anti-windup, permitié que la sefial de
control se mantuviera en su rango de operacién, ademas se evitd que esta senal se
saturara a su valor maximo.

De los resultados obtenidos mediante la simulacion de la topologia y su estrategia de
control, se determiné que ante perturbaciones de carga y del voltaje de entrada, el
voltaje de salida se mantuvo regulado, verificando de esta forma el comportamiento
del control de voltaje del convertidor.

De las pruebas realizas se observé que para las cargas de 50W y 70W el voltaje de
salida presento un THD relativamente bajo, lo cual indica que se obtuvo una forma de
onda muy préxima a una onda sinusoidal. De otro lado, el valor maximo del voltaje de
salida present6 una disminucion considerable respecto al voltaje obtenido en
simulaciéon. Esta diferencia se debe en gran medida a la existencia del circuito
generador de tiempos muertos ya que este reduce el tiempo en que permanece
encendido el transistor.

La baja eficiencia obtenida es causada en gran medida a que el Boost Inverter “recicla
energia’, a través de un lazo interno de corriente. Este es el precio por elevar tension,
que se traduce en mas pérdidas de las que podrian esperarse si ese lazo interno de
corriente no existiera.

De los resultados obtenidos de las pruebas de desemperio se observd que el voltaje
de salida se mantuvo regulado ante variaciones subitas en el voltaje de entrada, en la
carga y en la referencia. Verificando de esta manera el correcto funcionamiento de la
accioén de control.
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7. TRABAJO FUTURO

Un punto relevante en el desarrollo de esta tesis fue el determinar la desventaja asociada
a la capacidad de elevacién en el convertidor Boost Inverter, la cual corresponde a su baja
eficiencia. Esta desventaja crea la necesidad de que las futuras investigaciones se
encaminen a tratar de eliminar en la medida de lo posible el reciclado de energia presente
en el convertidor y asi incrementar su eficiencia.

En esta tesis se estudié e implement6 una técnica de control lineal que permiti6 mantener
el voltaje de salida regulado, pero ya que el area de control es tan amplia, es posible
estudiar otras técnicas de control que permitan obtener un mejor desemperio del sistema.
Tal es el caso del control por modos deslizantes (SMC), estrategia de control no lineal la
cual optimiza el desemperio del convertidor.

El trabajo realizado permitié obtener una sefial monofasica de AC de 60Hz con un baja
THD. Podria pensarse en extrapolar la topologia del convertidor Boost Inverter a sistemas
trifasicos, ampliando asi la versatilidad del convertidor.

Aunque la mayoria de las aplicaciones del convertidor Boost Inverter estdn encaminadas
a su uso en sistemas de alimentacion ininterrumpible, por la ventaja de elevar e invertir en
una sola etapa. Su uso puede extenderse a otras aplicaciones, tales como sistemas
fotovoltaicos, donde dependiendo de la aplicacion es necesario producir una tensién
alterna a partir de la energia producida por un arreglo de paneles fotovoltaicos.
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ANEXO A. Diagramas esquematicos de las etapas de acople, SPWM y control.

Figura 83. Diagrama esquematico de la etapa de acople
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Figura 84. Diagrama esquematico de la etapa SPWM
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Figura 85. Diagrama esquematico de la etapa de control

IN_MED -15V
<<

IN_REF

3d
cy

A
LY

i
v
3

+15V

78



ANEXO B. Implementacion de las tarjetas y montaje final.

Figura 86. Implementacion de la tarjeta de Pot‘encia
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Figura 88. Implementacion de la tar'e}a SPW
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Figura 91. Montaje final del proyecto
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ANEXO C. Senales capturadas con el osciloscopio.

Figura 92. Voltaje de salida para una carga de 50W

Figura 94. Voltaje de salida ante un escalén en el voltaje de referencia
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