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GENERACION DE VOLTAJES DE CORRIENTE ALTERNA MEDIANTE
CONVERTIDORES DE ALTA FRECUENCIA DE CONMUTACION

Resumen aprobado por:

Dr. Joaquin Alvarez Gallegos
Director de Tesis

Los convertidores cd-cd son circuitos muy importantes dentro del drea de la electrénica de
potencia. Muchos otros circuitos estdn basados en dichos convertidores. A estos circuitos se
les conoce como convertidores cd-cd por ser su aplicacion mds comun. Sin embargo, nada
impide, de entrada, que mediante los mismos circuitos se puedan generar voltajes variables,
por el contrario, esto seria bastante ttil en muchas aplicaciones. La diferencia entre generar
voltajes constantes (cd) y voltajes variables (ca) reside fundamentalmente en el control de
estos dispositivos. Desde el punto de vista de teoria de control se trata de un mismo sistema,
pero en un caso el objetivo es la regulacién y en el otro el objetivo es el seguimiento de una
referencia.

Todos los convertidores electrénicos son sistemas conmutados, no lineales, con un pardmetro
(la carga) altamente variable. Por otra parte, la mayoria de ellos son de fase no minima y
uno de los requerimientos es que tengan una respuesta rapida. Por ello, el control de estos
dispositivos es dificil para el caso de regulaciéon y mucho mds para el caso de seguimiento.
El trabajo reportado en esta memoria aborda este ultimo problema. Se muestra que hay un
compromiso entre el rizo del voltaje de salida y la rapidez de los voltajes que un convertidor
puede generar. Se establecen los limites de los voltajes que un convertidor puede generar.
Se obtienen expresiones para guiar el disefio de convertidores adecuados para generar ca. Se
proponen varios controladores. Uno de ellos resalta porque a pesar de ser un controlador no
lineal, es sencillo de disefiar e implementar, robusto, con buen desempeiio en lazo cerrado y
solo requiere mediciones de voltaje.

Uno de los objetivos primordiales de la tesis fue buscar conjuntar la formalidad de los resul-
tados obtenidos y su posibilidad de aplicacion practica. Por esta razon, se evitaron algunas
soluciones directas, por ejemplo, emplear algoritmos de adaptacién complicados para resol-
ver el problema que presenta la variacion de la carga. Y es por ello que ademas del control,
se dedica una parte considerable al andlisis.

Palabras clave: Control de sistemas conmutados, Convertidores electrénicos, Sistemas no
lineales.



ABSTRACT of the thesis presented by Domingo de Jestis Cortés Rodriguez as a partial
requirement to obtain the DOCTOR OF PHILOSOPHY degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS. Ensenada, Baja California, Mexico. November 2004

ALTERNING CURRENT VOLTAGE GENERATION USING HIGH FREQUENCY
SWITCHING CONVERTERS

Dc-to-dc converters are very important circuits in the power electronics field. Many other
circuits are based upon these converters. These circuits are regarded as dc-to-dc converters
due to the fact that dc-to-dc conversion is their most common application. Nevertheless, there
is no problem in generating variable voltages by means of the circuits themselves. On the
contrary, this would be quite useful in many applications. The difference between generating
constant voltages (dc) and generating variable voltages (ac) consists in the control of these
devices. From the control theory viewpoint, it is the same system, however, in a case, the goal
is regulation and in the other, the goal is tracking of a reference.

All the electronic converters are switching systems, nonlinear, and with a highly variable
parameter (the load). On the other hand, most of them are non-minimum phase systems,
and one of the most important requirements is having a rapid response. Such characteristics
make these devices difficult to control for the regulation case and much more difficult for
the tracking case. The reported work in this thesis deals with the problem of tracking. It is
shown that there is a compromise between the output voltage ripple and the voltages rate of
change that a converter can generate. Limits for the voltages that a converter can generate are
established. Expressions in order to guide the design of converters so that they can generate
ac are obtained. Several controllers are proposed. One of them is highlighted due to the fact
that although it is a nonlinear controller, it is easy to design and implement, robust, with good
closed-loop performance and only requires voltage measures.

One of the main goals of the thesis was to merge the formality of the obtained results with
the applicability. For this reason, some direct solutions were avoided, such as, using compli-
cated adaptation algorithms in order to handle the problem of the varying load. For all the
aforementioned reasons, a considerable part of the thesis is focused on analysis in addition to
control.

Keywords: Switching systems control, Power electronics converters, Nonlinear systems.
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Capitulo 1

Introduccion

La electrénica de potencia es un campo multidisciplinario cuyas principales materias son:
los dispositivos electrénicos y magnéticos, la teoria de circuitos y el control. Mediante la
electrénica de potencia se puede convertir el voltaje de corriente directa (cd) de una bateria
a un voltaje de corriente alterna (ca); reducir o elevar un voltaje de cd; rectificar un voltaje
de ca o variar su frecuencia; hacer que una carga con dindmica fuertemente no lineal sea
vista por la fuente como una carga resistiva simple, o producir voltaje de ca con amplitud
y frecuencia variable. Todo esto en un tamaifio reducido, con un costo minimo y una alta
eficiencia en la conversion. Debido a que los circuitos electrénicos de potencia convierten la
energia eléctrica de una forma a otra, se les conoce también como convertidores electrénicos
de potencia o simplemente convertidores.

El importante avance de la electrénica de potencia en los ultimos afios se ha dado gracias

a las mejoras introducidas en tres areas:

= Componentes electrénicos y magnéticos.
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= Topologia.

= Control.

La mejora en los componentes electrénicos y en los materiales ferromagnéticos es qui-
za la parte que mds ha contribuido a ampliar el nimero de aplicaciones de la electrénica de
potencia. El aumento en la eficiencia y confiabilidad de los dispositivos electronicos de po-
tencia, ademads de la reduccion significativa de su precio con el consiguiente incremento de
su disposicion comercial, han hecho que éstos sean empleados en un nimero creciente de
aplicaciones. Se prevee que esta tendencia continde en el futuro.

Topologia, en electrénica, se refiere a la forma en que estan conectados los componentes
electrénicos y magnéticos para realizar una conversion determinada. Recientemente, se han
introducido nuevos arreglos en los circuitos que mejoran significativamente la eficiencia y
confiabilidad de los mismos. Técnicas como la conmutacion suave permiten reducir, algunas
veces de forma dréstica, la energia que se disipa por efectos de la conmutacion.

Actualmente hay una gran actividad de investigacion dedicada a la busqueda de nuevas
topologias que permitan hacer mds eficiente y confiable la conversion. Se busca, por ejemplo,
realizar en una sola etapa funciones que normalmente se realizan en dos o mas (Céaceres y
Barbi, 1999; Véazquez et al., 2002a). Asi, se exploran topologias de convertidores que, ade-
mads de la conversion propiamente dicha, proporcionen el aislamiento de la fuente y corrijan
el llamado factor de potencia, el cual es un indicador de la eficiencia del convertidor. Otro
ejemplo de la reduccion de etapas mediante nuevas topologias, es la busqueda de un con-

vertidor capaz de producir un voltaje variable de amplitud mayor al de la fuente (Caceres y
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Barbi, 1999; Nava, 19997; Vazquez et al., 1998). Esta es la aplicacién que motivé el trabajo
que se reporta en esta memoria, como se explica en la seccion 2.2.

La busqueda de topologias que sean capaces de realizar mas funciones, o las mismas pero
con menos etapas, continuard dentro de la electronica de potencia debido a varios factores

entre los que se encuentran:

= Las posibilidades que abren los nuevos dispositivos electrénicos.

= El interés por aprovechar mejor la energia eléctrica causado por motivos ecolgicos y
econdmicos ha ocasionado que los sistemas electrénicos de potencia se empleen cada

vez mas.

= Relacionado con el punto anterior, el uso masivo de sistemas electrénicos conmutados,
como son los sistemas de potencia, introducen perturbaciones severas a la red de distri-
bucidn de energia eléctrica, afectando la calidad de la misma. Cambios en la topologia

y el control de sistemas electrénicos de potencia pueden ayudar a eliminar este efecto.

= El extraordinario avance que se sigue dando en lo que hemos llamado la electrénica
para procesar informacidn, estd demandando fuertes requerimientos de la electréni-
ca de potencia. El voltaje al cual se operan los nuevos procesadores, la necesidad de
disminuir las variaciones en el voltaje de alimentacion etc. impone la necesidad de con-
vertidores con especificaciones mds restrictivas en comparacion con los que requerian

los chips de antao.

Asociado a la investigacion de nuevas topologias, va siempre el requerimiento de algorit-

mos de control mas elaborados, que no significa necesariamente que tengan que ser complejos
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en su implementacion. Por el contrario, en un buen nimero de aplicaciones es necesario que
los esquemas de control sean sencillos de implementar, sin que esto implique que dichos es-
quemas deban ser simples. Por otra parte, un esquema de control que incremente eficiencia
y rapidez (dos de los requerimientos principales de muchos sistemas electrénicos de poten-
cia), manteniendo robustez y sencillez puede requerir de herramientas muy elaboradas para
su andlisis.

El control es una parte fundamental de los sistemas electrénicos de potencia. Las mejoras
que el control introduce en estos sistemas hace que los dispositivos de electrénica de potencia
sin un lazo de control sean realmente escasos. El control puede mejorar significativamente la
rapidez de respuesta, manteniendo la robustez que en lazo abierto tienen estos dispositivos.
Ademas, en muchos casos el control incrementa radicalmente la eficiencia.

Desde el surgimiento de la electrénica de potencia como un campo importante dentro
de la ingenieria eléctrica, la busqueda de controladores que mejoren, aunque sea en minima
proporcion el desempefio de estos sistemas, ha sido continua. Hasta hace algunos afios la
gran mayoria de los controladores propuestos estaban basados en la teoria de control lineal.
Motivados por algunas caracteristicas de gran interés para los especialistas en control, éstos
han propuesto recientemente un buen nimero de esquemas de control no lineal para dichos
sistemas. Sin embargo, en la gran mayoria de estos trabajos los convertidores son empleados
como un ejemplo para mostrar la aplicabilidad de alguna técnica de control. Desde esta pers-
pectiva los detalles de la técnica bajo estudio tienen mas relevancia que la aplicacion en si.
Esto tiene como consecuencia que algunos aspectos importantes para la aplicacion se dejen

de lado. En (Escobar et al., 1999b), por ejemplo, se hace una comparacién de diversas téc-
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nicas para el convertidor boost propuestas a su vez en (Sira-Ramirez, 1987; Sira-Ramirez y
Lischinsky-Arenas, 1991; Sira-Ramirez et al., 1996; Sira-Ramirez et al., 1997; Sira-Ramirez
et al., 1998). Sin embargo, todas las técnicas no lineales empleadas en la comparacion, ex-
cepto la reportada en (Sira-Ramirez et al., 1995; Sira-Ramirez et al., 1998), dependen de la
carga, la cual, en general, es desconocida en la practica. Esto hace que dichos controladores
no sean robustos ante cambios de carga. La introduccién de un algoritmo de adaptacion como
en (Sira-Ramirez et al., 1998) no es una solucién en muchisimos casos, pues la implementa-
cion se vuelve bastante dificil. En (Escobar et al., 1999b), argumentando la importancia de
la comparacién del transitorio entre las técnicas evaluadas, se emplea un convertidor boost
con parametros con valores mds grandes que los empleados en la practica. Como se discute
en el capitulo 4, el uso de valores mds grandes para los pardmetros hace que no se aprecie
gran diferencia entre las técnicas comparadas, lo que si sucede cuando se emplean pardmetros
realistas.

El no tomar en cuenta los aspectos practicos de la aplicacion hace que muchos de los con-
troladores no lineales propuestos, y atn algunos lineales, resultan en algoritmos sumamente
complejos para ser implementados mediante la electrénica cominmente empleada para con-
trolar los convertidores. Por otra parte, la complejidad (desde el punto de vista de implemen-
tacion) de estos algoritmos tiene como resultado la pérdida de una de las mayores ventajas
de los convertidores electrénicos: la confiabilidad derivada de la gran simplicidad de estos
circuitos.

Las técnicas y procedimientos de andlisis y control de sistemas dindmicos no lineales de-

sarrollados en las ultimas dos décadas, permiten conocer a detalle y de ser posible modificar
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el comportamiento dindmico de clases cada vez mas amplias de sistemas. Los convertidores
electrénicos, en particular el convertidor elevador (“boost”), han sido extensivamente emplea-
dos como ejemplo de aplicacién para diversas técnicas de andlisis y control. Sin embargo, en
el camino hacia la construccién de nuevos dispositivos, algunos aspectos de la aplicacion (el
control de convertidores en nuestro caso), que a veces no es posible incluir en el enfoque mas
abstracto del desarrollo de una técnica de andlisis o control, deben ser tomados en cuenta.
En este enfoque, la aplicacién mds que el desarrollo o prueba de una técnica tiene la mayor
relevancia. Los métodos se emplean en tanto que ayuden a alcanzar el objetivo. Asi, es nece-
sario emplear diversas técnicas y posiblemente adecuarlas. Las caracteristicas propias de la
aplicacién (por ejemplo, imposibilidad de usar el valor de la carga en el lazo de control o lo
permisible del seguimiento aproximado contra el exacto) pueden hacer una gran diferencia
entre la aplicabilidad de una técnica o no, o entre la complejidad del controlador obtenido
en uno u otro caso. En el caso del desarrollo de controladores para circuitos electrénicos de
potencia, es necesario la colaboracion entre personas que conozcan los métodos de analisis
y control y personas que conozcan lo que se exige de los circuitos en las aplicaciones y lo
que es posible modificar en ellos. En lo que se refiere al andlisis y control, se deben tener
presentes los aspectos pricticos en todo momento.

Dentro de este marco, en el presente documento se aborda el problema de la conversion
cd-ca, o inversidén, como es mas comunmente conocida. Este es uno de los problemas clasicos
de la electrénica de potencia. Sin embargo, a pesar de ello las topologias que se conocen para
realizar dicha conversion son, en su mayoria, variaciones de una topologia conocida como el

inversor (fig. 1). En (Céceres y Barbi, 1999; Viquez et al., 1999) se muestra que el inversor
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Figura 1: Inversor tradicional.

tradicional puede verse como una topologia derivada de un convertidor cd-cd muy comiin,
el convertidor reductor (“buck”). Esta forma de ver al inversor permite a los autores obtener
otras topologias para realizar la conversion cd-ca basadas en otros convertidores basicos. En
(Céceres y Barbi, 1999; Viquez et al., 1999) no se pone énfasis en el control de los nuevos
inversores propuestos. Sin embargo, en (Sira-Ramirez, 1987) se muestra que el control de
estos dispositivos no es un problema menor. En (Cortes et al., 2001; Cortes et al., 2004) y de
manera mds amplia en el capitulo 4 de esta memoria, se establece que el uso de convertidores
basicos en la conversion cd-ca es bastante mas complicado que lo que podria ser la conversion
cd-cd.

En el siguiente capitulo se establecen los antecedentes del problema de conversion cd-ca
empleando convertidores bdsicos, se describen las dificultades presentes en la solucion de

dicho problema y cudl es el interés practico de su solucion.



Capitulo 2

Antecedentes

En las siguientes secciones de este capitulo se introducen los convertidores basicos como
objeto de estudio y, a la vez, se establece mas concretamente el objetivo inicial y las apor-
taciones del trabajo. En la seccién 2.1 se introducen las cuatro topologias de convertidores
basicos que se tratan en esta memoria: los convertidores reductor, elevador, reductor-elevador
y Cuk. Los tres primeros son muy conocidos por sus nombres en inglés “buck”, “boost”,
“buck-boost” por lo que de aqui en adelante se les refiere asi. El convertidor Cuk se nombra
asi por quien lo propuso (Cuk y Middlebrook, 1977). El empleo de los convertidores boost,
buck-boost y Cuk en la generacién de corriente alterna es relativamente nueva; las ventajas
que esto podria tener se plantean de manera general en la seccion 2.2. En la seccién 2.3 se
explica porqué los convertidores son dificiles de controlar y porqué son usados como ejemplo
de aplicacion de numerosas técnicas. En esta misma seccion se hace una revisiéon de cémo
se aborda el control de convertidores en los trabajos previos y porqué el interés en continuar

investigando estos dispositivos, particularmente para la generacion de voltajes variables.
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Figura 2: Convertidores bdsicos de alta frecuencia de conmutacion.

2.1. Convertidores de alta frecuencia de conmutacion

La figura 2.2(a) muestra uno de los convertidores mas empleados en la prictica, cono-
cido como el convertidor buck. El funcionamiento de este convertidor es el mds sencillo de
entender, pues se puede identificar el conjunto inductor-capacitor como un filtro pasabajos.
El voltaje de entrada es conmutado por el interruptor, generando un voltaje pulsante. El valor
promedio de este voltaje pulsante depende directamente de la relacién entre el tiempo en que
el interruptor estd en la posicién 1 y el tiempo en el que estéd en la posicion 0. A esta relacion
se le conoce como ciclo de trabajo (ver la seccién 3.3 para una definicién precisa). El filtro
pasabajos elimina los componentes de alta frecuencia del voltaje pulsante dejando pasar, en
el caso ideal, s6lo el componente de cd. Asi, controlando el ciclo de trabajo del interruptor,
se controla la energia que es entregada a la carga.

Ademais del buck, existen otros circuitos para realizar la conversién de la energia de ma-
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nera conmutada. Todos ellos estdn construidos alrededor de los mismos componentes: in-
terruptores, inductores y capacitores conectados de una u otra forma. Las topologias mas
conocidas, ademds del buck, se muestran en la figura 2, y se conocen como convertidores
boost, buck-boost y Cuk, respectivamente. En (Bose, 1992) se presenta un procedimiento
heuristico para obtener estos tres convertidores a partir del buck. Las cuatro topologias men-
cionadas son las mds comunes y muchas otras topologias estdn basadas en ellas. Por esto, son
las que se abordan en el resto del documento.

A la entrada del filtro LC que se destaca en la figura 2.2(a) hay un voltaje pulsante cu-
ya primera armoénica tiene la frecuencia de conmutacion del interruptor, por lo que el filtro
es mas efectivo para recuperar el valor promedio del voltaje si la frecuencia de conmuta-
cion del interruptor es mucho mayor que la frecuencia de corte del filtro. En el resto de los
convertidores, los inductores y capacitores no se encuentran formando un filtro tan ficil de
distinguir como en el caso del convertidor buck, sin embargo, su funcién es la misma. Como
cabe esperar y se muestra formalmente en el capitulo 4, para los cuatro convertidores bdsicos
se cumple que entre mayor es la frecuencia de conmutacién mejor es la calidad de la energia
de cd obtenida. Por ello, la frecuencia de conmutacion en los convertidores mencionados es,
en general, alta. Es por esta razon que se les conoce como convertidores de alta frecuencia de

conmutacion. En el capitulo 4 se precisa el significado de “alta”.
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2.2. Empleo de los convertidores para la obtencion de ener-

gia de ca

En la gran mayoria de las aplicaciones actuales, los convertidores de alta frecuencia de
conmutacién se emplean como convertidores cd-cd. Esto es cierto particularmente para el
caso de los convertidores boost, buck-boost y Cuk . Por este hecho, se les conoce como
convertidores de potencia cd-cd de alta frecuencia de conmutacion (el nombre es mds comun
en inglés: “high switching frequency DC-DC power converters”), o a veces, simplemente
convertidores cd-cd. De hecho, la gran mayoria de los esquemas de control propuestos estan
orientados a la conversion cd-cd. Sin embargo, el empleo de estos convertidores no tiene que
estar limitado a la obtencion de voltajes constantes en la salida. Conmutando adecuadamente
el interruptor, se puede en principio obtener un voltaje o corriente de una forma preestablecida
a la salida.

La generacion de voltajes y corrientes variables (de ca) tiene muchas aplicaciones. Se
usa entre otras cosas en el control dispositivos electromecanicos, en la generaciéon de campos
magnéticos controlados, en equipos de respaldo de energia eléctrica, etc. Actualmente, en la
mayoria de estas aplicaciones se emplea el inversor tradicional. Como se menciond antes, el
inversor tradicional estd basado en el convertidor buck. Sin embargo, el convertidor buck tie-
ne una importante desventaja: a la salida sélo se puede obtener un voltaje de menor amplitud
que el voltaje de la fuente de alimentacion. De hecho, esta caracteristica da nombre al con-
vertidor. Esta caracteristica reductora es heredada por el inversor tradicional. No obstante, en

muchas ocasiones es necesario generar un voltaje de ca de amplitud mayor al de la fuente de
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Figura 3: Solucidn actual para generar voltajes variables mayores que la amplitud de la fuente
de alimentacién de cd.

alimentacién del convertidor. La forma como este requerimiento se resuelve actualmente se
muestra en la figura 3. Consiste en usar dos bloques, el primero es un bloque de conversion
cd-cd que genera un voltaje de cd mayor al de la fuente. Una vez obtenido este voltaje, el
segundo bloque, basado en el convertidor buck, genera el voltaje de ca requerido.

Los nuevos inversores propuestos en (Caceres y Barbi, 1999; Vaquez et al., 1999) basados
en convertidores distintos al buck, no tienen la restricciéon de reducir el voltaje del inversor
tradicional. Estos inversores podrian realizar la conversion cd-ca en una sola etapa con el
consiguiente incremento en la confiabilidad y eficiencia; a su vez, el costo se reduciria. En
empleo de los nuevos inversores en la generacion de voltajes variables presentaria importantes

ventajas en aplicaciones tales como:

= Control de sistemas electromecanicos. Particularmente, en aquellos dispositivos movi-
les alimentados por baterias en los que es necesario obtener voltajes variables mayores

a los de la bateria.

= Fuentes de alimentacién ininterrumpible.
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= En general, todas aquellas aplicaciones en las que se desee amplificar la potencia de

una sefal variable.

Para poder ser empleados en las aplicaciones mencionadas es necesario resolver primero
el problema de control que los nuevos inversores plantean. Dicho problema de control esta
estrechamente relacionado con la generacion de voltajes de ca mediante los convertidores
sobre los cuales estdn basados. Esto es, primero es necesario plantear soluciones para la
generacién de voltajes de ca mediante los convertidores boost, buck-boost y Cuk. Este dltimo

problema es el que se aborda en esta tesis.

2.3. Revision bibliografica

Como se muestra en el capitulo 4 los convertidores boost, buck-boost y Cuk son sistemas
no lineales con control discontinuo o acotado (dependiendo del modelo), de fase no minima
y con un pardmetro (la carga) desconocido y altamente variable. Estas caracteristicas jun-
tas, hacen que los convertidores mencionados sean sistemas bastante dificiles de controlar.
Por estas mismas propiedades los convertidores han llamado la atencién de los especialis-
tas en control. En el caso del uso mas comun de estos convertidores, el de la conversion
cd-cd, el problema de control es un problema de regulacion para el cual se han propuesto
numerosas soluciones basadas en las mas diversas técnicas. Asi se tienen esquemas propues-
tos utilizando modos deslizantes (Mattavelli et al., 1993; Mattavelli ef al., 1997b; Mattavelli
et al., 1997a; Sira-Ramirez, 1987; Sira-Ramirez y Rios-Bolivar, 1994; Sira-Ramirez et al.,

1995; Sira-Ramirez et al., 1996), H” (Kugi y Schlacher, 1999; Naim et al., 1997), Iqr (Leung
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et al., 1991; Leung et al., 1993), pasividad (Escobar et al., 1999a; Escobar, 1999; Rodri-
guez et al., 2000; Sira-Ramirez y Ortega, 1995; Sira-Ramirez et al., 1997), planitud (Angulo-
Nuiies y Sira-Ramirez, 1998), u sintésis (Buso, 1999), control 6ptimo (Garofalo et al., 1994),
control adaptable (Karsenti et al., 1995; Sira-Ramirez et al., 1998), PI generalizado (Sira-
Ramirez et al., 2001), linealizacion extendida (Rios-Bolivar y Sira-Ramirez, 1991) , etc. Pero
aun en el caso de la conversion cd-cd muchos de los esquemas propuestos, particularmente
los no lineales son dificiles de implementar y/o dependen de la carga con el consecuen-
te detrimento de la robustez. Por ello el controlador de uso mas extendido en la practica
sigue siendo el controlador por corriente programada (Kimhi y Ben-Yaakov, 1991; Middle-
brook, 1989; Ridley, 1991). Sin embargo, este controlador fue propuesto de manera heuristica
y no existe un procedimiento sistematico de disefio y una prueba que determine su estabilidad,
aunque algunas aportaciones se han hecho en este sentido recientemente (Alvarez-Ramirez
et al., 2001; Alvarez-Ramirez y Espinosa-Pérez, 2002).

Las caracteristicas de fase no minima y control acotado (en el caso de los modelos pro-
medio) son dificultades fuertes para el control. En muchos de los esquemas la dificultad
que representa la no minimalidad de fase, se resuelve redefiniendo la salida. Tipicamen-
te, la corriente en un inductor es empleada como nueva salida. Al ser ésta de fase minima,
el problema se transforma en encontrar cudl es la corriente necesaria en el inductor para
que el voltaje de salida sea el deseado. Este planteamiento de la redefinicién de la salida
se conoce como control indirecto y ha sido empleado en buen nimero de trabajos (Escobar
et al., 1999a; Escobar, 1999; Rodriguez et al., 2000; Sira-Ramirez, 1987; Sira-Ramirez y

Rios-Bolivar, 1994; Sira-Ramirez et al., 1995; Sira-Ramirez et al., 1996; Sira-Ramirez y Or-
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tega, 1995; Sira-Ramirez et al., 1997). La cuestién de la saturacién en el control no se aborda
en general, con excepcion del control por pasividad reportado en (Rodriguez et al., 2000) y los
controladores discontinuos (Rios-Bolivar y Sira-Ramirez, 1991; Sira-Ramirez, 1987; Sira-
Ramirez y Rios-Bolivar, 1994; Sira-Ramirez et al., 1996), en los cuales es forzoso tenerla en
cuenta para demostrar la existencia de un modo deslizante.

El problema es mas complicado en la generacion de voltajes variables. En este caso el pro-
blema de control es el de seguimiento de trayectorias y las caracteristicas dindmicas mencio-
nadas adquieren mayor relevancia en la dificultad del control; y mds aun, si se pretende que el
controlador sea sencillo de implementar con el fin de mantener la confiabilidad y sencillez de
todo el sistema. Por esta dificultad y porque el empleo de los convertidores boost, buck-boost
y Cuk en la generacién de voltajes variables es reciente, el nimero de esquemas propuestos
para este problema es mucho menor (Fossas-Colet y Olm-Miras, 2002; Sira-Ramirez, 1999;
Sira-Ramirez, 2001; Sira-Ramirez y Silva-Navarro, 2002; Zinober et al., 1998). Si se emplea
el enfoque del control indirecto entonces la diferencia entre la conversién cd-cd y cd-ca es la
referencia para la corriente. En el caso de la conversion cd-cd la corriente necesaria en el in-
ductor es facil de encontrar. La conversion cd-ca implica encontrar la solucion acotada de una
ecuacion diferencial cuyas soluciones son generalmente no acotadas y no se pueden encontrar
en forma analitica. Algunos trabajos sobre la conversion cd-ca se enfocan en realidad a en-
contrar dicha solucién acotada (Fossas-Colet y Olm-Miras, 2002; Sira-Ramirez, 1999; Sira-
Ramirez, 2001; Zinober et al., 1998). Sin embargo, con el enfoque del control indirecto, el
inconveniente de la dependencia de la carga se presenta tanto en la conversion cd-cd como

en la conversion cd-ca, pues en ambos casos la referencia para la corriente depende de la car-
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ga. Por lo tanto, todos los esquemas que emplean la redefinicién de la salida para controlar

indirectamente el voltaje dependen generalmente de la carga.



Capitulo 3

Modelado de los convertidores de alta

frecuencia de conmutacion

Existen diversas metodologias para la obtencién de modelos para el anélisis y control de
los dispositivos electronicos de potencia mds comunes. La gran mayoria de estos modelos son
modelos promedio o bien modelos estrechamente vinculados a los modelos promedio, como
por ejemplo, los modelos graficos reportados en (Veerachary et al., 2001). En este capitulo
se presentan los modelos que serdn utilizados més adelante, asi como algunas cuestiones
importantes alrededor de ellos.

En los desarrollos formales que se presentan a lo largo de la tesis se consideran conver-
tidores ideales representados por los diagramas de las figuras 2. Una de las diferencias que
puede surgir entre los convertidores reales y los ideales es que en los reales, el interruptor
puede no estar en ninguna de las dos posciciones marcadas en las figuras 2. Si esto suce-

de, el comportamiento dindmico puede ser radicalmente distinto. Tal situacién depende de la
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implementacion de los interruptores y se comenta en la seccion 3.1.

En la seccién 3.2 se obtienen modelos de conmutacion o discontinuos de los convertido-
res. La obtencién de modelos de conmutacién es sencilla pues consiste en obtener un modelo
para cada posicion del interruptor y combinarlos en uno solo. Sin embargo, en dichos mode-
los el control s6lo toma dos valores.

Los modelos mas cominmente usados son los modelos promedio, ya que, permiten el
uso de las técnicas para el control de sistemas diferenciables mds largamente investigadas y
conocidas por los ingenieros. Aunque los modelos promedio pueden obtenerse formalmente
a partir de los modelos discontinuos, la forma de obtencion de los mismos ha sido tradicio-
nalmente por métodos heuristicos. En la seccion 3.3 se presentan el tipo de ideas heuristicas
empleadas en la obtencién de modelos promedio. En la misma seccién se presenta tambien
un procedimiento formal para la obtencién de modelos promedio a partir de modelos discon-
tinuos. Estas técnicas dan por lo general un control también diferenciable. Asi, es necesario
transformar la sefial de control en pulsos para cambiar la posicion del interruptor. El disposi-
tivo mas cominmente empleado para ello es el modulador por amplitud de pulso, descrito en
la seccion 3.3

En la seccidn 3.5 se presentan otras formas de modelar los convertidores. Estos modelos
no se emplearon durante el desarrollo de la tesis pero se presentan aqui porque son bastante
comunes en el desarrollo de controladores.

La normalizacidn, cuyo proposito es reducir el nimero de pardmetros de un sistema, es
ampliamente conocida y empleada en el andlisis de circuitos. En la seccién 3.4, mediante un

procedimiento de normalizacién (utilizado ya en (Zinober et al., 1998)), se obtienen modelos
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normalizados de los convertidores. Los modelos normalizados presentados son convenientes
en algunas etapas de la obtencién de controladores, sobre todo en el andlisis. La normaliza-
cion también es util en la simulacion de los convertidores. Generalmente, en un modelo no
normalizado de un convertidor intervienen tiempos muy pequefios, transitorios muy rapidos
y valores grandes de los estados. Esta conjugacién de cantidades muy pequefas y grandes
puede hacer que los algoritmos numéricos de simulacion no sean estables. La normalizacién
reduce significativamente esta posibilidad, ademds de que puede servir para la seleccion de
parametros de controladores, como se ilustra en la seccién 6.5

Una vez que se cuenta con los modelos, se puede establecer el objetivo de control. Esto
se hace en la seccion 3.6. Sin embargo, existen algunas caracteristicas deseables del contro-
lador que no se pueden expresar formalmente. Estas caracteristicas se enfatizan también en

la seccidén 3.6.

3.1. Implementacion de los interruptores y los modos de

conduccion continuo y discontinuo

Quiza el elemento mds importante de los dispositivos estudiados aqui es el de conmuta-
ciéon. Como se menciond en el capitulo 1, la eficiencia de tales dispositivos, asi como la no
linealidad y dificultad del control, se deben esencialmente a este elemento. El comportamien-
to dindmico, y en general, la operacién del circuito, depende sensiblemente de la forma de
implementar el interruptor, como se discute brevemente a continuacion.

Como se observa en los diagramas de la figura 2, en cada uno de los convertidores hay un



CAPITULO 3. MODELADO DE CONVERTIDORES 20

interruptor de un polo doble tiro. La implementacién de dicho interruptor mediante disposi-
tivos electronicos, se puede hacer de varias maneras. El disefiador elige la forma adecuada a
partir de especificaciones técnicas como la potencia manejada por el convertidor y la frecuen-
cia mdxima necesaria, ademds de otras consideraciones como el costo final del convertidor.
En la figura 4 se muestra nuevamente el convertidor buck junto con una de las formas mas
comunes de implementar el interruptor, la cual consiste en un transistor MOSFET y un diodo
cuyo estado de conduccién o no conduccion es determinado por el MOSFET; en general, el
estado de ambos es complementario. De la figura 3.4(b) se observa que cuando el transistor
conduce, el voltaje de la fuente polariza en forma inversa el diodo, poniéndolo en estado de
no conduccién. De esta manera, el circuito resultante es el mismo que se obtendria con el
interruptor en la posiciéon u = 1 (fig. 3.4(a)). Por el contrario, cuando el transistor esta abier-
to, la corriente que circula por el inductor hace que el diodo conduzca, de tal manera que el

circuito resultante es el que se obtendria si la posicion del interrupor estuviera en u = 0.

L, o T
17 [E]T
u(t) [0 3 T o
Vin— l Cx ' R3 vo=2 Vin—= X C »[ R
(a) El convertidor buck. (b) Una forma de implementacidn.

Figura 4: El convertidor buck y la implementacion del interruptor.

Sin embargo, la combinacion de diodo y transistor no emula totalmente la funcién del in-
terruptor, pues puede ocurrir que el MOSFET y el diodo estén abiertos. Esto sucede cuando,

dentro de un periodo de conmutacion, el transistor estd en estado abierto y la corriente del
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inductor es tan pequefia que no ocasiona que el diodo conduzca. Cuando esto pasa durante
varios periodos de conmutacion, se dice que el convertidor estd operando en modo disconti-
nuo. Tal situacién se da cuando el valor de la carga R es grande, la frecuencia de conmutacién
es baja o el inductor es muy pequefio. El modo discontinuo también se presenta en los demds
convertidores. La implementacién mas comun del interruptor en cada caso se presenta en las
figuras 5-7.

El comportamiento dindmico de un convertidor es bastante diferente en funcion de si
dentro de un periodo de conmutacién entra en el modo discontinuo o no, pues en el primer
caso el modelo correspondiente conmuta entre dos estructuras, mientras que en el segundo
conmuta entre tres estructuras diferentes. Particularmente, si los pardmetros de un convertidor
son tales que éste se encuentra en el limite de entrar en el modo de operacion discontinuo,
se pueden presentar conportamientos dindmicos sumamente complejos (Aroudi et al., 2000;

di Bernardo y Vasca, 2000).
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(a) El convertidor boost. (b) Una forma de implementar el convertidor
boost.

Figura 5: El convertidor boost y una forma de implementacion.

Es importante hacer notar que el término “modo discontinuo de operacién” se refiere

a la condiciéon de que dentro de un periodo de conmutacion haya un intervalo en que el
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(a) El convertidor buck-boost. (b) Una forma de implementacidn.

Figura 6: El convertidor buck-boost y una opcién de implementacion.

interruptor no esté en ninguna de las posiciones 1 6 0; no se refiere a que el modelo del circuito
sea discontinuo. En efecto, un convertidor se puede modelar con ecuaciones que tienen el
lado derecho discontinuo independientemente de que opere o no en modo discontinuo. En la
seccion 3.2 se obtienen modelos discontinuos para los convertidores basicos, suponiendo que
éstos no entran en el “modo discontinuo de operacién”.

El modo de operacion discontinuo surge de la forma de implementar los interruptores. Si
el interruptor del convertidor buck se implementa, por ejemplo, con dos transistores operando
complementariamente, como se muestra en la figura 8, entonces si se emula completamen-
te la funcién del interruptor de la figura 3 y, aunque la corriente del inductor sea cero, el
interruptor estd siempre en una de las dos posiciones. De esta manera, se evita el modo dis-
continuo independientemente de los parametros del convertidor. En la practica, por conside-
raciones de costo, es mds comun que el interruptor se implemente con un solo transistor. En
los modelos desarrollados en este capitulo se supone que los convertidores no operan en mo-
do discontinuo. Para hacer corresponder esta suposicion con la prictica, la implementacién
de los interrruptores debe ser tal que efectivamente los componentes electrénicos los emulen

completamente (como se muestra en la figura 8 para el caso del buck); o bien, seleccionar los
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parametros del convertidor y el controlador de tal manera que se asegure que el convertidor

no entrarad en modos discontinuo.

L = : I
e, ., _ il
l L1 ! ‘Cl L2 T i L 1 Cl L 2
20 Vip —= €1
Vin == 11,/ t). . G RS ve, = — mj[; 4 C, R
w v 04 ‘ “V
(a) El convertidor Cuk. (b) Una forma de implementar el convertidor

P

Cuk.

Figura 7: El convertidor Cuk.

10T N
I,-L L
/Uing iy —I O 7 R

Figura 8: Otra forma de implementar el convertidor buck.

3.2. Modelos discontinuos

3.2.1. Obtencion de modelos discontinuos

Una de las formas més sencillas de obtener un modelo de los convertidores conveniente
para el disefio de controladores, es suponer que todos los elementos son ideales. Bajo esta su-
posicidn, el inico elemento no lineal que interviene en los convertidores es el interruptor, que
cambia la estructura del sistema al cambiar de posicién. Para cada uno de los convertidores

mencionados en el capitulo 1, la aplicacion directa de las leyes de Kirchhoff permite obtener
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un modelo para cada posicién del interruptor. Ambos modelos pueden entonces combinarse
en uno solo y asi obtener un modelo de conmutacién para cada convertidor. A continuacion,

se ejemplifica este proceso de forma detallada para el convertidor buck.

» Modelo discontinuo del convertidor buck

Haciendo la suposicion de que los elementos son ideales se puede, a partir de la figu-
ra 4, obtener las ecuaciones del convertidor buck para cada posicién del interruptor.
Si el interruptor estd en la posiciéon u = 0, el circuito puede describirse mediante las

ecuaciones:

1= I (1a)
. 22

= 1b
2=C RC (1b)

donde z; es la corriente en el inductor y 7, es el voltaje en el capacitor. Los pardmetros
vin, L, C'y R se suponen, para fines de andlisis, constantes, siendo R, en general, desco-

nocida. Cuando el interruptor estd en la posicién u = 1 se tiene la siguiente descripcion:

G= g Ca)
. <1 22
=== 2
2=GF"%re (2b)
Combinando (1) y (2) resulta:
. —Z Vin
G=p Ga)
=2 we {0,1} 3b)
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Aplicando el mismo procedimiento seguido para obtener el modelo del convertidor
buck a partir de la figura 4, se puede obtener el modelo de los convertidores boost,
buck-boost y Cuk a partir de las figuras 5, 6 y 7, respectivamente. Asi, resultan los

siguientes modelos:

» Modelo discontinuo del convertidor boost

vin (1—u)zp

1= T I (4a)
Zzz—;—é-l-%, ue{0,1} (4b)
= Modelo discontinuo del convertidor buck-boost
5 = _uz,-n (1 —Lu)Z2 (5a)
Zzz—;—é % we {0,1} (5b)
= Modelo discontinuo del convertidor Cuk
a=7 - % (62)
5= (1 —Cit)m MCZ13 (6b)
s=7 (60)
24:2—32—;—22, we {01} (6d)

Es importante hacer énfasis en que los modelos presentados arriba han sido obtenidos
bajo la suposicion de que los elementos son ideales. Suposicién que, por supuesto, no se da

en la practica. Sin embargo, bajo un buen disefio tanto del convertidor como del controlador,
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esta aproximacion puede arrojar resultados muy cercanos a la realidad. Las no linealidades
de los componentes del circuito y del controlador provocan en la préactica una degradacién
del comportamiento respecto del que predicen los modelos presentados. Esta diferencia entre
el comportamiento esperado y el real depende de muchos factores, como la complejidad del
control, el disefio del convertidor y las condiciones de operacién del circuito.

Aunque son faciles de obtener y reflejan de manera directa la discontinuidad intrinseca de
los convertidores electronicos, los modelos discontinuos no son ampliamente empleados por
la comunidad de electrénica de potencia. Ello se debe a que los métodos de andlisis y disefio
de controladores para sistemas discontinuos no son tan conocidos por los ingenieros como
los metédos para sistemas diferenciables. Por otra parte, el uso de métodos para sistemas
discontinuos obliga a acercarse mds a formalismos mateméticos que en general no forman

parte del curriculum clésico de las carreras de ingenieria.

Observacion 1 En lazo abierto, cuando u no depende del estado, los modelos presentados
arriba son discontinuos en el tiempo y no en el estado. La precision es importante porque el
concepto y los métodos de solucion cambian fuertemente en un caso u otro (Filippov, 1988).
Sin embargo, en lazo cerrado, usualmente u = @©(z), con ¢ una funcion discontinua. En este

caso los convertidores son sistemas discontinuos en el estado.

Observacion 2 La asignacion de cudl es la posicion u = 1 y cudl la posicion u = 0 del
interruptor en la figura 3.4(a) se ha hecho de forma arbitraria. Es decir, cualquiera de las

posiciones pudo haber sido asignada con u = 1. Si por ejemplo, las asignaciones hubieran



CAPITULO 3. MODELADO DE CONVERTIDORES 27

sido al revés de como estd en la figura 3.4(a), se hubiera obtenido el modelo

22 Vin

= — 4+ —(1— 7
< L L( ) (72)
. <1 22

= —— — 7
<2 C RC (75)

Si se hace u' = 1 — u se obtiene el mismo modelo (3), con u cambiado por u'. Es muy comiin
en la bibliografia asignar la posicion u = 1 a la posicion que corresponde a la posicion de
encendido del semiconductor activo en la sintesis del interruptor. En el caso de las figuras 4
y 5-7 es el MOSFET. Por supuesto, el argumento anterior solo se puede seguir si en la
sintesis del interruptor solo interviene un elemento activo. De cualquier manera, es claro que
cualquier conclusion respecto a las propiedades dindmicas o el control de los convertidores
no deben depender de la posicion a la que se le asigne el valor u =1 o u = 0. La asignacion
contraria siempre se podrd obtener haciendo u' =1 —u, o en el caso que el control sea el

ciclo de trabajo, d =1—d

3.2.2. El concepto de solucion en los modelos discontinuos

En esta seccidn se discute brevemente el concepto de solucién de una ecuacién diferencial
cuando el lado derecho es discontinuo, como sucede con los modelos (3), (4 —6 ). Esta no es
una cuestion menor, como lo prueba la gran diversidad de trabajos que han sido publicados
alrededor de este punto. En (Filippov, 1988) se revisan y se presentan sobre una base comtin
muchos de los enfoques con que este punto se ha abordado. Dicho trabajo es uno de los
trabajos mas amplios y completos sobre la materia. Aqui se presenta uno de los enfoques

analizados en (Filippov, 1988) que resulté particularmente titil en el desarrollo de esta tesis.
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Considérese el sistema afin en u:

X = f(x) +g(x)ulx,) (8)

donde x € R™, f y g son campos vectoriales continuos y u € R es una funcién continua por
partes en cada uno de sus argumentos. Si u es una funcién que sélo depende del tiempo, en-
tonces la solucion se puede encontrar empleando técnicas similares a los sistemas continuos
y algunos argumentos puramente matematicos. Si ademads u varia rdpidamente, como es el
caso de los convertidores en lazo abierto!, se pueden usar técnicas de promediacién como
las descritas en (Khalil, 2001). Si # depende de x, la cuestion es diferente, como se ilustra a
continuacion.

Ejemplo: Considere la ecuacién x = 2 — 3u con u = sgn(x). Si x > 0 la ecuacién adquiere
la forma x = —1 y la solucién es x = —t 4+ ¢;. Si x < 0, entonces la solucién es x = 5t + ¢».
La figura 9 muestra la solucién de esta ecuacion para distintas condiciones iniciales. Por
la direccién con que inciden la soluciones en la recta x = 0 la trayectoria no puede salir
después de incidir en ella. Por otra parte, cualquier solucién alcanza dicha recta. Asi, x =
0 es una solucién de la ecuacién diferencial; sin embargo, no satisface la expresion de la
ecuacion. Surge entonces el problema de encontrar una descripcion de la trayectoria cuando
ésta evoluciona sobre la recta x = 0. Mds especificamente se debe responder la pregunta:
(cudl es la velocidad cuando la trayectoria se mueve a lo largo de esta recta?

La situacién descrita arriba presenta un problema interesante por si mismo, desde el punto

de vista analitico, que implica la necesidad de generalizar el concepto de solucién de ecua-

'En el caso de lazo cerrado u depende de x
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N\

Figura 9: La recta x = 0 es solucién de x = 2 — 3u, u = sgn(x)

ciones diferenciales. Sin embargo, para fines practicos se puede argumentar que la funcién
signo, que introduce la discontinuidad, no puede implementarse con dispositivos reales, ya
que, cualquier dispositivo real tiene un tiempo de reaccion, un retardo o una zona de histére-
sis. Al tomar en cuenta estos efectos se pueden resolver muchos problemas sin tener que usar
un nuevo concepto de solucion de ecuaciones diferenciales. Hay algunos trabajos reportados
que usan este enfoque (ver (Filippov, 1988) y las referencias citadas ahi). Sin embargo, abor-
dar la situacién tomando en cuenta los efectos practicos no es eficiente, pues dichos efectos
son muy variados y no se puede asegurar que las conclusiones obtenidas para una situacién
practica determinada sean aplicables a otra. No obstante, una conclusién alcanzada a partir
de los diversos enfoques con que se ha abordado el problema de la solucién de ecuaciones
diferenciales con lado derecho discontinuo, es que la generalizacién del concepto de solucién
se puede y se debe hacer de varias maneras en funcion de los casos practicos que se quiera

incluir. Como consecuencia, existen definiciones distintas de solucién para diferentes tipos
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de sistemas y de discontinuidades. En (Filippov, 1988), se presentan varias definiciones de
solucién para este tipo de sistemas. La situacién es mds sencilla para sistemas de la forma
(8). Muchas de las definiciones de solucidn que darfan diferentes soluciones para sistemas en
general, resultan en las mismas soluciones para sistemas afines en el control. La definicién
basada en el método de control equivalente es de especial interés en la tesis por la aplicacién
directa en el disefo y anélisis de controladores. Esta definicién se presenta a continuacion.
Supongamos que u(x,t) en (8) es discontinua en una superficie suave S caracterizada por
o(x) =0, con ¢ : R" — R. La superficie S separa (al menos en su vecindad) el espacio de
estado en dos dominios, uno donde u = u™ y otro donde u = u~. Si en ambos dominios el
campo vectorial se dirige hacia la superficie S (fig 10), entonces la trayectoria del sistema
alcanza la superficie y no la puede abandonar. Cuando la trayectoria se mueve sobre la su-
perficie S no estd regida por x = f(x) + g(x)u™ ni por x = f(x) + g(x)u~; cuando esto sucede
se dice que el sistema estd en régimen deslizante o en modo deslizante. Es natural pensar

entonces que a lo largo de la superficie la trayectoria esté regida por

i = f(x)+ g(x)ueq 9

donde u,, es una funcién continua conocida como control equivalente y debe cumplir que
ut <uey <u obienu <u., <u".Para mantener la trayectoria del sistema sobre la super-
ficie, el control equivalente debe ser tal que el campo vectorial f(x) + g(x)u,, sea tangente
a la superficie S (fig. 10 ). De aqui se puede plantear la definicién: una solucién de la ecua-
cion (8) es una funcién continua que fuera de la superficie satisface (8) y sobre la superficie

satisface (9).
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Plano tangente

Figura 10: Modo deslizante en un sistema con lado derecho discontinuo.

El control equivalente u,, se puede calcular como sigue. Si la trayectoria evoluciona sobre

la superficie S, es decir, si 6(x) = 0, entonces

6(x)=Lso+(Lgo)u=0 (10)

(ver el apéndice para una descripcion de la notacion Lyo y LgO). uey, €s decir, la funcion u
que satisface (10), resulta
L O

o= —AL2 11
Ueq Lo (11)

La ecuacion que rige el movimiento en el régimen deslizante se obtiene al sustituir (11) en
).

Se ha presentado un procedimiento para obtener las ecuaciones que describen la trayec-
toria en el régimen deslizante; sin embargo, quedan las cuestiones de si en la préctica en
realidad existe un movimiento asi y si este movimiento estd inicamente determinado por (9)-

(11). La primera cuestioén se responde con los numerosos casos practicos que existen, entre
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ellos el de los convertidores; més aun, el concepto de control equivalente fue sugerido por
el andlisis de estos casos. Estrictamente hablando, el movimiento sobre la superficie S no se
puede dar, para ello la conmutacién de u™ a u~ deberia ser instantdnea, lo que es imposible
en la practica. Lo que si se observa es que cuando la conmutacién es rapida, la trayectoria
evoluciona en una regién cercana a S y tiende a S conforme la conmutacién es méas rapida.
El teorema presentado a continuacién proporciona una justificacion teérica a lo observado y
establece formalmente las ideas de los modos deslizantes para sistemas del tipo (8). En la
presentacion de este resultado es necesario diferenciar la descripcion del sistema sobre la su-
perficie deslizante de la descripcion cerca de la superficie. Para ello denotaremos la solucién
de (9), momentdneamente como x*(¢) e introducimos la siguiente ecuaciéon que describe la

evolucion de las trayectorias del sistema cuando estan cerca de la superficie S

X = f(x) +g(x)alx,) (12)

donde # es una aproximacion de u que hace que el sistema evolucione cerca de la superficie,

en el conjunto donde ||o(x)|| < A para algtin A pequefio.

Teorema 3 (Utkin, 1991) Si se cumple que:

a) existe una solucion del sistema (12) que en el intervalo [0, T] estd en la A-vecindad de

la superficie S, esto es, que la desigualdad ||| < A es vdlida;

b) que Lso # 0y el lado derecho de

X = () + g ueq(x",1) (13)

sea Lipschitz, donde ue, estd dado por (11);



CAPITULO 3. MODELADO DE CONVERTIDORES 33

¢) que las derivadas parciales de g /(00 /dx) con respecto a cada uno de sus argumentos

existan y estén acotadas en cualquier dominio acotado, y

d) que para el lado derecho de (12) existan dos constantes M y N tales que

1F (x) + g(x)a(x, 1) | < M+ NJ|x]

Entonces para cualquier par de soluciones de (12) y (9), con condiciones iniciales tales que

|x(0) —x*(0)|| < PA con P una constante positiva, existe una constante positiva H tal que

|x(¢) —x*(¢)|| <HA para t€]0,T]

Demostracion. Una prueba de este teorema que incluye el caso multivariable (u € R™)
se puede encontrar en (Utkin, 1991) m

Si un sistema tiene un modo deslizante, éste es creado por la conmutacidn instantanea
de u entre u™ y u~. Como la conmutacién instantdnea no se puede dar en la préctica, un
modo deslizante es una idealizacion. El control real i que tarda cierto tiempo en conmutar
entre uT y u~ es el que se aplica al sistema y de acuerdo al teorema 3, hace que el sistema
evolucione cerca de la superficie. @ estd relacionado con el control equivalente, como se
muestra a continuacion.

Tomando la derivada de ¢ con respecto a ¢ a lo largo de la trayectoria del sistema se tiene

6 =Lso+(Lgo)it (14)

De (14) resulta

(15)
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combinando (11) y (15) se puede escribir

i = thog + 16)

6
Lo
En sistemas de control en general, u™ y u~ son funciones continuas que toman valores en
los reales, en el caso de los convertidores estos valores son binarios pues denotan la posicién
de un interruptor. En particular, para los modelos presentados en la seccién 3.2 toman los
valores 1 6 0. Los procedimientos y resultados que han sido presentados en esta seccion
pueden extenderse al caso multivariable, es decir, al caso en que u € R™. En este caso, en

lugar de una se tienen m superficies de discontinuidad. El lector interesado puede consultar

(Filippov, 1988; Utkin, 1991)

3.3. Modelos promedio

Es posible obtener modelos promedio a partir de los modelos discontinuos presentados
anteriormente mediante un procedimiento formal. Sin embargo, en la préctica, los ingenieros
obtienen generalmente los modelos mediante la aplicacién heuristica de conceptos derivados
de la teoria de circuitos. Una vez obtenidos estos modelos promedio, el ingeniero puede
disefiar controladores empleando ideas y conceptos de circuitos a los que estd habituado,
o bien linealizar el modelo obtenido y aplicar todas las técnicas conocidas para sistemas
lineales diferenciables. En particular, las técnicas de control cldsico largamente conocidas y
estudiadas han sido aplicadas con éxito en el control de convertidores a partir de un modelos
lineales obtenidos heuristicamente.

Existen varios procedimientos para la obtencién heuristica de modelos promedio. Aqui
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sOlo se presentard uno de ellos con el propdsito de ilustrar el tipo de ideas empleadas. Para
ello se utilizard como ejemplo el convertidor boost. Posteriormente, en esta misma seccion
se presenta un método formal para la obtencién de modelos promedio a partir de los modelos

discontinuos presentados anteriormente.

3.3.1. Obtencion de modelos promedio mediante aproximacion heuris-
tica

Cada convertidor de la figuras 4-7 tiene dos configuraciones. Como se mencioné en la
seccidn 3.2, es facil obtener un modelo para cada configuracion. Si el interruptor conmuta réa-
pidamente, cabe esperar que el sistema se pueda modelar promediando, en algiin sentido, los
modelos de ambas configuraciones. Un procedimiento para encontrar tal modelo promedio
es encontrar el comportamiento promedio de cada elemento y cada variable del circuito.

Con referencia a las figuras 4-7, sea u(¢) la posicion del interruptor en el instante 7. A la
funcién u se le conoce como funcion de conmutacion y s6lo adquiere valores en el conjunto
{0,1}. El tiempo T que transcurre entre dos conmutaciones sucesivas de 0 a 1 (o conmuta-
ciones de 1 a 0) del interruptor se conoce como periodo de conmutacion. La frecuencia de
conmutacion f estd dada por 1/T. El valor de T no es necesariamente constante; sin em-
bargo, dado que las armonicas de los voltajes y corrientes del circuito son multiplos de 7', es
deseable que T sea constante. A menos que se especifique lo contrario, en este trabajo se con-
sidera que T es constante. El valor promedio de la funcién u en un periodo de conmutacion se

conoce como porcentaje del ciclo de trabajo del interruptor, o simplemente, ciclo de trabajo
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y se denota por d. Frecuentemente, para simplificar la notacion es conveniente introducir el
complemento del ciclo de trabajo: d° =1 —d La figura 11 muestra la relacion entre la funcién

de conmutacién u, el intervalo de conmutacién 7 y el ciclo de trabajo d.

T
u(t)
ton
TN L
O ..... I I I T
k—0)T kT  (k+1T t
d="%: =71

Figura 11: Funcién de conmutacién y valor promedio (ciclo de trabajo).

El promedio de una variable del circuito en un periodo de conmutacién estd dado por:

1 t
aw:f[Jawm a7

En el caso especial de que z(¢) sea periédica de periodo T, Z(¢) es constante. Este es el caso
que se presenta en el estado estacionario de los convertidores cd-cd. Dado que la funcién de
promediacion (17) es lineal, entonces las leyes de Kirchhoff, que también son lineales, se
pueden aplicar al promedio de las variables, de la misma forma que se aplican a los valores
instantdneos. Por la misma justificacion, las relaciones entre voltaje promedio y corriente
promedio en cada elemento lineal e invariante en el tiempo (LIT) del circuito tienen la misma
forma que para valores instantdneos. Por ejemplo, la relacion corriente-voltaje en un inductor
estd dada por v(t) = Ldi(t)/dt; si aplicamos (17) para encontrar la relacién entre las variables

promedio, resulta:
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Es posible entonces construir un circuito promedio reemplazando todas las variables instan-
tdneas por sus valores promedio, dejando los elementos LIT sin cambio. El interruptor es
el dnico elemento no lineal en los convertidores, por lo que se debe sustituir por otros ele-
mentos. Este se puede caracterizar en términos de las relaciones que impone a las variables
promedio del circuito.

Si en el convertidor boost (fig. 5) se toma el interruptor y los elementos a los que esta
conectado directamente, se obtiene el subcircuito de la figura 12. Para obtener un modelo

promedio de este subcircuito, es conveniente (y necesario) hacer las siguientes suposiciones:

a) El rizo es pequefio. Es decir, el voltaje ve(t) y la corriente if(¢) estdn cercanos a su

valor promedio para todo ¢.

b) La variacion del promedio es lenta. Es decir V¢ y iz no cambian de manera brusca entre

dos periodos de conmutacién consecutivos.

De la figura 12 se observa que i, = (1 — u(t))i,. Tomando el promedio, se tiene entonces que
1, = prom((1 —u)i,), donde prom es la funcién promedio. Por las suposiciones anteriores se

puede considerar que i, es casi constante en un intervalo de conmutacion, asi
I, = prom((1 —u)iy) ~ (1 —ii(t))i, = (1 —d(2))iL(¢) (18)

Similarmente, se puede considerar que v, es aproximadamente constante en el intervalo 7,

resultando
Vac(t) = prom((1 —u)vpe) = (1 —i(t))Vp = (1 —d(2))Vc (19)
Las expresiones (18) y (19) describen el comportamiento promedio del interruptor en el con-

junto de la figura 12, (un elemento de tres terminales se determina con dos ecuaciones).



CAPITULO 3. MODELADO DE CONVERTIDORES 38

Dos representaciones con circuitos de las ecuaciones (18) y (19) se muestran en 13. Susti-
tuyendo cualquiera de los circuitos de la figura 13 en el circuito del convertidor boost (fig. 5)
se obtiene una representaciéon promedio en circuitos del convertidor boost. A partir de es-

ta representacion es facil encontrar las siguientes expresiones para el modelo promedio del

convertidor
5 = Vin (1—-d)2
=T L
22 RC+ C
iL =21
P S U
JLM_'N
LT u() _
C = T o
Ve = 29
C

Figura 13: Representacion en circuitos del comportamiento promedio del subcircuito de la
fig. 12.
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Siguiendo un procedimiento similar, se pueden obtener los modelos promedio y repre-

sentaciones en circuitos de tales modelos para los convertidores buk, buck-boost y Cuk.

3.3.2. Obtencion formal de modelos promedio a partir de modelos dis-
continuos

Se puede plantear el problema de la obtencién de un modelo promedio como la bisqueda
de ecuaciones diferenciales cuya solucidn esté cercana a la solucién del modelo disconti-
nuo (en el sentido definido en la seccién 3.2.2). En lazo abierto, es decir, si u# sélo depende
del tiempo, se pueden aplicar facilmente técnicas de promediaciéon como las presentadas en
(Khalil, 2001). La idea detras de estas técnicas es que si u cambia rdpidamente, el sistema
filtra las altas frecuencias presentes en u, por lo que su efecto se puede despreciar. Asi, la
solucién se puede aproximar por la solucién de un sistema construido tomando en cuenta el
promedio de u. Es decir, si u cambia muy rdpidamente, la solucién de x = f(x) 4+ g(x)u(t) se
puede aproximar por la solucién de X = f(X) + g(%)ii(¢). Este resultado, que es muy conocido
en sistemas lineales, se puede extrapolar para algunos sistemas no lineales (Khalil, 2001).

Si u depende del estado, aunque la situacién es un poco mas complicada, también hay
resultados de promediacion. En este caso, para obtener un modelo promedio se puede emplear
un resultado presentado en (Utkin, 1991) a propdsito de buscar una interpretacion fisica del
concepto de control equivalente (seccidon3.2.2). Dicho resultado se presenta a continuacion.

Sea ii el control real aplicado al sistema. Para obtener el promedio i de i, se puede hacer
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pasar  por un filtro lineal pasabajos. Esto es
Su+i=1i (20)
donde 6 es una constante positiva. De (16) se tiene

6
Lo
El siguiente lema es til para establecer una relacion entre i y U,
Lema 4 Sea la ecuacion diferencial
Ni+z=h(t)+H(t)6
donde z, h, H, y ¢ son funciones y 1 > 0 es una constante. Si:

a) las funciones h(t) y H(t) y sus derivadas de primer orden estdn acotadas por un cierto

niimero M, y
b) [lof| <A

entonces para cualquier par de niimeros positivos At y € existe un 6(€,At,z(0)) tal que

|lz(t) —h(t)|| <& con0<n <5, A/N<dyt>At

Demostracion. Ver (Utkin, 1991) para una demostracion de este resultado. m

Supongamos que las condiciones del teorema 3 (pagina 32) se satisfacen. Entonces en
cualquier intervalo finito [0,7}], la solucién x(¢) difiere de la solucién x*(¢) del caso ideal
(ecuacion (13)) a lo mds por un valor A y existe una constante Lipschitz para el lado derecho

de (13), por lo tanto, x(¢) estd acotada. De aqui se sigue que u., y 1/L;0 junto con sus
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primeras derivadas, estdn acotadas. Por lo tanto, el lema 4 puede ser aplicado a (21) con ¢ €
[0, T1]. Se concluye que dentro del intervalo [0, 71], i tiende a u,,. Esto es que para cualesquier
At < Ty y € se puede encontrar un 6 >0 tal que si0<n <8y A/n < se cumple que
| — ueq|| < € para Ar <t < Tj.

Resumiendo, de (9) y de la aplicacién del lema 4 a la ecuacidn 21 se tiene que, cuando el

sistema estd en el régimen deslizante, su solucién puede ser aproximada por

x=f(%) +g(F)i (22)

De la definicion de ciclo de trabajo presentado en la seccién 3.3.1 se tiene que (1) = d(z),

por lo tanto, se tiene que en el régimen deslizante

X=f(%)+8(¥)d (23)

Si se considera la saturacion de d, es decir, si

p

0 para wu,y <0

Ueg Para 0 <ugy <1 (24)

1 para w4 >1
entonces la ecuacion (23) también describe de forma aproximada la solucién del sistema
fuera de la superficie deslizante.

Aplicando el argumento anterior, la obtencion de modelos promedio para los convertido-

res es directa a partir de los modelos discontinuos (3)-(6), sustituyendo u por d.
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3.3.3.

promedio

Modelo promedio del convertidor buck

i3 _22 Vin
_ L2 Yy,
A=t

. A 2

ZZ_E_E

Modelo promedio del convertidor boost

2 Vin 22
_Vin _ 2 _y
“ L L( )

2 22 Zl
= —_—— —_ 1—
2=-pctell=d)

Modelo promedio del convertidor buck-boost

Vin

= =ty — 21 —a)

L L

4

H=—242(1-q)

RC C

Modelo promedio del convertidor Cuk

- Vin ZZ
= 2(1_4q
a=7 Ll( )
- 4 73
= 0-d)+ 24
2 Cl( )+C1
- 2 Z4
___d__
STTLYT L
B
YT ¢ RG,

42

(25a)

(25b)

(26a)

(26b)

(27a)

(27b)

(28a)

(28b)

(28¢)

(28d)

Implementacion de controladores diseiiados en base al modelo

Los modelos promedio permiten la aplicacion de técnicas de control para sistemas dife-

renciables. Generalmente, estas técnicas dan como resultado un control también diferencia-
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ble. Sin embargo, el elemento de control de los convertidores es la conmutacion adecuada
de un interruptor. Asi es necesario transformar la sefal diferenciable del controlador en pul-
sos para cambiar la posicion del interruptor. Una de las formas méds comunes de realizar tal
transformacion es empleando un modulador por ancho de pulso (bloque PWM). El bloque
PWM genera pulsos de frecuencia constante cuyo ancho es una funcién lineal del voltaje de

entrada. La salida de un bloque PWM estd dada por

1 si gp<t<ty+ty,

T
u= , fon = méx(O,ml’n(;d(k),T)) tro1—te=T

0 si tp+ty, <t<typg
(29)

con a, constante. Aplicando (17) se obtiene que el valor promedio de u esta dado por
i = max(0,min(d/as, 1)) (30)

La figura 14 muestra la forma bédsica de implementar el PWM. El circuito real debe gene-
rar la sefal diente de sierra e impedir que la salida cambie de estados mds de una vez dentro

de un solo periodo. Para fines de anélisis se puede considerar que a; = 1, entonces

;

0 si d<0
i=9d si 0<d<l1 €19
1 si d>1

\

Ademads del PWM existen otros métodos para transformar la sefial de un controlador pro-
medio en sefiales adecuadas para conmutar el interruptor como la reportada en (Veerachary

etal.,2001)
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d

T b L

t
7 Lk+1

Figura 14: Esquema simplificado de un modulador por amplitud de pulso (PWM).
3.4. Modelos normalizados

El andlisis y el disefio de controladores para los convertidores de alta frecuencia de con-
mutacion se puede simplificar reduciendo el nimero de pardmetros en el modelo mediante
un proceso de normalizacién. Aunque la normalizacion se usa ampliamente en el andlisis
de circuitos, la mayoria de los trabajos reportados sobre el disefio de controladores emplea
modelos sin normalizar. A continuacidn, se presenta el proceso de normalizacion, tomando
al convertidor boost como ejemplo.

Aplicando la transformacion de coordenadas

1
= 32
&1 . le (32a)
1
b=—2n (32b)
Vin

al modelo del convertidor boost expresado por (4), se obtiene

VLCE = 1—(1-u)é

- N
VLCE, = R\/C—/L'i‘(l )&

Haciendo un escalamiento de ¢

xi(t)=&(1), i=1,2 (33)
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con T dado por

se obtiene el siguiente modelo normalizado para el convertidor boost
x1=1—(1—-u)x

Xy = _Ixe_i-l_(l_u)xl

Rn:R\/;

donde

S

45

(34)

(35a)

(35b)

(36)

Al término R,, usualmente se le conoce como el factor de calidad del circuito, y esta relacio-

nado con el amortiguamiento de la respuesta del circuito a una entrada escalén. Es importante

hacer notar que el “tiempo” en (35) es 7. Asi x;, denota la derivada de x;, i = 1,2 con respecto

aT.

Las transformaciones (32) y (33) empleadas para obtener (35) a partir de (4), se pueden

escribir en una sola como

x1(1) = mzl(f)
(1) = —al)

(37a)

(37b)

Aplicando la transformacién (37) al modelo del convertidor buck, dado por (3), se obtiene

X1=—Xxy+u

. X2
e

(38a)

(38b)
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De la misma manera, al aplicar (37) a (5) se obtiene un modelo normalizado para el conver-

tidor buck-boost

x1=u—(l—u)x (39a)
i = —;—2+(1 —u)x (39b)

Notese que los modelos normalizados (35), (38) y (39) pueden obtenerse facilmente ha-
ciendov;, = L=C=1y R =R, en los modelos originales. En este sentido el tinico pardmetro
que aparece en los modelos normalizados, R,, puede verse como una carga normalizada.

El proceso para normalizar el convertidor Cuk es similar; de hecho, seria el mismo si

L; =L, y Cy = C,, pero ello no siempre ocurre en la practica. Aplicando la transformacién

L
n(e)= /g (400
n(r) = 20 (40b)
L
n(m) = /o2 (400)
x4(7) = Z‘L@ (40d)
donde
t
T=
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se obtiene el siguiente modelo normalizado para el convertidor Cuk.

i1=1-(1—u)x (41a)

i = (1 —u)x; +uxz (41b)

X3 = —1g (x4 + uxy) (41c¢)

X4 =Tc <X3 - ;—4> (41d)

n
con
C Ly G
Ri=Ry/=, np==L ne==L 42
n L nL L, Nc 2 (42)

Note que el simbolo R, en (42) y en (36) no es exactamente igual; sin embargo, se ha
usado el mismo simbolo porque no causa confusion.

El proceso para obtener modelos normalizados a partir de los modelos promedio es com-
pletamente igual al seguido para normalizar los modelos discontinuos. Para referencia poste-
rior se presentan a continuacién los modelos promedio normalizados de los distintos conver-

tidores.

= Modelo promedio normalizado del convertidor buck

X1=—-%+u (43a)
2 XZ ~

—_ __ = 4
Xy = - + X (43b)

= Modelo promedio normalizado del convertidor boost

fH=1-(1-uk (44a)

B = —I’;—2+(1 W) (44b)



CAPITULO 3. MODELADO DE CONVERTIDORES 48

= Modelo promedio normalizado del convertidor buck-boost

)?1 =Uu-— (1 — u))fz (45&)
b= —;—2 (1 —u) (45b)

» Modelo promedio normalizado del convertidor Cuk

F=1—(1—u)h (46a)
¥ = (1 — u)% + uis (46b)
5 = —ny (F4 +ukr) (46¢)
X4 ="Mc <f3 - ;—1) (46d)

3.5. Otros tipos de modelos

En esta seccién se mencionan algunos otros modelos que no fueron empleados en la
obtencion de los resultados de esta tesis, pero que son bastante usados en la obtencién de

controladores.

3.5.1. Modelos lineales

Linealizando los modelos (26), (27) y (28) se obtienen modelos de la forma é = Ae + bD
donde e = [X] — X},X; — X2, para los convertidores boost y buck-boost y e = [¥] —X1,% —
Xp,X3 — X3,%4 — X4) para el convertidor Cuk. La entrada D se define por D =d — d; donde d

es la entrada (ciclo de trabajo) constante que establece el punto de equilibrio en X = (¥, %)
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en los convertidores boost y buck-boost y en X = (X1, X2),%3,%4) para el convertidor Cuk. Las

matrices A y b estdn dadas por:

m Convertidor boost

0 _ l;d_ Vin_
A= Flip=| UOF (47)
1-d _ 1L Vi
c RC (1—d)?RC)
m Convertidor buck-boost
_ l;d_ _ _ Vin
1-d _ 1 dviy
C RC (1-d)2RC
= Convertidor Cuk
lfaT Vin
O -7 0 0 (1=d)L;
1-d d dv;
1—a 0 a 0 . %Vin_
A— C C Ch= (1—bard)?RCy (49)
d_ 1 Vin
O -z 0 -4 - (1—-d)Ly
1 1
I 0 0 & TRG I 0 |

El gran nimero de técnicas que existen para sistemas lineales, y la relativa facilidad con
que muchas de ellas se pueden aplicar e implementar, hace que los modelos lineales sean
extensamente usados en la practica. Por otra parte, la robustez intrinseca de los convertidores
hace que los controladores lineales sean estables para un amplio rango de valores de carga
y que en muchas aplicaciones el desempeifio sea aceptable, particularmente en la conversion
CD-CD. Sin embargo, debido a que los modelos lineales son validos sé6lo alrededor de un
punto de equilibrio, su uso en el problema de generaciéon de voltajes variables (conversion

CD-CA) es bastante restringido.
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3.5.2. Modelos discretos

A partir de los modelos lineales obtenidos arriba se pueden obtener, mediante discretiza-
cién exacta, modelos discretos (lineales) de los convertidores basicos. La naturaleza de este
procedimiento implica que, ademds de los parametros v;,, L y C, que de hecho se suponen
conocidos, deben conocerse también la frecuencia de conmutacion y los valores nominales
de voltaje deseado en la salida y la carga R. La discretizacién exacta de los sistemas linea-
les es un procedimiento estdndar en la bibliografia del control, programada inclusive en los
paquetes de software numérico mds conocidos. (ver (Chen, 1998)).

Los modelos discretos han recibido muy poca atencién en la bibliografia. Una de las razo-
nes es que el periodo de muestreo en un controlador digital debe ser del orden del periodo de
conmutacion, que en general es de 20kHz-200KHz. Para lograr una frecuencia de muestreo
de esta magnitud se establece un compromiso entre lo complejo que puede ser el controlador
y la potencia de cdlculo que debe tener el procesador. Practicamente, cualquier algoritmo de
control mas complejo que una retroalimentacion lineal del estado hace necesario un procesa-
dor con gran capacidad de célculo, con el consecuente incremento en costo. Dicho costo del
sistema de control sélo se justifica en aplicaciones de gran potencia. Sin embargo, es muy
probable que en un futuro se incremente la capacidad de cdlculo y se abarate el costo de los

procesadores a un nivel tal que se puedan implementar algoritmos digitales complejos.
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3.5.3. Modelos Euler-Lagrange

Es conocido que los circuitos eléctricos, sin acoplamientos magnéticos entre sus mallas,

se pueden modelar mediante la forma general

d (0T 07 IV 09
E(aq)‘afaq“a_q*y G0

derivada directamente de las ecuaciones de Euler-Lagrange (EL). En (50), g € R” represen-
ta el vector de cargas eléctricas y constituyen las llamadas coordenadas generalizadas, que
describen el estado del circuito. La derivada ¢ es el vector de corrientes que fluyen por el cir-
cuito. La funcién 7 (¢, q) es la energia magnéticay ¥ (g) es la energia almacenada en forma
de campo eléctrico del circuito. & es la funcién de disipacion de Rayleigh del sistema. El
vector .7 € R”" representa las fuentes de voltaje asociadas con las coordenadas generalizadas
del circuito. Para ser consistente con la notacién estidndar empleada en los sistemas EL, en
el caso de los convertidores, la corriente z; en el inductor se reescribe como la derivada de
la carga que circula en el mismo; mientras que el voltaje en el capacitor z, se escribe como
gc/C, donde gc¢ es la carga almacenada en el capacitor. De esta manera, g, y gc son las
coordenadas generalizadas.

De (50) se tiene que un modelo EL se puede especificar completamente mediante la cué-

drupla ordenada

S=(7.9,9,%) (51)

El proceso general para obtener el modelo EL de un convertidor es obtener primero el modelo
EL para cada posicion del interruptor y después combinar los dos modelos resultantes en uno

que en cierto sentido sea el promedio de los dos. A continuacidn, se presentan las expresio-
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nes de los cuatro pardmetros EL para cada uno de los convertidores basicos. Una discusion
amplia de los modelos EL de los convertidores, asi como los detalles de la obtencién de los

pardmetros, se pueden ver en (Escobar, 1999)

Pardmetros EL para el convertidor buck

1 I 5
= L — g4 2
7 =Lk V= 5 (52)
1. .2 r
9 = ER (GL—dc)”; F = (dv,-,,, 0) (53)
» Pardmetros EL para el convertidor boost
7 =113 y= ! (54)
=5 qr ZCQCa
1. )
7 =5R (Gc—(1-d)qL)"; F = (vin, 0)7 (55)
» Pardmetros EL para el convertidor buck-boost
7=t ¥ = L3 (56)
2 QL’ chc’
1 .2 g
9 = ER(U —d)grL—gc)™s F = (dv,—n, O) (57)
= Pardmetros EL para el convertidor Cuk
1 1 _ 1 8 Vg
T = 2L1qL1 + 2L3qL3, V= G (1 —d)gr, +dgr,)” + G —d0; (58)
1 2 d
9 = 5R(~ —dc,)": F = <v,—n, 0, 0, 0) (59)

Los modelos EL de los convertidores han sido usados en la obtencién de controladores

basados en el concepto de pasividad, particularmente empleando la técnica llamada moldeo
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de energia e inyeccion de amortiguamiento (Ortega et al., 1994; Ortega et al., 1998) Los
modelos EL de los convertidores son modelos promedio; de hecho, si se simplifica un modelo
EL de un determinado convertidor, se obtiene su modelo promedio. Sin embargo, las ventajas
de un modelo EL es que permite identificar cierta estructura y obtener interpretaciones fisicas.
Por ejemplo, permite conocer los pardmetros que cambian con la conmutacién del interruptor
y darle una interpretacion fisica. Por otra parte, la aplicacién de la técnica de moldeo de

energia e inyeccion de amortiguamiento, es directa una vez que se cuenta con un modelo EL.

3.6. Objetivo de control

El objetivo de control planteado en el capitulo 1 como la generacion de voltajes variables
puede establecerse ahora para el convertidor boost de la manera siguiente.

Dado el modelo (4), disefiar una politica de conmutacién u tal que
|22 —z2a] <A (60)

se cumpla para ¢t > ty, para algin #y. Note que aunque el modelo es discontinuo, el objetivo
de control se expresa en términos de variables promedio.
Para el modelo promedio el objetivo de control se expresa como: dado el modelo (26)

disefiar un control d(t) tal que
2 -zl <A, d(1) €10,1] (61)

para r > fy. A veces es conveniente introducir explicitamente la restriccion zp(¢) > 0. El

caso particular zp4 = a + bsen(t) se considera en los ejemplos de esta tesis. El objetivo de
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control se plantea de manera muy similar para los demds convertidores y para los modelos
normalizados.

Otras propiedades que no se pueden establecer formalmente pero que es conveniente
que tenga el controlador son: a) un tiempo de respuesta rdpido, esto es que el tiempo f
sea pequeno; b) un sobretiro pequefio ¢) una implementacion sencilla, de preferencia con
componentes estandar (amplificadores operacionales, componentes pasivos e interruptores);

d) que no necesite de la medicion de la corriente.

3.7. Conclusiones

En este capitulo se han obtenido distintos tipos de modelos para los convertidores basicos
que seran empleados més adelante. Los modelos discontinuos son empleados en el disefio y
andlisis de los controladores por modos deslizantes, asi como en la mayoria de las simula-
ciones presentadas a lo largo de la tesis. Los modelos promedio se usan en la obtencién de
algunas leyes de control mientras que los modelos normalizados se usan principalmente en
el andlisis para aprovechar el nimero reducido de pardmetros. También fueron presentados
los modelos lineales y Euler-Lagrange. Estos modelos no se emplean en esta tesis para la
obtencidn de controladores, sin embargo, su uso es muy comun.

Fueron presentados también desarrollos que relacionan el control equivalente de un con-
trolador por modos deslizantes y el control promedio de un controlador PWM. Dicho resul-
tado se emplea en el capitulo 5 para la obtencién de controladores por modos deslizantes a

partir de controladores promedio.
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La obtencién de modelos discontinuos a partir de combinar los modelos obtenidos para
cada posicion del interruptor sélo requiere de la aplicacion directa de las leyes de Kirchhoff
y se puede considerar como un procedimiento estandar. La obtencién de modelos promedio
por aproximacion heuristica ha recibido mucha atencion en la bibliografia de electrénica
de potencia, al grado de que existen ya distintos procedimientos bien establecidos como el
presentado en este capitulo tomado de (Kassakian et al., 1991). Los argumentos empleados
para obtener modelos promedio a partir de modelos discontinuos son comunes en la teoria
de sistemas discontinuos (Tsypkin, 1964; Utkin, 1991), pero se aplican aqui por primera
vez a los convertidores bésicos. Es conocida la interpretacion fisica del control equivalente
como control promedio (Utkin, 1991), pero el uso de esta relacién para obtener controladores
discontinuos a partir de controladores promedio no se ha reportado.

Una vez establecidos los modelos es sencillo plantear formalmente el objetivo de generar
voltajes variables en la carga del convertidor. Sin embargo, los convertidores tienen ciertas
caracteristicas dindmicas que dificultan el logro de este objetivo; ademds de que las restri-
ciones que suponen otras caracteristicas deseables del controlador como la sencillez de la
implementacion, la rapidez de respuesta y la no medicion de la corriente. Con base en los
modelos desarrollados, en el capitulo siguiente se examinan las caracteristicas dindmicas de
los convertidores con el fin de caracterizar los voltajes que los convertidores pueden generar,

mientras que los dos ultimos capitulos abordan el problema de control.



Capitulo 4

Analisis de los convertidores de potencia

de alta frecuencia de conmutacion

4.1. Introduccion

En este capitulo se analizan varios aspectos de los convertidores electrénicos. En primer
lugar, se presentan algunas propiedades ya conocidas de los convertidores. Asi, se examinan
los puntos de equilibrio, la ganancia en voltaje, el modelado como sistemas Euler-Lagrange,
las propiedades de pasividad y linealizacion por retroalimentacion del estado. Estas propie-
dades han sido examinadas previamente en distintas referencias (Sira-Ramirez, 1987; Sira-
Ramirez y Ilic-Spong, 1989; Sira-Ramirez y Ortega, 1995; Sira-Ramirez, 1999). Aqui se
presentan como el punto de partida del material presentado en el resto del capitulo y son la
base de algunos controladores mencionados en el siguiente capitulo.

En la seccidn 4.3 se examina como es la corriente en el inductor cuando el voltaje de salida
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es una funcion conocida, o puesto de otra manera: ;como debe ser la corriente para que a la
salida se obtenga un voltaje deseado? El desarrollo presentado en este capitulo para responder
esta cuestion establece un limite en la rapidez de cambio del voltaje que un convertidor puede
generar. Por otra parte, el conocimiento de la forma de onda de la corriente en el inductor es
necesario para los métodos de control indirecto que se presentan en el siguiente capitulo,
pues una de las dificultades de dichos métodos es que requieren de una referencia para la
corriente en el inductor. Por dltimo, conocer la forma de onda de la corriente en el inductor
puede ayudar a disefiar mejor los inductores.

Tradicionalmente, el disefio o seleccion de pardmetros de los convertidores se hace a
partir de expresiones desarrolladas en forma heuristica (Erickson y Maksimovic, 2001; Kas-
sakian et al., 1991). Dichas expresiones determinan los valores minimos de la inductancia y
capacitancia necesarios para mantener el rizo bajo un determinado valor especificado como
condicion de disefio. En la secciéon 4.4 se obtienen estas mismas expresiones empleando he-
rramientas formales. Tales herramientas, muy comunes para los especialistas en control, son
basicamente la aproximacion lineal de la solucién de ecuaciones diferenciales y la aproxi-
macion en base a despreciar términos muy pequefios en comparacioén a otros. En la misma
seccidn se muestra que mientras las especificaciones de rizos maximos determinan valores
minimos de los pardmetros L y C, la rapidez de cambio del voltaje deseado restringe el valor
maximo que los mismos pardmetros pueden tener. Puesto de otra manera, los valores de los
parametros limitan el tipo de voltajes que se pueden generar mediante un convertidor dado.
Estas limitaciones son independientes del controlador.

Como se muestra en la seccién 4.4 hay un compromiso entre el buen desempeiio de un
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convertidor como generador de voltajes y el rizo en el voltaje de salida. Las expresiones
obtenidas en dicha seccién permiten conocer si determinadas especificaciones de disefio pue-
den ser cumplidas o no. Estas expresiones constituyen una herramienta ttil para el disefio de
convertidores, lo cual se ilustra mediante un ejemplo realista en la seccién 4.4.4.

En algunas secciones de este capitulo, los métodos se desarrollan exclusivamente para
el convertidor boost, pero los procedimientos pueden aplicarse al resto de los convertidores
basicos. Parte de los resultados contenidos en las secciones 4.3 y 4.4, han sido reportados en

(Alvarez et al., 2000; Cortes et al., 2001; Cortes et al., 2004).

4.2. Propiedades de los convertidores de alta frecuencia de

conmutacion

En esta seccion se presentan las propiedades mas importantes de los convertidores electro-
nicos. Estas propiedades son bastante conocidas pero aparecen dispersas en varias referencias
(Sira-Ramirez, 1987; Sira-Ramirez y Ilic-Spong, 1989; Sira-Ramirez y Ortega, 1995; Sira-
Ramirez, 1999). Aqui se presentan de forma unificada para referencia posterior. Los concep-
tos de esta seccion se definen normalmente para sistemas diferenciables; de hecho, algunos
de ellos s6lo pueden definirse para este tipo de sistemas. Por ello, a lo largo de esta seccion

se utilizan los modelos promedio de los convertidores.
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4.2.1. Puntos de equilibrio y ganancia en voltaje

Se dice que un convertidor opera en lazo abierto cuando el ciclo de trabajo d no depende
del estado del sistema. Cuando d = d, con d constante, existe un punto de equilibrio en el
convertidor. A partir del punto de equilibrio se puede calcular la ganancia en voltaje definida
como g = V, /vy, donde v, es el voltaje de salida (en estado estacionario). La ganancia en
voltaje es una de las caracteristicas mas distintivas de cada convertidor. A continuacién, se

calcula el punto de equilibrio y la ganancia en voltaje de los convertidores basicos.

= Convertidor buck
Del modelo del convertidor buck (25) se tiene que, cuando d = d, con d constante, éste
tiene un solo punto de equilibrio (Z;,Z) dado por

Vin

(Z1,22) = (fai VinaT) (62)

En el caso del convertidor buck, v, = 7;, la ganancia del convertidor puede obtenerse

de (62) y resulta

Dado que 0 < d < 1, entonces v, < Vi, por lo que el convertidor buck sélo puede
proporcionar (en estado estacionario) voltajes de menor amplitud que el voltaje de la

fuente de entrada, de ahi el nombre de convertidor reductor o convertidor “buck’.

Es interesante calcular la relacion entre la corriente consumida por la carga y la corrien-

te demandada a la fuente. De la figura (4) se puede establecer que el promedio de la
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corriente demandada a la fuente es

. _ 7 Vin
i =71d = fd“l (63)

Por otra parte, la corriente de salida estd dada por
i, =7 /R=vind/R (64)

Asi, se tiene que en estado estacionario, para el convertidor buck,

lo

1
- 65
P a (65)

Esto es, la ganancia en corriente es el inverso de la ganancia en voltaje. Lo mismo
ocurre con el resto de los convertidores. Esto no es raro, pues en el caso del convertidor
ideal la energia suministrada por la fuente s6lo se consume en la carga. Por lo tanto, un

convertidor que reduce el voltaje eleva la corriente y viceversa.

m Convertidor boost

Del modelo (26) se observa que cuando d = d se tiene un equilibrio dado por

- Vin Vin
(Zl,Zz) = <W’ 7) (66)

De (66) se obtiene que la ganacia de voltaje del convertidor boost es

Vo 1
Vm d/

por lo que v, > vj,; es decir, el convertidor boost s6lo puede proporcionar (en estado

estacionario) voltajes mayores que el voltaje de la fuente de alimentacion.
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m Convertidor buck-boost

Del modelo (27) se obtiene que el punto de equilibrio, cuando d = d, es

_ _ Vind_ d_
(11722> = (‘@,—Vini) (67)

De (67) se puede calcular la ganancia en voltaje del convertidor buck-boost, resultando

Yo 4 (68)

Vin d’
Se puede concluir que el convertidor buck-boost puede proporcionar voltajes mayores
y menores que los de la fuente de alimentacion. Esta propiedad es 1o que da nombre al
convertidor. Note también (ecuacion (68)), que a diferencia de los convertidores buck
y boost, en el convertidor buck-boost la polaridad del voltaje de salida es de signo

contrario al de la fuente de alimentacion.

= Convertidor Cuk

Del modelo del convertidor Cuk dado por (28) el punto de equilibrio, cuando d = d,

resulta

o _
Vind Vin Vind Vind)

de donde se puede encontrar que la ganancia en voltaje del convertidor Cuk es

E_d

Vm d/

El cuadro I resume los puntos de equilibrio y las ganancias de voltaje para cada uno de

los convertidores.
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Tabla I: Punto de equilibrio y ganancia en voltaje de los convertidores basicos.

Convertidor Punto de equilibrio Ganancia en voltaje
Buck (%a?, v,-nd_) ]
Boost < Rv[’ﬁz ) %7) 5’
Buck-boost <—%—,‘£, _Vindi:/) —di;
Cuk (a2~ ) -4

4.2.2. Estabilidad de la dinamica cero

La estabilidad de la dindmica cero es una caracteristica importante en el control de sis-
temas dindmicos. Los algoritmos de control para sistemas con dindmica cero estable no se
pueden aplicar, en general, a sistemas con dindmica cero inestable o sistemas de fase no mi-
nima, como comunmente se les llama. Se sabe (Grizzle et al., 1994; Isidori, 1997) que en un
sistema de fase no minima no es posible el seguimiento exacto de una trayectoria, pues si la
salida se hace idénticamente igual a una funcién deseada, la dindmica interna se hace ines-
table. En la seccién A.1.4 del apéndice se presenta una definicion de la dindmica cero. Para
una discusién mds amplia de este concepto el lector puede consultar (Isidori, 1997; Nijmeijer
y Schaft", 1996).

Es conocido que, con excepcién del circuito buck, los convertidores basicos son de fase
no minima cuando se toma como salida el voltaje del capacitor. Esto se muestra a continua-
cién analizando la dindmica cero que resulta al tomar como salida el error entre el voltaje

que interesa regular y un valor constante. Se usan modelos normalizados para simplificar la
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notacion.

m Convertidor buck

El modelo promedio (43) del convertidor buck es de fase minima cuando la salida es

y(t) = X — X4, pues en este caso el grado relativo es 2 y el sistema no tiene dindmica cero.

= Convertidores boost y buck-boost

Proposicion 5 Los modelos (44) y (45) de los convertidores boost y buck-boost, respectiva-

mente, son de fase no minima cuando la salida es y(t) = Xy — Xp, con X, constante.

Demostracion. Considérese primero el caso del modelo (44) del convertidor boost. La con-

dicién inicial y el control necesario para hacer y() = 0 en este modelo son %,(0) = %, y

d=1- szfl’ respectivamente. Con tales control y condicién inicial, la dindmica cero del
n:

sistema (44) resulta

=1-—=— (69)

Tomando la aproximacién lineal de (69) alrededor del punto de equilibrio x| = )E% /Ry, se
tiene

o (%) — %3 /Ry) (70)
cuyo polo A =R, /)E% es inestable y, por lo tanto, el modelo (44) del convertidor boost es de
fase no minima.

Para el caso del modelo (45) del convertidor buck-boost, el control que hace la salida

idénticamente cero es el mismo que para el convertidor boost. En este caso, la dindmica cero
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resulta

(71)

tomando la aproximacion lineal de (71) alrededor del punto de equilibrio x; = (% (1+%2)) /R,

se tiene la aproximacion

. R, _ 7?2(1+3?2))
r~—: 1\ Xy -—-—- 72
"R+ ( ! R, (72)

de donde se sigue que el unico punto de (71) es inestable, y por tanto, el convertidor buck-

boost es de fase no minima. =

Proposicion 6 El modelo (46) del convertidor Cuk es de fase no minima si la salida es y(t) =

X4 — X4, cOn X4 constante.

Demostracion.

De (46), la condicién inicial ¥3(0) = 1’3—"‘1 y el control d = —f;—‘; son necesarios para hacer

y(t) = 0. Sustituyendo dicha condicién inicial y control en (46) resulta la dindmica cero

N=1-xu—-xn (73a)

i) - o~

(73b)

X=X — —— ~
R, % X

cuyo punto de equilibrio es (¥1,%) = (¥3/Ry,1 — %4). El sistema lineal que se obtiene al

linealizar (73) alrededor del punto de equilibrio tiene como matriz

0 —1
Acuk = > (74)
1 Xy

1-%4  Ry(1—3X4)
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cuyos valores propios estdn dados por

[T+ AR (1)

Ain =
12 2R, (34— 1)

(75)

De (75) se tiene que la matriz A, tiene al menos un valor propio con parte real positiva. Por

lo tanto, el punto de equilibrio de la dindmica cero es inestable. m

4.2.3. Linealizacion entrada salida

La teoria del control geométrico establece condiciones bajo las cuales es posible disenar
un controlador que haga que en lazo cerrado el mapeo entrada salida sea lineal. Para siste-
mas de una entrada—una salida tales condiciones son simples de aplicar. Si bien se sabe que
muchas veces no es recomendable imponer una dindmica lineal a un sistema no lineal, la
manera sistemdtica de disefio hace que el control por linealizacién del estado se tome como
referencia contra el cual comparar otros controladores no lineales. En esta subseccion se
muestra que, con excepcion del convertidor Cuk, los convertidores basicos son linealizables
por retroalimentacion del estado. Note que en el caso del convertidor buck no es necesario
realizar ningun anélisis, ya que éste es lineal en lazo abierto. A lo largo de esta seccion se
utilizan resultados bdsicos del control geométrico resumidos en la parte A.1 del apéndice. La
mayor parte del material presentado aqui se basa en las referencias (Isidori, 1997; Nijmeijer

y Schaft", 1996).

Proposicion 7 Los modelos (44) y (45) de los convertidores boost, y buck-boost son lineali-

zables por retroalimentacion del estado.
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Demostracién. Cada uno de los convertidores puede escribirse de la forma X = f(X) + g(%)d,

con f(X) y g(x) dados por:

a) para el convertidor boost

1—-% X
f(x) = , 8(%) = (76)
X — ;g—i —X
b) para el convertidor buck-boost
—X (1 —|—X2)
f(x) = , 8(%) = (77)
X — R_i —X

De acuerdo al teorema 31 y la observacion 32 del apéndice, para que un sistema de dos es-

tados sea linealizable por retroalimentacion del estado basta con que la matriz (g(%), [f(X), g(%)])

sea de rango 2. Para el convertidor boost resulta

e o ® &
((%), [f (%),8(%)]) = ) (78)
X1 1+ R—l
cuyo determinante es
_ (1 +2%) % (19)

De donde se sigue que la matriz (78) tiene rango 2 si X| # —1%, X2 # 0, 1o cual siempre sucede
en la prictica, ya que, usualmente %,,%; > 0.

En el caso del convertidor buck-boost se tiene

1+%5 -7
(g(%), [f (%), 8(®)]) = ' (80)
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cuyo determinante estd dado por

— l(l—l-iz) <1+1%) xlfz} (81)

de donde se sigue que el convertidor buck-boost es linealizable por retroalimentacién de

estado si X| # — 11?22)2". |

Observacion 8 Note que si se toma como salida yp,. = x» en el modelo (43) del convertidor
buck, ésta tiene grado relativo 2. Esta es otra forma de establecer que dicho convertidor es
linealizable por retroalimentacion del estado. De forma similar, si se toma yp, = (1/2)(x3 +
x%) yy=(1/2) (x% -l—x%) como salida en los modelos (44) y (45) respectivamente, se tiene que

los convertidores boost y buck-boost tienen grado relativo 2 con estas salidas.

Proposicion 9 El modelo (46) del convertidor Cuk no es linealizable por retroalimentacion

del estado.

Demostracién. El modelo (46) puede ponerse de la forma ¥ = f(¥) + g(%)u con

1—% X
X1 —X1 + X3
f(x) = , 8(X) = (82)
—NLXy —NLX2

ule (f3 - %) 0
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La matriz A, = <g,adfg(x), ad%g(x)) resulta:

b)) X3 —1—-2N1%

—X1+X% —1—niXs —F3—Nenu(F3—Fa/Ry)

Acuk — (83)
—Mt -k (=) +Nenii)
2Nk
0 NeNLiz A2 L 2meni)
El vector
1—-ng ()72 —)f4)

NLxi + X3

g,adpg(x)] = (84)
—Nr (1 +x+nrks)
—NeNe (% +13)

es linealmente independiente para todo Xy # 0 de los vectores que forman la matriz A, esto
es la distribucion D = span{g, adsg(x), adj%g(x)} no es involutiva. De aqui se sigue que el

convertidor Cuk no es linealizable por retroalimentacion del estado. m

4.2.4. Pasividad

La pasividad es una propiedad estructural importante de algunos sistemas dindmicos.
Estrechamente relacionada con el concepto de estabilidad absoluta, la pasividad se puede
ver como una generalizacion del concepto de margen de fase, muy conocido en la teoria de
sistemas lineales (ver, por ejemplo (Sepulchre et al., 1997)). Debido a la inherente estabilidad
de los sistemas pasivos, uno de los paradigmas de disefio de algoritmos de control es buscar
que el controlador haga pasivo un sistema o bien mantenga la pasividad de uno que ya lo es.

Este dltimo enfoque ha sido aplicado de diversas maneras en varios trabajos (Angulo-Nuiies
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y Sira-Ramirez, 1998; Escobar y Sira-Ramirez, 1998; Ortega et al., 1998; Sira-Ramirez y
Ortega, 1995; Vazquez et al., 2002b), particularmente por especialistas de control.

En el apéndice se presenta una definicién formal de pasividad. Ahi también se resefia
la propiedad de pasividad que tienen los sistemas modelados por las ecuaciones de Euler-
Lagrange (EL). De la propiedad de pasividad de los sistemas EL y los modelos presentados en
la seccién 3.5.3 se puede concluir que los convertidores basicos son pasivos. Esto se plantea

formalmente en la siguiente proposicion.

Proposicion 10 Los modelos (25)-(28) de los cuatro convertidores bdsicos definen un ope-
rador pasivo desde la fuente de alimentacion hasta la corriente en el inductor de entrada.

(Z1). Esto es, existe una funcion S(Z) semidefinida positiva con S(0) = 0 tal que
T
uaT»—uam)gA vinZ dr (85)

o bien, en caso de que S(Z) sea diferenciable

S(2) <vinZa (86)

Demostracion. Este hecho se sigue directamente de que los convertidores pueden ser
modelados mediante ecuaciones de EL (ver seccién 3.5.3) y del teorema 36 del apéndice. m
La pasividad de los convertidores bdsicos también se puede establecer sin recurrir al
formalismo de los modelos EL. Por ejemplo, considerando el modelo (25), la pasividad de

Vin — Z1 se puede demostrar empleando la funcién de almacenamiento

L, C
S(z) = Ez% + 52% (87)
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En efecto, derivando S(Z) a lo largo de las trayectorias del sistema (25), se tiene
: 2
S(2) = dvinz1 — R_2 <vinZi (88)

n

es decir, el convertidor buck es pasivo desde la fuente v;, hasta la corriente 7
Tomando la misma funcién de almacenamiento (87) se tiene que la derivada de S(Z) a lo

largo de las trayectorias del sistema (26) resulta
. 7
$(2) = vinZ1 = 1= < vind (89)

n

con lo que se demuestra que el convertidor boost es pasivo.
La funcién de almacenamiento (87) también sirve para demostrar la pasividad del con-

vertidor buck-boost. En este caso la derivada de S(Z) a lo largo del sistema (27) resulta
52

. . i .
S(Z) = _dvinZI -2 <vinZi
Ry

es decir el convertidor buck-boost es pasivo.

Para el convertidor Cuk se puede emplear la funcién de almacenamiento

2 Lin Cio Lo, G
S(Z) = TZ% + 72% + 72% + 72421 (90)
cuya derivada a lo largo del sistema (28) resulta
) 52
S(2) = vinZ1 — R_4 <vinZi ODn

n

4.3. Forma de onda de la corriente en el inductor

En esta seccidn se investiga cdmo es la corriente en estado estacionario. Conocer las

caracteristicas de la corriente es importante porque:
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= Permite un mejor disefio del inductor.

= En la implementacion de los llamados métodos de control indirecto (ver capitulo 5) se
debe conocer la corriente en el inductor necesaria para obtener un voltaje determinado

a la salida.

= El conocimiento de la corriente en el inductor es util para determinar los voltajes que

se pueden generar mediante un convertidor determinado.

En el caso de la conversion cd-cd, la corriente promedio del inductor (o de los inductores
en el caso del Cuk) en estado estacionario se puede conocer ficilmente a partir del punto de
equilibrio. Por ejemplo, para el convertidor boost en la seccion 4.2.1 se observé que cuando
el ciclo de trabajo es constante se tiene un punto de equilibrio dado por

Vin _ Vin

ZIZJT, Zzzy (92)
Eliminando d’ de (92) se tiene que (si el sistema es estable) cuando z, — :}—i’,’, entonces
2
4 —< 93
21— Rviy 93)

Se ha empleado Z1, 2> en lugar de Z;, Z» para hacer énfasis en que se trata de estados estacio-
narios que son puntos de equilibrio.

En el caso de la conversion cd-ca la situacion es menos sencilla, ya que, el estado esta-
cionario no es un punto de equilibrio. En esta seccion se investiga cudl es la forma de onda
de la corriente promedio cuando la salida es un voltaje variable. Se toma al convertidor boost
como ejemplo; sin embargo, los métodos empleados aqui se pueden aplicar a los demds con-

vertidores. Mds precisamente, dado el modelo promedio del convertidor boost (26), reescrito
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a continuacién

7= T 7 d (94a)
5= ;—ZC + %d’ (94b)

se investiga cuales son las caracteristicas del estado estacionario de Z; que se denotard como
214> cuando Zp — 2p4(1).

Haciendo 7, = 754(f) en (94) y eliminando d’ se llega a que z14 y 724 estén relacionadas
por
Z2d> 22d

Lig = — (cm )2 (95)
R 7 z14

de aqui que cuando Z, — zp4 entonces Z; — zj4 con Zj4 solucion de (95). Si el sistema es
estable, entonces zj4 es una solucién acotada de (95). Desafortunadamente, no es posible
encontrar una solucién explicita para (95) (Zinober et al., 1998; Fossas-Colet y Olm-Miras,
2002), por lo que es necesario investigar las caracteristicas de su solucién por otros medios.

En (Zinober et al., 1998) se emplea el método del balance arménico. La aplicacién de
este método supone que existe una solucién acotada para (95). En (Sira-Ramirez, 1999),
con base en la propiedad de planitud, se propone un método iterativo para encontrar una
solucién aproximada. Esta aproximacion es mejor con cada iteraciéon. Ambos métodos dan
como primera aproximacion de la solucion la expresion

Z%d<t )

Rv,-n

21a4(t) = (96)

Note que el procedimiento seguido para obtener (95), es el mismo que se sigue para

obtener la dindmica cero cuando la salida es y = Z, — zp4. Como se mostro en la seccién 4.2,
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el convertidor boost es de fase no minima, esto implica que la mayoria de las soluciones
de (95) no estan acotadas. Los siguientes resultados muestran que cuando z,, es periddica,
entonces (95) tiene una solucién acotada unica; ademds proporcionan informacién sobre las
caracteristicas de z;4. La idea es que si existe una solucion acotada, ésta se puede encontrar

“invirtiendo el tiempo™, es decir, reemplazando ¢t por —t. De esta manera (95) se vuelve

22d Z2
Ly = —C4,+ 24—y, (97)
21d Rz14

Proposicion 11 Considere la funcion f definida como

7l =2 (—czzda) + %) ©98)

donde zp4 es una funcion diferenciable. Si f(t) € [m,M] ¥Vt con m'y M constantes positivas,

entonces (97) tiene una solucion acotada estable cuyo dominio de atraccion estd dado por

z14(0) > 0.

Demostracion. La ecuacion diferencial (97) se puede escribir como

L., . - f)
V—inZld(t)— 1+Z1d(f)

(99)

Dado que f es siempre positiva, la parte negativa de la linea real es invariante. De hecho, en
este caso las soluciones son no acotadas. Suponga que 0 < z14(f9) < m para algin 7y > 0.
En este caso, —1 + f(f0) /714 (o) > 0, asi 214 > 0y z14(¢) se incrementa, al menos hasta que
alcanza el valor m. Por otra parte, si z14 (fo) > M, entonces z14 (tp) < 0y z14(¢) disminuye al
menos hasta que alcanza el valor de M. Asi, cualquier trayectoria que se inicia en z;4(0) > 0

eventualmente entra en el intervalo [m,M]. m
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Proposicion 12 Definase f como en (98). Ademds, suponga que f es periddica. Entonces,
la ecuacion diferencial (97) tiene una solucion periodica, tuinica, acotada y asintoticamente

estable para 714, cuyo dominio de atraccion son los reales positivos.

Demostracion. De acuerdo con la proposicion 11, cualquier trayectoria que se inicia en
714(0) > 0 eventualmente entra en el intervalo [m, M]. Por otra parte, por la periodicidad de
f, la ecuacién (99) tiene al menos una solucién periddica. Ademds cualquier trayectoria del
sistema tiende a una de estas trayectorias periddicas (Hale y Kocak, 1996). Se puede probar
que s6lo hay una solucién periddica suponiendo, sin pérdida de generalidad, que el periodo
de fes1.Sea ¢ (t, O,Z(l) d) una solucién periddica de (97). Entonces la derivada del mapeo de

Poincaré (ver (Hale y Kocak, 1996)) de (99), evaluada en ¢ (t,O,z(l) d) , estd dado por

Ly, 0
0 = vin 9  f(0)
H(Zld)—explo 7 3Z1d< 1+Z1d)

dt] ,
21a=9(1.02,)

esto es,
1
Vi t
Il (z),) =exp |——~ Ldt <1,
ld L Jo 0 \12
[ (1,0,2,)]

asi @ (t,O,z(l) d) es la Unica solucién periddica, asintéticamente estable de (99) (ver (Hale y
Kocak, 1996)). m

Las proposiciones 11 y 12 muestran que, en caso de que exista la corriente necesaria en
el inductor para obtener un voltaje determinado a la salida, dicha corriente es tnica. Dicha
corriente se puede visualizar simulando la dindmica (97). En la figura 15 se muestra dicha
dindmica para un convertidor boost con los pardmetros dados en la tabla II. La misma figura
muestra la aproximacion dada por (96). Esta solucion numérica sélo difiere de la solucion

exacta debido a los pequefios errores de cdlculo que hay en toda simulaciéon numérica. Por
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25 T T T

Corriente (A)

0 10 20 30 40 50 60
—t (mS)

Figura 15: Forma de onda de la corriente cuando el voltaje es senoidal.

el contrario, las soluciones obtenidas en (Zinober et al., 1998; Sira-Ramirez, 1999) difieren
de la solucién exacta debido a la naturaleza del método empleado. En el método de Fou-
rier empleado en (Zinober et al., 1998), la exactitud depende del nimero de términos de la
serie, mientras que para el método iterativo propuesto en (Sira-Ramirez, 1999), la exactitud
depende del nimero de iteraciones. Note que la condicién f(¢) € [m,M] con m,M > 0 de
la proposicién 11 impone una restriccion en el tipo de voltajes que se pueden generar. Esta

condicion es empleada mds adelante para determinar valores aceptables de los parametros.

4.4. Seleccion de parametros en los convertidores

Una de las caracteristicas mas deseables de los convertidores es tener una respuesta rapi-
da. Se sabe que esta rapidez de respuesta de los convertidores en lazo cerrado esta fuertemente
ligada a los pardmetros del convertidor (Cunha y Pagano, 2002; Escobar et al., 1999b). En
general, entre menores son los valores de la carga, el capacitor y el inductor, mds ripida es la

respuesta del convertidor. Sin embargo, esto se contrapone con el hecho de que estos mismos
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parametros deben ser lo suficientemente grandes para mantener el rizo pequefio. En el caso de
la conversion cd-ca los valores de los parametros pueden determinar si un determinado vol-
taje puede ser generado con un error aceptable o no. Por lo anterior, es importante desarrollar
expresiones para la seleccion adecuada de los pardmetros de los convertidores. Ademas es
conveniente conocer si el compromiso que existe entre rapidez de respuesta y rizo pequefio
se puede lograr para una condicion de disefio determinada. En esta seccion se abordan estos
aspectos.

Usualmente el rizo médximo de un convertidor se da como una condicién de disefio. Por
ello, en el punto 4.4.1 se obtienen los valores minimos de los pardmetros necesarios para
obtener un rizo méximo determinado. Por otra parte, empleando un controlador indirecto
‘ideal’ en el punto 4.4.3 se analiza la relacion entre la rapidez de cambio del voltaje deseado

y los valores maximos de los parametros.

4.4.1. Valores minimos de los parametros

En la obtencién de los modelos promedio presentados en el capitulo 3, se supuso que la
conmutacion es lo suficientemente rapida y que los valores de los inductores y capacitores son
lo suficientemente grandes para mantener el rizo pequefio. Sin embargo, para poder elegir los
valores adecuados de los pardmetros de un determinado convertidor, es necesario precisar el
enunciado “suficientemente grandes”. Empleando herramientas comunes en teoria de control,
en esta subseccidn se obtienen expresiones sencillas de aplicar para elegir adecuadamente los
parametros de los convertidores bésicos. Es interesante observar que estas expresiones son

las mismas que se han obtenido de manera heuristica en distintas referencias (Erickson y
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Maksimovic, 2001; Kassakian et al., 1991). Ademéds, el enfoque utilizado aqui no sélo es
formal, sino que ademds establece con precisién bajo qué condiciones las expresiones son

validas.

4.4.2. Valores minimos de L y C para el convertidor boost

Como se mostré en la seccion 4.2.1, el modelo promedio del convertidor boost tiene un

punto de equilibrio estable cuando el ciclo de trabajo es constante, dado por

Vin  Vin

Rd"?’ 7)

(Z1,22) = (21,22) = (

Note que, salvo cuando d =0 6 d = 1, la posicidn del interruptor estd cambiando permanen-
temente. De acuerdo con el modelo discontinuo (4), las trayectorias instantdneas cambian con
cada conmutacion del interruptor. La figura 16 muestra (de forma amplificada) la corriente y
el voltaje tipicos en estado estacionario del convertidor boost. Aunque la corriente y el voltaje
estén cambiando siempre, el valor promedio de ambas variables es constante pues el sistema
(promedio) estd en un punto de equilibrio. Para precisar qué tan alta debe ser la frecuencia
de conmutacién y qué tan grandes deben ser los pardmetros L y C para que las desviaciones
de la corriente y voltaje sean pequefias (respecto de su valor promedio), a continuacién se
examina lo que sucede en un periodo de conmutacién cuando el convertidor se encuentra en
estado estacionario.

Supéngase (ver figura 16) que un periodo de conmutacién inicia en fy con u = 1. En
t1 = to +dT el interruptor cambia de 1 a 0 y permanece en 0 hasta el inicio de otro periodo

de conmutacion en 1, = o+ T. Considérese la siguiente notacion. (z1(10),22(f)) = (214, 22,)
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Figura 16: Formas de corriente y voltaje en estado estacionario del convertidor boost.

y (z1(t1),22(11)) = (z1,,22,)- Dado que el convertidor se encuentra en estado estacionario, se
tiene que (z1(f2),z2(f2)) = (21,22, )- El rizo en la corriente se define como Azj = |z, — z1,|-
De la misma manera, el rizo en el voltaje se define como Az, = |z2l —z20|. Note que las
variaciones de la corriente y voltaje son las mismas en el intervalo [fo,?;] que en el intervalo
[t1,12]. Por ello, para calcular Az; y Azp se pueden integrar la ecuaciones del convertidor en
cualquiera de los dos intervalos. Del modelo (4) se observa que es mds sencillo integrar las
ecuaciones en el intervalo [fo,#1], ya que en este intervalo u = 1 y las ecuaciones son mds
simples. En virtud de que el modelo (4) es invariante en el tiempo, se puede considerar que
to = 0 para simplificar la notacion.

Del modelo (4), cuando u = 1, las ecuaciones que rigen el comportamiento del convertidor



CAPITULO 4. ANALISIS 79

boost son

. Vin
=2 100
21 2 ( a)

. 22
= —— 100b
2 RC ( )

Para el cdlculo de rizo en la corriente 71, de (100a) se tiene que

v
21(t) = %t""zlo

asi

Vi
z1, =z21(dT) = %dT + 21,
de donde el rizo en la corriente estd dado por

Vin

Azy = |z1, — 21, = de (101)
Para el caso del voltaje, de (100b) resulta
1
22(t) = 22, exp(—ﬁt) (102)

Con el fin de obtener una expresion sencilla, conveniente para el disefo, se puede tomar la

aproximacion lineal (en ) de (102), lo cual resulta

t
22(t) =~ 22, (1 — E)

de donde

- 1 -
2, = 2(dT) ~ 2, (1 - EdT) (103)

Por otra parte, considerando que

- 212,
DR ————

> (104)
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se puede escribir zp, y z2, en términos de Z» resolviendo (103) (104) para z, y zp,. Asi se

obtiene

_2RC
~oRC—dr
_2(RC—dT)
07 HrC—dr

22

De donde

2dT
A, =z, —22,| mfz (105)

Si se cumple que T << 2RC, entonces de (105) se puede escribir

dT
A, ~ R_CZZ (106)

la cual es la expresion cominmente empleada en los libros de electrénica de potencia (Erickson
y Maksimovic, 2001; Kassakian et al., 1991). Los resultados del procedimiento anterior se

resumen en la siguiente proposicion

Proposicion 13 Si T << 2RC, entonces el rizo en la corriente y el voltaje estdn dadas por

las expresiones (101) y (106)

Las expresiones (101) y (106) se emplean cominmente para determinar los valores mi-
nimos de L y C necesarios para que el rizo tenga valores méaximos A;, y A,,. En efecto, de
(101) y (106) se tiene que, conociendo la carga minima (o la potencia maxima entregada),

el voltaje nominal de salida (Z;) y los rizos de corriente y voltaje maximos permitidos, los
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valores de L y C deben ser tales que

Vind_T
L> (107a)
A
dTz
C> 107b
T, (107b)

Valores minimos de L y C para el convertidor buck-boost

Los valores minimos de L y C para el convertidor buck-boost se pueden obtener mediante
un procedimiento similar al seguido para el convertidor boost. Del modelo (5) se tiene que

durante el tiempo en que u = 1, las ecuaciones del convertidor buck-boost resultan

Vin
. —22
S 1
2 RC (108b)

Note la similitud entre las ecuaciones (100) y (108), de hecho, lo unico que cambia entre una
y otra es el signo del lado derecho de (108a). Dada esta similitud se puede seguir casi exacta-
mente el procedimiento empleado para el convertidor boost. Mediante dicho procedimiento
se obtiene que, si 7 << 2RC las expresiones (101), (106) y (107) son también vélidas para el

convertidor buck-boost.

Observacion 14 Note que aunque (107) sea vdlida para los convertidores boost y buck-
boost, esto no significa que un convertidor boost y un buck-boost que, por ejemplo, doblaran
el voltaje de entrada manteniendo los mismos rizos, deberian tener los mismos valores de L
y C, pues el ciclo de trabajo d resultante de para doblar el voltaje de entrada es distinto en

ambos casos.
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Valores minimos de L y C para el convertidor buck

A diferencia de los convertidores anteriores, en el caso del convertidor buck es mas con-
veniente considerar que el ciclo de conmutacién inicia cuando u# = 0, como se muestra en la
figura 17. Del modelo (3) se sigue que, cuando u = 0, la trayectoria del convertidor buck esta

determinada por

. —Z
3= Tz (109a)
. 21 2

a2 1
=G e (109b)

Resolviendo (109) y tomando la aproximacioén lineal se obtiene.

22
z1(t) = z1,+ Tot
21 21
ey (2 2)

trasladando ¢ de tal manera que ty = 0 se tiene que t; = (1 —d)T = d'T. Entonces

- Z -,

ay=aln) =adT) ~a,+2dT (110a)
- Z Z -

2, =22(t1) =201 (dT) ~ 25, + (% - R—lg> dT (110b)

Por otra parte, considerando que

7~ St (111a)
2
szm (111b)

2
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se puede expresar z1,, Z1,, 22, Y 22, €n términos de Z; y Z» resolviendo el sistema formado por

(110) y (111). Asi se obtiene

RC(2dT+2)—dT _
= = Z
R(2RC+d'T (RdT 1))~
20— 4T 4 L(1—RC)
Ty =~ = =
* 2RC+d'T (£d'T-1)
N 2RC—d'T
~ —
2RC+d'T (5d'T -1
2RC+1 (BT 1)
2RC+d'T (£dT—1)

~

le ~

22

22, ) 22

22 2

donde se ha usado que Z; = Z/R. De (112) se puede escribir
(2RC—-d'T)d'

T _
] = —22
L(2RC+ (% ~1)d'T)

2Rd'T? _
_, —n
L(2RC+ (% ~1)d'T)

Si se cumple que

‘ RA'T

—1|T << 2RC, T <<2RC
o 1|7 <<

entonces de (113), se tiene que

dT
AZl ~ TZz

d_IZTZ

Azr =~
Y Tole

(112a)

(112b)

(112¢c)

(112d)

(113a)

(113b)

(114)

(115a)

(115b)

De (115) se puede concluir que dada una carga R, un periodo de conmutacién 7', un

voltaje de salida 7, los valores de L y C para mantener los rizos de corriente y voltaje abajo
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Figura 17: Formas de corriente y voltaje en estado estacionario del convertidor buck.
de Az; y Az, deben ser tales que:
d'T _
L>—2 (116a)
Azy
d_/ZTZ
C> Z 116b
LA 2 ( )

Valores minimos de L y C para el convertidor Cuk

Al igual que para el convertidor buck, para simplificar la notacién es conveniente suponer

que el ciclo de trabajo se inicia cuando u cambia a 0. Haciendo u = 0 en el modelo (6) resulta
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4= 2—1—2—21 (117a)
f = é—ll (117b)
£ = —i—‘; (117¢)
4= _zez_éz+é_32 (117d)

Note que en (117) las dos primeras ecuaciones y las dos dltimas no interactdan, por lo que se
puede analizar cada par de ecuaciones por separado.
Resolviendo el sistema (117a)-(117b) y tomando la aproximacién lineal (en ¢) de la solu-

cion se tiene

4 zzlo-l-vinzzzod_T (118a)
~ o 7 118b
22, R 2+ C ( )

donde se ha hecho uso de la misma notacién que se ha venido empleando en los demas

convertidores. Por otra parte, se tiene que

7 = St (119a)
2
7 = 22 erzz1 (119b)

Resolviendo el sistema de ecuaciones lineales formado por (118)-(119), es posible determinar
219> 21,5 220 Y 22, €n términos de 7 y Z» y entonces calcular (aproximadamente) Azy y Az.

Realizando los cdlculos necesarios y haciendo uso de que en estado estacionario se cumple
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dyz= —%‘1, resulta

que 71 = —%d,
A4d'TRC, (dvip +74) —2d°d'T?*Z
Azy ~ 1 (dvin+24) - ha (120a)
4dRL,Cy +dd"”?T?R
Ad*TL 74+ 2dd*T?Rv;, + 2d*T?R7
Azy ~ 124+ Vin + “ (120b)
4dRL,Cy +dd"?T?R

Si T es lo suficientemente pequefio para que los términos que involucran a T2 se puedan

despreciar, entonces (120) se reduce a
2\ dT
Azy ~ <vm+ 34) I (121a)
dT7s
A7y A 121b
2 RC, ( )

Para el cédlculo de A;; y A, el desarrollo es el mismo. Resolviendo (117¢) y (117d),

tomando la aproximacion lineal (en ¢) del resultado y evaluando en t = t; = d'T, se tiene

23, ~ 23— ZLi;d"T (122a)
z z -
g+ (2o 2o )ar (1220)
Por otra parte
_ 73, + 23,
— hly 123
> (123a)
o Tyt
=— 123b
5 ( )

Resolviendo el sistema de ecuaciones lineales (122)-(123) es posible determinar z3, z3,, 24,

y z4, en términos de Z4 y calcular entonces Azz = |z3, —z3,| Y Azs = |24, — 24, |- Efectuando

las operaciones necesarias y tomando en cuenta que 73 = —Z4 /R se llega a
4d'TRC, +2d"T?
Az~ |- . 7 (124a)
4RL,Cr —2d'TLy+d'*T*R
(124b)

8d'TL, —2d"*T*R
AZ3 ~ |— = = 24
4RI,Cyr —2d'TL, + d”?T?R
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Si T es lo suficientemente pequefio para que los términos con T2 puedan despreciarse y

T << 2R(C; entonces de (124) se puede escribir

d'Tz
Ay~ 25 (125a)
L
2d'T74
Azs ~ 125b
24 RG, ( )

De (121) y (125) se tiene que para mantener los rizos debajo de Az;, Az, Azz y Azg

maximos, los pardmetros del convertidor Cuk deben ser tales que

Z4 d'T
1 (Vm d ) Az ( a)
dTz,
C>— 126b
' R, ( )
d'Tz
L ‘4 (126¢)
Az3
Zd_/TZ4
C 126d
2> RAm ( )

Ejemplo

Suponga que se quiere disefiar un convertidor boost para doblar el voltaje de una fuente
de alimentacién de 48V y tener a la salida una potencia de 200W. El rizo de voltaje debe ser
menor al 5 % del valor de salida y el rizo en la corriente en el inductor debe ser de menos del
5 % de su valor. La frecuencia de conmutacion del interruptor es de SOKHz.

Si el voltaje en al capacitor es de 96V y la potencia maxima es de 200W entonces la carga
minima es R = V2 /P = 46.08. Aplicando la ecuacién (107b) se tiene que el valor minimo del

capacitor estd dado por

1
o 0555059

— 5000072 _ 4 34028uFd 127
R(0.05)96 ¢ (127)
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Para el calculo de la inductancia minima, es necesario conocer la corriente en estado estacio-

nario dada por Z; = Z% /(Rviy) =4.1667. Asi, de la ecuacion (107a) se tiene que

— 48(05) 50(1)00

Lin =~ /3000 _ 3 304mH 128
0.05(4.1667) ey (128)

4.4.3. Valores maximos de los parametros

La especificacién de un rizo maximo permitido determina valores minimos de los para-
metros L y C de un convertidor. Como se verd en esta seccion la rapidez de cambio mdxima
del voltaje de salida del convertidor determina los valores maximos de los pardmetros Ly C.

Es de esperarse que la salida de un convertidor, como cualquier sistema de control, no se
pueda cambiar de forma arbitraria. En el caso de los convertidores esto significa que no se
pueda generar cualquier voltaje. Es importante caracterizar de algiin modo los voltajes que
un convertidor puede generar, ya que esto permite conocer de antemano si unas determinadas
especificaciones se pueden cumplir y asi disefiar el convertidor de manera adecuada.

Se pueden identificar tres caracteristicas que limitan los voltajes que un convertidor puede

generar.

= La no minimalidad de fase. Se sabe que no se puede efectuar un seguimiento exacto
sobre la salida en un sistema de fase no minima, pues esto implica que otras variables
crezcan indefinidamente (Grizzle et al., 1994; Isidori, 1997). Existen algunos métodos
para el diseno de control de sistemas de fase no minima. Todos ellos hacen, de alguna
manera, que la dindmica en lazo cerrado sea lo suficientemente lento para evitar la

inestabilidad.
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= El control acotado. La energia que se puede transferir al convertidor en un tiempo
determinado estd acotada y por tanto, ain cuando no existiera una restricciéon dindmica

como la no minimalidad de fase, no se podria cambiar la salida de forma arbitraria.

m [a conmutacion. Para atenuar los efectos de la conmutacién en la salida es necesario
que inductores y capacitores sean lo suficientemente grandes. Sin embargo, entre mas

grandes son estos componentes, mds lenta es la respuesta del convertidor.

En esta seccion se examinan estas tres caracteristicas en su conjunto para encontrar rela-
ciones que caractericen los voltajes que se pueden generar con un convertidor determinado
y se exhibe la relacion entre dichos voltajes y los pardmetros del convertidor. Nuevamente,
se utiliza el convertidor boost como ejemplo, aunque el procedimiento se puede aplicar a los
demas convertidores.

En el andlisis que sigue se considera que el convertidor estd controlado de manera in-
directa. El control indirecto es un método muy comin para el control de sistemas de fase
no minima. Consiste en controlar la salida original a través de otra variable (ver capitulo 5).
En el caso de los convertidores, dicha variable es comtUnmente la corriente en un inductor.
Considere el modelo del convertidor boost (94). Suponga que existe un controlador que hace

71 = z14. Sustituyendo 7| = z14 en (94a) se tiene que d’ debe ser (en estado estacionario)

7 in — Lz
g =t (129)
22d
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Como d’ € [0,1] de (129) se sigue que

224 > Vin — LZ14 (130)
L< 2 (131)
|Z14|

Haciendo uso de la aproximacion (96), de (130) resulta

2L
224 <1 + Z'zd) > Vin (132)
mientras que de (131) se tiene
RV?
L<——in_ (133)
2224224

Por otra parte, una de las hipétesis de la proposicién 11 para que exista 74 es que

f() =" (—czw + Zﬂ) >0 (134)
Vin R
esto implica que
g — 24 (135)
24~ B

Es decir, hay un limite para la rapidez con que el voltaje de salida puede cambiar. La ecuacién
(135) se puede poner como

C<2d (136)
R4

Las expresiones (133) y (136) proporcionan valores méximos de L y C para que un conver-
tidor pueda generar un voltaje zp4(¢). Por otra parte, en la seccion 4.4.2 se observé que Ly
C debian ser lo suficientemente grandes para atenuar el rizo provocado por la conmutacién
en el voltaje de salida y la corriente en el inductor. Las ecuaciones (107) proporcionan los

valores minimos de L y C para mantener los rizos abajo de Az; y Azp. Tales relaciones fueron
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obtenidas para el caso de voltajes constantes. Para hacer un estimado de los valores minimos
de Ly C en el caso de voltajes variables, en las ecuaciones (107) se debe sustituir Z, y d por
sus valores maximos, esto es, por ||zo4|| y Vin/||z24|| respectivamente. De esta manera para el
caso de la generacion de voltajes variables, las expresiones de disefio de los pardmetros del

convertidor boost quedan

2
ve T

L>-"2|z 137a
Az, 224 (137a)
V,’nT

C> 137b
Rty ( )

Combinando (133), (136) y (137) se puede escribir

2 2
ve T Rv?
A’LHsz“ <L< 27’" (138a)
21 224224
VinT 24

<C< =22
RAzp Rz24

(138b)
Note que si zp4 es constante, no existe una limitacion para los valores méximos de los pard-
metros.

Por una parte, los pardmetros R, L y C deben ser grandes para reducir el rizo, por otra,
deben ser pequeiios para que el convertidor pueda generar un cierto voltaje. Esto es una conse-
cuencia de que el sistema debe ser lo suficientemente lento para no ser sensible a las sefiales
de alta frecuencia generadas por la conmutacién y a la vez lo suficientemente rdpido para
poder seguir de manera adecuada, el voltaje deseado. Puede suceder que bajo determinadas
especificaciones de disefo, estos objetivos contrapuestos no puedan satisfacerse a la vez. En

el siguiente capitulo se presenta un ejemplo concreto de esta situacion. Cabe mencionar que

las restricciones (138) no se obtuvieron empleando un determinado algoritmo de control. Lo
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tinico que se supuso es que el control era indirecto, lo cual es cierto para muchos algoritmos

de control, como se verd en los siguientes capitulos.

4.4.4. Ejemplo

En (Céceres y Barbi, 1999; Nava, 19997) se propone un circuito para generar el voltaje
B sen(wr) sobre una carga. Un diagrama de este circuito se ilustra en la figura 18. El argu-
mento sobre el que el circuito basa su funcionamiento es que si cada convertidor genera el
voltaje a + bsen(wt) y a — bsen(wt) respectivamente, entonces el voltaje en la carga sera el
deseado si b = 3/2. La cuestion de si el segundo convertidor no afecta al primero y viceversa
no se responde en los trabajos mencionados, pero los resultados experimentales que se ob-
tienen son aceptables. Con base en estos trabajos, a continuacién, se desarrrolla un ejemplo
de seleccién de los pardmetros de un convertidor boost para generar el voltaje a + bsen(t),
de tal manera que al ser empleado en el circuito de la figura 18, el voltaje sobre una carga de
48Q sea el voltaje de linea.

Suponga que se quiere disefiar un convertidor boost para generar un voltaje de a+bsen(wt)
sobre una carga de 48V con un rizo en la corriente de 22 % de su valor rms y un rizo en el
voltaje del 2 % de su valor rms. La frecuencia de conmutacion del interruptor es de 30KHz.

Si se quiere generar el voltaje de linea, entonces b = %\/5 = 84.8528, mientras que
o = 2760 = 376.9911. El valor de a debe ser tal que (130) 6 (132) se satisfaga en estado
estacionario; sin embargo, hace falta determinar el valor de L para conocer el valor de a a
partir de esta ecuacién. El valor de L se puede calcular de (138a), pero para ello es necesario

el valor de a. Para eliminar esta dependencia mutua se puede aproximar Lz ~ 0 en (130).
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a + bsin(wt) a — bsin(wt)

Convertidor Convertidor
Boost Boost
A B
L

)

Figura 18: Inversor con salida de mayor amplitud que la fuente de alimentacion.

Asf se tiene

minzyd = (a+ bsen(wr)) = a — 84.8528 > 48 (139)

Por tanto, a > 132.8528, por lo que se fijara el valor de a = 135. Para el cdlculode Ly C es
necesario calcular primero los valores de los maximo rizos permitidos. El valor rms de zp4
resulta 147.7329, mientras que el valor rms de z;4 ~ % es 11.8486. Asiresulta A, =2.8397
y Az, =2.9547. Con estos datos es posible aplicar las expresiones (138) para calcular el rango

de valores validos para L y C. Note que para aplicar la expresion (138a) es necesario calcular

1
22422d

el valor minimo de y en el caso de la expresion (138b) es necesario conocer el minimo

de Z—Z. La aplicacién de (138) resulta

479.88uHy < L < 11.14mHy (140a)

40.42uFd < C < 157.76uFd (140b)

Asique L =480uHy y C = 47uFd son una buena eleccion. La tabla II resume los pardme-

tros del convertidor disefiado y que serd usado en la mayor parte de las simulaciones de los
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Figura 19: Simulacién del convertidor boost con los parametros dados en la tabla II.

siguientes capitulos. En la figura 19 se muestra la simulacién del convertidor en lazo abierto
cuando d = 0.355 empleando el modelo de conmutacién (4). El valor de d = 0.355 es el ciclo

de trabajo necesario para que en estado estacionario es obtenga z, = 135.

Tabla II: Pardmetros de un convertidor boost.

L =480uH | C = 47uFd R=48Q
vin =48V | T = 55858 | 224 = a+ bsen(ot)

a=135 b =185 o = 2760

4.5. Conclusiones

En este capitulo se han examinado algunas propiedades importantes de los convertidores
basicos. Algunas de estas propiedades son bastante conocidas y se presentaron como punto
de partida para abordar otras menos conocidas como las caracteristicas estacionarias de la

forma de onda en el inductor. Se mostré porqué en la generacién de voltajes variables es
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importante conocer la forma de onda en el inductor a partir del conocimiento del voltaje de
salida. Un resultado inmediato del conocimiento de la forma de onda en el inductor es que se
pueden establecer expresiones para conocer los voltajes que pueden ser generados.

Se desarrollaron expresiones para determinar los valores minimos de los pardmetros Ly
C de un convertidor en funcién de los rizos maximos permitidos. Tales expresiones, que son
tradicionalmente obtenidas de forma heuristica en otras referencias, fueron obtenidas aqui de
manera formal. Por otra parte, empleando un hipotético controlador indirecto ideal se mostrd
que la generacion de un voltaje variable, junto con el caracter acotado del control, impone li-
mites en los valores maximos de los parametros. Teniendo valores minimos de los pardmetros
impuestos por el maximo rizo permitido y valores maximos de dichos pardmetros determina-
dos por el voltaje deseado, se obtuvieron expresiones que permiten conocer si determinadas
condiciones de disefio pueden cumplirse o no.

Asi, se ha mostrado que la seleccién de pardmetros, que usualmente no se considera
como parte del problema de control, puede determinar si un voltaje puede ser generado o no.
Finalmente, para ilustrar la aplicacion de los resultados obtenidos en el capitulo, se presentd
un ejemplo con interés practico real, ya que, tiene su origen en la generacion del voltaje de
linea a partir de dos convertidores boost empleando una bateria estdndar. De esta manera,
se han determinado todos los parametros de un convertidor boost que serd empleado para

ilustrar el desempefio de los controladores presentados en los siguientes dos capitulos.



Capitulo 5

Control de convertidores para la

generacion de voltajes de ca

5.1. Introduccion

Una idea que se ha vuelto muy comun en el disefio de controladores para sistemas de
fase no minima es la redefinicion de la salida para controlar la variable de interés de manera
indirecta por medio de otra variable. La nueva salida se escoge de tal manera que el sistema
con esta salida sea de fase minima. En el caso de los convertidores, la nueva variable con la
que se controla indirectamente el voltaje en la carga es usualmente la corriente en el inductor.
La idea del control indirecto puede aplicarse con mds o menos formalidad. El control de
corriente programada o control en modo corriente (Middlebrook, 1989) fue planteado antes
de que se desarrollaran muchos de los resultados formales alrededor del control indirecto que

se conocen hoy en dia. En (Alvarez-Ramirez et al., 2001; Alvarez-Ramirez y Espinosa-Pérez,
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2002) se hace uso de herramientas formales, particularmente del control por “backstepping”
(Krstic et al., 1995) y se muestra que el control de corriente programada puede verse como
un controlador indirecto. Al verlo asi, los autores plantean que se puede hacer un andlisis
mads profundo del desempefio y la estabilidad del controlador, ademds de hacer sistemético
el disefio del mismo. Los resultados presentados en (Alvarez-Ramirez et al., 2001; Alvarez-
Ramirez y Espinosa-Pérez, 2002) hacen uso del modelo promedio. En el capitulo 6 de esta
tesis se muestra que el control de corriente programada puede verse como un control por
modos deslizantes.

En este capitulo y el siguiente se presentan algoritmos de control propuestos durante el
desarrollo de la tesis. Como antecedente, en la seccion 5.2 se revisan las ventajas y desven-
tajas de algunos de los algoritmos de control mds significativos que han sido propuestos.
De estos algoritmos, los presentados aqui son: control por modos deslizantes (Sira-Ramirez,
1987), control por linealizacién mediante la retroalimentacién del estado (Sira-Ramirez y
Lischinsky-Arenas, 1991), controladores basados en conceptos de pasividad (Rodriguez et
al., 2000; Sira-Ramirez et al., 1997), y el control de corriente programada (Middlebrook,
1989; Ridley, 1991). Este tultimo, a pesar de que fue uno de los primeros que se propuso, es
el més usado en la practica. A lo largo de la revision de estos algoritmos se hacen algunas
observaciones de interés desde el punto de vista practico. Los algoritmos presentados en la
seccion 5.2 son sélo una pequefia muestra de los controladores que han sido propuestos para
este tipo de sistemas. Se podrian enumerar muchos mds, pues como ya se ha mencionado, los
convertidores electrénicos se han vuelto una especie de banco de pruebas para cada nueva téc-

nica de control que se propone (ver por ejemplo: (Alfayyoumi et al., 2000; Alvarez-Ramirez
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etal.,2001; Alvarez-Ramirez y Espinosa-Pérez, 2002; Buso, 1999; Escobar et al., 1999b; Ga-
rofalo et al., 1994; Karsenti et al., 1995; Kugi y Schlacher, 1999; Mattavelli ef al., 1993; Naim
et al., 1997)). Es importante hacer notar que la mayoria de estos trabajos estdn enfocados al
problema de regulacidn, es decir, al problema de generacion de voltajes de cd.

Después de revisar los controladores propuestos previamente, en las secciones 5.3 y 5.4
se presentan dos algoritmos de control derivados en el desarrollo de la tesis. Ambos fueron
planteados teniendo en mente el problema de la generaciéon de voltajes de ca. El primero
tiene la desventaja de depender de la carga. Sin embargo, la sencillez y la estructura que se
obtiene en lazo cerrado permite estimar el error de seguimiento obtenido con este algoritmo.
Ademds, el analisis desarrollado para la estimacion del error permite apreciar la influencia
que tienen los valores de los pardmetros en la generacién de voltajes de ca. En el controlador
presentado en la seccion 5.4 se emplean las ideas del control por ““ backstepping” para ob-
tener un controlador que no depende de la carga pero que tiene serias desventajas practicas.
Finalmente, en la seccidn 5.5 se presenta una forma de obtener controladores por modos des-
lizantes a partir de controladores promedio. Esta idea se puede aplicar para obtener toda una
nueva gama de controladores a partir de algunos ya conocidos. En la misma seccién se dan
ejemplos de como combinar los controladores propuestos con esta dltima idea. Algo que se
debe remarcar es que algunos de los controladores por modos deslizantes obtenidos pueden
eliminar algunas desventajas de su contraparte promedio. En particular, la combinacién del
controlador por “backstepping” propuesto en la seccidén 5.4 con el argumento expuesto en
la seccién 5.5 da lugar a un controlador con notables propiedades desde el punto de vista

practico. Dichas propiedades hacen que tal controlador sea factible de ser implementado. Por
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ello, la presentacion y andlisis de dicho controlador se hace detalladamente en el capitulo 6.
A lo largo de este capitulo se hace uso del convertidor disefiado en el capitulo 4 cuyos

pardmetros se sintetizan en la tabla II. En el caso de los controladores cd-cd se utiliza zp; = a,

mientras que para los controladores cd-ca se utiliza z,; = a + bsin(wt), a menos que se

indique algo diferente. Los parametros a, b y @, estan dados en la tabla II

5.2. Algunos controladores previamente propuestos

En esta seccion se presentan algunos de los controladores para convertidores electronicos
propuestos anteriormente. En particular, se presentan aquéllos obtenidos mediante la aplica-
cién de técnicas de control no lineal. Se toma como ejemplo el convertidor boost disefiado en

el capitulo 4, cuyos parametros se resumen en la tabla II.

5.2.1. Control por modos deslizantes

Como se ha mencionado anteriormente, en las técnicas de control por modos deslizantes
se aplican los modelos discontinuos y dan como resultado un algoritmo que determina de
forma directa la posicién del interruptor, eliminando asi la necesidad de un bloque PWM.
El control por modos deslizantes propuesto en (Sira-Ramirez, 1987) fue uno de los primeros

controladores obtenidos mediante la aplicacién de una técnica formal de control no lineal.
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Considérese el modelo (4). En (Sira-Ramirez, 1987) se propone el controlador

0sio>0
u= con 0 =121 —214 (141)

1sio<0
2

donde 714 = %fn. Laidea en la que se sustenta dicho controlador es crear un modo deslizante
en el sistema para hacer que 7| = 714 e indirectamente hacer que Z, — zp4. Esto es, se trata
de un control indirecto. Como se muestra en (Sira-Ramirez, 1987), intentar crear un modo
deslizante para hacer que 7, = zp,4 tiene como resultado una dindmica interna inestable y z;
crece indefinidamente.

El control equivalente asociado al control (141) resulta u,y = 1 —v;,, /2>, por lo que cuando

el sistema evoluciona en la superficie o = 0 estd regido por las ecuaciones

Z1=24 (142a)

B | R
b= (B-2%) (142b)

Note que el controlador (141) no tiene ningldn parametro que ajustar, por lo que la rapidez
de respuesta estd determinada por la rapidez del sistema en lazo abierto, entre mas pequeiios
los pardmetros mas rdpida la respuesta. Esto se puede concluir también resolviendo las ecua-
ciones (142) (ver (Escobar et al., 1999b)). Una desventaja significativa del control (141) es
que depende de la carga, que normalmente es desconocida, por lo cual es altamente sensible
a variaciones de ésta.

Tedricamente, el algoritmo (142) hace que el interruptor conmute a una frecuencia infi-

nita. La simulacién o implementacion tal cual del algoritmo (142) lleva a una frecuencia de
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Figura 20: Limitacion de la frecuencia de conmutacién en un algoritmo de control por modos
deslizantes.

conmutacion finita pero erritica. En el caso de la simulacion, esto se debe a lo finito de la
precision numérica. En el caso de la implementacién, se debe a las limitaciones fisicas de
los componentes electronicos. Se puede limitar la frecuencia de conmutacién modificando
de alguna manera el algoritmo (142). Existen varias formas de hacerlo. En este trabajo, para
la simulacién de los controladores por modos deslizantes, se introduce un bloque de histé-
resis en el cambio de posicidn del interruptor. Es decir, en lugar de cambiar la posicion del
interruptor de acuerdo a la figura 5.20(a) (como en el algoritmo (141)), se cambia como se
indica en la figura 20. En la seccién 6.5 se presenta una discusion de las ventajas que tiene
introducir tal bloque de histéresis.

En la figura 21 se muestra una simulacién del controlador (141) modificado mediante
un bloque de histéresis de amplitud # = 1 para el circuito disefiado en el capitulo 4. El valor
h = 1 hace que la frecuencia de conmutacion en estado estacionario esté alrededor de 30KHz.
En ¢ = 20mS el valor de la carga se reduce en 10%. La respuesta de este controlador es
notablemente rdpida, con sobreimpulso nulo. Sin embargo, después del cambio en la carga,

el valor estacionario del voltaje se desvia significativamente del valor deseado.
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Figura 21: Simulacién del convertidor boost controlado mediante la ley de control (141).

5.2.2. Control por linealizacion mediante retroalimentacion del estado

Si se define como salida del sistema una funcién de grado relativo 2 para el convertidor
boost, entonces es posible disefiar un controlador que vuelva lineal la relacién entrada-salida
del convertidor (ver (Isidori, 1997; Nijmeijer y Schaft", 1996) y el resumen presentado en
el apéndice). Esta idea se desarrolla en (Sira-Ramirez y Lischinsky-Arenas, 1991). Ahi se
define como salida

y=~(CE+L3) (143)

1
2

La ley de control

1 2 a a,C arL v2
d= (vﬂ_i_ia)zz <<R2C_E+—2 )Z% (a1vm+7zl) zH—%—agyd (144)
L TRC

donde,

Cz3,+ L7 22
yo=—2-—1, zg=* (145)
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hace que en lazo cerrado se satisfaga la ecuacién lineal

V+ay+ayy=azy, (146)

De tal manera que si aj,ap > 0, entonces

Yy—=Yay 22— 24 (147)

Teniendo en cuenta (146), aparentemente se puede controlar la rapidez de convergencia en
(147). Sin embargo, como se mostro en el capitulo 4, hay limites en la rapidez de convergen-
cia de 2, a 7p4, independientemente del control. La razén por la que estos limites no aparecen
en (146) es que en la obtencién de esta dltima no se toma en cuenta la saturacién de d.

En la figura 22 se muestra la respuesta de un convertidor boost con los parametros dados
en la tabla II, controlado mediante la ley (144) con (aj,az) = (750,5000). Para facilitar
la simulacién se ha empleado el modelo promedio, pero teniendo en cuenta la saturacién
del ciclo de trabajo. El sobrepaso de este controlador es bastante grande y la rapidez de
respuesta es de una lentitud extrema. Ademads, una disminucion de sélo 10 % en la carga hace
que el voltaje se desvie fuertemente de su valor deseado. En (Escobar et al., 1997) se hace
una comparacion de varios controladores. Ahi no se observa una fuerte diferencia entre el
desempefio del controlador por linealizacidn del estado y otros controladores. Sin embargo,
esto se debe a que el convertidor empleado en la comparacién tiene una respuesta en lazo
abierto muy lenta. En un convertidor con pardmetros mds realistas el pobre desempeifio de la
ley (144) se hace evidente.

Ademais del desempeiio observado, la ley de control es bastante complicada para poder

ser implementada mediante componentes electrénicos de uso estdndar en electrénica de po-
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Figura 22: Simulacién del convertidor boost controlado mediante la ley de control (144).

tencia. De aqui que este control dificilmente puede ser implementado y sélo constituye una

referencia.

5.2.3. Controladores basados en pasividad

Un controlador que al cerrar el lazo preserva la propiedad de pasividad del convertidor

boost fue propuesto en (Sira-Ramirez et al., 1997) y esta dado por

. 1—d
d= 1— )24 —
C (Vin+ (Z1 —z14R1)) <( 1)z

vint (21 —210)R1 ~ RIC
R L

(Vin — (1 — d)Zz))
(148)
2
donde z;; = % y R es un parametro de disefio. Se puede mostrar (Sira-Ramirez et al., 1997)

que, dada la funcién

Ry O
V=2&1—z1a,52— §)" D[z — 210,22 — ¢ D= (149)
0

==
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min(Ry,1/R)

su derivada es tal que V < —aV, con o = max(L.C)

. Note que incrementando R; se acelera
la convergencia de [Z] — z14,Z2 — §] al origen, sin embargo, esto no significa que z, — 224,
a menos que § — zp4. En (Escobar et al., 1997) se muestra que la convergencia de § a zp4
depende esencialmente de la constante de tiempo natural del sistema (RC). Varias formas de
incrementar la velocidad de dicha convergencia se proponen en (Escobar et al., 1997); sin
embargo, tales intentos son infructuosos. Como se muestra en el capitulo 4, no hay forma
de incrementar la rapidez de convergencia al estado estacionario mas alld de la rapidez del
sistema en lazo abierto. Por ello, en la practica, usualmente se selecciona el minimo valor de
C que cumpla con las especificaciones. Como consecuencia, los convertidores disefiados con
base en especificaciones comunes son siempre sistemas muy rapidos y bajo amortiguados.

La figura 23 muestra el desempefio de la ley de control (148) cuando se aplica al conver-
tidor con los pardmetros de la tabla Il y empleando Ry = 5. En t = 20ms la carga disminuye
en 10 % su valor. Al igual que todos los controladores presentados previamente, el controla-
dor (148) depende fuertemente de la carga, por lo que no es robusto, lo que se puede apreciar
de la figura. Por otra parte, también es dificil de implementar con la electrénica habitual del
control de convertidores.

Empleando un enfoque distinto, pero también con base en el concepto de pasividad, en

(Rodriguez et al., 2000) se propone el controlador

d= 1 (Z_z) (150)

<24 \%2d

con 0 < & < 1. Note que este controlador no depende de la carga y, aunque requiere un divi-

sor, es factible de ser implementado. El controlador (150), tampoco depende de la corriente,
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Figura 23: Simulacién del convertidor boost controlado mediante la ley de control (148).

lo cual es una ventaja porque usualmente es bastante mas dificil medir corriente que volta-
je. El desempeiio del controlador aplicado al convertidor que se ha venido tomando como
ejemplo, se muestra en la figura 24, en donde se ha usado a = 0.5. La perturbacién en la
carga se introduce en ¢ = 40ms. El tinico problema importante de este controlador es el fuerte

sobrepaso, particularmente, en el encendido.

5.2.4. Control de corriente programada

Introducido en los afios 80, a pesar de ser el mds antiguo, éste es sin duda el tipo de con-
trol mds usado actualmente en la prictica. A diferencia de los controladores mencionados
previamente, en donde se tienen expresiones concretas que definen el algoritmo de control, el
llamado controlador de corriente programada surgi6 a partir de ideas heuristicas que fueron

trasladadas directamente a una implementacion mediante dispositivos electronicos. Un esque-
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Figura 24: Simulacién del convertidor boost controlado mediante la ley de control (150).

ma de la implementacién bésica de este controlador (tomado de (Ridley, 1991)) se muestra
en la figura 25. En dicha figura v, se refiere al “voltaje de control” y es la salida de un sub-
circuito que tiene como entrada el error de voltaje en la salida, es decir, v, = f(z2 — 224); Sn
es una sefial proporcional a la corriente en el inductor y S, es una sefal externa. Supdngase
que S, no existe (esto en realidad fue asi en las primeras implementaciones del controlador),
entonces la idea del circuito de la figura 25 es clara: hacer que la corriente en el inductor
sea controlada por v, que a su vez es una funcion del error. En general, v, es la salida de un
control PI del error. La sefial S, se introduce para estabilizar al circuito cuando el ciclo de
trabajo es mayor a 0.5.

El control de corriente programada fue desde sus inicios evaluado experimentalmente
con éxito. Actualmente existen circuitos integrados que facilitan su implementacién. Sin

embargo, no existe un procedimiento sistematico de andlisis y disefio. Lo que existen son



CAPITULO 5. CONTROL DE CONVERTIDORES 108

v —[G(s)

= Tl=

Figura 25: Diagrama bésico de un controlador de corriente programada.

varias formas de modelar (Kimhi y Ben-Yaakov, 1991; Middlebrook, 1989; Ridley, 1991),
cada una con sus propias suposiciones y procedimientos, que desembocan en distintas reglas
heuristicas de disefio. En (Alvarez-Ramirez et al., 2001), con base en la técnica de con-
trol “backstepping” (Krstic et al., 1995), se presenta un disefio sistemético del control de
corriente programada. Sin embargo, las expresiones del controlador presentado en (Alvarez-
Ramirez et al., 2001) no corresponden al control de corriente programada original propuesto
en (Middlebrook, 1989; Ridley, 1991). Por la no existencia de un procedimiento estindar de
disefio y la ausencia de una expresién general, no se presenta aqui una simulacién del con-
trolador de corriente programada. Como se vera en el capitulo 6, uno de los controladores
propuestos en esta tesis tiene una estrecha relacion con el controlador de corriente programa-
da.

Con excepcion del control (150), los controladores que han sido presentados en esta sec-
cion dependen de la carga. Lo mismo sucede con muchos otros controladores propuestos.

Un patrén general de estos controladores es el uso del control indirecto. Esto trae como con-
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secuencia la necesidad de una referencia para la corriente. Ahora bien, tal referencia para
la corriente varia con la carga. En muchos controladores esta dependencia de la corriente
de referencia del valor de la carga es lo que introduce la dependencia de la carga por parte
del esquema del control. Esto se puede ver claramente en la ley de control (141). Si z;4 no
dependiera de la carga, la ley de control seria independiente de la misma.

Suponiendo por un momento que se conoce una referencia de la corriente independiente
de la carga, entonces se podrian aplicar numerosas técnicas de control a los convertidores,
muchas de las cuales darian controladores independientes de la carga. En este sentido se pue-
de decir que uno de los obsticulos para la obtencion de controladores que sean independientes
de la carga es la obtencion de algoritmos que estimen una referencia para la corriente sin que
dependan de la carga. Para ello existen algoritmos formales de estimacién bien establecidos.
De hecho, algunos de estos algoritmos ya se han aplicado al problema en cuestién. Sin em-
bargo, los algoritmos de estimacion de la corriente deben ser suficientemente sencillos para
que puedan ser implementados con la electronica de uso habitual en el control de converti-
dores. De lo contrario, su aplicaciéon quedara relegada a situaciones especiales. Por supuesto,
si se utiliza un estimador para la corriente, es necesario efectuar el andlisis de estabilidad del

conjunto convertidor—controlador—estimador en cada caso.

5.3. Una ley de control indirecto

En esta seccidn se presenta una ley de control con base en la idea del control indirecto. El

procedimiento es igualmente aplicable a los convertidores buck, boost y buck-boost y puede
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extenderse con algunas consideraciones y un anélisis mas complicado al convertidor Cuk. Se
presenta aqui el desarrollo para el convertidor boost, cuyo modelo promedio se reescribe a

continuacion:
Li) =vin—d'% (151a)
Ch = —%2+d’21 (151b)

Dado el modelo (151), la generacién de un voltaje senoidal se puede plantear como el

disefio de un control d’ tal que el objetivo
|22 —224| <A (152)
y las restricciones
22(t) >0, d(t) €[0,1]V¢>0 (153)

se cumplan para t > f¢, para algun #.

Se propone la siguiente ley de control:

_ Vin +k(Z1 —z14)
2

d (154)

donde k es una constante positiva y z;; es una funcién diferenciable y serdn determinadas
mads adelante.

Sustituyendo el control (154) en el modelo (151) resulta el sistema en lazo cerrado:

Lz = —k(Z1 —z14) (155a)

. % 21 (Vin +k(Z —Z1d)>
Ch=——+ =
R %)

(155b)
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Aplicando la transformacion:

§=3, (156)
al sistema (155) se tiene que
L7 = —k(Z1 —210) (157a)
) 2 . 3
cé=—2{e—ra(vn+kE-24)) (157b)

Como se puede observar, con el control (154) y la transformacién (156) se obtiene un sistema
en lazo cerrado con una estructura triangular. Mds aun, las dos ecuaciones del sistema en lazo
cerrado (157) se pueden ver como ecuaciones diferenciales lineales con entradas variantes
en el tiempo. Esta estructura simplifica significativamente el andlisis. De hecho, si z14 esta
acotada, la estabilidad se sigue directamente.

Si z14 es constante, entonces de (157a) se tiene que Z; — z14, y de (157b), & converge a
Rvinz14, por lo que de acuerdo a (156), si z14 = Z%d /(Rvi,) se cumple que zp — z4. Es decir,
con el control (154) se realiza la conversion cd-cd sin error en estado estacionario.

Para el caso de seguimiento, se podrian emplear las aproximaciones de zj4 desarrolla-
das en (Sira-Ramirez, 2001; Zinober et al., 1998) o bien utilizar la idea de la inversion del
tiempo presentada en la seccidn 4.3. En el caso de las aproximaciones presentadas en (Sira-
Ramirez, 2001; Zinober et al., 1998) es de esperar que entre mejor sea la aproximacion,
menor serd el error en estado estacionario. Sin embargo, es dificil sintetizar con circuitos las
expresiones de estas aproximaciones, mas alld de la primera aproximacion. A continuacion,

se analiza el error en estado estacionario cuando se usa la primera aproximacion para z;,4,
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esto es, considerando que

214(t) = (158)

El siguiente lema es util para el andlisis del error y se sigue directamente de resultados

conocidos de sistemas lineales.

Lema 15 Sea el sistema

2= —az+b(t)
donde z(t) € R, a > 0, b(t) es funcion real, acotada tal que b~ < b(t) < b™. Sea z(t) una
solucién de la ecuacién (15) con condiciones iniciales z(0) = zo. Si b~ /a < z9 < b™ /a,

entonces b~ /a < z(t) < b* /a, Es decir, el intervalo b~ /a,b" /a] es un conjunto invariante

para el sistema (15). Si ademds, —b~ = b™ = |b(t)| = B, entonces se tiene que
B
Izl < —,
a

donde ||s|| denota la norma infinita de la funcion s (-).

Demostracion. La demostracion de este resultado se sigue directamente de la solucion gene-

ral del sistema (15) (ver (Chen, 1998; Kailath, 1979)) m

Analisis de error

Sea ez, el error en la corriente del inductor, es decir,

ez =21 —21d

la dindmica de ez, se puede obtener de (157a) resultando

. k .
¢ =~ ~ld (159)
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Aplicando el lema 15 se obtiene que, si se cumple |ez, (0)| < L||z14|| /k, entonces

L 2L
= < —=1lz ~
s < F lrall ~ -

1224224 (160)

Si k se escoge de tal manera que

] 2L
k>>L||z14| =~ v

in

1224224l

entonces,

ast, 71 (1) ~ z14 (1).

Si se considera la aproximacioén (5.3), entonces (157b) toma la forma

2szld

52 __g (161)

Definiendo e £E—&; 27— 75, y tomando en cuenta (158), se tiene que eg se puede

escribir como

=& —Rvipzia (162)
De (161), la dindmica de e¢ esta dada por
. 2
ée = RC% Rvinzi4 (163)

La aplicacion de la lema 15 proporciona una cota para eg. Si |eg (0)| < RC||z24%24]| entonces

se cumple que

" \l14ll = RC ||z2a224] (164)



CAPITULO 5. CONTROL DE CONVERTIDORES 114

Observacion 16 Para obtener la cota (164), se usé la aproximacion (5.3), pero aiin si tal
aproximacion no se usara, también se puede obtener una cota para eg. De (157b), (5.3),

(162), y después de algunas simplificaciones algebraicas se obtiene:

. 2 2es .
€= "gpet T % (Vin + kez, +kz14) — RvinZia (165)

Aplicando ahora el lema 15 a (165) y usando (160) resulta

RL . kRC ]
He§ H < ya ||Zld|| (Vin (1 + Z) +L||Zld|| —|—k||ZldH> (166)

Atin cuando la cota estimada por (162) es mds pequeria que el error real, es una estimacion
mejor que la dada por (166), ya que, esta iiltima fue obtenida sustituyendo en cada suma
el peor de los casos, pero el peor de los casos no se presenta al mismo tiempo en todas las

sumas.

Relacion entre los parametros del convertidor y el error de seguimiento

El error de seguimiento estd estrechamente relacionado con los pardmetros del converti-
dor, como se analiza a continuacién. De (154) se sigue que, para que las restricciones (153)

se satisfagan, se debe cumplir que 2> (t) > vi, +ke;, () > 0, o bien
kex, (1) > —viy (167)
Escribiendo (160) en la forma:

2L L
5 < ke (1) < 5 168
Rom, 224224 < kez, (¢) < Rvn l|z2a224| (168)

se observa de (168), que para garantizar (167), la inductacia L debe satisfacer la cota

2
L« RVin (169)
2 ||z2a224l
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De (164) se tiene que si la capacitancia C satisface

Ag

C<——2>—
R ||z24224]|

(170)

entonces se cumple que Heg H <A

De las expresiones (169) y (170), se puede concluir que entre mds pequeios son los
parametros R, L, y C menor es el error de seguimiento. Sin embargo, en la seccion 4.4.2 se
observo que estos pardmetros deben ser grandes para mantener un voltaje de rizo razonable.
Las relaciones entre los parametros del convertidor boost y el rizo en corriente y voltaje estan
dadas por las expresiones (107). Tales relaciones fueron obtenidas para el caso de regulacion.
Para el caso de seguimiento no es vélida la notacién 2, y d, en su lugar se debe tomar el peor
de los casos, esto es, sustituir Z, y d por sus valores maximos en estado estacionario. Para 7,

es ||zo4]|, mientras que el valor méaximo de d se puede obtener de (154) resultando

Vin

1224l

méx(d) =1—min (d') ~ 1

Asi de (107), tenemos que para el caso de seguimiento los valores minimos de L y C son

Vin (||22a |l = vin) T |z24| = vin
T ella T RA, o
Combinando (169) y (171), resulta:
in — Vin R in2
Vin (22l =vin) -y Rvn” (172)
224 Az, 2 ||z2a224ll
De la misma manera, (170) y (171) llevan a
— v A
lzadll = Vin o 2 (173)

RA;, R||z24224]|
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Ejemplo
Si zp4 = a+ bsin(@t) con los parametros de la tabla II resulta que

2
<
||Z2d22d|| =4.9643 x 106, ||Z1d|| ~ % =21.0069

mn

Con dichos pardmetros se satisface (172), Sin embargo, (173) sélo se satisface si Aé >
11199.4. Este valor de A; representa casi el 25% de ||§|| = [|z3,]|, por lo que se prevee
que e;, sea significativo.

Para aplicar el control (154) al convertidor boost, es necesario determinar el valor de k.
Sustituyendo en (160) los valores conocidos se tiene que ||e;, || < 2.06846/k. Un valor de
k =5 hace que ||e;, || < 0.4137, que es alrededor del 2% de la corriente méxima ||z14||

En la figura 26 se muestra el desempefio del controlador aplicado al convertidor boost.
La figura fue obtenida empleando el modelo conmutado (35) utilizando un interruptor ideal.
Como se preveia, el error es significativo. En la figura 27 se muestra una simulacién bajo
las mismas condiciones, excepto que la frecuencia del voltaje a generar es ahora @ = 2720.
Como se observa, el error entre el voltaje generado y el deseado e;, se reduce significativa-
mente. Con el nuevo valor de @ resulta ||z24224]| = 1.6446 x 10°. Sustituyendo este valor en
(160) se tiene que ||e;, || < 0.1379, que representa el 0.6 % de ||z14||. Por otra parte, de (164)
resulta ||Ag|| = 3733.15, que representa el 7.7 % de ||&||. Todos estos valores concuerdan con

lo obtenido en la simulacion.
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e (V)

Voltaj

(a) Corriente deseada y generada (b) Voltaje deseado y generado

Figura 26: Desempeiio del controlador (154) con zp4 = a + bsin(wt), @ = 27160.

e (V)

Voltaj

1 1
0

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06

t (m$)

0.08 0.1

(a) Corriente deseada y generada (b) Voltaje deseado y generado

Figura 27: Desempeiio del controlador (154) con zp4 = a+ bsin(wt), @ = 2720.

5.4. Control por ‘“backstepping”

Para obtener la ley de control presentada en esta seccion primero se disefia un controlador
para el modelo promedio empleando nuevamente la idea del control indirecto. Sin embargo,
a diferencia de todos los controladores mencionados anteriormente, no se considera que se
cuenta con una referencia para la corriente en el inductor. Por el contrario, pensando en la
corriente como un control virtual para el voltaje de salida, se busca primero una expresion
deseada para la corriente en el inductor. Posteriormente, se disefia un controlador que haga
que la corriente sea igual a la expresién deseada. Esta es la idea bdsica del control por “ba-

ckstepping” propuesto y formalizado en (Krstic et al., 1995). Esta idea ya ha sido aplicada al
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convertidor boost (Alvarez-Ramirez et al., 2001; Alvarez-Ramirez y Espinosa-Pérez, 2002).
Sin embargo, en esos trabajos se utiliza el modelo lineal del convertidor boost. Aqui se aplica
al modelo no lineal. El modelo no lineal no tiene la estructura triangular requerida por la
metodologia de “backstepping”. Pero como se verd a continuacion, el hecho de que el ciclo
de trabajo d es siempre positivo sugiere que la metodologia se puede aplicar también en este
caso.

El control obtenido en esta seccidn tiene serias desventajas que restringen la posibilidad
de su aplicacion préctica. Sin embargo, combindndola con la idea que serd planteada en la
seccidn 5.5 estas desventajas se eliminan obteniéndose un controlador por modos deslizantes
que resulta ser mas robusto y sencillo.

Considere el modelo promedio normalizado dado por las ecuaciones (44) que se reescribe

a continuacién

fH=1-d5% (174a)
@:—%+Jﬁ (174b)

con el objetivo de control |x —xp4| < A,,.
Considérese la siguiente ecuacion como un sistema dindmico que se desea controlar

H=—21d5y (175)

donde %4 es la variable de control y, por ahora, d’ es un pardmetro variable positivo. Nétese
que el sistema (175) es igual a la ecuacion (174b), excepto que X; ha sido reemplazado por

X14. El sistema (175) se puede controlar con la siguiente ley de control

t
X1g = —kp (fz —)Czd) — ki/o ()Zz —de) dr (176)
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donde k), y k; son constantes positivas que serdn determinadas después.
Si se hace X; — X4 en el sistema (174), cabe esperar que ¥; — xp4. De la ecuacion
(174a), se observa que a d’ se le puede asignar una expresién para hacer que X se acerque a

x14. Igualando ¥ a X4, de (174a) se tiene que:

X2 X

d (177)

El controlador (177) tiene dos fuertes desventajas desde el punto de vista practico. La
primera desventaja es que es necesario dividir dos voltajes. Los divisores son dispositivos
que requieren un ajuste individual muy cuidadoso para un buen funcionamiento, por lo que
es preferible eliminarlos siempre que sea posible. La otra desventaja es ain mdas fuerte: se
requiere la derivada del voltaje de salida. Un control en el que interviene una derivada es
impréctico en el caso de los convertidores, ya que debido a la conmutacidn, las variables con-
tienen frecuencias muy altas. Se puede sustituir la derivada de X, que aparece en (177) por su
expresion dada por (174b). Sin embargo, esto llevaria a un control mds dificil de implementar
y dependiente de la carga. Efectivamente, sustituyendo (174b) en (177) y después de despejar

d’ sellegaa

~ kp ~ .
) 1 +ki(x2 —x2d) - prz - kpx2d

d
fg—kp)fl

(178)

Para ilustrar el desempeio del controlador (177) se puede obtener una expresion de dicho
controlador para el modelo no normalizado, o bien se puede aplicar a un convertidor con
parametros normalizados. Se escoge aqui esta ultima opcién. Aplicando el proceso de nor-
malizacion descrito en la seccién 3.4 al convertidor boost con pardmetros dados en la tabla I,

se obtiene que los pardmetros normalizados del convertidor son v;;, =L =C =1y R=15.02.
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(a) Corriente obtenida (b) Voltaje deseado y generado

Figura 28: Desempeiio del controlador (177).

Normalizando también los parametros de la sefial a seguir resulta x,; = a,, + b, sin(@,t), con
a, =2.8125, b, = 1.7708 y w, = 0.0566. Con estos datos es posible aplicar el controlador
(177) al modelo normalizado. La figura 28 muestra los resultados obtenidos. Los pardme-
tros del controlador empleados son k, = k; = 0.3. En la figura se muestra el notable buen
desempefio de este controlador. Sin embargo, en la simulacién de la figura 28 se empled el
modelo promedio, que implica suavidad en las variables de estado. Si se usa el modelo dis-
continuo (con un bloque PWM entre el control y el convertidor), entonces es comuin que se

tenga inestabilidad numérica en las simulaciones, ocasionada por el término derivativo.

5.5. Obtencion de controladores discontinuos a partir de un

controlador promedio

En esta seccidn se plantea una idea que sugiere como construir controladores por modos
deslizantes a partir de modelos promedio. Esta idea se basa en la relacién que existe entre el

control equivalente y el control promedio.
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En la seccién 3.2.2 se observo que el significado fisico del control equivalente es el pro-
medio de un control por modos deslizantes. Por otra parte, en la seccion 3.3.3 se mostré que
un control promedio es también el promedio de la sefial pulsante a la salida del bloque PWM.
Esto sugiere que se puede ver al control promedio como el control equivalente asociado a un
control por modos deslizantes.

Considere el sistema controlado

E=F(E)+8(&)usm (179)
- ul, sioc(§)<0 (150

u,, sic(&)>0
Cuando la trayectoria del sistema evoluciona sobre la superficie deslizante ¢ = 0, la ecuacioén

que gobierna la evolucion de esta trayectoria estd dada por

E=F(&)+8(&)ueq (181)

con ue, la solucién para u de 6 = 0. Ademds u,, ~ prom(u). Por otra parte, si d es la entrada
de un bloque PWM cuya salida es u,, entonces d = prom(u ., ). De aqui, se puede plantear
que si se tiene una expresion para el control promedio d, se puede pensar que d = u,, con
Uueq €l control equivalente asociado a una superficie deslizante hipotética que se pretende

determinar. Esto es, d se puede ver como la solucién para u de la ecuacion

G(x,u)=0 (182)

Integrando (182) con respecto a ¢t se puede encontrar una expresion para una superficie desli-

zante o (x,u) = 0 y disefiar la politica de conmutacion para hacer tal superficie atractora.
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El razonamiento anterior es heuristico y s6lo permite sugerir superficies deslizantes a
partir de controladores promedio. Para cada superficie deslizante obtenida de esta manera es
necesario encontrar la politica de conmutacién que la hace atractora y encontrar, si existe,
una regién de estabilidad de la misma.

Como ejemplo del razonamiento anterior se utilizara el controlador (154) que se reescribe

a continuacién

Vin +k(Z1 — 214)
%)

Ueg = (183)

donde se ha reemplazado d por u., para hacer explicito que se estd viendo a d como un

control equivalente. La ecuacion (183) puede escribirse como
Vin — UegZ2 + k(21 —214) =0 (184)

Dado que u,4 es la solucion para u de (182), integrando (184) se tiene que d en (154) puede

verse como el control equivalente de la superficie

t t
6:/0(vm—uzz)dt-l—k/o(m—zm)dt (185)

De esta manera, se ha obtenido una superficie deslizante a partir de un controlador promedio.

Aplicando este procedimiento al controlador (177) se obtiene un controlador con notables
caracteristicas. De los controladores propuestos en la tesis, es el mds factible de aplicarse en
la préactica, por lo que se hizo un andlisis detallado de dicho controlador. Los resultados

obtenidos se presentan en el siguiente capitulo.
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5.6. Conclusiones

En este capitulo se ha hecho una revision de algunos de los controladores mas representa-
tivos que, empleando técnicas no lineales, han sido propuestos para los convertidores basicos.
A través de la discusion de estos controladores se mostré que tienen algunas desventajas evi-
dentes, ademads de que fueron propuestos para el problema de conversién cd-cd.

Posteriormente, se propusieron dos nuevos enfoques de control para el problema de con-
version cd-ca, teniendo en cuenta la sencillez de implementacion. Ambos enfoques hacen un
seguimiento aproximado de una sefial de referencia. El primero de estos enfoques se trata
de una ley de control indirecta que hace que el convertidor tenga una estructura triangular
en lazo cerrado. Dicha estructura hace posible analizar el error entre el voltaje generado y la
referencia, estableciendo la relacion que existe entre los pardmetros del sistema, el error de
seguimiento y las caracteristicas de la sefial de referencia. El segundo enfoque hace uso de
la técnica de control por* backstepping” para disefiar un controlador sencillo que arroja re-
sultados sobresalientes en simulacién. Sin embargo, ambos controladores propuestos tienen
desventajas importantes. El primero depende de la carga, al igual que muchos controladores
propuestos previamente. El segundo, a pesar de su sencillez, no es adecuado para convertido-
res electrénicos, ya que involucra la derivada de sefiales con un componente de alta frecuencia
y requiere de un divisor.

Finalmente, empleando como argumento la relacidon que existe entre control equivalente
de control por modos deslizante y el control promedio, se plante6 un procedimiento para

construir controladores por modos deslizantes a partir de controladores PWM. Se dieron
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ejemplos de dicho procedimiento. La aplicacién de esta idea al control por “backstepping”
resulta en un controlador notablemente sencillo, que elimina las desventajas mencionadas
del control por “backstepping”, manteniendo un excelente desempefio. Este controlador se

analiza con detalle en el siguiente capitulo.



Capitulo 6

Control por modos deslizantes con base

en ‘‘backstepping”

6.1. Introduccion

En este capitulo se hace uso de los resultados e ideas expuestas en los capitulos anterio-
res. La combinacion de material presentado en las secciones 5.4 y 5.5 permiten obtener un
controlador no lineal, robusto ante cambios en la carga y el voltaje de entrada. Quizd mas
importante desde el punto de vista practico es que con todas estas caracteristicas, el control
obtenido elimina las desventajas del controlador (177) sefialadas en la seccion 5.4; es decir;
no depende de la carga, s6lo requiere de la medicién del voltaje y se puede implementar con
componentes de uso estandar en electrénica de potencia. Siguiendo en la linea del capitulo
anterior, a lo largo del presente capitulo se toma el convertidor boost como ejemplo.

Varios modelos son empleados en este capitulo. El controlador (177), que es el punto de
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partida, se basa en el modelo promedio normalizado. Con base en este modelo se obtiene un
control por modos deslizantes para el modelo discontinuo normalizado, este uiltimo modelo
se usa también para el andlisis de estabilidad. Por dltimo, en la discusién de algunos aspectos

técnicos para la implementacion del controlador se usa el modelo discontinuo sin normalizar.

6.2. Obtencion del controlador

Para facilidad de referencia se reescribe a continuacion el modelo normalizado del con-

vertidor boost

x1=1-dx (186a)
i = —;—i +d'x, (186b)

y el objetivo de control:
X2 (1) —x24(2)| < A, Vit >ty para algiin 1. (187)

Observacion 17 A lo largo de este capitulo se usa d' y u' en lugar de d y u porque acorta
la notacion. Sin embargo, como se menciona en la observacion 2, los resultados se pueden

expresar en términos de d y u.

En la seccion 5.4 se propuso el controlador promedio

X2 X2

d (188)
Siguiendo el procedimiento descrito en la seccidn 5.5, el controlador (188) se puede reescribir

como:

1 —d'%) +kp (%2 —%oq) + ki (B2 —x2q) = 0 (189)
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De acuerdo a lo expuesto en la seccion 5.5, se puede pensar que d es el control equivalente

asociado a la superficie deslizante
T T
o(x,7)= /0 (1—u'(s)x2(s))ds +kp (x2(T) —x24) + k,—/o (x2(s) —xp4) ds (190)
Que junto con la politica de conmutacién

0sio<0
u = con O =71 —214 (191)

1sio>0
constituye un controlador por modos deslizantes para el sistema (186)

Note que ¢ en (190) no depende de la carga. Cuando la trayectoria del sistema evoluciona
sobre la superficie, el ciclo de trabajo varia en forma no lineal y estd dado por la expresion
(188). Ademads, como se verd en la seccion 6.5, la versién no normalizada de la expresion
(190) depende del voltaje de entrada, por lo que éste es medido y cualquier desviacion es

corregida rdpidamente por el control. En el resto del capitulo se examinan varios aspectos del

controlador (190-191).

6.3. Relacion con otros controladores

Es interesante examinar la relacién que tiene el controlador(190-191) con otros controla-

dores.

1. Modos deslizantes estatico

En su versién normalizada, la superficie deslizante del controlador presentado en la
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seccion 5.2.1 se escribe como

x2

O =X| — X145 Xid = % (192)
n

Si en (192) se sustituye x; por [§(1 —u(s)y(s))ds y se cambia la definicién de x14 por
X1g — kp (x1 () —x14(t)) + ki J§ (x1(£) —x14(¢)) dt, entonces se obtiene (190). Es decir,
la superficie (190) se puede ver como la superficie (192), pero con una forma distinta

de sintetizar xj y x4.

2. Reconstruccion integral de estados

Con base en la técnica del reconstructor integral de estados (Sira-Ramirez y Herndndez,

2002) en (Sira-Ramirez et al., 2002) se propone la superficie deslizante

t x2 t
o:/o (1—u’(s)xz<s))ds—RL:+k/o (x2(5) —x2a(s)) ds (193)

Note la similitud entre las superficies (193) y (190). La superficie (193) se construye

2
. . o, . X
a partir de la superficie (192), por ello aparece el término 3¢

j’ Por el contrario, en
(190) dicho término no aparece porque x4 fue obtenida de manera distinta, a partir del

modelo promedio, empleando la idea del control virtual.

3. Superficies deslizantes dindmicas para sistemas de fase no minima

En (Shtessel, 1998) se plantea un método general para construir superficies deslizantes
dinamicas para el problema de seguimiento de trayectorias en sistemas no lineales de
fase no minima. En lugar de la redefinicion de salida, el método emplea el concepto de

control virtual. Sin embargo, dicho método sélo se puede aplicar a la clase de sistemas
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que se pueden escribir como
X =Ax—+ f(x,1) +bu, y=g(x) (194)

donde x € R", u,y € R', y A, b, g son matrices constantes de dimensiones adecuadas.
El par {A,b} se considera controlable. Salvo el convertidor buck, los convertidores
no se pueden escribir de la forma (194), por lo que el método planteado no se puede
aplicar directamente. No obstante, la superficie (190) esta relacionada con el método
desarrollado en (Shtessel, 1998), en el sentido de que para su obtencion se emplean

ideas similares: no redefinicion de la salida y el concepto de control virtual.

4. Control de corriente programada

Como se menciond en el capitulo 5, lo que se conoce como control de corriente pro-
gramada, mds que una expresion matematica determinada, consiste en un conjunto de
ideas heurfsticas trasladadas directamente a un circuito para el que existen muchas va-
riaciones. El esquema del circuito bésico se muestra en la figura 25. Supongamos, por

ahora, que no existe la sefial S, entonces, del circuito se tiene

1sioc>0
u = , o=S5,—-V, (195)

0sioc<O0

Como S, es proporcional a la corriente en el inductor y G(s) es normalmente un con-

trolador PI, entonces se puede escribir

& = 31(1) —kp (52(0) — 210 i [ (52(5) —x20(5)) d (196)
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Haciendo la sustitucién de x; por f§ (1 —u/(s)x2(s)) entonces de (196) se obtiene (190).
Es decir, el control de corriente programada estd relacionado con la generacion de una

superficie deslizante dada por (196).

Como se observo desde que el control de corriente programada fue propuesto, el cir-
cuito de la figura 25, con S, = 0, esto es, la implementacion tal cual de (196), frecuen-
temente resulta en un sistema inestable, particularmente, si el ciclo de trabajo es mayor
que 0.5. Esto se debe a que sin la senal S, la conmutacién de u es de muy alta fre-
cuencia e incontrolada lo cual, combinado con los efectos no lineales inherentes a los
componentes electrénicos, lleva el sistema a la inestabilidad. Para eliminar este efecto,
en la prictica, se introduce la sefial S,. Existen varios procedimientos para calcular la

amplitud de esta senal.

La discusion anterior muestra que hay una estrecha relacién (no observada hasta ahora)
entre el control de corriente programada y el control por modos deslizantes con la
superficie (196), que a su vez estd relacionada con la superficie (190) propuesta en esta

tesis. No obstante, es importante sefialar las diferencias:

a) La obtencion del controlador (190) estuvo guiada por conceptos establecidos for-
malmente en teoria del control, particularmente el concepto de control virtual y
la relacién entre el control equivalente y el control promedio. El plantear la ex-
presion precisa del controlador (en lugar de plantear primero el circuito) permite
el uso de herramientas formales para el andlisis de estabilidad en lazo cerrado

del sistema y plantear un procedimiento sistemético de disefio. En esta tesis el
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andlisis de estabilidad se hace empleando el modelo no lineal (ver seccion 6.4).

b) En el controlador (190) no es necesario medir la corriente x, lo que elimina uno
de los mayores problemas en el disefio y puesta a punto del control de corriente

programada.

c) Para limitar la frecuencia de conmutacién del interruptor, en este trabajo se pro-
pone introducir una capa frontera, el cual es un método formalmente analizado
en (Utkin, 1991). En la prictica, la creacion de esta capa frontera alrededor de la

superficie deslizante se hace introduciendo un lazo de histéresis (ver seccién 6.4).

6.4. Analisis de estabilidad

La ley de control (190)-(191) aplicada al sistema (186) mantiene la estabilidad y mejora
notablemente el desempeio dindmico. La prueba de esta aseveracion se hace en varias etapas.
Primero, se demostrard que la trayectoria del sistema entra un régimen deslizante partiendo
desde cualquier punto. Posteriormente, se demuestra que para el caso de que x,; sea cons-
tante (conversion cd-cd), bajo ciertas condiciones, el sistema evoluciona hacia el punto de

equilibrio deseado. Por ltimo, se analiza la estabilidad para el caso de que x,; sea variable.

Lema 18 Considere el sistema

K1 =1—ux, (197)

By = =22 4ulx (198)
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Donde u' es determinada de acuerdo al control
0sioc<0

u = (199)

1sioc>0

con © dado por

o(x,7) = /OT(I —u'(5)x2(s))ds + kp(x2(T) — x24(7)) -I—ki/or(xz(s) —x24(8))ds  (200)

Si se cumple que

k
0<ki— R_i (201a)
ki < kixog +kpirg < 1V7T (201b)
kp .
1— R—X2d (X2d — 1) > —kp)Czd V1 (201¢)
n

Entonces cualquier trayectoria del sistema entra a un modo deslizante sobre la superficie

o(x,7)=0

Demostracion. De (197) y (200) se obtiene

n

X
c=1-— u’x2 —|—kp (u’xl — R—z) — kpx2d +k; (x2 —de) (202)

Se mostrard primero que la superficie ¢ = 0 es localmente atractora, es decir, 606 < 0
para alguna regién cercana a la superficie o = 0. Para ello se consideran dos casos.
Caso 1: 0 < 0. En este caso, de acuerdo a la politica de conmutacién (199), u’ = 0, por

lo que de (202), la expresion paraé queda como

k
o= (ki — R—p) x4 (1 —kixpq — kpXQd) (203)

n
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Asi, cuando o < 0 entonces , & > 0 en el conjunto

k
{x € 9{2| <ki — R—p) xp+ 1 —kixpg — kpXog > 0,V7 > O} (204)

n

Caso 2: 0 > 0. En este caso, #' = 1 y la expresion para & se puede escribir como

. k .
6= (kpxl —x2)+ (ki — R_p) x4 (1 —kixpyg —kpx2d)

Asi, cuando o > 0, se tiene que ¢ < 0 en el conjunto

k
{x S 9{2| X2 —kpxl > (ki - R—p) xp+ 1 —kixpy —kpXQd,VT > O} (205)

Combinando los dos casos, 06 < 0 en la interseccion de los conjuntos (204) y (205), es

decir, en el conjunto

k
S = {X € 9{2| 0< (ki_R_p) X+ 1 —kixog — kpXog < xp —kpx1,V7T > 0} (206)

n
Note que el punto x, = (x3,/Ry,x24) estd en el conjunto .. Esto se puede comprobar veri-
ficando que las dos desigualdades que definen el conjunto . en (206) se cumplen en dicho

punto. Esto es:

i)
kp .
ki — R_n xp+ 1 —kixpg — kp)Qd >0 (207)
i)
kp .
Xy — kpxl > ki— R_ xp4+1—kixpg — kpXZd (208)
n

se cumplen para (x1,x;) = x, . La desigualdad (207) se cumple, ya que, de (201a) y (201b)
se tiene que k; —k, /R, > 0y 1 —kixoq — kpXaq > 0. La desigualdad (208) también se cumple

ya que en el punto x, puede reducirse a la desigualdad (201c).
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De (202) el control equivalente, (ver seccion 3.2.2 y (Utkin, 1991)) resulta

(kl’ — 1%) xp + (1 —kixog — kpX2d>
u; = (209)
g x2 — kpxi

Como consecuencia, 0 < u’eq < 1 en el conjunto .%.

Dadoque 606 <0y 0< u’eq < 1 en el conjunto .7, si la trayectoria del sistema intersecta
la superficie c = 0 en un punto (x1,x;) € ., se produce un movimiento deslizante. En la
parte restante de la prueba se demuestra que cualquier trayectoria eventualmente intersecta la
superficie 6 = 0 en un punto dentro dentro del conjunto .7.

Si en determinado momento, ¢ (x) < 0, entonces u' =0y las ecuaciones del sistema estdn
dadas por:

B =1 (210a)

. X2
= —— 210b
X2 R, ( )

En consecuencia, x| crece indefinidamente, mientras que x, — 0 exponencialmente. De (202)
se tiene que:

6 — 1 —kixog — kpXoy (211)
Por la suposicién (201b), en algin tiempo la funcion 6(x) empieza a incrementarse a lo largo
de la trayectoria del sistema hasta que eventualmente pasa por cero, es decir, la trayectoria in-
tersecta la superficie ¢ = 0. En el caso contrario, si ¢ (x) > 0 entonces u’ = 1 y las ecuaciones

del sistema adquieren la forma,

X1=1-x (212a)

B =—22 4 (212b)
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De (212) se tiene que x — (1/R,, 1) exponencialmente y,

6 —k; (1 —de> —kpXZd

Por las suposicién (201b), en algin momento ¢ (x) empieza a decrecer a lo largo de la tra-
yectoria del sistema hasta que eventualmente pasa por cero y en este momento la trayectoria
intersecta la superficie o = 0. Esto demuestra que la trayectoria cruza la superficie ¢ = 0 sin
importar el punto de partida. A continuacién, se demuestra que eventualmente lo hace en un
punto que pertenece al conjunto ..

Note que a partir de las expresiones (210) y (212) que describen el sistema a ambos lados
de la superficie o = 0 se puede concluir que si, para algin 7y, xo(7) > 0, entonces x,(7) > 0
para todo T > 7. De estas mismas expresiones se observa que ain cuando las condiciones
iniciales sean tales que x,(0) < 0 eventualmente el sistema alcanza un punto tal que x; > 0.
De aqui se puede probar que si x, > 0 y la trayectoria intersecta la superficie ¢ = 0 cuando
limo — 07 (esto es desde el conjunto 6 > 0Nx; > 0) se establece un modo deslizante. Esto
se puede demostrar por contradiccién. Supongamos que x; > 0 y la trayectoria intersecta la
superficie ¢ = 0 y no se establece un modo deslizante, es decir, que la trayectoria cruza la
superficie. Entonces en el punto de interseccion se debe cumplir que al pasar de ¢ > 0 a
o0 < 0 se debe mantener 6 < 0. Cuandoo < 0, & estd dada por (203). Por lo tanto, & < 0

implica

1 —kixpy — kpXQd
k; —kp/Rn

X2 < — (213)

De (201) se sigue que x; tendria que ser negativa, lo cual contradice la suposiciéon de que la

trayectoria intersecta la superficie desde el conjunto o > 0Nx; > 0.
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Asi, después de un tiempo la trayectoria del sistema estd en un modo deslizante o evolu-
ciona en el conjunto ¢ (x) > 0. Note que el punto (1/R,, 1) a donde tiende el estado cuando

el sistema evoluciona en el conjunto o (x) > O estien.”. m

Observacion 19 En el caso de que x,; sea constante, las condiciones (201) se simplifican,

quedando como

k
0<k,-—R—"<1,k,,>0,k,->0 (214a)
1
1< <+ (214b)
(214c)

En este caso el conjunto . que define la region del plano (x1,x;) donde el régimen deslizante

puede existir, se puede reescribir como

(215)

1—k; k 1—k;
y:{xeﬂt2|x2>— 2 s N md}

T (k- )

En la figura 29 se muestran, para el caso xp; = cte., puntos y conjuntos importantes que

surgen en el lema 18 y el teorema 23 presentado mds adelante. La parte sombreada de esta
figura corresponde al conjunto (215).

Sustituyendo uéq dada por (209) en lugar de «’ en (35), se obtienen las ecuaciones que

describen al sistema en el régimen deslizante. Estas ecuaciones resultan

.xz .
—kp <x1 — R—i) — kixz (X2 —x24) + kpxaXog
i = (2162)
X — kpxi

2
X .
<x1 - R—i) +kix (x2 —x24) — kpx1324

XQ—kpxl

Xy = (216b)
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To = Ty,
/.A
A (tim gy T = e
To = To, | wl/R’m 1) ~(ki=kp/Rn

-

x1

\12,2 — l-kizgg

ki—kp/Rn

Figura 29: Zona donde un régimen deslizante puede existir.

Observacion 20 El lema 18 no establece que el sistema permanece en la superficie 6 =0
después de haber entrado en un régimen deslizante. La trayectoria podria abandonar el
régimen deslizante. Pero si éste es el caso, el lema establece que la trayectoria eventualmente
entra de nuevo en un régimen deslizante. Mds aiin, después de entrar por primera vez en un

régimen deslizante, si la trayectoria abandona la superficie lo hace hacia la zona donde

/

eq — 0, eso es, x3 —

o > 0 (u' = 1). Esta ultima aseveracion se puede mostrar haciendo u

—(1 = kixoq — kpiag)/ (ki —kp/Ry) en (216), lo cual resulta en,

1-— kiXZd — kpXQd
Ro(ki—32)

— 0, la trayectoria se mueve hacia el conjunto ., por lo que el sistema no

X — 1, % —

/

Asi, cuando u,,

abandona la superficie cuando esto sucede. Es decir, el sistema no puede dejar la superficie
hacia el lado donde o < 0, (u' = 0). Con referencia a la figura 29, el argumento anterior
significa que si el sistema estd en un régimen deslizante la trayectoria no puede salir del
régimen deslizante cruzando la linea horizontal x; — —(1 — kixa4)/ (ki — kp/Ry) porque en
los puntos de la vecindad de esta linea la trayectoria se mueve hace la region donde se

conserva el modo deslizante.
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Observacion 21 Considerando la relacion entre el control equivalente de un controlador
por modos deslizantes y el ciclo de trabajo de un control PWM, se puede decir que para que
un controlador PWM exhiba un desemperio similar al obtenido con el control (190)-(191),

entonces el ciclo de trabajo d del hipotético controlador PWM deberia ser igual a 1 —u’,, con

eq
u’eq dado por (209). Es decir, el controlador (190)-(191) hace que el ciclo de trabajo varie en

una forma fuertemente no lineal.

Observacién 22 Notese que si k, =0y k; = 1 /x4, entonces ui,q = 1/xp4, Eso es, el desem-

pefio del sistema es el que se tendria en lazo abierto.

Teorema 23 Si las condiciones (214) se cumplen y si x,4 = a, con a constante, entonces xg =
(x% J /Ry, x24) es un punto de equilibrio asintdticamente estable del sistema (186) controlado

por (190)-(191).

Demostracion. De (216), si xp; = a, entonces cuando la trayectoria del sistema evolucio-

na sobre la superficie o = 0, el sistema queda descrito por:

2
—kp, (xl — ;—i) —kixp (xp —a)

X1 = (217a)
x2 —kpxi
x2
(xl — R—i) +kixy (xo —a)
Xo = (217b)
x2 —kpxi
Sea la funcion candidata de Lyapunov
1
V) =5 +e)
donde
a2
elle—R—, er=Xxp)—a (218)

n
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La derivada de V (x) a lo largo de la trayectoria del sistema cuando éste se encuentra en un

régimen deslizante estd dada por

) Qa 2 2
V(x):—( eitperertyer) (219)
)Cz—kp)(fl
con
k Xy +a— kia*
o=k, ﬁ:—R—p(xz-l-a)—(l—kia), y:ZT

De (206), el denominador de V, x; — kpx) es positivo en el conjunto ., asi, para que V (x)
sea negativa en el conjunto ., entonces (Oce% + Berer+ ye%) tiene que ser positiva, lo cual

se asegura en la regién donde 4oy — B2 > 0 se cumple. Eso es en la regién donde

k2 2k kpa
p.2 P 4
L2 TP dka— 2=
%xz ) < + kia n)xz-l—

k k
(1—kia)® + RL" (RL" —2(1 —kia)) <0 (220)
La desigualdad (220) se cumple en el conjunto

U ={x:x3, <x2<x2,}

donde x;, y xp, estan dados por

R, k k
X2, = E (1—a(ki—R—Z)) _2Rn\/kia (1—R—Za) (221)
o Ry kp kP
= (1 a(k; Rﬂ)) +2Rn\/ kia (1 Rna) (222)

Notese que las condiciones (214) implican que xp, y xp, son reales.

Dado que V (x) es negativa en el conjunto

N ={xeRpxewns}
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el cual contiene a x4, entonces se concluye que x; es un punto asintdticamente estable.

Mas aun, definiendo el siguiente conjunto

o =V(x)<r

donde r es el maximo nimero tal que &/ C .4, puede decirse que si la trayectoria del siste-
ma intersecta alguna vez la superficie 6 = 0 dentro del conjunto 7, entonces la trayectoria
permanece en la superficie de ahf en adelante y tiende asintSticamente al punto (a”/R,,a)

(LaSalle, 1976). m

Observacion 24 Si la trayectoria intersecta la superficie deslizante en un punto que no per-
tenece a of pero que estd en N, entonces la trayectoria también converge al punto (a2 /Ry, a)
pero podria abandonar la superficie antes de alcanzar el conjunto <f. Si la trayectoria sale
del régimen deslizante, por el lema 18, ésta regresa eventualmente a la superficie. Mds atin,
cuando la trayectoria deja la superficie, u = 1 (véase nota 20), la siguiente vez que inter-
secta la superficie lo hace mds cerca del punto (1/R,,1). Asi, si (1/R,,1) € &, entonces
la trayectoria del sistema eventualmente intersecta la superficie deslizante en un punto que
pertenece al conjunto <7 . En conclusion, el conjunto N es una region de atraccion del punto

(a®/Ry,a) siempre que (1/R,,1) € <.

Para el caso de seguimiento la ley de control (190)-(191) no asegura el seguimiento, sin
embargo, para sefiales suficientemente lentas se puede asegurar que el error es pequefio. Mas

precisamente si xp; es de la forma:

x24(t) = a+ bsen(wt)
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con a, by o constantes, entonces el error es de orden O(bw). Para demostrar esta aseveracion

necesitamos el siguiente resultado:

Teorema 25 Considérese el sistema

x= f(x)+eg(t,x,¢) (223)

supongase que

a) f,g vy sus primeras derivadas parciales con respecto a x son continuas y acotadas pa-
ra todo (t,x,€) € [0,00) X Do X [—&p, €|, para cualquier conjunto compacto Dy € D,

donde D C R" es un dominio que contiene al origen;

b) el origen es un punto de equilibrio exponencialmente estable del sistema auténomo

x=f(x)

c) g(t,x,€) es periddica ent, con periodo T,

entonces existen constantes positivas €* y k tal que para toda |€| < €* la ecuacion (223) tiene
una solucion X(t,e) periddica tinica con periodo T, con la propiedad de que ||%(t,€) < k|g|.

Ademads, esta solucion es exponencialmente estable.

Demostracion. Para una prueba de este teorema, ver (Khalil, 2001) m

Teorema 26 Considérese el sistema (216) y suponga que

a) las condiciones (201) se cumplen para todo t;
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b) xpq = a+sen(wt) con a, by @ constantes positivas,

entonces el error de seguimiento |x;(t) — x,4(t)| es de orden O(bw), es decir, existen cons-

tantes positivas k y €* tales que para todo b < €* se cumple que |xy(t) — x24(t)| < k |bw|

Demostracion. Definiendo e y e, como

) , € =X —Xxp4(1) (224)

el sistema se puede representar como

. 1
el =
ey — kpel —+ X24 (1 —x2d/Rn)

{—k,, <e1 0 ;m 62) — kixager — kiek + bo cos(r) (kpez + (kp —2 /Rn)de)} (225)

n

1
n ) —kpel —|—x2d(1 —x2d/Rn)

ki k
{ (61 _2 ;XZd 62) +kieyer + R—lx%dez —bwcos(wr) (kpel + R—px%d + 1) } (226)

€1

Identificando € con bw el sistema tiene la forma (223), con

] k + (l — ij/Rn) +X24 -i-—’(: e ( )
ey — e X
) p€l 2d <€1 _ X2 Xod szeZ> +ki€1€2 R; 2d

1 cos(t) (kpel + ;—Zx%d + 1)

g_
e —kpel + X24 (1 —x2d/Rn)

(228)
cos(t) (kpel + %x%d + 1)

Se propone la funcién

V() =5 (A +ed)
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para analizar la estabilidad del sistema nominal. La derivada de V a lo largo de la trayectorias

del sistema x = f(x) estd dada por

(orret + Brerea + yyre3)

Vix) = —
(x> )Cz—kp)(fl

(229)

con

k X2 4 x0g — kix3
ar=kp, Br= —R—I; (X2 +x2q) — (1 —kixogq) , ¥r = R, 2

X —kpx1 = ex —kpey + x4 (1 —x% d / Rn) es positivo en una vecindad que contiene el punto
(e1,e2) = (0,0). Asi para que el sistema auténomo sea exponencialmente estable en una
vecindad del origen se requiere que el numerador ( che% +Brerer + yfe%) sea positivo en esa

vecindad. Esto se asegura si 40ty — ﬁ% > 0 para toda ¢, esto es

k2 2k k,x
e <1+kixzd— %Zd)xz-l-

n

(1 —kixag) > +

kpxoq (kpxzd _

2(1 —k; 2
R, R, ( k1x2d>) <0 (230

lo cual se cumple en la regién

R, k k
max {E (1 — x4 (ki — R—’;)) — 2Rn\/k,-x2d (1 — R_sz") } <x< (231)
R k k
min { = <1 —X2d(kl‘ — _p>) + ZRn\/kiXQd <1 - —pXZd) } (232)
k, R, R,

Por lo tanto, el teorema 25 se puede aplicar al sistema (223, 227, 228). m

6.5. Aspectos practicos

Debido a su reducido nimero de pardmetros, el modelo normalizado es muy titil para

plantear un procedimiento de seleccion de los pardmetros del controlador. En la seleccién
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de los parametros, se debe considerar el valor minimo de la carga, ya que, éste es el peor
de los casos desde el punto de vista de la estabilidad. Recuerde que el “origen” de los dos
parametros del controlador &, y k;, es un controlador PI disefiado para controlar el sistema
dindmico (175). Asi, en terminos generales, se puede plantear que la seleccion de los pardme-
tros se puede hacer como el de un PI normal disefiado para controlar (175), pero restringido

a cumplir (201). Especificamente, se propone el siguiente procedimiento.

1. Hacer k, = 0 y sintonizar k; hasta obtener un sobrepaso adecuado. En vista de las

condiciones (201), el valor k; = (1/3)(1/x,4) es un buen inicio.
2. Incrementar k), hasta obtener un desempefio adecuado.

Durante la sintonizacién de pardmetros, es necesario tener en mente que dichos pardmetros
deben satisfacer las condiciones (201) para garantizar la estabilidad del sistema en lazo ce-
rrado.

Las expresiones del controlador para el modelo no normalizado se pueden obtener invir-
tiendo la transformacién de normalizacién (37). Esto resulta en la siguiente expresion para la

superficie deslizante con

o(x,1)= (vinxl/L_C) /Ot (vin —u'(s)z2(s)) ds

-I-\/L_Ckp (z2(s) —sz)-l-ki/ot (z2(s) —z24)ds (233)

El lado derecho de (233) se puede escalar sin modificar la superficie deslizante y en con-

secuencia sin modificar el desempefo del sistema en lazo cerrado. Multiplicando el lado



CAPITULO 6. CONTROL POR MODOS DESLIZANTES 145

derecho de (233) por Gv;,V LC, resulta
G/ Vm (8)z2(s )) ds+ GV LCk, (z2(s) — z204) + Gk; / 22(8) —z24)ds  (234)

donde G es una constante arbitraria. La introduccién de G permite escalar las mediciones, y
asi evitar que los dispositivos electrénicos se saturen.

Una de las mayores objeciones para el uso del control por modos deslizantes en el control
de convertidores es que la falta de una frecuencia de conmutacién constante (Mattavelli et
al., 1993). Sin embargo, para el controlador (191),(234) esta situacion se puede evitar intro-
duciendo un lazo de histeresis en el cambio de posicion del interruptor, como se muestra en

la figura 20. La introduccidn del ciclo de histéresis tiene las siguientes ventajas

1. Limita la frecuencia de conmutacién, creando una capa frontera (Utkin, 1991) de am-
plitud conocida, ya que evita que el interruptor conmute mientras |G| < h/2 (ver figu-

ra 30).

2. Existe un andlisis formal que muestra que el comportamiento de los sistemas cuya tra-
yectoria evoluciona dentro de una capa frontera “se parece” al caso ideal de un sistema

cuya trayectoria evoluciona sobre el modo deslizante ((Utkin, 1991)).

3. En estado estacionario la frecuencia de conmutacién es constante para el caso de vol-

tajes constantes.

4. Se puede controlar la frecuencia de conmutacién en estado estacionario mediante el

parametro 4 como se muestra a continuacion.
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Figura 30: Un ciclo de histéresis introduce una capa frontera, limitando la frecuencia de
conmutacion.

Nétese que h = Ao, donde Ao es el ancho de la capa frontera en estado estacionario
22 & 224, por lo tanto, de (234) y (186a), se tiene que 6x ~ G(vi, —u'zp) = GLX;. En conse-
cuencia,

h=GLAz (235)

donde Az; es el rizo en la corriente.
La relacién entre i y el periodo de conmutacién T se puede encontrar a través de la
ecuacion para la corriente en el inductor (4a), considerando un régimen estacionario. Con

referencia a la figura 31, siz € (kT,KT +1;] entonces u' = 0, tomando en cuenta (4a), se llega

a
7= @(f—kT) +zu
L
Por lo tanto,
Az = f((kT—i—tl) —kT) = ftl (236)

Sit € (kT +1t,(k+ 1)T] entonces u’ = 1. Considerando que z, = 74 en este intervalo, de

(4a) se puede escribir

Vin — 22d

7~ (t— (kT +11)) + 214



CAPITULO 6. CONTROL POR MODOS DESLIZANTES

Az (@) (k+ DT = (KT +1)) = 2207 —py)

despejando T de (236) y (237), resulta

Tm——2 A

Vin (224 — Vin)
De (235) y (238) se obtiene que la relacién entre &y T esta dada por

22d h

T~ —— —
Vin (224 — Vin) G

2

[ R
KT kT+1,  (k+1)T

—_—t

Figura 31: Examinando de cerca el rizo en la corriente.
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(237)

(238)

(239)

La figura 32 muestra un diagrama de bloques del sistema controlado. En la figura 33 se

muestra el diagrama de un circuito que sintetiza el controlador. Note que (tanto en el diagra-

ma de bloques como en el esquemadtico) todos los componentes del controlador, excepto un

interruptor y el lazo de histéresis, son lineales. El diagrama esquematico de la figura 33 se ha

planteado con énfasis en la sencillez para identificar claramente cada etapa del controlador.

En la prictica, el disefiador normalmente sintetiza varias etapas con menos amplificadores

operacionales, a la vez integra en el mismo controlador circuitos de proteccion.
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29 1 —wuz

T Histéresis

KP =GVLCk,

Convertidor

boost

Z2

Figura 32: Diagrama de bloques del sistema controlado.

~

Bloques de ganancia G

Figura 33: Esquema del controlador.

- }ﬁi Bloque de suma
Bloques de resta Bloques I'y PI

Bloque de histéresis
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6.6. Ejemplo

En esta seccion se presentan algunas simulaciones que ilustran el desempefio del con-
trolador propuesto aplicado a un convertidor boost con los pardmetros de la tabla II. Para
aplicar el procedimiento descrito en la seccién 6.5 para la seleccion de los pardmetros k),
y k; del controlador es necesario obtener el modelo normalizado. Aplicando las expresio-
nes (37) resulta la carga normalizada R, = 13.43; mientras que del voltaje deseado se tiene
224, = 2.8125+41.77sen(0.05662¢). Siguiendo el procedimiento descrito antes para la sinto-
nizacion de los pardmetros del controlador, se encontr6 que k, = 0.5 y k; = 0.1 son adecuados
tanto para el seguimiento como para la regulacién. Para propésitos de simulacion se conside-
r6 G = 1. Para tener una frecuencia cercana a los 30kHz se emple6 un lazo de histéresis con
h =0.0011, calculado a partir de (239).

La figura 34 muestra el desempeifio del controlador cuando z,; = 140V. En la figura tam-
bién se muestra el comportamiento (promedio) del sistema en lazo abierto para comparar.
Puede verse de esta figura que el tiempo de establecimiento se reduce drasticamente con el
controlador disefiado. De las simulaciones hechas con el controlador propuesto se pudo ob-
servar que el sobrepaso del voltaje se disminuye a costa del sobrepaso en la corriente. Si
ésta fuese un valor importante para un disefio determinado, entonces se pueden adecuar los
parametros del contolador para disminuir el sobrepaso en la corriente a costa de un mayor
sobrepaso en el voltaje.

Para explorar la robustez del controlador, se llevé a cabo una simulacién introduciendo

cambios importantes en la carga y el voltaje de entrada. La figura 35 muestra los resultados
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Figura 34: Respuesta del convertidor boost en lazo cerrado.

para una referencia zp; = 150V. Los cambios en el voltaje de entrada y la carga se muestran
en dicha figura. Puede verse en la misma, como mientras la corriente varia con la carga, el
voltaje de salida siempre regresa rapidamente a su valor deseado, ain ante variaciones tan
grandes como el 200 % en la carga y de 40 % en el voltaje de entrada. Note que el rizo si se
modifica con las variaciones de la fuente y la carga, esto también sucede con los controladores
PWM.

El desempeiio del controlador para el caso de generacion de voltajes de ca se puede ob-
servar en la figura 36. Como era de esperarse a partir del andlisis, hay un pequefio error. Por
supuesto, este error puede ser admisible o no dependiendo de la aplicacién. Sin embargo, es
mucho menor que el de otros controladores, por ejemplo, todos los controladores presentados
en el capitulo 5 bajo las mismas condiciones.

La robustez ante variaciones en la fuente y en la carga para el caso del seguimiento se



CAPITULO 6. CONTROL POR MODOS DESLIZANTES 151

200 T T T T T T

180 |- ! 7
160 fx | PR

|

M

140 _ v e r " o V ~
|

120
100 |
80
60 |
40 |-

0 | | | J\s ¥ {

0 20 40 60 80 100 120 140
t (ms)

Figura 35: Respuesta a perturbaciones del convertidor boost controlado.
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Figura 36: Desempefio en la generacion de un voltajes senoidal.
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Figura 37: Desempefio robusto en la generacion de un voltaje senoidal.

muestra en la figura 37. Las variaciones de carga y voltaje de entrada fueron las mismas que
se introdujeron antes para el caso de regulaciéon mostradas en la figura 35. En la figura 37 se
puede observar las variaciones en la fuente y en la carga s6lo producen transitorios, algunos
de ellos apenas perceptibles, en el voltaje de salida del convertidor. Como era de esperar, la
corriente se ve afectada por las variaciones.

En colaboracién con Nimrod Vazquez quien llevé a cabo el trabajo de tesis (Vazquez,
2004), se desarroll6 un inversor elevador cuya construccién y resultados obtenidos se repor-
ta en (Vazquez et al., 2003). Dicho inversor estd construido a partir de dos convertidores
boost idénticos, como se expone en la seccion 4.4.4. A cada uno de los convertidores se
le aplicé el controlador expuesto en este capitulo. Los pardmetros de cada uno de los con-
vertidores empleados fueron ligeramente distintos a los calculados aqui y son v;, = 48V,

R =48Q, L =360uH, C = 27uF, la frecuencia de conmutacién empleada fue de 30KHz
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y la senal aplicada como referencia fue 7y = a+ / — bsen(wt) con a = 160, b = 84.85 y
o = 2760. Con esta sefal de referencia se pretende generar sobre la carga el voltaje de linea
v, = 1201/2sen2760z. En la figura 38 se puede ver una fotografia del inversor construido.

En las figuras 39-42 se reproducen gréficas de osciloscopio de mediciones hechas al in-
versor elevador construido. La figura 39 muestra el desempefio del inversor alimentando a
una carga no lineal que consiste en un puente rectificador con un capacitor como filtro. La
distorsién armonica total es de 5.5 %. La figura 40 muestra el voltaje y la corriente en la car-
ga, asi como en el capacitor de un convertidor cuando se introduce una variacién en el voltaje
de entrada de 50V a 45V. Finalmente, las figuras 41 y 42 muestran el desempeio del inversor
cuando la potencia nominal se hace variar del 80 % al 20 % y viceversa.

Como se puede observar de las figuras, el inversor tiene un muy buen desempeiio, atin
bajo las fuertes perturbaciones introducidas. En general, bajo las perturbaciones descritas se

obtuvo siempre un tiempo de recuperaciéon menor que 880us.

6.7. Conclusiones

En este capitulo se ha hecho uso de los modelos, resultados y argumentos de los capitulos
anteriores para proponer un controlador con caracteristicas interesantes.

A manera de resumen, del proceso seguido para obtener la ley de control discontinua
presentada en este capitulo se puede decir: primero se diseiié un controlador para el modelo
promedio empleando la idea comun del control indirecto. Asi, se considerd la corriente en

el inductor como un control virtual del voltaje de salida. De esta manera se buscé una ex-
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Figura 39: Inversor alimentando a una carga no lineal. De arriba a abajo: Voltaje en uno de
los capacitores, voltaje de salida y corriente en la carga.
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Figura 40: Desempefio del inversor ante cambios en el voltaje de entrada. De arriba a abajo:
Voltaje en uno de los capacitores, voltaje de entrada, voltaje de salida y corriente en la carga.
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Figura 41: Desempefio del inversor ante variaciones en la carga. De arriba a abajo: Voltaje en
uno de los capacitores, voltaje de entrada, voltaje de salida y corriente en la carga.
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Figura 42: Desempefio del inversor ante variaciones en la carga. De arriba a abajo: Voltaje en
uno de los capacitores, voltaje de entrada, voltaje de salida y corriente en la carga.

presion deseada para la corriente en el inductor que tuviera como efecto que el voltaje fuera
el deseado. Se disefid, entonces, un controlador que hiciera que la corriente fuese igual a la
expresién deseada. Este es el argumento de partida del control “backstepping”. Idea que ha-
bia sido aplicada anteriormente al modelo lineal del convertidor boost. (Alvarez-Ramirez et
al., 2001; Alvarez-Ramirez y Espinosa-Pérez, 2002). Por el contrario, aqui se aplicé al mo-
delo no lineal. Sin embargo, el modelo no lineal, no tiene la estructura triangular requerida
por la metodologia de “backstepping”. No obstante, el hecho de que el ciclo de trabajo sea
siempre positivo sugiri6 la posibilidad de aplicar el procedimiento en este caso. Asi se obtu-
vo un controlador promedio con algunas desventajas importantes. Tomando como base este
controlador, se aplicé la relacién entre control equivalente y control promedio para obtener
un controlador por modos deslizantes que resulta ser mas robusto y sencillo de implementar.

El controlador propuesto en este capitulo no depende de la carga, aunque el rango en



CAPITULO 6. CONTROL POR MODOS DESLIZANTES 157

el que pueden estar sus pardmetros si. Tampoco depende de la corriente en el inductor y
sOlo requiere de mediciones de voltaje. Por otra parte, los componentes necesarios para im-
plementarlo son lineales excepto por un interruptor y un lazo de histéresis (que se pueden
implementar con un s6lo componente). Se mostré la relacién y las diferencias que tiene el
controlador propuesto con otros propuestos previamente, en particular, con el controlador
mads usado en la prictica, el llamado control de corriente programada. El anélisis de estabi-
lidad se hizo empleando el modelo no lineal. A partir del procedimiento para la obtencién
del controlador y el desarrollo de la prueba de estabilidad fue posible establecer lineamientos
sencillos para la seleccion de parametros del controlador. El desempefio del controlador fue
ilustrado con algunas simulaciones que mostraron un desempeio sobresaliente. Aunque cabe
aclarar que en el desempefio observado, el disefio del convertidor juega un papel importante.
Finalmente, se mostraron resultados experimentales del controlador aplicado a dos converti-
dores boost interconectados para generar el voltaje senoidal de linea a partir de una fuente de
cd de 48V. Esta aplicacion estd inspirada en la mejora de las fuentes de alimentacién ininte-
rrumpibles existentes. El tipo de carga, asi como las perturbaciones introducidas en la propia
carga y la fuente de alimentacion son comunes en la operacién de inversores. En todos los ca-
sos, el desempefio observado fue notable. Sin embargo, es importante sefialar que el anélisis
presentado en este capitulo s6lo fundamenta el uso del controlador aplicado a un convertidor
boost. La aplicacién en el inversor requiere de interconexiones cuya estabilidad no ha sido

analizada.



Capitulo 7

Conclusiones

En este capitulo se hace una revision de las aportaciones de la tesis. Estas aportaciones
se clasifican en tres partes: disefio, andlisis y control. Posteriormente, se mencionan algunas
aplicaciones en las cuales se podrian aplicar los resultados obtenidos, asi como el trabajo
futuro que es necesario desarrollar para poder hacerlo. Finalmente, se hacen algunos comen-

tarios finales.

7.1. Aportaciones

Empleando un enfoque distinto a muchos trabajos anteriores sobre el control de conver-
tidores, en donde generalmente los convertidores electrénicos se toman como ejemplo para
ilustrar una técnica determinada de control, en este trabajo se abordé el problema de genera-
cion de voltajes de ca. Asi, se buscaron las técnicas de andlisis y control que pudieran plantear

soluciones a los distintos aspectos del disefio de convertidores controlados para realizar esta
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funcion.

Diseno

Se obtuvieron formalmente expresiones para el disefio adecuado de convertidores para
la generacion de voltajes variables. Si bien se sabia que las especificaciones de rizo en la
corriente y voltaje imponen valores minimos de los pardmetros, en esta tesis se obtuvieron,
mediante técnicas formales, expresiones para determinar esos valores minimos. Por otra par-
te, se mostr6 que la amplitud y rapidez de cambio del voltaje por generar impone un limite
para los valores méximos de los pardmetros y se obtuvieron expresiones para €sos maximos.
Resultaron, asi, expresiones para determinar si es posible cumplir ciertas especificaciones de

disefio, y en el caso de que se pueda, disefiar adecuadamente el convertidor.

Analisis

Algunos de los resultados de la parte de disefio fueron consecuencia directa del anélisis
de la forma de onda de la corriente en el inductor. Dicho andlisis permitié estimar si un de-
terminado voltaje puede ser generado (en forma aproximada o no) o bien si determinadas
especificaciones de disefio pueden ser cumplidas. Se mostré también que, debido a la satura-
cion del control y a la no minimalidad de fase, la adecuada seleccién de pardmetros es muy
importante para lograr un objetivo de control, aunque tradicionalmente no sea considerada

parte del mismo.
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Control

Se propusieron varios controladores. Si bien algunos de ellos tienen desventajas importan-
tes, pusieron de relieve algunos aspectos practicos. En particular la ley de control indirecta
propuesta en el capitulo 5 permite un andlisis del error, de tal manera que proporciona un
estimado del error que se puede esperar con otros controladores. La ley de control por “ba-
ckstepping” se usé fundamental para obtener el control por modos deslizantes propuesto mas
tarde.

Se presentd también un procedimiento para obtener controladores por modos deslizantes

a partir de controladores promedio. Este procedimiento es ttil, ya que:

= Los controladores por modos deslizantes son, en general, robustos.

= En el andlisis de un sistema controlado por modos deslizantes se debe considerar la
discontinuidad del control; asi, en el caso de los convertidores, la conmutacion de los

interruptores se considera de manera directa en el andlisis.

= El control equivalente de un control por modos deslizantes es aproximadamente igual
al ciclo de trabajo. Asi, al analizar la condicion ui, < Ueq < Umax, NEcesaria para la
existencia del modo deslizante, se estd tomando en cuenta en forma indirecta la satura-

cion del ciclo de trabajo.

= El control equivalente de un controlador por modos deslizantes es, en general, una

funcidén no lineal del estado atn para superficies lineales.

La aplicacién de dicho procedimiento al control por “backstepping” llevé a un control
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por modos deslizantes que se considera factible de ser empleado en la préctica porque:

Tiene un desempeiio destacable.

= Es robusto a variaciones de carga y voltaje de entrada.

= Sélo requiere mediciones de voltaje.

= Se puede implementar de forma sencilla.

= Existe un andlisis de estabilidad que considera el modelo no lineal.

= Se conocen los rangos permisibles para los valores de los pardmetros, con lo que la

seleccion de éstos es sistematica.

= Tiene una estrecha relacion con el controlador de corriente programada, el cual es el de

uso mds extendido en la préctica.

En el desarrollo de estos resultados se usaron herramientas como anélisis matematico en
la determinacién de expresiones de disefo; un resultado derivado de ecuaciones diferenciales
lineales para el andlisis del error; mapeos de Poincaré para la determinacién de la existencia
y estabilidad de orbitas periddicas, control por “backstepping” y control por modos desli-
zantes en la propuesta de leyes de control; andlisis de Lyapunov en la prueba de estabilidad
del controlador, conceptos de sistemas discontinuos para establecer la relacién entre control

equivalente y promedio, asi como en el andlisis de estabilidad.
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7.2. Trabajo futuro

Una de las motivaciones de esta tesis fue el problema de construir un inversor con capaci-
dad de elevacion. Uno de los controladores propuestos aqui ha sido empleado en la construc-
cion de un inversor elevador. Los resultados experimentales obtenidos han sido notablemente
buenos. Sin embargo, el andlisis desarrollado en la tesis considera un convertidor boost ali-
mentando una carga, mientras que el inversor requiere la interaccién de dos convertidores
boost. Més aun, el funcionamiento del inversor construido requiere la cancelacién de un vol-
taje de cd; para que exista la cancelacion exacta los dos convertidores boost deben ser idénti-
cos. Esto no se puede dar en la practica. Por ello se afirma que la utilizacién del controlador
propuesto en la construccion del inversor propuesto en (Nava, 19997) no estd plenamente
justificada. Sin embargo, los resultados desarrollados en esta tesis son un punto de partida
para el disefio de un controlador del inversor mencionado y de otros similares.

El hecho de que:

= frecuentemente los convertidores basicos son dispositivos sobre los cuales otros con-

vertidores mds complejos estdn basados; y

= en un buen nimero de aplicaciones, el objetivo final de distintos convertidores se puede

reducir a generar una corriente o voltaje de referencia,

lleva a pensar que los resultados obtenidos en esta tesis pueden ser el punto de partida para
muchas otras aplicaciones como la alimentacién de motores en dispositivos electromecéni-
cos moviles o la alimentaciéon de ldmparas no convencionales, por mencionar s6lo algunas.

En cada uno de las aplicaciones las caracteristicas de la carga son muy importantes, por lo
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tanto, la aplicacion de los resultados puede no ser directa y en algunos casos exija un analisis

particular.

7.3. Comentarios finales

Los resultados tedricos obtenidos mediante el andlisis y la aplicacién de técnicas de con-
trol a circuitos de potencia deben tomarse como una referencia o guia en una aplicacién
determinada. No es posible incluir todas las caracteristicas de la aplicacion en el anélisis ted-
rico. En esta tesis, por ejemplo, se considerd siempre que los dispositivos son ideales, que las
cargas son resistivas, etc. Aunque experimentalmente se us6 uno de los controladores obteni-
dos para alimentar cargas no lineales, el andlisis realizado no establece resultados para estas
cargas. Un andlisis formal que tuviera en cuenta otro tipo de cargas o las no linealidades de
los dispositivos podria ser muy complicado. Asi, la experimentacién y modificacién de los
controladores en base a ella no se puede eliminar. No obstante, si hay una guia fundamentada
en el andlisis para dichas modificaciones, se pueden obtener mejores resultados.

Por otra parte, el desarrollo de controladores para convertidores electrénicos no involucra
necesariamente solo la aplicacidn de técnicas conocidas. Pues la aplicacion directa de éstas
frecuentemente resulta en controladores con serios inconvenientes desde el punto de vista
practico. Asi, es muy probable que controlar un dispositivo electrénico de potencia implique,
por lo menos, la adecuacion de ciertas técnicas, la combinacién novedosa de varias de éstas o
el desarrollo de nuevas técnicas que después sirvan para otro tipo de sistemas, ofreciendo asi

al especialista en control y sistemas dindmicos un reto interesante. Como conclusion, la cola-
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boracién entre especialistas de electronica y especialistas de control no sélo es conveniente
porque puede dar a lugar a mejores controladores, sino también porque se da en un campo de

interés practico que ofrece problemas de investigacion para las dos dreas.
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Apéndice A

Apéndice

En este anexo se presentan, de forma breve, algunos de los conceptos que se emplean o
se mencionan en los capitulos anteriores. El objetivo de este apartado es proporcionar una re-
ferencia rapida al lector, brindando los conceptos y los resultados mas importantes asociados
a ellos. El lector que desee profundizar o entender la naturaleza de dichos conceptos puede

ver las referencias que se mencionan en cada seccion de este apartado.

A.1. Conceptos de control geométrico

En esta seccidn se presentan las definiciones de algunos conceptos planteados por primera
vez en el enfoque geométrico de la teoria de control de sistemas no lineales y que se han
vuelto de extrema utilidad en el andlisis y disefio de sistemas de control no lineal. El material
presentado en esta seccion estd completamente basado en (Isidori, 1997), donde se explican

de manera amplia y sencilla los conceptos aqui presentados. Otro excelente libro sobre el
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tema es (Nijmeijer y Schaft", 1996)

A.1.1. Derivadas direccionales y paréntesis de Lie

Las operaciones de derivadas direccionales y los paréntesis de Lie son muy utiles en
la definicion de los conceptos presentados en esta seccion. La diferencial de una funcién

A Z — R se denota como dA y se define como

EY)
dA(x) = (aa A . M) === (240)

dx; dx;  Ix,

Sea el campo vectorial f: 2  — R". La derivada direccional de A a lo largo de f se

denota por LyA y estd definida por

Qv
~

LyA(x) = (dA(x), f(x)) = i

=1

fi(x) (241)

NS

Xi

~

donde f;: & — JR son los componentes de f
Dado que LA es nuevamente una funcién con valores reales definida en 27, esta opera-
cion se puede repetir. Asi, se puede derivar A a lo largo del campo vectorial f y derivar el

resultado a lo largo de otro campo vectorial g : 2~ — R". De esta manera

Ly (LyA) (x) = LeLpA(x) = —5 —8() (242)

La derivada de A alo largo de f repetida k veces se denota L;‘JL, es decir,

L’H)L)

LEA(x) = a(fif(w (243)
f ox

con L(]M (x) =A(x).



APENDICE A. APENDICE 178

Sean f1,f, : & — R" y f, campos vectoriales suaves. El paréntesis de Lie entre los

campos vectoriales f] y f» se denota como [f1, f2] y esta definido como:

d d
i 20 = 2210 - EL (44)

y se lee como producto o paréntesis de Lie de f; con f,. Cuando se requiere efectuar varias

veces el paréntesis de Lie entre el vector f, con el mismo vector f| se emplea la notacién
ad’ fo(x) = [ firad'! fz] (x) (245)

para k > 1, con ad% fH(x) = fa(x).

A.1.2. Grado relativo y forma normal

Considere el sistema
(246)

donde x € 2" C R" y los campos vectoriales f,g: 2 — R" son suaves. A veces es conve-

niente escribir expresamente f y g como

fi(x) g1(x)

fr(x X
=" ew= | B 247)

Jnx anXx

con f;,gi : Z — R funciones suaves.
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Definicion 27 (Grado relativo) Se dice que el sistema (246) tiene grado relativo r en el

punto xg si

i) LgL’]ih(x) = 0 para toda x en una vecindad de xo y toda k < r—1
ii) LeL'7" h(x0) 0

El concepto de grado relativo estd relacionado con importantes propiedades de los siste-

mas no lineales.

Proposicion 28 Suponga que el sistema (246) tiene grado relativo r en xo entonces r < n.

Definase
91(x) = h(x)
¢2(x) = L¢h(x)
(248)
0r(x) = L h(x)
si r < n siempre es posible encontrar n — r funciones phi, 1, ..., ¢,(x) tal que el mapeo

(‘Pl (x)...0, (x)) ' (249)

tiene un jacobiano no singular en xg y califica asi como un cambio de coordenadas en una
vecindad de xo. Mds atin, siempre es posible elegir las funciones @, (x),...,¢,(x) de tal

manera que Ly¢;(x) = 0 para todo r+ 1 <i < n'y toda x en la vecindad de xo.
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Si se hace el cambio de coordenadas z = ®(x), la representacion del sistema (246) en las

nuevas coordenadas resulta

1=22
22 =23
Zr—1 = 2Zr
zr=b(z) +a(z)u (250)

Zr1 = qr11(2)

donde

a(z) = LeL} ' h(@7!(2))
(251)
b(z) = Lih(®~'(2))
mientras que

qi(z) = L¢i(®'(2)) (252)

Cuando un sistema no lineal estd representado de la forma (250) se dice que esta en la forma

normal.
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A.1.3. Linealizacion por retroalimentacion del estado

Si el grado relativo del sistema (246) es n (r = n) entonces las funciones ¢; con r+1 <

i < nno son necesarias y el sistema queda en las nuevas coordenadas

i1 =22
=23
(253)
n—1=2n
Zn=b(z) +a(z)u
y=z
Si la ley de control se hace
1
u=——(—b(z)+v 254
e +) (254
entonces el sistema en lazo cerrado en las nuevas coordenadas queda
Q=22
=23
(255)
Zn—1=12n
Zn =V
y=12

por lo que se dice que en el caso de r, la ley de control (254) linealiza el sistema o bien

que la ley de control (254) resuelve el problema de linealizacion por retroalimentacion del
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estado. Note que ademds de la ley de control (254), la transformacién de coordenadas (249)
es necesaria para obtener un sistema lineal.

En ocasiones, un sistema no tiene salida definida o bien es necesario redefinirla por moti-
vos de disefo. El siguiente resultado establece condiciones necesarias y suficientes para que

un sistema pueda linealizarse por retroalimentacion del estado (y cambio de coordenadas).

Lema 29 (Linealizacion por retroalimentacion del estado) EI sistema

x=f(x)+8(x) (256)

se puede linealizar por retroalimentacion del estado alrededor de xq si y solo si existe en
la vecindad 2~ de xy una funcion A(x) definida en 2 tal que dicho sistema con la salida

y = A(x) tiene grado relativo n en x

Existe un criterio sencillo para saber si existe la funcién A (x) a la que se refiere el lema
29. Antes de presentarlo es necesario establecer el concepto de distribucién involutiva.

Una distribucion es una funcion que asigna a cada punto x € 2~ C R" un espacio vectorial
generado por un conjunto de campos vectoriales. En otras palabras sean f1, f2, ..., f; campos

vectoriales suaves el objeto

A =span{f1, f2,.... fa} (257)

es una distribucion suave. Note que efectivamente en el punto x la distribucion A(x) =

span{ f1(x), f2(x),..., fa(x)} asigna un subespacio vectorial de R"

Definicion 30 (Distribucion involutiva) Se dice que una distribucion A es involutiva si da-

dos dos campos vectoriales T, Ty € A entonces [T, 2] € A
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Teorema 31 (Condiciones para que un sistema sea linealizable) El sistema (256) se pue-
de linealizar por retroalimentacion del estado (es decir, existe una salida con grado relativo

nen xgy) si y solo si se satisface

i) la matriz <g(xO) adsg(xp) - adyfzg(xo) ad}lg(xo)) tiene rango n

ii) la distribucion D = span{g,adyg, ... ,ad;lfzg} es involutiva en una vecindad de x

Observacion 32 Note que en sistemas de segundo orden, la condicion ii) se cumple trivial-

mente, por lo que sdlo es necesario que la matriz (g,[f,g(x)]) tenga rango 2.

A.1.4. Dinamica cero

La dindmica cero es un concepto muy importante en la teoria de control no lineal. Es una
generalizacion del concepto de los ceros en una funcién de transferencia y permite extender
la clasificacion de sistemas de fase minima y no minima a sistemas no lineales. Este concepto
se introduce a continuacidn.

Para mantener una notacién sencilla, se puede dividir el cambio de coordenadas z = P en

dos

21 ir4+1
(258)

e
Il

=
I

-.Zr -.-Zn
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De esta manera, el sistema se puede escribir como

21=22

=23
(259)

Zr—1 =2Zr

&r=0b(¢,n)+a(§,n)u
n=q(&n)
Note que si xg es un punto de equilibrio, es decir, f(xo) =0y h(xp) = 0 entonces & (hy) =
0. Por otra parte, las dltimas n — r coordenadas (es decir, 1) se pueden escoger de tal manera
que tengan un valor arbitrario en xy, en particular, se pueden escoger de tal forma que 1 (xg) =

0. Asi, (§,1) = (0,0) es un punto de equilibrio del sistema (259) y se tiene

b(E,n) =0enel punto (§,n) = (0,0) (260)

q(G,n) =Oenel punto (g,n) = (0,0) (261)

Suponga que se quiere encontrar (si existe) un conjunto de condiciones iniciales xo y un
control ug(-) definido en todo 7 de tal manera que la salida y(r) sea idénticamente cero para
toda ¢ en una vecindad de t = 0. Una solucién trivial a este problema es hacer xo =0y ug =0,
sin embargo, el mayor interés esta en las soluciones no triviales.

En la forma normal y(z) = z;(¢), por 1o que y(¢) = 0 implica

z21(t)=22(t)=...=2(t)=0 (262)

En consecuencia, y(z) = 0 implica que & (¢) = 0. De (259), para que esto suceda se tienen que
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elegir condiciones iniciales de tal manera que £(0) = 0 y un control
b(0,n(z
u() = _b(0,n(2)) (263)

Seleccionando adecuadamente las codiciones iniciales e introduciendo el control (263) £ =0,

de (259) se observa que la dindmica de 1) estd dada por

() =4q(0,n(@)) (264)

La dindmica (264) obtenida mediante el procedimiento descrito se conoce como dindmica
cero del sistema. Por supuesto el procedimiento de calcular las condiciones iniciales y el
control para hacer y(t) = 0 se puede escribir en las coordenadas originales. La dindmica
remanente que quede después de sustituir el control serd la dindmica cero en coordenadas

originales.

Definicion 33 El sistema (246) se dice que es de fase minima si el punto 1 = 0 de su dind-

mica cero es estable. En caso contrario, se dice que el sistema es de fase no minima.

A.2. Pasividad y sistemas Euler-Lagrange

Muchos sistemas fisicos se pueden modelar mediante las llamadas ecuaciones de Euler-
Lagrange (EL). La propiedad de pasividad que tienen estos sistemas ha sido aprovechada para
desarrollar un técnica de control que permite mantener la misma estructura en lazo cerrado.
En particular, esta técnica de control ha sido aplicada a los convertidores en varios trabajos

publicados hasta la fecha. El material presentado en esta seccion se basa en las referencias
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(Ortega et al., 1994; Ortega et al., 1998) donde el lector puede ver los detalles de la técnica de
control mencionada. Aqui sélo se presentan los conceptos bdsicos necesarios para establecer
la propiedad de pasividad de los sistemas EL vy, por tanto, de los convertidores.

Considere el sistema de la forma

x= f(x,u) x(0) =x (265a)

y=h(x,u) (265b)
donde x € R", u,y € R™,

Definicion 34 (Disipatividad) Suponga que asociada al sistema (265) hay una funcion w :
R" x R"™ — R llamada funcion de suministro, integrable para cada u € U, es decir, satisface

;i)l |w(u(t),y(t))| dt < oo para todo ty < t|. Sea X un conjunto conexo de R" que contiene al
origen. Se dice que el sistema (265) es disipativo en X con la funcion de suministro w si existe
una funcion S(x) con S(0)=0, tal que para todo x € X

T

() >0, SET))—Sx0)) < /O w(u(t), y(r)) dt (266)

paratodau € U ytoda T > 0 tales que x(t) € X para todot € [0,T]. A la funcion S(x) se le

conoce como funcion de almacenamiento.

Definicion 35 (Pasividad) Se dice que un sistema es pasivo si es disipativo con la funcion

de suministro w(u,y) = u y.

Los sistemas de EL son sistemas que se pueden escribir de la forma

=0 (267)

8 (2200 00
dr dq dq
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donde los componentes del vector g € R” son las coordenadas generalizadas del sistema,
Q € R" es el vector de fuerzas externas y la funcién .Z se conoce como el lagrangiano del

sistema. El lagrangiano esta generalmente definido como
Z(q,9) = 7 (q:9) =7V (q) (268)
donde la funcién T es la energia cinética del sistema y, en general, es de la forma
L 7 .
T =24 A (q)q (269)

con.# = .#".Lafuncién ¥ es la energia potencial y se supone que tiene una cota inferior,
es decir, ' (g) + o > 0 para algiin @ € R.

Es comiin que en el modelado de circuitos eléctricos Q tenga la forma

0=-— ,. +F (270)

donde Z es la funcion de disipacion de Rayleigh del sistema y define un operador pasivo

estdtico (respectivamente, estrictamente pasivo con respecto a la entrada)

g 2249) @71)
dq
es decir, se cumple que
29(4
7D aq) @72)
q

para todo ¢ € R" y a > 0 (respectivamente, & > 0). En el vector .# € R”" se incluyen las
fuentes de voltaje asociadas a las coordenadas generalizadas del circuito, éste se puede escri-

bir como .# = Mv;,, con M una matriz de rango m y v;, € R . Sin pérdida de generalidad se
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puede suponer que M es de la forma M = [0|1,,] y clasificar las coordenadas ¢ entre actuadas

y no actuadas, respectivamente
4a = Mg, Gna = [In-m|0] g (273)

Teorema 36 Los sistemas EL definen un operador pasivo desde el vector de fuentes v;, hasta

las velocidades generalizadas directamente actuadas, es decir,
(vin,M"¢) > B (274)

para toda v, € £,". Mds aiin, el operador es estrictamente pasivo con respecto a la salida
si la funcion de disipacion de Rayleigh define un operador estrictamente pasivo con respecto
a la entrada. En este caso

Vin,M"g) > at|M"g||* + B (275)

paraalgino >0y B €R

Demostracion. Sustituyendo (270) en (267) se tiene

_ 99(9)

9 P +7 (276)

d (aza(q,@) 9L(q.9)
t g

de aqui se puede escribir

+4¢' 7 (277)

9q 7794

) <a$<q,q> ) _riZlad) __ 1990)

dr dq

reagrupando, (277) se puede poner de la forma
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Note que dado (268) y (269) se tiene que

a%g’%_g(q"?) =7(4:9)+7(q) =H(q,9) (279)

en virtud de (279) integrando (278) con respecto a ¢ se obtiene

: . ' 7992(4) "or
H{a(0).d0) ~H(a(0).40) + [ 4" Fp Las= [[dmvuas 250
R ~ / N——
energia almacenada energia disipada energia suministrada

Dado que ¥ tiene una cota inferior y la funcion de disipacién de Rayleigh es pasiva (respec-
tivamente, estrictamente pasiva con respecto a la entrada) se tiene que el sistema es pasivo

(estrictamente pasivo con respecto a la salida). m

Teorema 37 El equilibrio de un sistema EL con v;, = 0 estd dado por (q,q) = (g,0) donde
g es la solucion de V' (q)/dq = 0. El equilibrio es tinico y estable si la energia potencial
es estrictamente una funcion convexa. Si ademads la funcion de disipacion de Rayleigh es es-
trictamente pasiva con respecto a la entrada entonces el equilibrio es global asintoticamente

estable.

Demostracion. ver (Ortega et al., 1994). m
Sustituyendo (269) y (270) en (267) se tiene que los sistemas EL se pueden escribir me-
diante la forma

+F (281)

4 (7Y 37 a7
dr \ d¢ dg  dq g

Dado que las cuatro funciones (7,7, 2, %) especifican completamente el sistema es comun

en la bibliografia modelar un sistema EL especificando la cuddrupla ordenada.

>=(7.,Y,9,F) (282)





