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RESUMEN.

En los Ultimos afios fa conversion de potencia basada en dispositivos de estado
sblidp ha tomado un papel muy importante en la reduccién del tamafio de los
equipos electrénicos. La totalidad de los estos sistemas precisan de un voltaje de
alimentacién de corriente continua, estable ante variacién en la fuente de energia
primaria 0 en la carga de salida. El propésito de este trabajo de investigacion es
explorar el problema de la regulacién del voltaje de salida de los convertidores
resonantes serie de cd-cd. Estos convertidores presentan uh fuerte
comportamiento no lineal, debido a la naturaleza discreta del voltaje aplicado
(encendido-apagado de dispositivos de cohmutacion) y a la presencia de un
puente rectificador de onda completa. En este trabajo se comprueban de manera
practica varios trabajos'previos sobre los convertidores resonantes serie, entre
estos trabajos se encuentran los estudios tedricos referentes a: robustez del
voltaje de salida ante diferentes cargas, estabilidad del ciclo limite jnducido del
convertidor y célculo tedrico del voltaje de rizo en la carga. También, en este
trabajo se presentan los resultados experimentales del uso de un esquema de
control hibrido, que combina un esquema de control en tiempo continuo y uno en
tiempo discreto. Con el uso de este esquema de control se logra abtener un voltaje
de salida constante, ante variaciones en la fuente de energia primaria ¥
variacienes en los valores de la carga resistiva. Finalmente, de la misma manera
se presentan los resultados experimentales de la gonstruccion y el funcionamiento
de un inversor resonante serie.

Palabras clave: Convertidor resonante, control no lineal, control hibrido, voltaje de
fizo.




ABSTRACT.

Recently, power conversion based on solid state switching devices has become
very important for size reduction of electronic equipment. The entirety of these
systems require a DC source voltage being robust with respect to variations of
either the primary source of energy or the load. The purpose of this research is to
explore the problem of the output voltage regulation in DC to DC series resonant
converters. These converters present a strong non linear behavior, due to the
discrete nature of the applied voltage through solid state switching (on-off) devices
and the presence of a rectifier. Several results reported previously in the literature
about series resonant converters are verified experimentally in this work. Among
these previous results, theoretical studies are found concerning the robustness of
the output voltage with respect to load changes, stability of the induced limit cycle
and ripple voltage computation. Additionally, in this fesearch we also present
experimental results when a hybrid control scheme, combining continuous time
and discrete time controllers, is used to regulate the output voltage in a DC to DC
series resonant converter. We show that output voltage regulation is achieved in
spite of variations in both the main source of energy and the resistive load. Finally,
experimental results on the construction and the operation of a series resonant
inverter are presented.

Keywords: Resonant converters, nonlinear control, hybrid control, ripple voltage.
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CAPITULO 1

INTRODUCCION.

En los tltimos afios la conversién de potencia de CD a CD basada en dispositivos
de estado solido ha tomado un papel muy importante en la reduccion del tamario
de los equipos electrénicos. La totalidad de los estos sistemas precisan de un
voltaje de alimentacién de corriente continua, estable ante variacién en la fuente

de energia primaria o en la carga de salida.

Se han visto a los suministros de poder tradicionalmente como un periférico, en
lugar de una parte integral del sistema. Pero ¢omo ahora se producen los
dispositivos de semiconductor con mas funciones por unidad de area, y cuando la
electrénica asume un papel mas importante en el mando de los sistemas fisicos, el
suministro de poder esta volviéndose un elemento critico debido a su tamafio.

En los uitimos afios se ha enfocado el estudio sobre las fuentes de alimeritacién
con tecnologia PWM (Modulacién de ancho de pulsos). Los elementos de
conmutacién de los convertidores con control PWM pueden ajustarse para
sintetizar la forma de onda del voltaje y/o de corriente de salida. Sin embargo, los
dispositivos se “activan” y “desactivan” en la corriente de carga, los interruptores
estan sujetos a un esfuerzo por el alto voltaje, y las perdidas de potencia por
conmutacion del dispositivo aumentan en forma lineal con la frecuencia de
conmutacion.

Las desventajas del control PWM pueden eliminarse o minimizarse si los
dispositivos de conmutacion trabajan cuando el voitaje y/o la corriente que pasan
por este se hacen cero. El voltaje y la corriente son obligadas a cruzar por ¢ero
obteniéndose un circuito resonante LC, y por consiguiente se crea un convertidor



resonahte que puede ser serie, paralelo, clase E dependiendo de la forma en que

se extraiga la energia del circuito LC.

Las necesidades reales de toda esta problemaética se centran, fundamentaimente
en la disminucion del peso de los convertidores. Para lo cual existen dos

alternativas:

-Integracién de dispositivos y modificacién de en¢apsulados, lo que conduce hacia
tecnologias dé montaje superficial.

-Reduccién de tamario de los elementos reactivos, que regularmente son los mas
grandes del circuito, incrementando la frecuencia de conmutacién para que los
elementos inductivos y gapacitivos reduzcan su valor. Ei aumento de la frecuencia
lleva también a una mejora de la respuesta dinamica.

En la actualidad se pretende obtener una mayor densidad de potencia en los
convertidores, para lograrlo es posible aumentar la ftecuencia de conmutacién en
los convertidores PWM convencionales, pero como ya vimos estos presentan
serias limitaciones, debido a que lps elementos parasitos provocan fuertes
incrementos en las perdidas durante el proceso de conmutacion.

Debido a estos inconvenientes en la actualidad se han realizado estudios sobre
otro tipo de convertidores, los convertidores resonantes, los cuales opéran bajo el
principio de conmutacién a voltaje o corriente cero, estos convertidores tienen un
circuito LC que se coloca en serie 0 en paralelo con el circuito de conmutacion.

En este trabajo nos ocupamos de estudiar al convertidor resonante serie de cd-cd
convencional y se propone uha técnica de control con el fin de regular el voltaje de
salida del convertidor ante variaciones de la fuente de energia primaria y anhte
carga resistiva desconocida.



Por otro lado se realiza un estudio de los inversores resonantes, con el fin de
construir y realizar pruebas practicas, como una actividad complementaria y

adicional al estudio de los convertidores resonantes.

Las metas de este trabajo son las siguientes:

-Realizar un estudio de los convertidores resonantes de potencia.

-Analizar y estudiar el convertidor resonante serie de cd-cd.

-Implementar el control hibrido propuesto para el convettidor resonante serie de
cd-cd.

-Evaluar el desempefio del control hibrido propuesto.

-Realizar un estudio de los inversores resonantes y sus aplicaciones.

-Realizar pruebas con un inversor resonante.

Este trabajo esta dividido en ocho capitulos, en el capitulo dos se da un panorama
general del estado del arte sobre los convertidores resonantes, algunas técnicas
de control que se han publicado para los convertidores resonantes series de cd-cd

y algunos trabajos sobre los inversores resonantes.

En el capitulo tres se realiza una introduccién sobre los convertidores resonantes,
se hace una clasificacion sobre ellos y se presentan algunos conceptos basicos de
los circuitos resonantes.

En el capitulo cuatro se muestra el estudio realizado sobre los corvertidores
resonantes serie de cd-cd, los conceptos basicos, se presenta el modelo dinamico
del convertidor y las pruebas que se realizaron en base a los éstudios publicados

para este tipo de convertidores.

En el capitulo cinco se muestra el control hibrido propuesto (parte en tiempo
continuo y parte en tiempo discretg) para el convertidor resonante serie de cd-cd,
se presenta el disefio del controlador propuesto, su construccién, ademas de las
pruebas y analisis de resultados.



En el capitulo seis se muestra una introduccién sobre los inversores resonantes, 1a
clasificacién segin la fuente de alimentacion y también se presentan las

propiedades de este tipo de inversores.

En el capitulo siete se presenta el desarrollo experimental con un inversor
resonante serie, con el fin de dar soporte a trabajos futuros que se realizaran a

este tipo de inversor.

Y por altimo en e} capitulo ocho se hace un andlisis de los resultados con el fin de
presentar las conclusiones de este trabajo y donde ademas se presentan las
perspectivas que tiene contemplado el mismo.



CAPITULO 2

ANTECEDENTES.

Para superar las perdidas de potencia en lgs convertidores convencionales, una
nueva familia de convertidores, dehominada convertidores resonantes, fue
introducida en Baxandall (1959).

Para los convertidores resonantes serie se han presentado trabajos como el
anélisis aproximado basado en consideraciones de CD, Voperian y Cuk (1983).
Después se introdujeron las herramientas de control basadas en la representacion
de variables de estado en Oruganti et al (1985). Por otro lado otros autores han
presentado estrategias de discretizacion exactas o aproximadas, Verghese et al
(1986) y Kim et al (1991), respectivamente. La solucién propuesta por este ultimo,
opera sobre las variables de estado (corriente y voltaje resonante) del convertidor
resonante serie y muestra buenos resultados, pero algunas inestabilidades para

cambios amplios del encéndido del convertidor. -

En Melse y De haan (1988) se presenta un compensador de potencia reactiva
para convettidores resonantes série, donde el compensador entrega una forma de
onda senoidal con alta calidad mientras preserva las ventajas de los convertidores
resonantes, el control de corriente del convertidor el cual permite una cantidad

controlable de potencia reactiva, se plantea que es facil de implementar.

Se ha presentado el modo de control de ciclo integral para los convertidores
resonantes serie en Gyu et al (1989) como un método eh el cual los dispositivos
de conmutacién intentan siempre ser sincronizados en los puntos de cruce por
cero de la corriente resonante. El voltaje de salida es controlado por una seleccion
de modos de conmutacién variando la relacidn entre el modo dé potencia y el
modo de resonancia libre, se obtiene cada funcion de transferericia de DC para



cada modo de conmutacion. Solo algunas de las ventajas de de este método de
control son verificadas experimentalmente, ademas como desventajas de este
esquema se pueden mencionar la salida de voltaje discreta y el rizo del vaitaje en
la salida.

Un control de éptiméa trayectoria de los convertidores resonantes serie usando la
técnica de control del voltaje en el capacitor fue presentado en Sivakumar et al
(1990) donde se forza a las variables de estado resonantes a seguir su optima
trayectoria. Se simplifica la estructura del control de 6ptima trayectoria para que su
implementacién se vea reducida. Se asumen constantes tanto el voltaje de salida

como el de entrada.

Un método promedio basado en el andlisis de Fourier fue presentado en Sanders
et al (1991), que es ampliamente utilizado en las areas de electrénica de potencia,
usando este método se han disefiado esquemas de control aproximados basados
en el anélisis de estabilidad de Lyapunov y el enfoque del control basado en
pasividad Stankovic [1997] y Escobar [1999] respectivamente.

En Woo y Gyu se presenta un esquema modificado de control del voltaje de salida
de un convertidor resonante serie, donde se obtiene un voltaje de salida
cuantificado por ‘un control de cantidad y una ultima unidad de voltaje es
continuamente ajustada por el control del angulo de fase durante medio periodo
del ciclo de resgnancia. Se presenta una secuencia para reducir el rizo de voltaje
en la salida, basandose en un andlisis del estado estable.

Una técnica de control simple para los convertidores resonantes serie se expone
en Rossetto (1996) se basa en el control de la trayectoria del espacio de estado,
se presenta una implementacion simple que requiere solo del sensado de la
corriente resonante.



En Nguyen et al se presenta un método de control para los convertidores
resonantes serie, donde el convertidar respnante serie es transformado a una
fuente de corriente usando el proceso de integracion ciclo por ciclo, se propone
implementar el lazo de control para predecir la demanda de corfiente de salida
usando la ley de control propuesta y entonces alimentarla dentro del lazo de
control como corriente promedio, sin embargo solo se presentan simulaciones
como demastracion de este trabajo.

En Carrasco et al (2000) se aborda el problema de la regulacidn del voltaje de
salida de los convertidores resonantes serie, donde se obtiene una simplificacion
del modelo usando aproximacién harmoénica para reducir el sistema a una no
linealidad estatica en serie con un filtro de salida pasiva. Ademas, usando la
aproximacian PBC (passivity based control) disefian un controlador no lineal
adaptativo de salida realimentada que encierra la estabilizacién local del voltaje de
salida. Y se presenta un estudio comparativo de varias leyes de control. Todo el
estudio del problema de regulacion de los convertidores resonantes serie se
realiza para una entrada de control constante.

También se ha implementado un controlador neuronal para los convertidores
resonantes serie, Quero et al (2002), en este trabajo se propone este controlador
basado en la ley de control con realimentacién de energia. Se analizan las
propiedades del control por realimentacién de energia y particularmente la ley de
control de 6ptima trayectoria.

Para el disefio de directrices de los convertidores resonantes serie para baja
corriente o aplicaciones de alta frecuencia se ha presentado el trabajo Fernandez
et al (2004) donde se exponen las pautas a tomar en cuenta cuando se estudian
este tipo de aplicaciones de los convertidor resonante seri¢, se presentan un
conjunto de ecuaciones que modelan el comportamiento del convertidor cuando se
trabaja con corriente pequefa o alta frecuencia de operacién. De manera



especifica se presenta un estudio del efecto del tiempo de la carga y descarga de
las capacitancias parasitas de los diodos de rectificacion.

Recientemente se han propuesto controladores para convertidores de potencia de
CD a CD, basado$ en circuitos resonantes mediante planitud diferencial, Silva

(2002).

Para los convertidores respnantes en paralelo se han realizado tragbajos ¢omo:
analisis aproximados basados en sefiales pequefias Vorperian y Cuk (1983),
donde se analizan las topologias serie y paralelo en conjunto. Mientras que
Oruganti y Lee (1985) presentaron un analisis de la topologia paralela en variables

de estado.

Un estudio del problema de regulacién de las variables resonantes del convertidor
resonante en paralelo donde el modelo dinamico del convertidor fue presentado en
Silva (2002).

En Hernandez (2003), se retomia y analiza el ¢ontrolador basado en planitud
diferencial de los convertidores resonantes de CD-CD, Silva (2002) y se presenta
un estudio usando el mapa de Poincaré de la estabilidad de ciclos limites
inducidos de estos convertidores resonantes. También utilizando esta herramienta
matematica se logra el calculo del rizo en el voltaje de salida.

En otro trabajo del mismo autor, Hernandez (2005), se presenta una estrategia de
control combinando esquemas de control en tiempo discreto y continuo para
regular el voltaje promedio en la carga de los convertidores resonantes de
potencia serie de CD-CD.

Para los inversores resonantes se han presentado varios trabajos entre los que se
encuentran:



El control por cancelacion asimétrico de voltaje para inversores resonantes serie
de puente completo fue presentado en Burdio et al (2004), donde la técnica de
control propuesta logra un desempefio eficiente comparado con las estrategias de
control de fijacion de frecuencia convencionales, considerando conmutaciéon en
voltaje cero y variaciones en la potencia y carga de salida. Los resultados son
verificados experimentalmente usando un prototipo para una aplicaciéon. En este
mismo trabajo se presenta un inversor resonante serie de dos salidas, usando un
método de sintesis y la estrategia de control por medio de cancelacion de voltaje.
E| ¢onvertidor sintetizado permite alimentar dos ¢argas inductivas.



CAPIiTULO 3

CONVERTIDORES RESONANTES.

En este capitulo se introducen algunos conceptos importantes de los convertidores
resonantes de potencia, el capitulo esta organizado de la siguiente manera. En la
seccién 3.1 se hace una introduccion a los convertidores resonantes de potencia
de manera general. En la seccion 3.3 se clasifican y se desériben brevemente los
diferentes tipos de convertidores resonantes. Finalmente en la seccién 3.2 se hace
una revisién de los conceptos basicos en cuanto a la teoria de los circuitos

resonante.

3.1 INTRODUCCION A LOS CONVERTIDORES RESONANTES.

Aquellos convertidores cuyas topologias contengan circuitos resonantes L-C
combinados con adecuadas estrategias de conmutacién, logran que los
dispositivos conmuten con voltaje cero y/o cero corriente, durante la transicion de
encendido-apagado y/o viceversa. Esta propiedad es la caracteristica principal de
un convertidor resonante. Los convertidores resonantes son ampliamente
empleados en aplicaciones tales como, convertidores de continua a continua (cd-
cd), equipos de tratamientos térmicos por autoinduccion, excitadores de lamparas
de gas para iluminacion y otras. En un convertidor resonante de potencia debido a
la caracteristica de conmutacion suave de sus dispositivos, permite trabajar con
frecuencias de conmutacion por encima de los 100KHz con alto rendimiento de
potencia, disminuyendo la relacién peso-potencia, y reduciendo ademas los costos
en la construccion de los equipos. En este capitulo se presentan los diferentes
tipos de convertidores resohantes discutidos ampliamente en la bibliografia y
_ resaltan los conceptos basicos del funcionamiento de los convertidores

resonantes.
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3.2 CLASIFICACION DE LOS CONVERTIDORES RESONANTES.

Considerando el orden de las topolpgias, entendiéndose por orden el numero de
elementos reactivos, existen varias clasificaciones para los convertidores
résonantes, en esta seccion se presenta una clasificacion de los convertidores

resonantes tal y como sigue:
a) Coﬁvenidor de carga resonante
b) Convertidor cuasi resonante
¢) Convertidor de enlace resonante
d) Convertidor con enlace de alta frecuencia

3.2.1 Convertidores de carga resonante.

Los convertidores de carga resonante estan constituidos por un inversor més un
circuito resonante L-C serie o paralelo. Mediante la conmutacién de los
transistares del inversor, generan una forma de onda cuadrada a partir de una
fuente de alimentacién continua. Esta forma de onda es directamente aplicada al
circuito resonante que da a la salidd, una forma de onda senoidal. Al entrar en
resonaricia, en el citcuito tanque se producen voltaje y corriente oscilantes, dando
como resultado, que los transistores del convertidor conmuten con ZVS o ZCS
(Conmutacién a voitaje cero o conmutacién a gero corriente). Estos convertidores
se emplean tanto en conversién de continua-continua (cd-cd), como en conversion
de continua-alterna (cd-ca). El convertidor cd-cd se obtiene rectificando la forma
de onda a la salida del circuito resonante. Un convertidor cd-ca resulta de aplicar
la ¢arga directamente sobre la salida del circuita resondnte.

En este tipo de convertidares el control de la potencia entregada a la carga puede

ser realizado mediante la variacion de la frecuencia de conmutacion del
convertidor. Este modo de control suele denominarse control de potencia por
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modulacién de la frecuencia. A los convertidores de carga resonantes se pueden
subclasificar, como sigue:
1) Gonvertidores resonantes con alimentacién por voltaje (Voltage source resonant
converters, VSRC)
A su vez dentro de los convertidores alimentados por voltaje pueden encontrarse
los siguientes convertidores: '

a) Convertidor de carga resonante serie (serie-load resonant, SRL).

b) Convertidor de carga resonante paralelo (parallel-load resonant, PLR).

c) Convertidores resonantes serie-paralelo (combinacién SRL-PLR)
2) Convertidores resonantes con alimentacion por corriente (Current source

resonant convertes, CSRC).

3) Convertidores resanantes clase E.

3.2.2 Convertidores cuasi resonantes.

En determinadas topologias en donde los transistores operan en conmutacion
forzada, pueden conformarse las formas de onda de voltaje y corriente sobre los
transistores para lograr que éstas conmuten en forma suave, esto es en modo de
operaciéon ZVS o ZCS, mediante un circuito L-C. En este tipo de convertidores
encontramos que durante un intervalo de tiempo, del periodo de conmutacién,
existira resonarcia mientras que en el resto no, con lo cual es muy comun en la
literatura denominar a estos convertidores como cuasi resonantes. Estos pueden
subclasificarse en:

a) Convertidores resonantes de cd/cd ZVS.
b) Convertidores resonantes de cd/cd ZCS.
¢) Convertidor ZVS con limitacién de tension.,

3.2.3 Convertidores de enlace resohante.

En un convertidor de cd/ca (inversor) la alimentacién primaria es una fuente de
voltaje (o corriente) continua, luego al aplicar una secuencia de conmutacién
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determinada se obtiene a la salida del inversor una forma de onda alterna. En los
convertidores de enlace resonante, la fuente de alimentacién al inversor es una
forma de onda oscilante entre cero y un valdr maximo. Este voltaje de
alimentacién es obtenido mediante un circuito tanque L-C a la entrada del inversor.
La caracteristica de este modo de alimentdcion es que los transistores del inversor
conmutan cuando el voltaje de entrada al convertidor se hace cero, esto es con
ZVS.

3.2.4 Convertidor con enlace de alta frecuencia e integrador de semiciclos.

Aqui el inversor es alimentado con una forma de onda senoidal de frecuencia muy
superior a la de la onda alterna de salida. Para la implementacién de este
convertidor es necesario el empleo de dispositivos de conmutacion bidireccionales
en corriente. Se establece una secuencia de activacién de los dispositivos de
conmutacién de tal moda de ir conformando el voltaje de salida del inversor, con
semiciclos consecutivos de onda senoidal de entrada. Esto es por ejemplo, para
establecer un semiciclo positivo del voltaje de salida, se conmutan los transistores
de tal modo que queden semiciclos positivos y consecutivos, o no. Cuando el
voltaje de entrdda pasa por cero se conmutan los transistores del inversor
logrando operar en ZVS.

3.3 CONCEPTOS BASICOS DE CIRCUITOS RESONANTES.

El circuito resonante (o sintonizado) es fundamental para Ia operacion de una
amplia variedad de sistemas eléctricos y electrénicos de uso actual.

El circuito resonante es una combinacion de elementos R L y C con una

caracteristica de respuesta en frecuencia similar a la que se observa en la figura
siguiente:
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Fig. 1. Curva de resonancia.

La respuesta es maxima para la frecuencia f; y disminuye hacia la derecha y hacia
la izquierda de esta frecuencia. O sea que para un intervalo particular de
frecuencias la respuesta estara cerca del maximo o seré igual a este.

Las frecuencias para el extremo izquierdo o deregho tienen niveles de voltaje muy
bajos, y para lodos los propésitos practicos afectan muy poco a la respuesta del
sistema. Debido al proceso de sintonjzacion (colocar el control de sintonizacion
para f;) es por lo que se le llama circuito sintonizado. Cuando la respuesta esta en
6 cerca del maximo, se dice que el circuito esta en estad6 de resonancia.

El circuito eléctrico resonante debe tener tanto inductancia como capacitancia,
ademas siempre estard presente una resistencia debido a la carencia de
elementos ideales. Cuando ocurre una resonancia por la aplicacién de la
frecuencia adecuada f;, la energia que abserbe un elemento reactivo es la misma
que libera otro elemento reactivo dentro del sistema. En otras palabras la 'energia
pulsa de un elementé reactivo al otro.

3.3.1 El circuito resonante serie.

Un circuito resonante seri¢ debe tener un elemento inductivo y uno capacitivo
conectados en serie. Siempre estara presente un elemento resistivo debido a la
resistencia interna de la fuente (Rs) y la resistencia interna del inductor (Ry).

La frecuencia resonante (») sé determina en términos de la inductancia y la
capacitancia.
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0= (1.1)

La potencia promedio para el resistor en la resonancia es:

P=1I%R (1.2)

La potencia reactiva a para el capacitor resonante es:

0, =1'X, ‘ (1.3)

La potencia reactiva para el inductor resonante es:

0, =1'%, (1.4)

El triangulo de potencia en la resonancia muestra que la potencia aparente total

(S) es igual a la potencia promedio disipada por el resistor (P) ya que:

QL =Qc

QL=12XL A

S=EI

\4

-
>

P=I"R=EI Qc=I*X¢

A 4

v
Fig. 2. Triangulo de potencia del circuito resonante serie en la resonancia.

El factor de potencia del circuito en la resonancia es:

Fp =cosf =

wl™

(1.5)
Fpg =1

En la figura 3 se ve que la energia que absorbe el inductor es igual a la energia
que libera el capacitot.
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Fig. 3. Curvas de potencia en la resonancia para el circuito resonante serie.

3.3.2 Selectividad.

Si trazamos a continuacién la magnitud de la corriente i=Z£e'n funcién de la
T

frecuencia, para un voltaje constante E, obtendremos la curva que se muestra en

la figura 4, que se eleva de cero a un valor maximo de % , (donde es minimo)

luego cae hacia cero (a medida que z, aumenta) con una pendiente menor que la
de elevacion al valor pico. En realidad, la cutva es l4d inversa de la impedancia en
funcién de la frecuencia y, puesto que la curva no es absolutamente simétrica en
torno a la frecuencia resonante, la curva de la corriente en funcién de la frecuencia
tiene la misma propiedad.

0.701 Imax

.

fy f f; f
Fig. 4. La corriénte en funcion de f para el circuito resonante serie.

Hay una gama definida de frecuencias en que la corriente se acerca a su valor

maximo y {a impedancia a su minimo. Esas frecuencias corresponden a 0.707 de

la corriente maxima y se denominan banda de frecuencias, frecuencias de carte o
de media potencia. Se indican por medio de f,yf,en la figura 4. La gama
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frecyencias entre las dos citadas se denomina ancho de banda (que se abrevia

AB) del circuito resonante.

Puesto que el circuito resonante se ajusta para escoger cierta banda de
frecuencias, 1a curva de la figura 4 s¢ denomina curva de selectividad. Cuanto mas
pequerio sea el ancho de banda, tanto mayor seréa la selectividad. La forma de la
curva, como se muestra en la figura 5 depende en cada elemento del circuito R-L-
C en serie. Si se hace menor la resistencia con una inductancia y una capacitancia
fijas, el ancho de banda disminuira y la selectividad se incrementara, Asi mismo si
la razén L/C aumenta con la resistencia fija, el ancho de banda volvera a disminuir

aumentando la selectividad.

Fig. 5. Efecto de R, L y C sobre la curva de selectividad para el tircuito resonante serie.
En términos de o, (factor de calidad) si R es mayor para la misma x,,Q,sera
menor, como se detefmina por medio de la ecuacién Qs =a)s—§— , donde o, es la

frecuencia de resonancia. Por tanto, una @, pequeiia se asocia a una curva
resonante con un gran ancho de banda y poca selectividad, mientras que una
gsgrande indica lo contrario. Para los citcuitos en que Qg 210, una aproximacion

muy aceptada es que la frecuencia resonante biseca el ancho de banda y que la
curva resonante es simétrica a ambos lados de la frecuencia resonante. Esas
condicigbnes se muestran en la figura 6, indicando que las frecuencias de corte son
entonces equidistantes de la frecuencia resonante.
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Fig. 6. Curva aproximada para el circuito resonante en serie con Qs=10.

R 1 [(RY 4 1| R 1 (R)z 4
Oy =——+——| +— fi=—|—+=,|=| +—
2L 2\\z) T IC arl2L  2\\L) " IC

R 1[11)2 4 1| R 1(11)2 4
Wy =—+—. | = +— fo=——+=l =] +—
2L 2W\L) " LcC 2zl2L 2W\L) " IC
R f, - 1
AB=f, ~ fi=— AB =5 SHmh 1
27l s Js Qs

La razén (f2-£) se denomina a veces ancho de banda fraccional.
S

Al trazar la magnitud (valor efectivo) de los voltajes vV, yV; Y la corriente | en

funcién de la frecuencia para el circuito resonante en serie en el mismo conjunto
de ejes, se obtienen las curvas que se muestran en la figura 7. Obsérvese que la
curva v, tiene la misma forma que la corriente y un valar pico igual a la magnitud

de la tensién de entrada E. La curva v, aumenta lentamente al principio, desde un

_valor igual al voltaje de entrada, puesto que la reactancia del capagitor es infinita

(circuito abierto) a la frecuencia cero y la reactancia del inductor es cero (circuito

en corto) a esta frecuericia. Al aumentar, —lade la ecuacion v, =ix. = i——IE se hace
(1] (4]

menor, pero la corriente aumenta a un indice més rapido que el de disminucién de
E}E; por ende, ¥, aumenta y sigue haciéndolo debido al rapido incremento de la
corriente, hasta que la frecuencia se acerca a la resonancia. Cuando ocurre esto,

el indice de cambio de la corriente disminuye y el factor J—C—, que disminuye al
@
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elevarse la frecuencia, sobrepasara el indice de cambio de la carriente y ¥,

comenzara a disminuir.

Vomax Vi

Qu

E

.

Ve
Vi A
M
fowar £ fi oy f

f ”<

\4

Fig. 7. Vr, V|, V¢ e | en funcién de la frecuencia para un circuito resonante serie.

El valor pico se presentara ‘'a una frecuencia inmediatamente anterior a la de
resonancia. Después de la resonancia, tanto ¥, como | disminuiran en magnitud y

1/C se acercara a cero: Cuanto mas alta sea la Qs del circuito, tanto mas se

acercara fuuyafs y tanto mas cerca estard v, de ¢o.E. Para circuitos

CONQs 210, fomax = f5 Y Vemax = OsE

La curva para ¥, aumenta constantemente de cero a la frecuencia de resonancia,
puesto que ambas cantidades oL y la Gorriente, dé la eduacién V, =iX; = oLi

aumentan en esa gama de frecuencias. A la resonancia, | alcanza su maximo
valor, pero oL sigue aumentando; por ende, v, alcanzara su valor maximo
después de la resonancia. Después de alcanzar su valor pico, el voltaje cae hacia
E, puesto que la disminucién de la corriente sobrepasa el aumento de L. Se

acerca a E porque x, sera eventualmente infinita y X, sera cero.
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Al aumentar la @, del circuito, la frecuencia f,,,,, disminuye hacia f;y ViuaxS€

acerca a QzE . Para circuitos con Qg 210, fuux = fs ¥ Vimax = OsE -

La curva v, tiene una mayor magnitud que la de v, para cualquier frecuencia por
encima de la resonancia y la curva v, tiene una mayor magnitud que la de v, para

cualquier frecuencia por debajo de la resonancia. Esto vuelve a verificar el hecho
de que el circuito R-L-C en serie es predominante capacitivo de cero a la
frecuencia resonante y predominantemente inductivo para cualquier frecuencia por
encima de la resonancia.

Para la condicién Qg =10, las curvas de la figura 7 apareceran como se muestra en

la figura 8. Obsérvese que alcanzan un valor pico (sobre una base aproximada) a
la frecuencia resonante y tiene una forma similar.

N~

i h 65 ‘ f

[
>

Fig. 8 Curvas aproximadas de Vg, V| y V¢ para un circuito resonante serie donde Os210.
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CAPITULO 4

CONVERTIDOR RESONANTE SERIE DE CD-CD.

En este capitulo se analiza al convertidor resonante serie de ¢d-cd, primero se
estudian los conceptos basicos de esta topologia, se analiza el modo de
conduccién continua y el modo de conduccién discontinua. En la seccion 4.2 se
estudia el modelo dinamico del convertidar resonante serie y por ultimo en la
seccibn 4.3 se presentan las pruebas realizadas a un convertidor resonante serie

de acuerdo a trabajos publicados sobre este tipo de convertidores.

4.1 CONCEPTOS BASICOS DEL CONVERTIDOR RESONANTE SERIE DE CD-
CD.

El convertidor de cd-cd con carga resonante serie es un convertidor resonante
alimentado por voltaje en el que se reemplaza la resistencia de c,arga por un
cirguito rectificador puente, como observamos en la figura 4. El gircuito rectificador
tiene como fuente un generador de corriente senoidal impuesto por el circuito
resonante L-C, cuando el convertidor opera con fg proxima a f.. Esta cofriente es
rectificada y filtrada mediante un capacitor Cs para lograr un voltaje continuo a la
salida del convertidor.

-“—

Vi [ ('..——]:" xl,,T § R
b 4 b o -

ek, A

N D2 D4 | V4

Fig. 9. Circuito de un convertidor resonaitte serie.

(v
]

v—-/
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Este circuito queda constituido por el tanque L-C y un generador de voltaje E igual
a la suma o diferencia entre el voltaje Vcc y el voltaje de salida del convertidor V.
Si el capacitor Cs es deé valor elevado, podemos decir que Vp es practicamente
constante. Este voltaje se puede ver a la entrada del rectificador (éxtremos b'b de
la figura 9), como una bateria cuyo signo dependera del signo de la corriente i_ del
inductor L. Es positiva (+V, entre b’b) cuando la corriente i es positiva (con los
sentidos indicados en la figura), y es negativa (-V, entre b’b) cuando i. es negativa.
Las formas de onda del voltaje y corrienté resultantes sobre los componentes del
circuito resonante, dependen fundamentalmente de la relaciéon que existe entre la
frecuencia de conmutacion fs y de la frecuencia de resonancia del circuito tanque
f. Cuando fs es menor a f; /2, la corriente i sobre el inductor puede resultar
discontinua durante el ciclo de conmutacion, Mientras que cuando fs es mayor a f;
12, i sera coritinia durante el ciclo de conmutagion. Cuando el convertidor
resonante serié es operado debajo de la resonancia, el fenémeno de conmutacion
a cero corriente puede ocurrir, en el cual el cjrcuito causa que la corriente vaya a
cero antes de que los transistores sean encéendidos. A continuacién se explican los
modos de conduccion discontinuo y continuo.

4.1.1 Modo de conduccién discontinuo.
El modo de conduccion discontinuo de corriente sobre el circuito tanque es posible

cuando fs<f; /2. La forma de onda de corriente i. durante un ciclo de conmutacion
Ts, se observa en la figura 10.
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Fig. 10. Forma de onda de cotriente para el modo de conduccién discontinue (fs<fr/2).

En estado permanente todos los dispositivos del convertidor comienzan a
conducir con corrietite cero. En t=0 se éncienden los transistores M1 y M4, la
corriente comienza a crecer alcanzando un pico maximo y luego decrece hasta
cero, estableciéndose un semiciclo completo de oscilacion a la frecuencia de
resonancia del circuitd tanque f.. Al llegar a t=T,/2 la corriente i, se invierte y
comienza a circular a través de los diodos conectados a M1 y M4. Bajo ésta
condicién se establece un cambio en el valor de la fuente de excitacién E del
circuito resanante (figura 9), generandose una nueva condicion de oscilacion que
completa el ciclo de oscilacién T, como lo indica la figura 5. Una vez alcanzado T;
la corriente vuelve a pasar por cero y mientras la excitacion de los transistores M1
y M4 no esté presente, la corriente iy permanece nula hasta el comienzo del
proximo semiciclo de conmutacién. En Ts/2 se enciendén los transistores M2 y
M3, comenzarido el semiciclo de conmutacion inverso. En este modo de operacion
todos los dispositivos de los transistores se cortan y se encienden con corriente
cero. Si bien las pérdidas por conmutacién son extremadamente bajas, existe el
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inconveniente de que la corriente alcanza los picos maximos de oscilacién,
aumehtando las pérdidas de conduccion.

1k

Vee

Fig 11. Corriente para el modo de conducgién continuo (fr/2<fs<fr).

4.1.2 Modo de conduccion continua.

Si se parte del mpdo de conduccién discontinua y se va reduciendo el intérvalo de
tiempo de corriente nula (figura 10), se llega al extremo en que este intérvalo se
anula cuando Ts=2T,. Si se reduceé ain mas el periodo de conmutacidn haciendd
que Ts<2T; se ingresa en modo de conduccién continua de la corriente i.. En el
instante de encender los dispositivos, la corriente es distinta de cero, a diferencia
del caso discontinuo. El signo de ésta depende de la relacion entre la frecuencia
de conmutacion fs y de la resonancia del circuito tanque f;, diferenciando dos
modos de conmutacién de los dispositives del convertidor. Si se cumple que
f/2<fs<f;, la forma de onda de corriente del inductor tiene la apariencia de la figura
11. Cuando los transistores M1 y M4 son encendidos, la corriente por el inductor
es positiva y comienza a crecer hasta un valor maximo. Luego se invierte siendo

24



conducida por los diodos D1y D4. Los transistores M2 y M3 son encendidos en la
mitad del ciclo de conmutacién, cortando a. los diodos D1 y D4 respectivamente, e
iniciando el semiciclo inverso de corriente i.. En el inicio de cada semiciclo de
conmutacion, la corriente iy es conducida por los transistores, conmutando en
forma forzada y por lo tanto se generan pérdidas de potencia por conmutacién. En
este modo de operacién es necésario que los cuatro diodos empleados, sean muy
rapidos para reducir los picos de corriente resultantes durante el corte de estos.
Durante el intervalo dé encendido de los dispositivos la ¢corriente invierte su signo,
en consecuencia estos se cortan en forma natural con corriente cero. En este
instante comienzan a conducir los diodos de rueda libres respectivos, figura 11.

Sl S4 82 SS
e

Ts

A ¢

Fig. 12. Corriente del inductor a conmutacion a voltaje cero (fs>fr.).

Si se reduce el periodo de conmutacién hasta lograr que fs>fr, esto es cuando el
convertidor resonante serie se trabaja sobre la frecuencia de resonancia la forma
de onda de corriente resultante luce como en la figura 12. A diferencia del moda
anterior, la corriente i, es conducida por los diodos de los tragnsistores M1 a M4 en
el comienzo de cada ciclo de conmutacién. Esta crece cruzando por cero y al
invertirsg, comienza a circular a través de los transistores. En estas condiciones
de operacion los transistores se encienden con cero voltaje reduciendo las
pérdidas durante el encendido, ademas no es necesario emplear diodos de rueda
libre muy rapidos. En cambio, el corte de los transistores se realiza forzadamente
generando perdidas de potencia que pueden ser reducidas, empléando
capacitores de snubber en paralelo a los transistores.
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4.2 MODELO DINAMICO DEL CONVERTIDOR RESONANTE SERIE DE CD-CD.

Con el fin de obtener el modelo dinamico del convertidor resonante serie de cd-cd
tal como se desarrglla en Silva (2002), se procede a identificar los bloques de que
esta compuesto. Entre estos bloques podemos distinguir: una red de conmutacion,
un circuito resonante o tanque, un rectificador y un filtro pasa bajas, estos bloques
se muestran en la figura 13. La red de conmutacién se coroce comiinmente como

inversor, que en unién con el circuito tanque produce un inversor resonante.

L

¢
‘ i
7 » Y 1¢
., -
<, v J 1] 1
Ex + = | R< ™
\—I cﬂ
. JI 1 1 -
Red de Circutto Rectificador  Fitro
conmutacion resonante pasa

bajas
Fig. 13. Convertidor resonante serie de CD-CD

Haciendo el siguiente andlisis se obtiene el modelo dinamico del convertidor:
Primero se analiza el circuito equivalente del convertidor resonante serie con filtro
de salida pasa-bajas Cy. De esta manera la figura 14 muestra la forma que queda
conectado el convertidor una vez que la red de conmutacién ha alimentado el
cireuito resonante:

L [
A b H

b
¢

slE

Fig 14. Circuito equivalente del convertidor resonante.
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Se procede analizar el circuito gquivalénte cuando él inversor puente completo ha
alimentado al circuito resonante para dos casos: cyando la corrienté es mayor o
menor a cero, para €l primer caso surge él cirguito equivalente cuando la corriente
es mayor a cero, que se muestra en la figura 15.

L
P T Ve Ua

]

@!‘ # = E(lo &)

Fig 15. Circuito equivalente para i>0.

Aplicando ley de voltajes de Kirchooff a esta malla se obtiene:

L§+v+v0 -E®H=0
‘d. @1)
L;:-:—v—vo +E()

Y después al aplicar ley de corrientes al nodo se tiene:

i—c o o
I—CO dt + R (4'2)
y ademas la corriente que circula por el capacitorCes i= c—?t- (4-3)

Para ¢l caso en que la corriente és menor a cgfo surge el circuito equivalente que
se muestra en la figura 16.

L
UL,

(‘\Pi'. f = &
+ 3

Fig 16. Circuito equivalente para i<0.
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Para esta malla al aplicar ley de voltajes de Kirchooff se obtiene:

di
L—+v—-v,—-E@#)=0
a ®

di (4-4)
i
S L—=-v+v, +E(
& V+vy ®
Y después al aplicar ley de corriehtes al nodo se tiene:
C Py =i 0
O ar R
y también ja corriente que circula por el capacitor resonante es i=c v (4-5)

dr

Después de realizar el anteriar analisis s¢ puede llegar al siguiente modelo
simplificado:

L—g’t—=—v-Vo+E(t)pam i>0

L% = v~ V,ysign(i) + E(t)

L%=-V+Vo + E(t)para i <0

ar, () ]
—==j——parai>0
0" p
v, V;
Cy—2 = abs(i) -2
0 dt s(7) R
dav, V. .
Co——‘ﬁ—‘o‘:— ——iparal<0
i=C—parai>0
dv
l—'—-'C;
t
i=C—parai<0

Que son las relaciones que determinan la dinamica del convertidor. Doride v e i
son, el voltaje en el capacitor resonante y la cotriente en el inductor resonante,
respectivamente, mientras que ¥, es el voltaje que se presenta en el capacitor ¢,

BIBLIOTECA CENTRAL, U.A.Q.
HiosH2
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del filtro pasa bajas en la salida del convertidor. La estrada del sistema E(t), esta
restringida a tomar valores en el conjunto discreto {+E,-E}, donde E es el voltaje de

alimentacion constante del sistema.

Por lo tanto, la dinamica del convertidor resonante serie esta dada por las

siguientes ecuaciones:

L% = —v — Vysign(i) + E(t)

dVo —abs(- 2 “s)

, L av
i=C—
dat

Segtn se explica en Silva (2002) por motivos de ahorro de tiempo en simulacion,
se realiza la normalizacién del modelo dinAmico representado por las ecuaciones
(4-6), para superar el inconveniente se hace la siguiente normalizacion:

[Lﬂ=—v—%sign(i)+E(r>Jl\ﬁ

c dz \f \f ~Vosignti) +— \f ZE@)
e o

= ———v— ——Vougn(l) +1
Y también «/f

ENC (4—8)

I (4-9)
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De los resultados de las anteriores expresiones se puede observar:

zl=% gi zz-—:-ﬁl-:v z3==—£1:—V0 y TEJLt—C
Considerando que ahora z, z; y z; representan los valores normalizados de la
corriente que circula por el inductor resonante, el voltaje resonante y el voltaje de
salida presente en la carga del convertidor, respectivamente; y res una nueva
escala de tiempo. Después esta representacién del sistema dinamico se define en

el espacio de estados:

1 (L
5 e o o, (4-10)
Higm
B0 0 o LK
E

Ahora se obtiene el siguiente modelo normalizado:

2y =~2Zy — z38ign(z;) +u (4-11)

2, =17

ozy = abs(z;) —-{é

El parametro Q, se define como g=Rr\/C/L, cuyo valor inverso (Q') es conocido

como el factor de calidad del convertidor, mientras que la constante, «, es la
razon a=C,/C. El anterior modelo puede representarse como el siguiente

autémata hibrido:

220

Fig. 17. Madelo dinamico del CRS para corriente mayor o menor a cero.

En cada region del espacio de estados, el sistema esta constituido por dos
sistemas lineales controlables y, como consecuencia, diferencialmente plano. En

cada caso existen, una salida plana y, la cual es combinacién lineal de las
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variables de estado. Estas salidas permiten una parametrizacién completa para
cada una de las representaciones locales del sistema. Las salidas planas que se

proponen son: Para y =z, -az; donde z, >0, y también y =z, +az, dondé z, <0.

Se tiene que para z;>0: z=-z,-z+x Y para z; <0: Z=-z+z3+u
22=ZI 22=zl

az3=zl—~zé— w3=_zl_z_Q3
Después se obtiene la parametrizacion diferencial, utilizando las anteriores

consideraciones y las salidas planas torrespondientes:

para z; > 0
Yy = 2, - azy
Zs
Yy = 2, @235 2z, = Z;; @z; = z; -
0]
y = z z + Zs
= 1~ Z
0]
y = 2o s 0y
= 3=
g
y=22—a23
Yy =z, ~a@Qy = z, =y+a@y
Z, = 2, = y+ a@y
U = 2, + z49 + z2332; = ¥y = ¥+ aQy
u = y+ a0y + Q(a + 1)y + y
para z; < 0
y=22+a23
Yy = 24 + az3; 2, = z,; a23=“21‘23
0]
2z,
Yy =z, - z; - .
0]
Z s
y = - 0 = z3 = -0y
y=22+a23
Yy =2z, +ag(-0Qy)Y> z, = y+ aQy
2 = 2, =y + aQzy
= 2yt zZy - zZ35 2; = ¥y, = Y+ aQy

it

y+a@Qy + Q(a + 1)y + yp
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Como se observa independientemente de la regién del espacio de estados la
salida plana satisface la dinamica para la entrada de control «, lo mismo ocurre
para el voltaje normalizado en el capacitor del circuito resonante, z,, y la cortiente
normalizada en el inductor, z,. Manipulando la expresién de la entrada de control
u, se tiene:

oy +9+Qa+Dy+y=u

d? (4-12)
;;(aQP+y)+(aQ?+y)+Q?=u

Donde z, =agy+y es él voltaje hormalizado en el capacitor resonante. Ahora el

objetivo es inducir un comportamiento senoidal sobre la variable del voltaje
resonante. Si se considera un oscilador arménicoz, +z, =0 pero para este caso se

tiene z, +z,+Qy=0, por tanto para lograr un comportamiento senoidal perfecto se
requiere que la entrada de control cancele el término gy, recordando que
Oy = z3sign(z;) Y como la entrada de control solo puede tomar valores de [+1,-1] esta

cancelacién no es posible, por tanto la estrategia de contral propuesta en Silva
(2002) es:

u(z,) = sign(z)

asi 2, +z, + z35ign(z; ) = sign(z;) (4-13)

2y + 2, =(1-2z;)sign(z)) = 0
De aqui que como la entrada de control nomalizada «, esta restringida a tomar
valores discretos la estrategia de control se sintetiza como:

u(z,) = sign(z,) (4-14)
Para llevar al cohvertidor a la condicién de resonancia.
Y la entrada de control
u = sign(o)
cono =z, ~kz, yk20 (4-15)

Para regular el voltaje promedio de salida en la resistencia de c¢arga.
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4.3 ANTECEDENTES PARA LA EXPERIMIENTACION CON UN CONVERTIDOR
RESONANTE SERIE DE CD-CD.

En el trabajo Silva (2002) se propusieron dos controladores para convertidores de
potencia de CD a CD, basados en circuitos resonantes serie y en paralelo.

La primera estrategia de control planteada, llamada de encendido (ecuacion 4-14),
permite llevar a las variables de corriente y de voltaje del sistemé a su frecuencia
de resonancia en donde se obtienen los maximos valores de excursién. En una
segunda estrategia de control propueésta que implementada en conjunto con la
primera permite regular a voluntad la energia y el voltaje de salida del sisttma
(ecuacién 4-15), utilizando un parametro de control que puedé modificarse de
manera ménual.

El siguiente diagrama a bloques presenta de manera general ios componentes de
la topologia del convertidor resonante serie de CD-CD, y Ias estrategias de control
que se utilizaron para llevar al estado de tesonancia al convertidor,

DRIVER-INVERSOR CIRCUITO RESONANTE RECTIFICADOR
e Sy S = Ll e i et 1
I i \ :
' - PO 1 | Circuito Rectificador | |
Driver # Inversor }— .| Resonante de onda 7o
: P (t)' f | Serie - cotnpleta ]
1 : ' i
b o e A S -
CONTROL
7 7 T T T T R T T e e e e e e e e -
i 0!
If Circuito de Fage de encendido 1
a@]_ Y tiempo e Control
2] muerte i 71—
. . )
! Combinacién, dé estrategias v,
|
I 1
L e e o e 3

Fig. 18. Diagrama a bloques del control continuo para el CRS.

En el anterior diagrama a bloques se identifica el bloque inversor, que en conjunto
con el driver forman el bloque driver-inversor, donde se producen las
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conmutaciones apropiadas que permiten llevar al sistema a la condicién de
resonancia, esto es, si la frecuencia de conmutacion es igual a la frecuencia
resonante, y si el factor de calidad Q es lo bastante alto, la componente
fundamental de la onda cuadrada aparecera por la resistencia mientras que las
arménicas apareceran por el inductor. La corriente que fluye sera entonces
aproximadamente senoidal, y en fase con la onda cuadrada de voltaje que genera
el inversor puente completo. En este diagrama también se pueden obsetvar las
dos estrategias de control propuestas en Silva (2002), la primera estrategia
llamada de fase de encendido que permite llevar al convertidor a su condicién de
resonancia, y la segunda estrategia que permite regular el voltaje de salida
utilizando lo que se denomina fase de oscilacién de estado permanente. También
se puede observar el bloque denominado circuito de tiempo muerto que permite
generar las sefiales adecuadas para los drivers para evitar corto circuitos. En las
siguientes secciones se detallan un poco mas cada uno de los bloques de la figura
18.

4.3.1 Circuito driver-inversor.

En este bloque se generan las conmutaciones de los transistores que permiten
llevar el sistema a la condicién de resonancia. En la figura 19 se puede observar
que el bloque driver-inversor consta de un sub-bloque llamado driver, que es el
encargado de generar las sefiales adecuadas para disparar a los transistores que
forman al inversor puente completo. La funcién del driver es acondicionar las
sefiales provenientes del bloque de control, el driver tiene como entrada dos
sefales cuadradas [q:(t), gz2(t)] una complemento de la ofra, y como salida dos
pares de ondas [p(t), p2(t)] semejantes a las de entrada, que permiten accionar
los cuatro transistores que forman el inversor puente completo.

A continuacién se presenta el circuito driver-inversor con sus respectivos
dispositivos electronicos:
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Fig. 19. Diagrama del driver-inversor.
4.3.2 Circuito resonante rectificador.

El bloque resonante-rectificador tiene como entrada una onda cuadrada bipolar
proveniente del driver-inversor cuya amplitud es igual al voltaje de alimentacion del
sistema, el sub-bloque rectificador tiene como fin rectificar el voltaje alterno
proveniente del circuito resonante, estd compuesto por un puente de diodos
completo y de un filtro pasa-bajas constituido por un capacitor. El diagrama

eléctrico del circuito resonante rectificador es:
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Fig. 20. Diagrama del circuito resonante-rectificador.

Donde Tc¢ es un sensor de corriente (CS4050V—01) que permite obtener la
dinamica de la corriente que circula por el circuito LC, esto es, sirve para
transformar la corriente que circula en el inductor L en un voltaje proporcional y de
igual frecuencia que la corriente sensada, requerido en la etapa de control (ver

ecuacion 4-14).

Este sensor de corriente es capaz de sensar corriente alterna entre sus terminales
de entrada. El transformador de voltaje Tv permite sensar el voltaje entre las
terminales del capacitor de circuito resonante, este también es utilizado en la

estrategia de control propuesta (ver ecuacion 4-15).
4.3.3 Circuitos de control.

En este bloque se implementan las estrategias de control con la ayuda de
electronica analégica. Este bloque tiene como funcién el procesamiento vy
acondicionamiento de las sefiales sensadas de las variables del sistema, corriente
y voltaje resonante las cuales se obtienen con el sensor de corriente y
transformador de voltaje respectivamente. También se puede observar el circuito
de tiempo muerto qué permite dividir a la sefial de control Q(t) en dos sefales
[q1(1), 92(t)] una complemento de la otra y con un retardo entre ellas, con el fin de
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evitar corto-circuitos en el inversor puente completo. A continuacién se muestra el
circuito para- realizar la implementacién analogica de la primera estrategia de
control propuesta en Silva (2002), lamada fase dé encendido.

13

- 10K

A A
bt

Fig. 21. Implementacion analégica de la ecuacion (4-14).

Este circuito de control tiene como entrada un voltaje proporcional a la corriente
que circula por el inductor resonante, y como salida uha sefial de control Q(t) la
cual es retardada con el fin de evitar corto-circuitos en el inversor de puente
completo de la etapa del driver-inversor. Este circuito de tiempo muerto se
muestra a continuacion:

Fig. 22. Circuito para generar las sefiales de entrada g los drivers.

Este circuito tiene como entrada la sefial Q(t), y como salida las correspondientes
entradas de los disparadores de los Mosfets de potencia que conforman el
inversor de puente completo.
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La implementacién de las compuertas logicas de la figura 22 se muestra a
continuacién:
13v

2150
2.2k

1k

Q)

Sumador Comparador

Fig. 23. Implementacion analégica de la ecuacién (4-15).

En la figura 23 se puede observar la implementacion analdgica de la ecuacién 4-
15, este circuito de control pertite regular el voltaje promedio en la carga del
convertidor ajustando un parametro de control k, lo cual se logra ajustando la
ganancia del amplificador inversor que se puede ver en la parte inferior del
esquema eléctrico. Este circuito de control tiene como entradas: un volfaje
proporcional a la corriente que circula por el inductor resonante y un voltaje que es
proporcional al voltaje del capacitor fesonante, y como salida una sefial de control
Q(t) la cual es retardada con él fin de evitar corto-circuitos en el inversor de puente
completo de la etapa del driver-inversor, utilizando el mismo c¢ircuito generador de
tiempc muerto de la figura 22.

4.4 PRUEBAS CON EL CONVERTIDOR RESONANTE CD-CD.

El controlador (ecuacion 4-15) para el convertidor resonante de cd-cd és resultado
de explotar la planitud diferencial del modelo, sin embargo no se presenta un
estudio de la estabilidad del ciclo limite, no se expli¢a robustez ante cambios en la
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carga, no se determina a priori el voltaje en la carga y no se determina el voltaje

de rizo en la carga.

En el estudio Hernandez (2003) se analiza el controlador basado en planitud
diferencial de los convertidores resonantes de cd-cd y se presenta un estudio
usando el mapeo de Poincaré para probar estabilidad de ciclos limites inducidos
de este convertidor. También se logra el célculo del rizo en el voltaje de salida
basado en un estudio tedrico. EI mapeo de Poincaré ha sido propuesto y usado
para andlizar sistemas hibtidos. Esta herramienta se usa solo para el caso de los

convertidores resonantes serie.

Dentro de las actividades de este trabajo esta validar experimentaimente los
anteriores resultados, asi que esta ihvestigacion tuvo como punto de partida poner
en funcionamiento un convertidor resonante serie de cd-cd. Para esto una vez que
se analiz6 todo el estudio previo del convertidor se procedié realizar pruebas con
el convertidor analizando todos sus bloques.

4.4.1 Experimentacion con un convertidor resonante serie de cd-cd.

Con el fin de dar soporte experimental al estudio Hernandez (2003), se puso en
funcionamiento un convertidor resonante serie utilizando el esquema de control
para la fase de encendido, (ecuacién 4-14), las especificaciones del convertidor
son las siguientes:

¢ Voltaje de entrada 48 volts de cd.’

¢ \Voltaje de salida 42 valts de cd.

¢ Potencia de salida 25 watts.

» Frecuencia de resonancia 40 Khz.
A continuacion se muestra una fotografia del convertidor funciohando donde se
observa la onda bipolar que entrega el circuito de conmutacion.
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Fig 24. Prototipo experimental del convertidor resonante serie.

Una vez que el sistema alcanza su condicién de resonancia, esto es, cuando la
frecuencia de la onda bipolar producida por el inversor coincide con la frecuencia
resonante del circuito LC de aproximadamente 40 Khz, el convertidor presenta una
salida acorde con los parametros de disefio. El convertidor se puso en
funcionamiento utilizando solo la estrategia de control de encendido, en la cual la
energia total almacenada del convertidor, es incrementada desde un nivel cerp
hasta un nivel de energia determinado por la condicién respnante del sistema.

A continuacion se muestra la onda bipolar que genera el inversor puénte completo,
donde se observa una onda cuadrada de alrededor de 100 Volts de pico a pico,
que es el doble del voltaje de alimentaciéon. Y donde se observa también su
frecuencia de 37.67 Khz lo que permite al convertidor alcanzar la resonancia.

Fig. 25. Onda bipolar que entrega el inversor puente completo.
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Fig. 26. Transltono en la salida del convertidor utilizando el circuito de control de la fase de
encendido.

En la figura 26 se puede observar la captura del transitorio con el cual el
convertidor resonante serie obtiene el voltaje de salida de aproximadamente 40
volts utilizando el ésquema de control de encendido.

4.4.2 Validacion experimental del voltaje de rizo en la carga de un
convertidor resonante serie.

En el trabajo Hernandez (2003) se presentaron algunos resultados que muestran
que el sistema en lazo cerrado expuesto en Silva (2002) produce una trayectoria
cerrada que es globalmente asintdticamente estable. Adicionalmente, se muestra
que el voltaje de rizo en la carga puede calcularse como:

8*1.56asb[1- —1—]
a

l
2Q2)

v,=

aQ3x(4r? +
[24

O es el factor de calidad del convertidor (4-16)

a=Co
c
r=1.0053
Donde todas las variables que aparecen se definen en términos de los

componentes del circuito.
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Por otro lado, el voltaje V, debe multiplicarse por el valor promedio del voltaje en ia
carga para obtener el voltaje de rizo en unidades de Volts.

En las figuras 27 a 31 se muestran los voltajes de rizo obtenidos
experimentalmente y en la tabla 1 se muestra una comparacién entré los valores
obtenidos experimentalmente y los valores predichos por la ecuacion (4-16).
Puede apreciarse la cercania entre los valores calculados y los valores

experimentales.

Utilizando las formulas de los resultados teéricos de Hernandez (2003), se puede
comprobar experimentalmerite los tesultados teéricos del rizo en el voltaje de
salida (Vr) para diferentes cargas. Tal y como se muestra a continuacion:

Con (4-16) se obtiene de forma teérica un voltaje de rizo para una carga de 72
ohms de Vr=0.0361 donde Vr estd normalizado, si s¢ multiplica por el voltaje de
entrada del convertidor (48 volts) se obtiene que el voltaje de rizo tedrico esto es
Vrizo=1.7328 Vp-p. En la figura 27 se objserva que para la misma resistencia de
carga el osciloscopio arroja un resultado del voltaje de rizo de Vrizo=1.72 Vp-p, Y
donde también se observa el voltaje de salida del convertidor alrededor de 38.3
volts.
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Fig. 27. Voltaje de rizo para carga de 72 ohms

De igual manera para una carga de 137 ohms el voltaje de rizo normalizado es
Vr=0.0180, multiplicando por el voltaje de entrada se obtiene que Vrizo=0.864
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volts, en la siguiente imagen se observa que los cursores verticales indican un
voltaje de rizo de Vrizo=0.906 volts.

Flg 28, Voltaje de rizo paré carga de 100 ohms

En la figura 28 podemos observar el resultado experimental del voitaje de rizo para
una carga de 100 6hms, se obtiene un voltaje de rizo tedrico desnormalizado
Vrizo=1.23 volts, 4 de la figura el voltaje de rizo medido fue Vrizo=1.0466 volts, y
un voftaje promedio de salida de 40.29 volts de corriente directa.
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Fig. 29. Voltaje de rizo para carga de 137 ohms.

Para el resultado teérico del voltaje de rizo de una carga de 200 ohims (figura 31)
se tiene un voltaje de rizo desnormalizado Vrizo=0.624 volts, y de la figura e
voltaje de fizo medido fue WVrizo=719 mv, y un voltaje de salida de
aproximadamente 42 Vcd.
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Fig. 30. Voltaje de rizo para una carga de 171 ohms.

En la figura 30 podemos observar el resultado experimental del voltaje de rizo para

una carga de 171 ohms, se obtiene un voltaje de rizo teérico desnormalizado
Vrizo=0.6392 voits, y de la figura el voltaje de rizo medido fue Vrizo=0.6927 volts,

y un voltaje promedio de salida de 42.07 volts de corriente directa.
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Fig 31. Voltaje de rizo para una carga de 200 ohms.

Carga (ohms) Viizo Experimental (volts) | Vi, Teérico (volts)
R=72 1.49 1.3793

R=100 1.0466 1.23

R=137 0.906 0.7894

R=171 0.6927 0.6392

R=200 0.719 0.5452

Tabla 1: Comparacuén de los voltajes de rizo calculados teéricamente y los obtenidos

experimentalmente.
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4.4.3 Comentarios de los resultados experimentales obtenidos.

Con los anteriores resultados experimentales, podemos observar que se verifican
satisfactoriamente los calculos realizados en Hernandez (2003) del voltaje de rizo
presente en e} voltaje de salida de un convertidor resonarite serie de cd-cd, y en
donde se presenta un estudio de la estabilidad del ciclo limite usando la
herramienta matematica del mapeo de Poincaré, asi como un analisis de las
propiedades de robustez del voltaje suministrado a la carga, cuando diferentes
valores de carga estan presentes. En la tabla 1, que resume los valores obtenidos
de manera experimental y los compara con los obtenidos de manera teérica
utilizando la eécuacién (4-16), puede apreciarse que la cercania de estos valores,
valida experimentalmente el calculo teérico del voltaje de rizo para un convertidor
resanante serie de cd-cd.

44.4 Concluéibnes.

Para validar experimentalmenté los resultados teéricos en Hernandez (2003)
primero se puso en funcionamiento el convertidor resonante serie de cd-cd, para lo
cual se practicd y experimentd con las dos estrategias de control propuestas en
Silva (2002), al realizar esta experimentaciéon con los dos controladores se
observé que no se necesita la combinacion de las dos estrategias de control (fase
de encendido y la oscilacién en estado permanente), se puede utilizar solo el
segundo controlador para llevar a la condicién de resonancia al sistema y para
regular el voltaje de salida en el convertidot utilizando el parametro de control k
modificando la ganancia de un amplificador.

Al obtener los resultados experimentales del voltaje de rizo en la carga, se validan
satisfactoriamente los calculos realizados en Hernandez (2003) y se da soporte
practico al calculo del voltaje de rizo presente en el voltaje de salida de un
convertidor resonante serie de cd-cd, en este trabajo también se realiza un analisis
de las propiedades de robustez del voltaje suministrado a la carga, cuando
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diferentes valores de carga estan presentes, estas propiedades de robustez se
pueden observar de manera experimental al conectar y variar las cargas para

obtener el voltaje de rizo en la carga del convertidor resonante serie de c¢d-cd.

46




CAPITULO 5.

CONTROL HIBRIDO DEL CONVERTIDOR RESONANTE
SERIE DE CD-CD.

En este capitulo se presenta el confrolador hibrido propueste para regular el
voltaje en la carga resistiva del convertidor resonante serie de cd-cd, primero en la
seccion 5.1 se presenta el desarrollo realizado para el control continuo del
convertidor resonante serie, el cual sirvi6 de base para la elaboracién de este
trabajo, en la seccion 5.2 se muestra el desarrolio y la construccion del esquema
de control hibrido propuesto, que esta formado por un cortrolador en tiempo
continuo y un integrador en tiempo discreto. En la seccién 5.3 se analizan los
resultados obtenidos al implementar el controlador hibrido y se realizan pruebas

can el mismo.

5.1 ANTECEDENTES DEL CONTRO_LAbOR CONTINUO PARA EL
CONVERTIDOR RESONANTE SERIE DE CD-CD.

En el trabajo Hernandez (2005) se presenta una estrategia de control combinando
esquemas de control en tiempo discreto y continuo para regular el voltaje
promedio en la carga de los convertidores resonantes de potencia serie de cd-cd.
Es importante mencionar que esto es conseguido atn cuando el valor de la carga
resistiva es completamente desconocido. En el estudio previo Silva (2002) se
propone un controlador que permite variar a voluntad el voltaje promedio en Ia
carga, variando un parametro K, esta ley de control es propuesta de una manera
heuristica. En el trabajo Hernandez (2005) se justifica el que diferentes valores del
voltaje promedio en la carga pueden ser obtenidos seleccionando un valor
diferente de k, combinando el esquema anterior (en tiempo continuo) con un
intégrador discreto en el tiempo, se propone un esquema de control hibrido para el
convertidor, ademas se demuestra que el estado esta acotado de manera global
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asi como la robustez ante cambios en el voltaje de suministro, todo este estudio
basado en no linealidades del sector.

Debido a lo anterior se realizaron pruebas coh el convertidor resonante serie
variando el parametro de control k, verificando que se puede variar a voluntad el
voltaje promedio en la carga, utilizando el controlador continuo en el tiempo
propuesto en Silva (2002).

En las tablas 2 y 3 se resumen los resultados experimentales obtenidos, los cuales
se muestran de manera grafica en la figura 28, Por otro lado, en la figura 29 se
muestran 10s resultados obtenidos en Hernandez (2005) y que han de ser
verificados experimentalmente con la ‘ﬁgura 28. Notese primero que 7, =z;E,
donde E es el voltaje de alimentacion del convertidor igual a 48 volts. Es
importante sefialar que se desea verificar experimentalmente que la forma del
voltaje de salida del convertidor varia como funcion inversa del parametro, es decir
que la grafica del voltaje de salida promedio es parecida a 1/k. Puede apreciarse
que, en efecto, esto es verificado y da soporte experimental al disefio de la parte
discreta del controlador.

k Vo Vo Vo Medido
Simulacion desnormalizado | (Volts)
(Volts)
1 0.8 38.4 33.49
1.6 29.41
2 -1 0.525 252 19.64
2.5 15.66 )
3 0.4 19.2 13.18
35 ) 11.56
4 0.35 16.8 10

Tabla 2. Voltaje de salida con carga de 72 ohms.
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K Vo Vo Vo Medido
Simulacién desnormalizado | (Volts)
(Volts)

1 0.8 38.4 39.23

15 0.675 32.4 38.62

2 0.575 27.6 37.85

2.5 0.5 24 36.64

3 0.45 ' 21.6 30.72

3.5 0.425 20.4 25.20

4 ' 0.375 18 18

Tabla 3. Voltaje de salida con cérga de 156 ohms.

Notar que en la tablas 2 y 3 los voltajes promedio en la carga obtenidos
experimentalmente se comparan con los valores de simulacién multiplicados por
48, que corresponde al valor del voltaje de entrada del convertidor.

(&

Vollsi
¥

5
Fig. 32. Resultados experimentales del voltaje promedio en Ia carga como funcién del parametro k.

La linea continua corresponde para una carga de 72 ohms y la punteada para una carga de 156
-ohins.
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Fig. 33. Résyltados de simulacién presentados en Hernandez (2005) que muestran al voltaje
promedio normalizado en la carga como funcion del parametro de control k.

5.2 DISENO PROPUESTO PARA EL CONTROLADOR HIBRIDO.

En Hernandez (2005) se demuestra que en el esquema propuesto en Silva (2002),
el estado esta acotado de manera global, ademas se propone una combinacion
del esquema anterior con yn integrador en tiempo discreto para lograr regulacién
del voltaje en la salida, sin tonocer la carga y con robustez ante cambios en el
voltaje de suministrq.

5.2.1 Demostracién de estado acotado.

Se parte del modelo matematico del convertidor:
2) =2y ~235ign(z)) +ou
22 = Zl (5-1)
23
az; = abs(z)- =
Donde 6=1  cuando el convertidor presenta el voltaje nominal de suministro y

9#1 cuando el convertidor no tiene el voltaje nominal de suministro. También
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como ya se habia visto z, representa Ia corriente resonante, z; el voltaje resohante
y z3 el voltaje en la carga del convertidor.

Del controlador propuesto en Sijva (2002) se realiza el siguiente analisis:

k —>oc
Z1
Z21>0
=0 .

o>0 u = sign(o)
d = Zl - kZz
k=0

1 4 o
21<0 g<0
4

Figura 34. Ciclo limite de un convertidor resgnante serie de cd-cd.

La anterior 6rbita periédica aistada se denomina ciclo limite. Si todas las
trayectorias en la vecindad del ciclo limite tienden a (se algjan de) él cuando t
tiende a infinito se dice que el &iclo limite es estable (inestable). Se supone s=1 ,
entonces para las regiones del dibujo anterior y sustituyendo las condiciones en el
modelo (5-1) se tiene:

Regién 1:
z1<0 o>0 2, 0 -1 1 z) (1
22 = l 0 0 22 + 0
23 "“—l“ 0 _—— 23 0
a
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Regi6n 2:

z (=1 0 0 z, |+{0
23 "];‘ O —"-1—' 23 0
(4 aQ
Regioén 3:
z1<0 o<0 2, 0 -1 ~1 |(z) (1
2, =] 1 0 0 |z, [+]0
1 1
2, — 0 —-— |z 0
a aQ
Region 4:
1 1
253) [-— 0 ——|fz),) |0
a aQ
Si k20

1).- El equilibrio en ias regiones 1y 2 esta fuera de estas regiones.
(21,22,23)= (0,190)

2).- El equilibrio en las regiones 3 y 4 est4 fuera de estas regiones
(21’22»23)’*: (0"1’0)

Por lo tanto la evolucién siempre esta lejos de los equilibrios.

(Zl 22 23)=(0 1 0)
(21 Z 23)=(0 -1 0)

A excepcion de k~0, no existe el ciclo limite, asi esto representa una razén para

Si x <0el estado converge a

usar k>0. Después se demuestra que el estado est4 acotado usando Ia funcién

candidata de Lyapunov

1 1 1
V(Zl,22,23)=5212+52§+5232 (5'2)

Derivando esta funcién y usando el controlador (4-15) se llega a los siguientes
resultados: '
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1 .
z; <0 c>0 V = z/(~z, — z4sign(z;) + sign(c)) + 292+ 24 (aias(z1 )- Eé);
V = z)(~24 — z3sign(z;) +1) + Zyzy +23(~z, ~ 253)%

Z3 1
V=-z21z,+2yz +2)+252 +25(—2 —5);

2

z
V=z+232 — 232y ——
S I S 20
1 22
V=z4+zyz/(1+—)~ 2
1+ 232 ( a) w0
1 z32
>0 o>0 V=z-z3zy(1-—)- "%
z 1232 ( 2 a0
z;>0 o<0 V=-z —zz(l-——l—)-—fgz—
1 =Tamsal-)0s
1 2
<0  o<0 V =z, +2yz(1-—)~ 23
a aQ

De las anteriores expresiones y también como l>0, 1 L, Q'>25 yz, >0y se
a a

puede liegar a las siguientes conclusiones:
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1 2

aQ Z3 #0
V=0 Zl =Z3 =0
1 z?
V=ZI+Z3ZI(1“_‘)—"3— V<0
z;>0 c>0 a  aQ 2> 1l 50
1-—
a
p = 1 1 2'32 V<0
z>0 0<0 “atranl=--"0 27 #0 ;20
V=0
7y =2z3=0
2
V=zl+z3z:1(1——~1—)—i3~ V<0 1
2 <0 o<0 a’ aQ z>—>0

1-—
a

De los anteriores resultados se puede concluir que z; (voltaje promedio en la
carga) es grande si la condicion inicial de este voltaje es grande, por tanto z,
decrece. Ademas z; es grande para valores grandes de la corriente resonante.

Por otro Iado, por resonancia, si la corriente resonante es grande entonces el
voltaje resonante también lo sera. Entonces si la corriente y el voltaje son grandes
el voltaje en la carga sera grande, y de aqui si el voltaje en Ja carga esta acotado
también el voltaje y la corriente resonante lo estaran. Por lo que se concluye que
el estado esta globalmente acotado.

5.2.2 Prueba de estabilidad de la estrategia propuesta para el control en
tiempo discreto.

Debido a que ‘es complicado obtener una relacién analitica entre el voltaje
promedio en la carga y el parametro de control K. Se usan simulaciones para
establecer que el voltaje z; en estado estacionario puede escribirse en funcion de

k usando la no linealidad estatica » que se muestra en la figura 31. Nétese »

satisface la condicién de sector representada por las rectas de pendientes « y g

54




esto sugiere su uso complementando a la siguiente ley de control discreto en el

tiempo:
K =yG(e)NZ; - Z3y) (5-3)
-1
6@==TL (5-4)
1-z
y>0

Donde T que es el periodo de muestreo, se propone grande para permitir la
convergencia a la no linealidad estatica y, k representa el coeficiente incluido en

el controlador de tiempo continuo (ecuag;ién 4-15), z,yz,, representan,

respectivamente, el voltaje promedio en la carga y su valor deseado, z representa
la variable dé la transformada Z, y » es una constante positiva. La estrategia de

control se puede representar como el siguiente diagrama a bloques:

¥G(2)

v

O

v
<

ZG)

x() y=k—ky

X=e=I33—1I3
k =k, loqueimplicaque z,, = z,

/ay

Fig. 35. Diagrama a bloques de la estrategia de control para ajustar k y la no linealidad estatica.
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Asi z(y)satisface la condicion de sector (y-ay)(y- A)<0 que al graficar queda
como en la grafica de arriba, z,, es el valor deseado del voltaje promedio en la

carga, y y es la ganancia del controlador.

Después se demuestra estabilidad utilizando una funcién candidata de Lyapunov,
utilizando la condicién de sector. Y se concluye encontrando las condiciones que

deben cumplir los parametros del controlador discreto ( 7 ) para cumplir con la

estabilidad.

Sustituyendo la ecuacion (5-4) en (5-3)

-1
z'T
k=71 = (23— 23,)

k(-2 =z"'T(2; - 23,)

k—kz™ = yre,27 - 232"

Aplicando Transformada inversa

k() -k(i+1) = /T2 ( 1)~ Tz, (- 1)

k()= yT{z3G - 1) - 234 ]+ kG- 1) (5-5)

La ecuacion (5-5) representa la estrategia de control en tiempo discreto que se
implementa en conjunto al controlador en tiempo continuo (ecuacién 4-15) que
forman en conjunto el controlador hibrido para regular el voltaje promedio en la
carga del convertido resonante serie de cd-cd. Y donde y(k+1) (la variable y en e|
instante k+1) representa la diferencia entre la k presente en el sistema y la k
deseada para lograr el voltaje promedio, y e(k) representa el error entre el voltaje
promedio en la carga y su valor deseado.

5.3 CONSTRUCCION DEL CONTROLADOR HiBRIDO.

A continuacion se presenta el diagrama a bloques del ¢ontrol hibrido propuesto,
donde se utiliza el segundo controlador continuo en el tiempo desarrollado en Silva
(2002).
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Control discreto en el tiempo Control continuo en el tiempo
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Fig.36. Diagrama a bloques del control hibrido propuesto.

En la figura 36 se observan las dos estrategias de control que se proponen para
formar el controlador hibrido del convertidor, en la estrategia de control discreta se
puede observar que como entrada tiene la lectura del voltaje de salida del
convertidor (z;) y también el voltaje de referencia al cual se pretende regular el
voltaje de salida (z;, ); como salida de la estrategia de control discreta se tiene al

parametro de control k el cual a su vez servira como entrada a la estrategia de
control en tiempo continuo. El controlador en tiempo continuo sera el encargado
de generar la sefial de control » que alimentara los drivers del inversor puente
completo.

Para realizar la medicién del voltaje de salida del convertidor se utilizé la tarjeta
PCL 711, esta tarjeta tiene un convertidor analdgico digital de 12 bits. La salida del
control en tiempo discreto (parametro K), se obtuvo utilizando un convertidor digital
analdgico de 8 bits (DAC 0808), después al tener ¢l parametro k sé introdujo un
multiplicador de sefiales (MPY634kp) al controlador analdgico en tiempo continuo

quedando de la siguiente forma:
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N . 2150 Sumador Comparador
)’ Amp no inversor GND2
1.1k 10k )
GND2
— —— GND2
o2 12
Iz Seguidor MPY634KP

Fig. 37. Modificacion del diagrama eléctrico del controlador en tiempo continuo.

Para implementar la estrategia de control en tiempo discreto que se representa por
medio de la ecuacién (5-5) se utilizo un programa en lehguaje C, se uso el puerto
paralelo para obtener el parametro K, debido a que este parametro se necesitaba
multiplicar con una sefial analégica del controlador en tiempo continuo y como la
etapa de potencia y la de control del conveftidor estan aisladas, se utilizaron
optoaisiadores (TIL 111) para que las tierras de estas dos etapas no quedaran
conectadas a través de la lectura del voltaje de salida del convertidor con la tarjeta
PCL 711 (etapa de potencia) con la multiplicacién de la sefial de salida K (etapa
de control). El diagrama eléctrico que muestra la implementacién de los
optoaisladores se muestra a continuacion:
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Fig. 38. Aislamiento del puerto paralelo con la etapa de control.

En el apendice A se presenta el programa en lenguaje C que se utilizé para medir
el voltaje de salida del convertidor con la tarjeta PCL 711, la programacion de la
estrategia de control en tiempo discreto, la obténcién del parametro K de salida
utilizando el puerto paralelo, y ademas la utilizacién de un archivo con el fin de
guardar el valor de las sefiates con el fin de presentar los resultados.

5.4 SELECCION DE RANGO DE CARGA DEL CONVERTIDOR RESONANTE
SERIE Y GANANCIA DEL CONTROLADOR HIBRIDO.

Antes de cerrar el lazo de control, fue necesario conacer el rango de cargas con el
cual se presentarian los resultados ademas de seleccionar la ganancia de la
estrategia de control en tiempo discreto. De acuerdo a los resultados presentados
en Hernandez (2005), después de que se comprueba experimentalmente la
variacion del voltaje promedio en la carga del convertidor como una funcién
inversa del parametro k (que representa la no linealidad estatica para la carga que
se usa), lo que procede es, proponer para después encontrar a condicién de
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sector que cumple con la no linealidad estatica ¢on la cual se disefio la parte en
tiempo discreto. Después se proponen varias condiciones de sector sobre la
curvas para dos cargas diferentes (que seran los limites del rango seleccionado)
de la no linealidad estatjca con el fin de escoger una condicion de sector que
tenga la pendiente beta mas alta, lo que asegura que para ese rango de cargas

escogido también se satisface la condicién de sector.

Para todo esto primero se obtuvieron los siguientes resultados del voltaje de
salida del convertidor utilizando diferentes valores de carga resistiva y variando el

parametro de control K, los cuales se muestran en la tabla 4.

Parametro K | Vo con 72 Vocon 100 | Vocon 180 | Vo con
ohms ohms ohms 200 ohms

0.001 35.68 37.7 40.9 41.45
0.2 35.49 37.33 40.56 41.29
0.4 35.16 36.85 40.4 41.15
0.6 34.84 36.56 40.22 40.97
0.8 34.48 36.22 40.02 40.79
1 33.58 36.08 39.73 40.61
1.2 33.37 3553 39.53 40.40
1.4 33.08 35.09 39.36 4022
1.6 31.88 34.99 39.08 39.95
1.8 25.72 34.96 38.78 39.64
2.0 21.74 34.58 38.43 39.29
22 19.19 29.37 38.08 38.88
2.4 16.69 25.1 37.69 38.45
2.6 15.75 22.74 37.4 38.18
2.8 14.57 20.48 36.91 37.79
3.0 13.46 18.68 36.52 37.53
3.2 12.44 17.27 33.15 37.35
3.4 11.59 15.87 30.70 35.49
3.6 11.03 15.14 29.16 33.09
3.8 997 14.17 2724 31.20

Tabla 4. Variation del voltaje de salida can el parametro K para diferentes cargas.

De la anterior tabla se observé que con la cargas de 72 y 100 ohms se obtienen
rangos mayores del voltaje de salida para la misma variacién del parametro de
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control k, asi que se escogieron estas resistencias de carga para presentar y
comparar los resultados. Lo que significa que para el rango de 72 a 100 ohms se
tienen las mismas condiciones y los resultados son validos dentro de este rango.

En la figara nimero 39 se presenta la curva que resulta al graficar el voltaje de
salida en la carga de 72 ohms contra el parametro de control K con el fin de
comprobar los resultados de simulacién presentados en Hernandez (2005) y que
representa la no linealidad estatica para esta carga. Nétese que es semejante a la
figura 33 que muestra también al voltaje promedio en la carga en funcion del
parametro k, pero ahora con un ranga mas amplio para el parametro k.

Caréa de 72 ohms
40 . T . an r

L -

8

Valtaje de salida

pardmetro k

Fig. 39.Voltaje de salida del convertidor variando el parametro k para una carga de 72 ohms.

De la misma manera ¢n la figura 40 se presenta la grafica resultante de graficar el
voltaje de salida en la carga de 100 ohms contra la variacién del parametro de

control k.
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Fig. 40.Voltaje de salida del convertidor variando el parametro k para una carga de 100 ohms.

En la figura 41 se presenta la curva resultante al graficar el voltaje de salida del
convertidor con una carga de 72 ohms contra el parametro de control k y se
muestran diferentes pares de rectas con pendientes g y « que representan
condiciones de sector que “encierran” a esta curva. El objetivo es escoger las
pendientes que encierren a toda la curva para obtener la seleccién conveniente de

la ganancia » del controlador en tiempo discreto.

Cérga‘de 72 ohms

15

Fig. 41. Condiciones de sector para la curvé correspéndiente a una carga de 72 ohms.
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De la misma forma se obtienen pares de pendientes que representan condiciones
de sectar para la curva resultante de graficar e} voltaje de salida del convettidor
contra el parametro de control k pero ahora con una carga de 100 ohms, como se
muestra en la figura 42.

mohms

et

Catga ‘191

Fig. 42. Condiciones de sector para la curva correspondienté a una carga de 100 ohms.

A continuacién se tesumen las pendientes para las curvas de 72 y 100 ohms,
estas pendientes representan las diferentes condiciones de sector que se

propusieron.
RL=72 ohms

K B a

2 26.5  5.5k-10.8
2.6 17.7 4k-4

3 14.8 ~ 2.8k+0.2
1.2 | 17 1.3k-13
0.8 11 0.35k-12.5

Tabla 5. Pendientes para la curva de 72 ohms.

63




RL=100 ohims
K B a
0.6 75 0.8k-12
1.4 114 0.55k-11
2.4 252 5k-12
2.8 212 5.5k-11
34 16 | 2.7k

Tabla 6. Pendientes para la curva de 100 ohms.

En Hernandez (2005) se expone que g puede ser grande y « pequefio para una
seleccion conveniente de la ganancia y. De los resultados de Ja tabla 5 se puede

observar que si se escdge la recta g con mas pendiente, entonces podemos fijar

p=265. De aqui que con la condiciébn dada en el articulo /3<—§— podemos
Y

seleccionar a la ganancia y. Recordar que el periodo de muestreo T debe ser lo
suficientemente grande para permitir que el sistema dinamico en lazo cerrado
expuesto en Silva (2002), alcance su estado estacionario (ver seccion 5.4.1 para
el calculo del periodo de muestreo). Los experimentos experimentales que se
presentan en este trabajo se realizan con un periodo de muestreo de 1.6
milisegundos considerando los resultados de simulacién en Hernandez (2005).
Si ﬂ<—2—— (5-6)
Ty

y< _Z
48T
2
48%26.5*1.6x107
7 <0.9827

7 <

Notese que g se multiplico por 48 debido a que es el valor que se utilizo para
normalizar el voltaje promedio en la cargd, para obtener el modelo dindmico del
convertidor resonante serie de cd-cd. Por lo tanto el valor méximo para asegurar la
estabilidad del sistema e$§ cuando la ganancia del integrador en tiempo discreto
es mehor a 0.98.
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5.4.1 Simulacién del convertidor resonante serie para encontrar el periodo de
muestreo minimo.

En este seccién se muestran las simulaciones para encontrar el periodo de
muestreo minimo que permite que el sistema dinamico en lazo cerrado antes
citado alcance su estado estacionario. Las simulaciones fueron realizadas en el
paquete computacional Simnon, versién 3.0, con el cual se pueden simular
sistemas no lineales. Un listado del programa $e muestra en el apéndice C. Los
resultados de las simulaciones que se muestran' a continuacion, se realizaron con

los valores de los parametros siguientes: ' |
E=48[V], L=1.5[mH], C=10.6[nF], Co=1[xF], R=72[Q].
De los anteriores parametros, la frecuencia de resonancia fr toma el siguiente

o 1
2z 2zIC

valor: 7 =39914Hz

Lo que quiere decir que cada periodo igual a 25.054 useg se repetiran en forma

periddica las sefiales resonantes del sistema (corriente y voltaje). Ahora de la

relacion que guarda el tiempo parametrizado y &l tiempo real 7=—'_ tenemos las

NJLIC
siguientes relaciones;
! 5
7= = (2.5078x10% )t
JLC
t=+LCt = (3.9875x10~%)¢ -7

Por lo tanto, para encontrar el tiempo real t que se esta simulando bastara con ﬂ
realizar el producto indicado en la ecuacién (6-7). Las siguientes simulaciones
muestran el voltaje de salida del convertidor resonante serie contra el tiempo «
parametrizado, y donde también se varia el pardmetro de control k.
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Fig. 44. Grafica del voltaje de salida del convertidor resonante serie para k=2.
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Fig. 45. Grafica del voltaje de salida del convertidor resonante serie para k=3.
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Fig. 46. Grafica del voltaje de salida del convertidor resonante serie para k=4.
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Fig. 47. Grafica del voltaje de salida de} convertidor resonante serie para k=5.

Comparando las simulaciones realizadas para el voltaje de salida del convertidor
resonante serie variando el parametro de control k, se puede observar que el
sistema alcanza su estado estacionario en aproximadamente r=140s, por lo tanto
al hacer la conversion a unidades de tiempo real con la ayuda de la ecuacion (5-7)
se tiene:

t=-/LCr =(3.9875x10)r
t=(3.9875x107%)(140)
t=558.25useg
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Se puede considerar que un periodo de muestreo igual a 558.25 microsegundos
es el tiempo minimo que se puede utilizar con la estrategia en tiempo discreto.

5.5 RESULTADOS EXPERIMENTALES DEL CONTROLADOR HIBRIDO PARA
EL CONVERTIDOR RESONANTE SERIE.

Los resultados que muestran la regulacion del voltaje de salida al valor deseado
se obtuvieron con un periodo de muestreo de T=1.6 milisegundos y variando la
ganancia gama de acuerdo a la restriccién correspondiente. Los resultados de la
implementacion del control hibrido propuesto se muestran a continuacion:

Sy BHET2 M BTl ke 08 o, DT ohms E=4B s Vaget7 et gar=0.058
w11
241 4 Bt 1
wi L 4 8
I g
g 22% £
g8} 1 =
| 25}
144 J z]’.
Doty
] 1 - % 3 4 5 il R 2 3 4
a) b)

Fig. 48. a). Grafica del paramstro k necesario para regular el volitaje de salida al valor de 17 volts
con uha carga de 72 ohms. b). Regulacién a 17 volts del voltaje de salida con una carga de 72

ohms.
4121;:100 dhme E=48 voite-Vod=17 volts gam¢=0.098. . RL=100-6hmsé E=46 voli§ Vod=17 volts gam:i=0.099
, 351 4 &l
- s
g . ] ut .
=2 1 7]
15 1 =}
1 3 .
15 —L ! L
’ ,'4 “ LR P
a) b)

Fig. 49. a). Grafica de| parametro k necesario para regular el voltaje de salida al valor de 17 volts
con una carga de 100 ohms. b). Regulacién a 17 volts de! voltaje de salida con una carga de 100
ohms.

68




Las figuras 48 y 49 muestran 3 la izquierda la salida del controlador en tiempo
discreto (parametro K) respecto al tiempo para alcanzar el voltaje de salida
deseado de 17 volts y a la derecha el voltaje de salida del convertidor, las graficas
de la figura 48 para una carga de 72 ohms y las graficas de la figura 49 para una
carga de 100 ohms. Con lo que se muestra la convergencia del voltaje de salida al
valor deseado con diferentes valores de cargas resistivas.

RLET2 ohitns B35 volls Voo=17vols gania=0.090 ' 25— RE=72 ohins E<35 volfs Vod=17 volls gama=0.098
25 -1
B
- =
,E_,- # %
[~} o
£ 2 - 25}
- >
15 i) 1
1 E? 1 1 1 L
1 0 i 2 3 1 L D 1 R
‘Hempo .. + Tiembo
a) b)

Fig. 50. a). Grafica tel parametro k necesario para regular ¢l voltaje de salida al valor de 17 volts
con una carga de 72 ohms y con E=35 volts. b). Regulacion a 17 volts del voltaje de salida con una
carga de 72 ohms y con E=35 volts.

e NSV o g0 7 R s £35S Vou v ga0se .
351
agl
g . z
E25¢ &9
2 3
.11 8
15}
I B e R S R B D Y
Pt st s b L R . . '}‘; “‘j}—mn hm‘ *1' S T
a) b)

Fig. 51. a). Grafica del parametro k necesario para regular el voltaje de salida al valor de 17 volts
¢on una carga de 100 ohms y con E=35 volts. b). Regulacion a 17 volts del voltaje de salida con

una carga de 100 ohms y con E=35 volts.

69




Las anteriores graficas muestran a la izquierda la salida del controlador en tiempo
discreto (parametrp K) respecto al tiempo para alcanzar el voltaje de salida
deseado de 17 volts y a la derecha el voltaje de salida del convertidor, las graficas
de la figura 50 para una carga de 72 ohms y las graficas de la figura 51 para una
carga de 100 ohms, pero ahora también se varia el valor de la fuente de energia
primaria del convettidor E=35 volts. Con lo que se muestra la regulacién del voltaje

de salida del convertidor ante variaciones en la fuente de energia primaria.

L° “RUEEZZehms E235 volls Vot 7 wolts.goma=0,98 - RL=72 ohms E=35 volts Vod=17 voits gam3=0.98
3'5 S i St yes z_. i1 r . N — P ‘.
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.
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d';\- 2\- E
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a) b)

Fig. 52. a). Gréfica del parametro k necesario para regular el voltaje de salida al valor de 17 voits
con una carga de 72 ohms, con E=35 volts y con y =0.98. B). Regulacién a 17 volits del voltaje de

salida con una carga de 72 ohms, con E=35 volts y con y =0.98.

RU=10oking £235 volts Vod=17 volts.gams=0.98 - RL=100 ohms E=35 volts Vod=17 volts gama=D.98,
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Fig. 53. a). Grafica del pardmetro k necesario para regular el voltaje de salida al valor de 17 volts
con una carga de 100 ohmis, con E=35 volts y con y = 0.98. b). Regulacion a 17 volts del voltaje de

salida con una carga de 100 ohms, con E=35 yolts y con y = 0.98.
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En las anteriores gréficas se mantiene la fuente de alimentacion a 35 volts pero
ahora se varia el valor de la ganancia del controlador en tiempo discreto 7 =0.98,
las graficas de la figura 52 para una carga de 72 ohms y las graficas de la figura
53 para una carga de 100 ohms. Se observa una respuesta mas rapida para lograr
la regulacion al valor deseado de 17 volts en la salida del convertidor -

Fig. 54. Fotografia del control hibrido para el convertidor resonante serie de cd-cd.

5.5.1 Comentarios de los resuitados experimentales obtenidos.

En los resultados obtenidos de manera experimental se puede observar una
buena regulacioén al valor deseado del voltaje de salida. Cuando se incrementa la
ganancia del integrador en tiempo discreto se observa una convergencia mas
rapida al valor deseado. Sin embargo se puede observar que cuando el
convertidor llega al valor deseado existe una variacién en torno al valor deseado
del voltaje de salida aunque que sin alejarse tanto de este y sin perder Ia
regulacion. Esta variaciéon puede ser posible a la interferencia que produce algtn
ruido electromagnético presente en el circuito, y que afecta principalmente a la

lectura del voltaje de salida.

5.5.2 Conc¢lusiones.
Como conclusién general de estos experimentos se puede concluir que se obtiene
un buen desempefio de la estrategia de control hibrido propuesto con lo cual se

valida experimentalmente los resultados teéricos en Hernandez (2005). Si se
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observan las graficas que presentan la regulacion del voltaje de salida del
convertidor se puede observar que independientemente de Ia carga dentro del
rango seleccionado, variaciéon en la fuente de energia primaria del convertidor, el
controlador hibrido logra regular hacia el valor deseado del voltaje de salida. Para
estos experimentos se escogi6 el rango de 72 a 100 ohms debido a que se podria
incursionar en un rango mayor de valor deseado en el voltaje de salida del
convertidor, sin embargo se puede ampliar el rango de la carga para el uso de
esta estrategia de control hibrido. También notar que al seleccionar btro valor para
el periodo de muestreo (cuidando que esta seleccion permita que el sistema
alcance su estado estacionario) afecta directamente el valor maximo de la
ganancia del esquema en tiempo discreto que asegura estabilidad del sistema.
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CAPITULO 6

INVERSORES RESONANTES.

En este capitulo se introducen algunos conceptos de los inversores resonantes
con el fin de conocer su funcionamiento, eh las secciones 6.2 y 6.3 se estudian las
diferencias entre laos inversores alimentados por voltaje y los inversores
alimentados por corriente y por ultimo en la seccion 6.4 se ven algunas de las
propiedades de los inversores resonantes de acuerdo a Esteve (2003).

6.1 INTRODUCCION A LOS INVERSORES RESONANTES.

Se pueden definir a los inversores como aquellos convertidores cuya salida es una
magnitud alterna obtenida a partir de ofra continua. Estamos hablando de
convertidores DC/AC con salida monofasica no modulada cuya estructura
depende de la naturaleza de la fuente de DC. La topologia mas frecuente, que no
la Unica, es la del puente completo que pueden ser alimentados con fuente DC de
voltaje o de cortiente (ambas unidireccionales).

De un simple estudio de esta estructura se puede deducir que la salida de voltaje
de un inversor alimentado con voltaje, trabajando con un ciclo del 50%, tendra
necesariamente una forma de onda cuadrada ya que en una fase de
funcionamiento de los conmutadores de una diagonal del puente estaran en
conduccién y los de la otra en corte conectando directamente la fuente DC a la
carga (+VDC). En la otra fase los estados de los conmutadores se invierten y
conectan a la carga la fuente invertida (-VDC). De modo analogo, cuando la fuente
es de corriente continua la salida de corriente es cuadrada.

Si la carga es puramente resistiva, en ambos casos, tanto el voltaje como la

¢orriente sop cuadradas y el factor de potencia a la salida (el coseno del angulote
desfasamiento entre el voltaje y la corriente) e$ la unidad. En el caso que la carga
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tenga componente inductiva, como es e} caso de una carga serie RL, el factor de
potencia sera distinto de la unidad y para poder compensarlo, es decir aumentarlo
lo mas posible, serd necesario conectar a la carga un componente reactivo
adecuado. Este componente es el condensador que se puede conectar en serie
formando un circuito RLC denominado circuito reSonante serie. También se puede
conectar en paralelo para formar un circuito resonante paralelo.

El circuito resonante serie se considera como una fuente de corriente y por lo tanto
un inversor con este tipo de carga, denominado inversor resonante serie, debe
necesariamente ser alimentado por una fuente de voltaje. Analogamente, el
circuito resonante paralelo se considera como una fuente de voltaje y el inversor
resonante en paralelo correspondiente debe ser conectado a su entrada una
fuente de corriente.

Ambos circuitos resonantes se caracterizan por su factor de calidad Q y su
frecuencia de resonancia o,. Si el factor de calidad es suficientemente alto,

cuando el inverser funcione a una frecuencia muy préxima a la de resonancia, el
factor de potencia serd préximo a la unidad y la forma de onda de la magnitud de
salida distinta de la que caracteriza la fuente (corriente para los inversores
alimentados por voltaje y voltaje para los alimentados por corriente) sera
practicamente senoidal.

Tanto la caracteristica estatica como la dinamica de los conmutadores elegidos
para la construccién del puertte inversor vendra determinada por la naturaleza de

la carga durante el proceso de conmutacion atendiendo la regla de conmutacién
’ de celdas elementales vistas anteriormente, para lo cual habra de tener en cuenta
la fase entre los voltajes y las corrientes en el circuito resonante. Si la frecuencia
de conmutacién coincide exactamente con la de resonancia la fase es ¢ero perd
en caso contrario aparece una diferencia de fase cuyo signo esta determinado por
la relacion entre las frecuencias. A continuacién se presenta un estudio detallado
en estos términos de los inyersores alimentados por voltaje y por cortiente.
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6.2 INVERSORES RESONANTES ALIMENTADOS POR VOLTAJE.

El hecho de que estos inversores tengan como una fuente de alimentacién una
fuente de voltaje hace necesario que la fuente de carga sea de corriente. El
circuito de carga correspondiente debe ser un circuito resonante serie puesto que
se comporta de modo transitorio como una fuente de corriente ya que su

impedancia irstantanea es infinita.

El médulo de la impedancia de un circuito resonante serie se hace minimo a la
frecuencia de resonancia al tiempo que la fase se hace cero. Con frecuencias
mayores que la resonancia la impedancia tiende a subir al igual que la fase que lo
hace de modo asintdtico hasta los 90 grados. Para frecuencias menores que la
resonancia, la impedancia también sube pero la fase baja tendiendo
asintéticamente a -90 grados. Esto significa que para la frecuencia de resonancia
el circuito resonante se comporta de modo resistivo puro mientras que fuera de la
resonancia se comporta de modo inductivo si la frecuencia de conmutacion es

mayor que la de resonancia o de modo capacitivo si es menor.

Esto es facil de recordar mediante la siguiente interpretacion simple considerando
la impedancia de los componentes reactivos del circuito llevando la frecuencia a
los extremos. Si la frecuencia tiende a cero la impedancia de la inductancia se
hace despreciable (cortocircuito) y queda la correspondiente al condensador
(comportamiento capacitivo). St la frecuencia tiende al infinito la impedancia del
condensador tiende a cero y queda la de la inductancia (comportamiento
inductivo).

Lo mas importante de todo lo anterior es que para el comportamiento capacitivo la

corriente esta adelantada respecto del voltaje (fase negativa) mientras que para el
comportamiento inductivo ocurre todo lo contrario.
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Fig. 55. Comportamiento del circuito resonante serie.
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Fig. 56. Formas de onda asociadas para los distintos modos de conmutacion.

La topologia adecuada para trabajar en condiciones de conmutacion suave en el
caso capacitivo es aquella cuyos conmutadores de tres segmentos son
bidireccionales en corriente con conmutacién controlada a conduccién. Para el
caso inductivo los conmutadores bidireccionales en corriente, tiene que ser

controlada solo fa conmutacion de corte.

okia

Fig. 57. Topologia de los inversores resonantes serie en conmutacion suave.
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6.3 INVERSORES RESONANTES ALIMENTADOQS POR CORRIENTE.

Este tipo de inversores tienen como fuente de alimentacién una fuente de corriente
por lo que se hace necesario que la fuente de carga sea de voltaje. El circuito de
carga correspondiente debe ser un circuito resonante paralelo puesto que se
comporta de modo transitorio como una fuente de voltaje ya que su impedancia

instantdnea es cero.

El modulo de la impedancia de un circuito resonante paralelo se hace maximo a la
frecuencia de resonancia al tiempo que la fase se hace cero. Con frecuencias
mayores que la de resonancia la impedancia tiende a bajar al igual que la fase que
lo hace de modo asintético hasta los -90 grados, Para frecuencias menores que la
resonancia. La impedancia también baja pero la fase sube tendiendo
asintéticamente a 90 grados. Esto significa que para la frecuencia de resonancia
del tircuito resonante se comporta de modo resistivo puro mientras que fuera de la
resonancia se comporta de modo inductivo si la frecuencia de conmutacion es
menor que la de reésonancia o de modo capacitivo si es mayor.

Aqui también se puede dar una interpretacion simple considerando la impedancia
de los componentes reactivos dei circuito llevando la frecuencia a los extreos. Si
la frecuencia tiende a cero la impedancia del capacitor se hace infinita (circuito
abierto) y queda la correspondiente a la inductancia (comportamiento inductivo). Si
la frecuencia tiende al infinito la impedancia de la inductancia tiende a infinito y
queda la del capacitor.

Inductivo

Capacitivo

f
f;

0
Fig. 568. Comportamiento del ¢ircuito resonante paralelo.
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Fig.59. Formas de onda asociadas para los distintos modos de conmutacion.

La topologia adecuada para trabajar en condiciones de conmutaciéon suave en el
caso capacitivo es aquella cuyos conmutadores de tres segmentos son
bidireccionales en voltaje can &anduccion controlada a conduccioén. Para el caso
inductivo los conmutadores bidireccionales en voltaje tienen que tener controlada

solo la conmutacién de corte.
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Fig. 60, Topologia de los inversores resonantes paralelo en conrhutacion suave.

6.4 PROPIEDADES DE LOS INVERSORES RESONANTES.

De todo lo anteriormente tratado se puede resumir que en los procesos de
conmutacién de los inversores resonantes cada conmutador tiene una
conmutacion controlada y ofra inherente y las consecuencias de este tipo de

operacion son muy ventajosas.
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Las conmutaciones inhererites se realizan a conduccion en condiciones ZVS
(conmutacion a voltaje cero) y a corte en ZCS (conmutacion a cotriente cero) con
lo que tedticamente se realizan con perdidas nulas. Solo habria, en un principio,
pérdidas en las conmutaciones controladas que pueden ser minimizadas con
redes de ayuda a la conmutaciéon (snubbers). Si tomamos conmutadores con
conmutacién controlada la red snubber seria una inductancia en serie. Como en
estos conmutadores el proceso de corte es inherente con corriente nula, al final ya
no quedarfa energia almacenada en la inductancia que pudiese disipar. En el caso
de conmutadores con conmutacién controlada de corte la red snubher seria un
capacitor conectado en los bornes del conmutador que tendria carga cero al llegar
al momento de la conmutacion inherente de conduccién ya que esta se produce
con voltaje cero y no habria disipacién de energia. Por lo tanto, en inversores
resonantes se pueden utilizar redes de ayuda no disipativas (en caso ideal) con lo
que es posible su dimensionamiento genergso sin perdida de rendimiento.

En estas condiciones las perdidas de conmutacion en inversores resonantes son
thuy reducidas con lo que es posible alcanzar grandes frecuencias de
funcionamiento sin que ello afecte considerablemente al rendimiento. Eligiendo los
dispositivos conmutadores adecuados (por ejemplo transistores MOS) se pueden
alcanzar frecuencias cercanas a 1 MHZ manejando altos niveles de potencia y
rendirientos muy aceptables.

El hecho de que las condiciones de conmutacion presentes en inversores
resonantes sean tan favorables ros hace deducir que el estrés de los
conmutadores sera minimo con lo que se puede optimizar un factor tan importante
como es la fiabilidad.

Par otro lado, el hecho de dque algunas magnitudés eléctricas envueltas en el

funcionamiento de este tipo de convertidores sean senoidales y que las que no lo
son pueden tener sus transiciones suavizadas en virtud del yso de las redes de

79




snubber, hace que los niveles de emision de interferencias electromagnéticas baje
notablemente en los inversores resonantes en comparacién con otros tipos de
convertidores, con lo que se mejora la compatibilidad electromagnética de estos
equipos, siendo este un factor muy importante habida cuenta de la rigurosa

normativa impuesta actualmente en este campo.
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CAPITULO 7

PRUEBAS CON UN INVERSOR RESONANTE DE CD-CA.

En este capitulo se muestran los resultados experimentales del uso de un
prototipo de un inversor resonante, para esto antes en la seccion 7.1 se muestran
las especificaciones del disefio y el desarrolio para obtener los valores de los
elementos reactivos del inversor. Es necesario sefalar qué se construy6 el circuito
driver-inversor en base al mismo esquema del converttidor resonante el cual se

abordo en este trabajo.

L&

¥

:

LI
iR ]

. Red de conmutacidn  Circulito resonante

Fig. 61. Esquema de un inversor resohante.

En la figura 61 se puede observar los dos bloque principales de que esta formado
un inversor resonante, el primer6 formado por &l sub-bloque llamado red de
conmutacién, en el cual a partir de una sefal de entrada de cd se generan las
conmutaciones adecuadas para lograr generar una sefial cuadrada bipolar con
una frecuencia de conmutacién que cuando se acerca a la frecuencias de
tesonancia del sub-bloque L-C llamado circuito resonante se produce una sefial ca

en la carga.
7.1 DISENO DE LOS ELEMENTOS REACTIVOS.

Para llevar a cabo el disefio del inductor resonante L, en la tabla 7 se anotan las
caracteristicas del alambre que se empleo, fa corriente maxima que circula en el

inductor y las especificaciones del nucleo que se empleo en la construccién del
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inductor. Para el disefio del inductor se escogié un ntcleo de ferrita ya que es el
mas adecuado para el disefio a altas frecuencias, lo que si embargo no es
caracteristica importante ya que se pretende trabajar el convertidor debajo de
1000 hertz de frecuencia de resonancia.

f, = 600Hz

o, =21f

o, = 27(600Hz)

@, =3769.9rad / seg

C=0.147X10"%f

1
Dy = —F—
o JLc
NJLC =

1
a)S

L= Ca)zs
sustituyendo
L= 1
(0.147x107° £)(3769.9rad / seg)

L=478.6x10"CH

Parametros: Simbolo Unidad Valores
Resistividad del | p (Ohm-cm) 1.724x10°cm
alambre

Inductancia L H) 478.6x10™H
Dimensiones )

del nucleo:

Seccion transversal | Ac¢ (cmd) 1.09cm”
Area de ventana W, .| (cm?) 0.476cm?
Longitud promedio | MLT (cm) 6.6cm

por vuelta

Constante Ky cm) 85.7x10°cm’
geométrica :

Tabla 7. Caracteristicas del alambre y del nticleo empleado.
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Se calcula el namero de vueltas del inductor resonante de acuerdo a la siguiente
relacion: N =\/—L— .
AL

Como se puede observar en el desarrollo para calcular la inductancia, se fija el
capacitor resonante a un valor'de 0.147 micro-faradios. Es necesario sefialar que
debido a las Jimitaciones fisicas para el nimero de vueltas que soporta el nicleo
de ferrita que se utilizo para construir el inductor resonante, se utilizaron dos
inductancias conectadas en serie para lograr el valor deseado.

7.2 RESULTADOS EXPERIMENTALES DEL FUNCIONAMIENTO DE UN
INVERSOR RESONANTE.

En la figura 57 se puede observar la medicion con el osciloscopio de las sefiales
que entrega el circuito driver necesarias para disparar lps transistores que forman
el puente completd del inversar. Es necesario sefialar que estos experimentos se
realizaron en lazo abierto, es decir se género una sefial que simulaba la medicion
de la corriente del inductor resorfante. Esto con el fin de probar el disefio de los
elementos reactivos y lograr que el circuito para el inversor resonante funcionara
adecuadamente y también debido a que se necesita de un sensor de corriente
especial con el cual no se ha dispuesto hasta ahora.

Fig. 62. Sefiales cuadradas complementadas que eritrega el driver.
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En la figura 63 se puede observar la sefial bipolar que genera la red de
conmutacion formado por un inversor puénte completo, se puede observar que la
amplitud de la sefial es de aproximadamente dos veces del voltaje de ctd de
entrada igua a 48 volts, la frecuencia de conmutacion es de aproximadamente de
658 hettz que es parecida a la frecuencia de 600 hertz con la que se disefiaron los
elementgs reactivos que forman el inversor resonante.

1
i
H
!
P
A
}

e
i

Fig. 63. Sefal bipolar generada bor el circuito driver-inversor,
Finaimente en la figura 59 se puede observar la forma de onda del voltaje

resonante, se puede observar que conserva el mismo valor de frecuencia para la
frecuencia de resonancia del circuito. Esta medicion se realizé utilizando un

atenuador espegcial ya que el voltaje presente en el capacitor resonante es alto.

A L i oy i A
2y par gk - Pk o
*

3
.
'7:

Fig. 64. Forma de onda del voltaje resonarite.
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7.2.1 Comentarios de los resultados experimentales.

Como se menciond, estos experimentos se realizaron sin incluir un ¢ircuito de
control, lo que implicaria medir el signo de la corriente del inductor (teniendo en
cuenta los controladores utilizados para el convertidor resonante serie dé cd-cd), y
para lo cual no se cuenta hasta ahora con el sensor de corriente adecuado para
medir la corriente resonante debajo de los 1000 herts de resonancia. El objetivo de
trabajar debajo este valor de frecuencia de resonancia es que existen trabajos
para aplicaciones utilizando una frecuencia de resonancia de 300 hertz. Por lo
tanto con estos experimentos solo se propuso poner en funcionamiento al inversor
resonante y validar que funcionaba correctamente utilizando frecuencias de
resonancia debajo de 1KHz.

7.2.2 Conclusiones.

Dentro de los pbjetivos de estos experimentos se encontraban dar soporte
experimental a futuros trabajos sobre los inversores resonantes, por lo cual se
cumple satisfactoriamente con el objetivo principal. También se observa una
buena respuesta del inversor construido empleando frecuencia de resonancia
debajo de 1 KHz, y como se menciono anteriormente un objetivo posterior seria
construir un inversor resonante que trabajase a los 300 hertz con el fin de dar
soporte experimental a otros trabajos en donde tienen aplicaciones con esta
caracteristica.
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CAPITULO 8
CONCLUSIONES Y PERSPECTIVAS.

En este trabajo se presentd la propuesta de un control hibrido para regular el
voltaje promedio en la carga de un convertidor resonante serie de cd-cd, ante
diferentes cargas y ante variaciones en la fuente de energia primaria. El desarrollo
'del control hibrido propuesto implicé el funcionamiento de una estrategia de
control en tiempo continuo y de una estrategia de control en tiempo discreto. Se
tuvieron algunos inconvenientes al implementar la estrategia de control en tiempo
discreto ya que esta implicaba medir el voltaje de salida del convertidor, pero
como en la etapa de potencia y la etapa de control en tiempo continuo los voltajes
que se manejan sonl diferentes, estas etapas estan aisladas, la solucién que se
encontré fue la de aislar la salida del esquema de control en tiempo discreto
(parametro k), respecto al circuito de control.

Se obtuvieron buenos resultados para la regulaciéon del voltaje promedio en la
carga del convertidor, independientemente del valor de la carga resistiva dentro de

. L. , . .
un rango seleccionado y ante variaciones en la fuente de energia primaria.

Por lo anterior se concluye que mediante técnicas de control utilizando esquemas
hibridos, que incluyen técnicas de control basadas en la planitud diferencial del
modelo, se pueden obtener estrategias de control para la regulacion de las
variables resonantes de los convertidores, pero ahora ante variaciones en la carga
y/o en la fuente de energia del convertidor.

Dentro de las posibles extensiones a los trabajos realizados en esta tesis, son:
* Implementacion de la estrategia de control en tiempo discreto utilizando
otros elementos diferentes a una Pc, como por ejemplo programar esta
estrategia en un FPGA utilizando el lenguaje descriptivo VHDL.
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Validar experimentalmente la estrategia de control en otro tipo de
convertidores resonantes o en los inversores resonantes.
Construir los circuitos utilizando montaje superficial con el fin de reducir su

tamafno.
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APENDICE A.

Programa en lenguaje C para realizar la estrategia de control en tiempo discreto.

#include<string.h>
#include<dos.h>
#include<time.h>

int bajo,alto,alto2,bajo2,salida,dato;

int val;

inti,j;

volatile float tiempo,Entact,

volatile float Ts=0.0016;

int base=0x220;

int Isb1=0x00;

int msb1=0x01;

int [sb2=0x32;

int msb2=0x00;

volatile float alfa=0.098;

volatile float yd=35.0;

volatile float error,valor,km1,yconvm1,y,ym1,g;
volatile float k;//[3000];

volatile float a=0.98;

volatile float yconv;//[3000];//={0,1,2,3,4,5,6,7,8,9};
volatile float m[3000];

volatile float entrada[390Q];

volatile float time1[3900];

volatile float k&[3900];

FILE *fp;

char Direccion[30];

void inicializa(void);

void EscribeArchivo(float datos1,float datos2);
void cierra(void);

void main()

{
cirscr();
outportb(base+11,4);//mode and interrupt control register
outportb(base+10,0);//Multiplexer scan register
outportb(base+9,0);//set gain as 1
outportb(base+3,0x77);/set a counter 1 as mode 2
outportb(base+1,lsb1);//write low byte of Counter 1
outporth(base+1,msb1);//write high byte of counter 1
outportb(base+3,0xb7);//set a counter 2 as mode 2
outportb(base+2,Isb2);//write low byte of counter 2
outportb(base+2,msb2);//write high byte of counter 2
i=1;
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km1=1;
yconvm1=0;
ym1=35.0;
g=1.0-a,

do

{
do

{
while(inportb(base+56)>15);

alto=inportb(base+5);
bajo=inportb(base+4);
dato=256*alto+bajo;
tiempo=(i-1)*Ts;
Entact=(10.0/4096.0)*dato-5;
if((Entact>0)&&(Entact<4))

yconv=(Entact*10.0);
}

else

{
}

y=g*yconv+a*ym1;
//controlador discreto
k=(alfa*Ts*(y-yd))+km1;
if(k>=8.5) k=8.5;
if(k<=0.0) k=0.0;
val=(k*255)/9;
printf("k = %2.8f y= %f\n " k,y);//yconv);
entrada[i-1]=y;
time1[i-1]=tiempo;
ka[i-1]=k;
outport(0x378,val);
km1=k;
yconvm1=yconv;
ym1i=y;
i+
while(kbhit());
inicializa();
for(j=1; j<i; j++)

yconv=yconvm1;

{
EscribeArchivo(kal[jl,entradalj]);
}

cierra();
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void inicializa(void)

{

strepy(Direccion,"c:\\datos.txt");
if((fp=fopen(Direccion,"w"))==NULL)

{
printf("No se puede crear el archivo"),
exit(1);

}

}

void EscribeArchivo(float datos1,float datos2)
{

fprintf(fp,"%f %f \n",datos1,datos2);

void cierra(void)

{
fclose(fp);
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APENDICE B.

Especificaciones de los componentes utilizados.

B.1 DAC 0808.

January 158%

ctor

&National Semiconduc

DAC0808/DAC0807/DAC0806 8-Bit D/A Converters

General Description

The DASCB0R sones is an B4t monofthio Gigral-to-analog
converter (DA foatusing a full scalo cutoul curent setting
time of 150 ns whio dissipating only 33 mW with + 5V aup-
ples. No mforence current (IRgr) tnmming 18 reguired for
most apphcations since the full scale output curront is type
cally +1 LSB of 256 Ipgz-/ 258, Roelabve accuraces of oot
tor than £0.15% assure B-bit monotomcity and imcarily
whils zes0 lovel outout current of less than 4 pA provides
B-bit zoro accuracy for Igz=1- 2 mA. Tho powot Supply fur
rents of tha DACDECS sodos are vlepondont of bt codes,
ard oxeits casorloldy constanl s oo charatlorstss over
the entre supply voltags range,

The DAGIECOE will iMerlace Srootly with popular TTL, DTL
or CMOS logic levels, and is a orect replacement lor the

MGC1508/MG1408. Tor higher spoed applcations, see
DAGOBSO data sheot.

Features

m Rolative accurasy: +0.18% omror maximum [QACIEEE)

w Full scale current matsh: £1 LSB typ

W 7 and &t accurasy avarlabla (DAGOBR?, DACCEDE)

& Fast sotling tme: 150 ns typ

® Morinverting dightal inputs ars TTL ang CMOS compali-
e

® High speed multighing mpul sicw rate: B mASus

8 Power supply vollage range: 4.5V o T18Y

® Low power consumptlion: 33 mw & t5Y

Block and Connection Diagrams Dual-i-Line Patkage
M:: & O a2 2 o w ‘l’: U
? ? ? ? ? T ? ? wcmarc - b, constzaTion
Whiouitd CURREAT TRRTTILE o Order Number ’"""z‘ - neri
T TTTTTTT T DACOB0S, DACDBOT, ‘i1 - tasri
BB LATEER l [ B85 LRIy }-—osun or DACDECE - = BACHHS bt vee
N r T Soo NS Package  wmac-ty B e o
rigris O] Number J15A, it "
e CuAntat b0 Vet M18A or N16A [~
SN £ 23 L
Yegpy Ol ) . .
_&g_ﬁﬁ‘fé&- e €140 L] a4 b 481
& BAMGRE 2
ver 15087 1
SmalkOutline Package
L% i i TR
agr (914 t5fms7
gy 1144 [ 2FE
COMPCIE TR g 4 3 Hpwe 85
N {POTE 2)e4s L LYY
[~ =T i3 123
£ 0 i mad
Wit thorat wis
L1840 1 B
Top View
Ordering Information
ACCURACY OPERATING TEMPERATURE ORDER NUMBE RS
RANGE J PACKAGE {J16A)" NPACKAGE (N16A)* |SOPACKAGE (M1BA)
) DACOBOBLON [MG1408P8|  DACOBORLCM
78t PCgTy<—~75C DACOBOTLOS | MC1406LT | RACOEOTLOM |MT1408F7 DACOBIILGH
St TOsTas+ 1SS DAGHRCBLG | MC1 40818 | pacososLoH [wc1aere | acosusion |

*Note, Deviois may be erdwed by wang vdhar order munbar
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Abhsolute Maximum Ratings note 1
1 Miflifary/Acrospace specificd dovices are required,
pleasc contact the Nationn] Semiconductor Sales
Oftlice /Distributors for availability and specifications.
Power Suoply vollage
Voo - 18 Voo
\"gg 18 VDC
Digital Input Vollage, V5 -V12 =18 Voo lo =18 Ve
#oplied Output Vollage, Vo ~H¥Vuolo — 18 Vpo

Rofercree Gurrent, 4y SmA
Roferercsa Ammpilar Ingats, V14, V15 Yoo Vez
Foaves Cissgabon Mols 3 1600 M
£SO Susnoptibity (Note 4) TBD

Starage Tempenture Rarge
Lea¢ Temwo, (Solzenng, 10 scoonds)
Cuakindine Package (Plaste)
Cyakir-Line Package {Coramie)
Surlace Mount Package
Vagsor Phasg (60 seeonds)
Infrared (15 seconds)

Operating Ratings
Tomperature Range
CASTEISLT Seres

§5Clo

Electrical Characteristics
Voo = SV Ve — ~ 15V, Vst /R14 = 2mA, DACTEIS: Ty = ~58Cto - 125°C, DACOBLLG, DADCRO G, DACIROES, Ty

~ "G lo = 75°C, and all ggtal mputs at Iugh logic lovel unless otharwse moted.)

—-150"G

260G
3200

2155

2200C

Tagn = Ta % Tagax
TeTas v IS0

Symbol Parameter Conditions Min Typ Max Units
[ Ralative Accuracy (Enor Relabve {Figue 4) %
to Full Seale 1)
QACOBOELE (LM1408-8) +0. 1% %
DASOBO LG (LM1408. 1), (Mot S) 1038 “
DACOASELE (LM1408-8), (Dots 5) 078 %
Sotlhng Time to Watlun 14 LED Ta=25C (Note &), 160 s
{Inchides tpy ) Flgure §)
o i e | Propagaton Delay Timo Ta — 28°C, Figurc 8) 20 100 ns
TCln Ontput Full Scale Surront Daft 120 gom"C
MSD Digital Input Logic Levels Figure 3)
Vis High Levol, Loge 1% 2 Voo
ViIL Low Level, Logic “0" oB Voo
MSB Digital trput Gurrent {Figure 3)
thgh Lovel W4 = sV ¢ 0240 M
Low Level YL = 2.8V £.002 08 mA
lys Referenco input Bias Current Figure 3 1 ~3 wh
Dutput Cumert Range fFigure 3) ‘
Vez = SV 4] 2.9 21 ma
Ves = 1%V, Ta — 25°0 0 2.0 42 mh
o Output Surrent Vazr = 2000V,
R14 = 10004,
Figure 3) 1.6 1.68 21 A
Owtgut Surent, All Bits Low Figure 3) g 4 wi
Oulpan Voltage Compliarce (Mote 2) | E- 5 0.18%, Ty = 25C
Vez= SV, IgsFr—1mA ~D.58, —~0.4 VYoo
Vs Boltw ~ 104 ~ 8.0, ~0.A4 Voo
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Electrical Characteristics (contnucs)
Voo = SV.VeE — ~15Voo. Vrer/R14 <~ 2 mA, DACORM: Ty = —S50 to ~125°C, DACOBOBG, DACUBO/C, DAGRBLEC, Ta
= *Cto =755, and all cigial mputz at high bgie level unleas othenvise roted.)

Syv;wbol Parameter Conditions Min Typ Max Units
SRipzs Reforonce Curront Slow Rats {(Figure 8) 4 mA/ us
Cutput Surent Power Supply —~8V 5 Vzp < ~ 185V .05 2.7 uh iy
Sersitivity
Ponver Supply Surrent (All Bits {Figure 3)
Low)
oo 2.3 22 ma
Iz 43 11 mA
Powor Supply Yoltage Range Ty =~ 25°C, fFigure 3)
Voo 4.5 .0 55 fa2o3
VES - 4.5 “15 -18.% Voo
Power Dissioation
A1 Bt Low Voo = SV, Vgz = — 5V aa 172 mvy
Voo = &V, V== -15V 1056 308 ey
A) Buts Hgh Voo = 15V, Ve = SV 8s mw
Voo = 18V, Ve = -1 188 Wi

Hole 1: Atsofuls Myenzen Falec e il favk bayord whot donags 1o e davos nuy scear DT arg AC suokol spesdoatarss 4o 1ol azsly when cooalayg
P devce Dayord H aouabad cowralhg condilors

Nole 2: Rge sonkd o 00l retmed

Role X The mawmam powar digcealon nuet be dorgled al devalad Betearatpes and mdittabd by T gany, 8, are e wrdent lampwatere Ty 188 madawen
aBowakls mowsr dascation a1 0y tenearalas © Py — [Taax — 1Al 0,500 Dhe taerdar guen o 1 Abadulo Malamish Falingm, whetever i lowsr Foe s
davice Tyeax ™ 125 and M Yypsou prctonds wantt Braendt ot ol P1& cuaber bne J Ak o wlviey B oard mowedad 13 100°0A0 For the dusae
Eng N padhage, tha under ASases 1 1TE0AY and jor e saal cure M packags frs mumidur ¢ 100°0/W

Nole 4: riuian bady mdol 100 55 decharged Brough a1 5 KN ruastor

Nole 5: AR carreed satches ans toslad 10 quantidee alieast B2% ol raled aurteq

Nole 6: A% & swikhed

Note 7: Piradl rumiery for e DALOSOK represant The dudbathie pachage Thy smad culne tuachage omadl diftas toam B dubarBre puckage

Typical Application
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B.2 MPY634KP.

BURR - BROWN®

MPY634

Wide Bandwidth
PRECISION ANALOG MULTIPLIER

'
FEATURES DESCRIPTION

® WIDE BANDWIDTH: 10MHz typ The MPY634 15 a wide bandwidth. lugh acceracy.

® 10.5% MAX FOUR-QUADRANT fonr-quadrant analog multiphier. Tts accurately laser-

ACCURACY trimmed nwlfiplier characteristics make it easy 1o use

1 2 wide vanety of apphications wrh 2 munnnun of

©® INTERNAL WIDE-BANDWIDTH OP AMP exrernal parts. ofien elinunating all exrernal ouming,

@ EASY TO YSE Irs dufferental 3 Y. and Z imputs allow configuraxon

® LOW COST as 2 muluplier, squarer. davider, square-rooter, and
other funcnons while manmasing high accuracy.

; The wide bandwidth of tlus new design allows signal

APP LICATIONS precessing at IF, RF. and video frequencies. The

@ PRECISION ANALDG SIGNAL mtemal cutpur amphfier of the MPY634 reduces

PROCESSING decign complexity compared o other high frequency

multiphiers and balanced modilator cuwrenits. I 15

© MODULATION AND DEMODULATION capable of perforpung frequency muxing, balanced

@ VOLTAGE-CONTROLLED AMPLIFIERS medulanon. and demoduizeon with excellent cammer

® VIDEO SIGNAL PROCESSING fejection,
® YOLTAGE-CONTROLLED FILTERS AND An accurate internal voltage reference provides
OSCILLATORS precase seiing of the scale factor, The differential Z

put allows user-selected scale faczors from 0.1 to 10
using external féedback resistors,
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THEORY OF OPERATION

The transfer function for the MPYE34 15

X -X) Y -Y)
Ve = A ! (T4 — o}
vocT [ F 5 J-
where: .
A = open-loop gan of the owpur amphfier (typically

§5dB at DC).

SF = Scale Factor. Laser-rrimmed to 10V but adiustable
over a 3V to 10V range using exteriaj resistors.

X. Y. Z ate input volrages. Full-scale mput voltage
is equal to the selected SF. (Max myput voltage =
$1.23 5F)

An inttusive underssanding of transfer function can be gamed

by analogy 1o the op amp. By assummng thar the open-loop
gam. A, of the output operational amphfier 15 mfinuce.
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inspecnion of the transfer function reveals that any Vory can
be created with an infinitessmally small quannty within the
brackers. Then. an apphcation circuir can be analyzed by
assigning circuit voltages for all X. Y and Z inputs and
setng the hracketed quanuy equal e zego, For example.
the basic nmlupher commecnon in Figure 1. Z; = Vgoq and
Zy = 0. The quansity within the brackets then reduces w0

X, - X (¥, = Yo
SF

-Nop-0=0

Thus approach leads to a simple relanonship which can be
solved for Vg to provide the closed-loop transfer funcrion.

The scale factor ts accurately factory adyjusted to 10V and 13
svpically accurate fo withw 0.1°% or less. The scale factor
may be adpusred by comnzenng a 1esistor of POLEANOMEIer
berween pin SF and the <V power supply. The value of the
exrernal resistor cag be approximated by:



Rer = 5.4!{!.2[ ST ]

10 - SF

Internal device rolerances make this relationshup accurate to
within approximately 25%. Some applicauons can beaefit
from reduction of the ST by this techmoue. The reduced
fnput bias current, notse. and dnft achieved by thus technique
can be likened to operating the mpur circuiry 1 & higher
gam. thus reducing output contributions to these effecrs.
Adjustment of the scale factor does not affect bandwidsh.

The MPY634 is fully charactenized at Vg = 15V b
oparation 15 posable down to 8V with an arendan: redue-
von of :opuk and cuput range capabibyy. Operanon at
voltages greater than £15V allows greater output swmg (o be
acieved by using an output feedback arteruator {Figure 1),
As with anv wide bandwidth circuit. the power supplies
shondd be bypassed with hich frequenty ceranue capaciters.
These capacstors should be located as near as pracical to the
power supplv connecuens of the MPY634. Improper by-
passing can lead so mszabality. overshoos, and nngmg m the
outpur.

Xl O— £ +V +15v Wam zIIV PL
=10% 5§ LR AT
=12¥ Pr Soale = 1V

O0—

Cptiena
Y gt Q— Pagking
=10V FS Capactor
=12V P Ce= 20007

0—

FIGLURE 1. Connections for Scale-Facror of Uiy,

BASIC MULTIPLIER CONNECTION

Figure 2 shows the basic cornection as a mulnplier, Accu-
racy 18 fully speafied without acy addrional user-trimmmg
circutry. Some applications can benefit from minmmmng of
one of more of the mputs. The fully differennal snputs
facilitate referencing the inpur quanuties to the source volt-
age conmnon rermundl for maximum accuracy. They alse
allow use of simple offset voltage (rnmming circuitry a3
shown on the X input.

The differential Z mput alloves an offset to be smnmed 1o
Vo1 In basic muitiplier operanen, the Z, mput serves as
the owput voltage ground reference and should be connected
1o the ground of the daiven svstem for masoutan accurzey.
A meod of changing (lowenng) ST by connechng 1o the
SF pin was discussed previously. Figure 1 shows an alterna-
uve method of changmg the effactve SF of the overall
cireant by using an awenuator in the feedback connection o
Z:. Thus method puts the ourpur amphifier in a higher gan
and 15 thus accompamed by a reduction i bandwidth and an
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FIGURE 2. Basic Multipher Connecrion.

mcrease in output offser voltage. The larger outpur offser
may be recuced by sppiving a inmereg volage 2o the hegh
uhipedance wpat, Zx.

The flexmbility of the differential Z mpurs allows direct
converston of the ourpul quantty fo a current. Figure 3
shows the output volrage differentially-sensed across 2 se-
ries resistor foraang an owpwi-controlled current. Addinon
of a capaciter load then creares a ime mmegration foncuon
useful 10 a vanery of applicanons such as power compuza-
tozn.

'
X rpsy O—— x, -\ r———()*lf"l
+"CV¥F3
LIV orE
o1 x, A R
12v R
}——-ﬁ-————--'
-
o— . z. Current \-4—,
° Zensing Intagrator
Sesizon Capasior
Ppat o—J ¥ by R RTINS
2LV FE e .
%127 Fh

FIGURE 3. Conversion of Ourpus to Current.

SQUARER CIRCUIT (FREQUENCY DOUBLER)

Squarer. or frequency doubler. opgraunon 15 achieved by
paralleling the X and Y inputs of the s;andard mwultipher
circuit. Inverted ourpur can be achieved by reversing the
differennal wnput termunals of erther the X or Y mpur
Accuracy mn the squanng mode is typicaliy a factor of o
betrer than the specified multiplier mode with maximum
error oceugring wath smalf (less than 1V} wputs. Bester
accuracy can be achieved for small input voltage levels by
reducmg the icale Sacter SF.

DIVIDER OPERATION

The MPY634 can be configured as a divader as shown m
Figure 4, High impedance differennial inpus for the numera-
sor and denonunator are achieved at the Z and X mnputs.



respactively. Feedback is applied to the Y, mpus. and Y. 15
normally referenced 1o output ground. Alternaciv ely. as the
wransfer function smplies, an mput applied to Yy can be
summed directly mto Vor—. Since the feedback connecuon
is made to & muldplying iput, the effective gain of the
ouTpuT op amp varies a5 a funchon of the denomynator mput
vaoltage. Therefore. he bandwidth of the drvrder funcnon is
proportional 1o the denonunator volrage (see Typical Perfor-
mance Curves).

Oumput, £12V Fh

-
Xmpul O X o, O~ 15V
iDeaarmunato Vo= OViZ;~ Iy, -y,
CavEXL DY < ‘_“_"L, ¥
o— x, Cut O
MPY4E3A
- 2 gt
Grtiona = z‘ Narzeratcr
Sutmng nput =10¥ B2
=10V A4 =*2v FK
O—p—1Y z, 0O
|
|— Y. =¥y -5V

FIGURE 4. Basic Divider Connection.

Accuracy of the drvider mode typically ranges from 1.0%0 to
2.5% for a 10 to 1 denominator range depending on devie
grade. Accuracy i3 pnmanly limited by l.ﬂ]?r.lt offset v okmen
and can be signtficantly mproved by tnmming the offset of
the X input. A tnm voltage of +3.3mV applied 1o the “low
stde” X mput (X, for poswtive mput voltages on X;} can
produce simular accuracies over 100 to 1 denominator range.
To tnm, apply a signal whuch varies from 100mV 10 10V ar
a low frequency (less than S00HzZ). An offser sme wave of
rarmp 16 smiable. Snce the smtso of the quantities should be
constan:, the tdeal ourput would be a constant 10V, Using
AC coupling on an osaitloscope. adjust the offset control for
minmuun output voltage vanation.

SQUARE-ROOTER

A square-rooter connecticn is shown m Figure 5. Inpus
voltage is inuted 1o one polarity (positive for the connection
shown). The diode preveats circunt larch-up should the mpur
go negasive, The cireut can be configured for negative mput
and positive oupur by reversng the polariry of beth the X
and Y inpurs. The ourpus polanty can be reversed by revers-
mg the diode and X mput polasity. A load resistance of
approximately 10k} nwis: be provided. Trimmung for im-
proved accuracy would be accomplished at the Z input.

2 12V FF
Vo= \"‘3_'/:—-—1* X
’ O
I
Reverzs |
-
. ‘s this and
X nous
Dpuonst - ;M.w; e
Summring H Cut lagatve | revedes )
Inzu X, o
10V Pk MPYS3a Oupus |
O—9—1 £F z — N7
| Zipput
v 12v =8
v, <. o 120 2%,
Y2 g Oty

FIGURE 3. Square-Rooter Connecnon.

APPLICATIONS

Asn X "OMHEz Y

O—-—
_]:—-— LS out

KPYEd2
5 2.
Ssn iR 1EVRzt- @
o, z,

Rlutipt 20 connact 31 fokowed by a ‘ow-pass fiter ‘orms phase
cetector usefu’ in phase-othec-cop o ouiTy B, o3 ofier Lsec i
FLL satutey to providsd ces6d 0oo-dar plrg cracscitrstics,

FIGURE 6. Phase Derector.

E. ¥o=0E; - B
CFABQHE

- . A
. - JPYSA4
~18y =" -
- Q] ¥ z
e RN = T

-15

Winor gae pdiusIments are accacplsnec with tné 1k vorab.e ~esistor
correcied to the seale factor adustman: pir, 3F Bandwidth af this mrzst
it iiac by &, which 'z cparated al -elative’y high gain

FIGURE 7. Volrage-Controlied Amphfier.




B.3 TIL111.
A GENERAL PURPOSE 6-PIN
FAIRCHILD  oLaToTRANSISTOR OPTOCOUPLERS

SEMICONDUCTOR*

N
TIL111 TIL111-M TIL117-M MOC8100-M

" . WHITE PACKAGE (-M SUFFIX) .

@ % | SCHEMATIC
] 10 Lo
1 ° :o—}'§E-os

L1 o L—h-o‘

6 AN 1. AHOCE

CATHODE.
S HO CARIES TIXH
7T

A.EMTTER
5.CCLLECTOR
¢.BAGE

DESCRIPTION

The MGC8100, THL111 and TIL117 optocouplers consist of a gallium arsenide infrared emitting diode driving a sillcon pholotransis-
tor in a 8-pin dual in-line package.

FEATURES

« The TiL111 is also avallable in both black and white packages by spectying -M sutfix. &.g. TIL111-M tor the white package and
no suffix for the black package.

« UL recognized (File # EQ0700)

» VDE recoghized (File ¢ 94766); (Filo #102497 for white package)
- Add option V for white package {e.q.. TIL111V-M)
- Add option 300 for black package (e.g., TIL111.300)

APPLICATIONS

« Power supply tequlators
» Digital logic inputs

» Microprocesscr inputs

» Appliance sensor systems
* Industrial controls
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ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS (T4 = 25°C unless otherwise specified)

Parameter Device Symbol Value Units
TOTAL DEVICE
Storage Temperature All Tst1g -55 to +150 “C
Operating Temperature All Topr -55 o +100 °C
Lead Solder Temperature All Tson 260 for 10 sec °C
Total Device Power Dissipation @ Ty = 25-C Al p 250 mW
Derate above 25°C o 3.3 (nonM) 2.94 (M) | mwiC
EMITTER
DC/Average Forward Input Cutrent All lg 100 {non-k}, 60 (-} mA
Heverse Input Voltage TILTTHTIL1 1M Vg 3 W

i MOCB100-M/TIL117-M 6
Forward Current - Peak (300us, 2% Duty Cycle) All I=(pk} 3 A
LED Power Dissipation @ T, = 25C Al b 150 {nan-M), 120 {-M) mw
Derate above 25°C b 2.0 (non-M), 141 (M) | mwrC
DETECTOR
Collector-Emitter Voltage All Veoeo 30 v
Collector-Base Voltage All Vemo 70 v
Emitter-Collector Voltage TiL111-M/TIL117-M Veco 7
Emitter-Base Voltage Alt VEgo 7 v
Detector Power Dissipation @ Ty = 25 °C All P 150 mW
Darats above 25°C D Zoinonth 17610 | mwiC
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APENDICE C.

Programa en SIMNON 3.0

CONTINUQUS SYSTEM CRS

" Este programa simula la dinamica de un
* convertidor resonante serie CD/CD

" Se utiliza un controlador basado

" en la energia del sistema

" States, derivates and time:

STATE 212223

DER dz1 dz2 dz3

TIME t

" Initializations:

" Equations:
dz1=-z2-z3*sign(z1)+u
dz2=z1
dz3=(abs(z1)-z3/Q)/alfa

"Controladores
"u=sign(z1)
u=sign(s)
s=z1-k*z2

alfa=Co/C
Q=R*sqrt(C/L)

" Parameter values:
k:5

E:48

L:1.5e-3

C:10.6e-9

Co:1e-6

R:72

"Desnormalizacion

x1=z1*E*sqrt(C/L)

x2=E*z2

x3=E*z3

VV=E*u
W=0.5*E*E*C*(21*21+22*22+alfa*z3*23)
P=x3*x3/R

tt=t*sqri(L*C)

END
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Experimentacion con un controlador hibrido para la
regulacion del voltaje de salida en un convertidor
resonante serie de cd-cd.

Experimentation with a hibrid controller for output voltage regulation in a dc to dc series resonant
converter

Eusebio Eduardo Herndndez Martinez y Victor M. Hernindez Guzm:an
Universidad Auténoma de Querétaro. Facultad de ingenieria.
Centro universitario Cerro de las campanas Querétaro, Qro. México.

RESUMEN. El propésito de este trabajo es explorar el problema de la regulacién del voltaje de salida de los convertidores
resonantes serie (SRC) de CD-CD. Estos convertidores presentan un fuerte comportamiento no lineal, debido a la naturaleza
discreta del voliaje aplicado (encendido-apagado de dispositivos de conmutacioén) y a la presencia de un puente rectificador d¢
onda completa. En este trabajo se comprueban de manera préctica varios trabajos previos sobre los convertidores resonantes serie,
entre estos trabajos se encuentran los estidios referentes a: robustez del voltaje de salida ante diferentes cargas, estabilidad del
ciclo limite inducido del convertidor y célculo tedrico del voltaje de rizo ¢n la carga. También Se presentart los resultados
experimentales del uso de un esquema de control hibrido, que combina una estrategia de control en tiempo continuo y una en
tiempo disereto. Con el uso de este esquema de gontrol s logra obtener un voltaje de salida constante, ant¢ variaciones en la
fuente de energfa primaria y variaciones en los valores de la carga resistiva. También se presentan los resultados experimentales
de las mediciones del tizo en el voltaje de salida del ¢onvertidor y se comparan con las correspondientes predicciones tedricas.

I. INTRODUCCION.

En los tltimos afios la conversién de potencia de CD a
CD basada en dispositivos de estado sélido ha tomado
un papel muy importante en la reduccién del tamafio
de los equipos electrénicos. La totalidad de los estos
sistemas precisan de un voltaje de alimentacién de
corriente continua estable ante variacion en la fuente
de energia primaria o en la carga de salida.

Tradicionalmente, los suministros de poder se han
visto como un periférico, en lugar de una parte integral
del sistema. Pero ahora se producen los dispositivos de
semiconduttor con més funciones por unidad de érea,
adem4s la electrénica asume un papel més importante
en ¢l mando de los sistemas fisicos, por lo tanto el
suministro de poder esta volviéndose un elemento
critico debido a su tamaiio.

En los ultimos afios se ha enfocado el estudio a las
fuentes de alimentacion con tecnologfa PWM
(Moduldcién por ancho de pulso). Los eonvertidores
~ basados en PWM tienen limitaciones inherentes, las
principales son: los interruptores estdn sujetos g un
esfuerzo por el alto voltaje y las pérdidas de potencia
por conmutacién del dispositivo aumentan en forma
lineal con la frecuencia de conmutacion.

Los convertidores resonantes han sido introducidos
con el objetivo de mejorar los resultados obtenidos con
los convertidores basados en PWM: 1) incrementar la
frecuencia de operacion, 2) incrementar la densidad de

potencia, 3) reducir las pérdidas por conmutacién, 4)
reducir la distorsién. Cuando se incremienta la
frecuencia de operacion en los convertidores
resonantes se produce una reduccién de tamafio de los -
g¢lementos eléctricos, lo que provoca la reduccién de
dimensiones y peso del equipo, otra ventaja es la
reduccién de las pérdidas por conmutacion, y esto se
debe a que los convertidores resonantes trabajan bajo
el principio de conmutacién a voltaje o corriente cero.

Ha habido varios enfoques utilizados para analizar a
los convertidores resonantes de cd a ¢d, sin embatgo
todavia falta mucho por hacer. Se han realizado
estudios  basados en  aproximaciones  bajo
consideraciones de ¢d [10], [11], mientras que en [5],
[6], [7] se proponen controladores haciendo uso de la
variable de estado y el plano de fase. Después, en [12]
se propuso un método de promediacién basado en el
analisis de Fourier, en tanto que, en [9] se disefiaron
controladores utilizando conceptos disipativos y
pasivos. En [1], [2] se emplea el concepto de planitud
diferencial, introducido en [12], para la obtencién del
modelo dindmico y el control de convertidores
resonantes serie de cd a cd. En [1], [2] se proponen dos
esquemas de control, sin embargo, no se demuestra
estabilidad asint6tica de los ciclos limite inducidos,
ademads, el voltaje en la carga no puede ser caleulado
con anticipaciéon y tampoco se calcula el voltaje de
rizo. Tampoco se explica la robustez del voltaje en la
salida cuando la carga cambia. Después en [3] se
utiliza el mapeo de Poincaré para estudiar el prirher
controlador propuesto en [1]; [2] y también: 1) se
prueba la estabilidad exponencial del ciclo limite, 2) se



determina el voltaje en la carga, 3) se explica robustez
del voltaje en la cargh ante cambios de esta y 4) se
calcula el voltaje de rizo. En este trabajo s¢ presentan
resultados expetimentales para validar los valores de
voltaje de rizo predichos de manera tedrica en [3].

En el segundo controlador propuesto en [1], [2] se
introduce yn paréimetro k que puede ser ajustadp para
variar el voltaje promedio en la carga. Aunque se
presentan muy buenos resultados experimentales, sin
embargo, 1) no se presenta un estudio de estabilidad,
2) no hay manera de determinar el valor de k necesario
para obtener un voltaje deseado en la carga, 3) el
voltaje en la carga es fuertemente afectado por
variaciones en la carga y variaciones en el voltaje de
suministro. En [4] s& retoma el segundo controlador
presentado en [1], [2] y se propone un controlador que
permite ajustar el valor de k para asegurar
convergencia del voltaje en la carga al valor constante
que se desee y esto es conseguido sin necesidad de
conocer con exactitud el valor de la carga resistiva.
Este es un controlador hibrido que estd compuesto por
una parte en tiempo continuo y una parte en tiempo
discreto. También se presenta un estuglio para asegyrar
estabilidad global asint6tica de la parte en tiempo
discreto.

En este trabajo se estydia al convertidor resonante
serie de cd-cd convencional y se propone una técnica
de control con el fin de regular el voltaje de salida del
convertidor ante variaciones de la fuente de energia
primaria y ante carga resistiva desconocida. Por lo
tanto se hace uso de [4] para obtener los resultados
experimentales del uso de un esquema de control
hibrido, que combina una estrategia de control en
tiempo contimio y una en tiempo discreto. Con el uso
de este esquema de control se logra obtener un voltaje
de salida constante, ante variaciones en la fuente de
energfa primaria y variaciones en los valores de la
carga resistiva. También se presentan los resultados
experimentales de las mediciones del rizo en el voltaje
de salida deél convertidor y se comparan con las
correspondientes predicciones teéricas realizadas en

3]
1I. MODELO DINAMICO.

Esta seccion esta completamente basada en los
resultados reportados en [1], [2]. El circuito eléctrico
del convertidor resonante serie c¢d a cd considerado se
muestra en la figura 1. El modelo dindmico
correspondiente esta dado como:

L% = —v—vysign(i) + E(f)

v v, 7
C= =i, Cyp—2=abs(i)-—>
a0 g D-%

Donde L y C son la inductancia resonante y el
capacijtor resonante respectivamente, C, es el
capacitor de filtrado en la salida del tonvertidor, R es
Ia carga resistiva, iy v son la corriente resonante y el
voltaje resonante, respectivamente, ¥, es ¢l voltaje en

la carga y la sefial E(t) que puede tomar solo los
valores discretos {+E, -E}, donde E es voltaje
constante de la fuente de alimentacion.

Considerando el siguiente cambio de coordenadas:

1/L 1 1 t
= 1= =—W, =V T=—
A=t 27 =g JLC

Y a partir de las anteriores expresiones, se obtiere ¢l
siguiente modelo normalizado:

21 = ""22 —-Z3Sl'gn(21)+(5u
=2

azy = abs(z;) - -Z—Q3—

Donde ahora las variables z;z, yz; estén derivadas
con respecto al tiempo normalizador , z, represepta
la corriente que circula por el inductor resonante, z,

representa el voltaje presente en el capacitor resonante
y zjes el voltaje en la carga. La variable ues la

variable de entrada normalizada restringida a tomar
solo dos valores {+1, -1}. Ademas Q'es conocido
como el factor de calidad de los convertidores

resonantes serie y esta definido como Q= R\/g , la

relacién entre las capacitancias se define como

C
=2,
¢ L ¢
- ’WV\_.._;.[ (- .
\.,f,_.,__‘ v J +
Ex T | RS w
{ - G
| 171 gy -
Red de Chcutto Rectificador ~ Fitro
conmutacion resonarte pasa

bajas
Fig. 1 Convertidor resonante serie de cd-cd.



III. CONTROL HIBRIDO PROPUESTO.

Para poder realizar la construccién del controlador
hibrido primero se puso en funcionamiento un
convertidor resonante seri¢ de c¢d a cd tomando las
siguientes especificaciones para el convertidor:

Voltaje de entrada 48 V CD (E).
Voltaje de salida 42 V CD (Vo).
Potencia de salida 25 Watts (P).
Frecuencia de resonancia 40 KHz ().
Inductor resonante 15 mA (L)
Capacitor resonante 11.22 nf (C)
Factor de calidad Q=5

a).- Validacién practica del voltaje de rizo en la carga
del convertidor.

Haciendo uso del segundo controlador introducido en
[1] que se muestra en la ecuacién 3-1, el cual permite
llevar a la condicién de resonarcia el convertidor y
retomando los resultados expuestos en [3] se realiza la
validacién practica de los résultados tedricos para el
voltaje de rizo en la carga del convertidor resonante
serie.

u = sign(z;) 3@-1

De acuerdo a [3], el voltaje de rizo en la carga puede
calcularse como:

8*1.56asb[l——]
Vr = a (3 - 2)
aQ3m(4r’ + )

20

0! es el factor de calidad del convertidor
= %,CO = 0.977254f

r =1.0053

Donde todas las variables que aparecen se definen en
términos de los componentes del circuito, Por otro
lado, el voltaje Vr debe multiplicarse por el valor de
entrada constante al convertidor para obtener ¢l voltaje
de rizo en unidades de Volts, esto es:

Vreal =48*V,

En las figuras 2 a 6 se muestran los voltajes de rizo
obtenidos experimentalmente y en la tabla 1 se
muestra una comparacion entre los valores obtenidos
experimentalmente y los valores predichos por la
ecuacién (3-2). Puede apreciarse la cercania entre los
valores calcylados y los valores experimentales.

Haciendo uso de (3-2) se obtiene de forma tedrica el
voltaje de rizo para una carga de 72 ohms, asi
Vr=0.0361 donde Vr esta normalizado, §i se multiplica
por el voltaje de entrada del convertidor (48 volts) se
obtiene que el voltaje de rizo tedrico, Vrizo=1.7328
volts. En la figura 2 se observa que para la misma
resistencia de carga el osciloscopic arroja el resultado
experimental del voltaje de rizo, Vrizo=1.72 volts.

De la misma forma para una carga de 137 ohms el
voltaje de rizo normalizado es Vr=0.0180,
multiplicando por el voltaje de entrada se obtiene el
voltaje de rizo tedrico, Vrizo=0.864 volts, en la figura
3 se observa el voltaje de rizo experimental,
Vrizo=0.906 volts.
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En la figura 4 podemos observar el resultado
experimental del voltaje de rizo para una carga de 100
ohms, se obticne un voltaje de rizo tedrico
Vrizo=1.0466 volts, y de la figura el voltaje de rizo
medido fue Vrizo=1.23 volts.
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En la figura 5 se puede observar el resultado
experimental del voltaje de rizo para una carga de 171
ohms, se obtiene un voltaje de rizo tedrico de
Vrizo=0.6392 volts, y de la figura el voltaje de rizo
medido fue Vrizo=0.838 volts.

Fig. 5. Volta_]e de rizo para una carga de 171 ohms.

Para el resultado teérico del voltaje de rizo de una
carga de 200 ohms se obtiene un valor de Vrizo=0. 624
volts, y de la figura 6, el voltaje de rizo medido fue
Vrizo=719 milivolts.

"‘l /’\ /“ N *' 1’\’ /
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Fig. " Volté_]e de nzov para una carga de 200 ohms

Carga Vrizo Vrizo
(ohms) Experimental | Tedrico
(yolts) (volts)
R=72 1.72 1.7328
R=100 1.23 1. 0466
R=137 0.906 0.864
R=171 0.838 0.6392
R=200 0.719 | 0.624

Tabla 1: Comparacion de los voltajes de rizo
calculados teéricamente y los obtenidos
experimentalmente.

b).- Control en tiempo discreto.

Antes de construir la estrategia de control en timpo
discreto fue necesario verificar de manera
experimental la relacién entre el voltaje promedio en
la carga con respecto al parametro de control k del
controlador (3-5), con lo cual se verifican las
simulaciones que se usaron en [4] para disefiar la
estrategia de control en tiempo discreto. En la figura 7
se muestran de manera grafica los resultados
experimentales de la variacioén del valtaje de salida en

estado estacionario respecto al pardmetr6 k. Notese
que en la grafica de los resultados experimentales (fig
7) se puede observar que ¥, varia de manera parecida
4 una funcién inversa del parametro k. Esto es

importante ya que sobre esto se bas6 el disefio de la
estrategia de control en tiempo discreto, [4].

Gars do 72 dbimd” .
A0 ¥  a
%BE
Y
£
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S T A5 % 26 4 35 7 4
pacarnistro K
Figura 7. Resultados expetimentales de 1 voltaje de
salida para una carga de 72 ohms.

En [4] se propone la siguiente estrategia de control en
tiempo discreto, que esta dada por el integrador G(z):

k= 1G(Z)Z; = Zaa) (3-3)
v
Z

G(o)=+ (3-4)

Al desarrollar las ecuaciones (3-3) y (3-4), el resultado
en ecuacion de diferepcias queda como:

k(@)= kg ()= ~1TT234 (=D~ 23 = D)+ kG - D~k (i~ 1)
donde krepresemta el coeficiente incluido en el
controlador de tiempo continuo, el cual se muestra en
la ecuacién (3-5), k es el valor necesario del
pardmetro k para obtener el valor deseado del voltaje
promedio en la carga, mientras que
7,y 7, Tepresentan  respectivamente, el  voltaje
promedip en la carga y su valor deseado, z representa
la variable de la transformada Z, y y es una constante
positiva.

u=sign(zy —kz,) k20 (B-5

Control discreto en & tiempo Control continuo e el tismpo
e et .

e ———— -
K u Convertidor
-VI;G(Z)I [’. |" = sign(z) —kzy) Resonante serie

|| A A de cd-cd

[
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%
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Fig. 7 Diagrama a bloques del control hibrido
propuesto.



En la figura 7 se observan las dos estrategias de
control que se proponen para formar el controlador
hibrido del convertidor. En la parte que corresponde a
la estrategia de gontrol en tiempo discreto se puede
observar que como entrada tiene la lectura del voltaje
de salida del convertidor ( z;) y también el voltaje de

referencia al cual se pretende regular el voltaje de
salida (254); como salida de la estrategia de control

discreta se tiene al pardmetro de control k el cual a su
vez servird como entrada a la gstrategia de control en
tiempo contiftuo. El controlador en tiempo centinuo
serd el encargado de generar la sefial de control u que
alimentar4 los drivers del inversor puente completo.

Haciendo uso de una condicién de sector y de una
funcién candidata de Lyapunov, tal como se desarrolla
[4], se demuestra estabilidad del lazo cerrado de la
figura 8, y se encuentra que si la no linealidad estatica
cumple con la condicién de sector se asegura
estabilidad asint6tica del punto de equilibrio obtenido
cuando el voltaje promedio de salida corresponde al
voltaje promedio deseado.

1G(z)

v

x(»

<&
«

Figura 8. Diagrama a bloques simplificado de la
estrategia de control.

En [4], se propone la estrategia de control en tiempo
discreto que se representa por las expresiones (3-3) y
(3-4), la que se puede representar como un diagrama a
bloques simplificado, tal como se muestra en la figura
8. En este diagrama a bloques la respuesta en estado
estacionario del sistema dindmico en lazo cerrado de la
parte en tiempo continuo de la figura 7 se considera
como una no linealidad estatica, esto quiere decir, que
para una k constante de entrada al sistema y pasado el
tiempo en que este alcanza su estado estacionario se
obtiene un voltaje de salida constante en la carga, esta
relacién estd representada por la no linealidad estdtica
de la figura 7.

Para realizar una seleccién conveniente de la ganancia
del control en tiempo discreto de acuerdo a lo
propuesto en [4], y se proponen condiciones de sector
que satisfacen con la no linealidad estatica, la cual se
representa por la curva que se muestra en la figura 11,
esta curva se obtuvo graficando el voltaje de salida del
convertidor variando el pardmetro de control k para
una carga de 72 ohms, figura 11. De la misma manera

se obtuvo la curva que representa la no linealidad
estatica para una carga de 100 ohms tal como se
muestra en la figura 12.

Cada condici6h de sector se puede representar por un
par de lineas con pendientes Sy a, el objetivo es

escoger la linea con pendiente S mas grande con lo

cual se asegura que para el rango de carga (para este
caso de 72 a 100 ohms) la no linealidad estatica se
satisface con la condicién de sector correspondiente.

Catga de 72 ohme

TE 3§ 4

Figura 11, Condiciones de sector para la curva
cotrespondiente a una carga de 72 ohms.

Camga #4100 shens

Figura 12. Condiciones de sector para la curva
correspondiente a una carga de 100 ohms.

En [4], donde se expone que £ puede ser grande y o

pequefio para una seleccién conveniente de la ganancia
v . De los resultados de la tabla 2 se puede observar

que si se escoge la recta S con méas pendiente,
entonces podemos fijar B =26.5. De aqui que con la

condicién dada ern [4], B < Tl podemos seleccionar a
4

la ganancia y . Recordar que el periodo de muestreo T



debe ser lo suficientemente grande para permitir que el
sistema dindmico en lazo cerrado [1}], [2] alcance su
estado estacionario, se fij6 el periodo de muestreo a
1.6 milisegundos considerando los resultados de
simulacién en [4].

Deﬂ<—2—
Ty

2 .
y<—: Sif=265yT=16ms
Jira
2

r< 3
48(26.5)(1.6.X1077)
¥ <0.9827

Podemos seleccionar y tal que cumpla con esta condicion.

Nétese que B se multiplico por 48 debido a que es el

valor que se utiliz6 para normalizar el voltaje
promedio en la carga, para obtener el modelo dindmico
del convertidor resonante serie de cd-cd. Por lo tanto
el valor maximo para_ asegurar la estabilidad del
sistema es cuando la ganancia del integrador en
tiempo discreto es menor a 0.98.

RL=72 ohms
K B
2 26.5 55
2.6 17.7 4
3 148 2.8
1.2 17 1.3
0.8 11 035
RL=100 ohms '
0.6 75 08
14 114 "0.55
24 25.2 5
2.8 21.2 5.5
3.4 16 2.7

Tabla 2. Pendientes para las curvas de 72 y 100 ohms.
¢).- Prototipo experimental.

Para realizar la medicién del voltaje de salida del
convertidor se utilizé la tarjeta PCL 711, esta tarjeta
tiene un convertidor analégico digital de 12 bits. La
salida del control en tiempo discreto (pardmetro K), se
obtuvo utilizando un convertidor digital anal6gico de 8
bits (DAC 0808), después al tener el parametro k se
introdujo un multiplicador de seiiales (MPY634kp) al
controlador analggico en tiempo continuo como se
observa en la figura 9.

2150

azy 50K 98.83% 7150
1% =
2150

Anp no inversor

Comparador
GND2

10k

.LGND?

oul
roz
et "“l -12v

Fig. 9. Circuito de control en tiempo continuo con k
ajustable.

Para construir la estrategia de control en tiempo
discreto que se representa por medio de las écuaciones
(3-3) y (3-4) se utilizo un programa en lenguaje C, se
uso el puerto paralelo para obtener el pardmetro K,
debido a que este parimetro se necesitaba multiplicar
con una sefial analogica del controlador en tiempo
continuo y como la etapa de potencia y la de control
del convertidor estin aisladas, se utilizaron
optoaisladores (TIL 111) para que las tierras de estas
dos etapas no quedaran conectadas a través de la
lectura del voltaje de salida del convertidor con la
tatjeta PCL 711 (etapa de potencia) con la
multiplicacién de la seflal de salida K (etapa de
control). El diagrama eléctrico que muestra la
implementacién de los optoaisladores se muestra a
continuacién en la figura 10.

»

o0 0000 000 o0 00 0 )

3343343398

GND1 -:_L -_é-,—mmz
Fig. 10 Aislamiento eléctrico de la etapa de control
con la etapa de potencia.

IV. RESULTADOS.

Los resultados que muestran la regulacién del voltaje
de salida al valor deseado se obtuvieron con un
periodo de muestreo de T=1.6 milisegupdos y



variando la ganancia gama de acuerdo a la anterior
restriccién. Los resultados de la implementacién del
control hibrido propuesto se muestran a continyacion:
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Figura 13. a) Gréfica del parmetro de control k para
una carga de 72 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 volts, b) Gréfica del voltaje de salida.
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Figura 14. a) Gréfica del pardmetro de control k para
una carga de 100 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 volts, b) Gréfica del voltaje de salida.

La grafica 13-a muestra la salida del controlador en
tiempo discreto (pardmetro K) respecto al tiempo pdra
alcanzar el voltaje deseado en la salida de 17 volts. La
grafica 13-b muestra el voltaje de salida del
convertidor, las gréficas de estas figuras se obtuvieron
con una carga de 72 ohms. De la misma manera, la
grafica 14-a muestra la variacién del pardmetro K
respecto al tiempo para alcanzar el voltaje deseado en
la salida de 17 volts. La grafica 14-b myestra el voltaje
de salida del convertidor, las graficas de estas figuras
se obtuvieron con una carga de 100 ohms. Con lo que
se muestra la convergencia del voltaje de salida al

valor deseado con diferentes valores de cargas
resistivas.
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Figura 15. a) Gréfica del pardmetro de control k para
una carga de 72 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 volts y con alimentaci6n de 35 volts, b) Grafica
del voltaje de salida.
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Figura 16. a) Gréfica del pardmetro de control k para
una carga de 100 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 volts y con alimentaci6én de 35 volts, b) Grafica
del voltaje de salida.

La grafica 15-a muestra la salida del controlador en
tiempo discreto (pardmetro K) respecto al tiempo para
alcanzar el voltaje de salida deseadd de 17 volts, con
alimentacién de 35 volts. La grafica 15-b muestra el
voltaje de salida del convertidor, estas graficas se
obtuvieron con una carga de 72 ohms. De la misma
forma, en la grifica 16-a se muestra el pardmetro K
respecto al tiempo para alcanzar el voltaje de salida
deseado de 17 volts, con alimentacién de 35 volts. La
grafica 16-b muestra el voltaje de salida del
convertidor, pero ahora con una carga de 100 ohms.
Con lo que se imuestra la regulacién del voltaje de



salida del convertidor ante variaciones en la fuente de
energfa primaria.
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Figura 17. a) Gréafica del pardmetro de control k pard
una carga de 72 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 wvolts, con alimentacién de 35 volts pero con

y=098 , b) Gréfica del voltaje de salida.
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Figura 18. a) Gréfica del pardmetro de control k para
una carga de 100 ohms para lograr el voltaje de salida
de 17 volts, con alimentacién de 35 volts pero con

7 =098 1) Grafica del voltaje de salida.

En las graficas de las figuras 17 y 18 se mantiene la
fuente de alimentacion a 35 volts pero ahora se varia el
valor de la ganancia del controlador en tiempo discreto
y =0.98, las gréficas de la figura 17 para una carga de

72 ohms y las de la figura 18 para una carga de 100
ohms. Se obs¢rva una respuesta més répida para lograr
la regulacién al valor deseado de 17 volts en la salida
del convertidor.

V. CONCLUSIONES.

Como conclusién general de este trabajo se puede
decir que se obtiene un buen desempefio de la
esirategia de control hibrido propuesto, con lo cual se
valida experimentalmente los resultados tedricos
desarrollados en [4]. Si se observan las graficas que
presentan la regulacién del voltaje de salida del
convertidor se puede observar, que
independientemente de la carga dentro del rango
seleccionado, variaciones en el valor de la
alimentacién del convertidor, el controlador hibrido
logra regular hacia el valor deseado del voltaje de
salida. Para estos experimentos se escogié el rango de
72 a 100 ohms debido a que se podrfa incursionar en
un rango mayor de valor deseado en el voltaje de
salida del convertidor, sin embargo se puede ampliar el
rango de la carga para el uso de esta estrategia de
control hibrido. Nétese también que al seleccionar otro
valor para el periodo de muestreo (cuidando que esta
seleccién permita que el sistema alcance su estado
estacionario) afecta directamente el valor méaximo de
la ganarcia del esquema en tiempo discreto que
asegura estabilidad del sistema.

Con los resultados experimentales del cdlculo del
voltaje de rizo en un convertidor resonante serie de cd-
cd, podemos observar gque se verifican
satisfactoriamente los célculos realizados en [3]. En la
tabla 1, que resume los valores obtenidos de manera
experimental y los compara con los obtenidos de
manera tedrica utilizando la ecuacién (3-1), puede
apreciarse la cercania de estos valores, con lo cual se
valida experimentalmente el cdlculo tedrico del voltaje
de rizo para un convertidor resonante serie de cd-cd.
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